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Kapitel 1

Einleitung

1.1 Motivation

Ubiquitous Communication ist das Ziel der aktuellen und zukiinftigen Entwicklung von
Kommunikationssystemen [NA06|. Die allgegenwértige Vernetzung unterschiedlicher
Gerite, die unterschiedliche Dienste bei unterschiedlichen Datenraten und unterschied-
lichen Qualitdten anbieten, soll in Zukunft Realitdt werden. Die Anforderungen der
Dienste an die Qualitét der Ubertragung sind im Allgemeinen sehr unterschiedlich. Ne-
ben Diensten, die nur eine geringe Datenrate erfordern, wie zum Beispiel das Signalisie-
ren, ob das Mindesthaltbarkeitsdatum bei Lebensmitteln im iberwachten Kiihlschrank
abgelaufen ist, existieren auch Dienste, die sehr hohe Datenraten erfordern, wie zum
Beispiel das Ubertragen von hochauflésendem Videomaterial (engl. High Definition
Television, HDTV). Der soziologische Nutzen dieser Dienste wird von einigen Leuten
infrage gestellt. Jedoch zeigt der Anstieg der Anzahl der mobilen Teilnehmer seit In-
betriebnahme des D-Netzes in Deutschland im Jahre 1992, dass zunéchst soziologisch
fragwiirdige Entwicklungen im Bereich der Mobilkommunikation letztendlich auf grofe
Akzeptanz bei der Mehrheit der Menschen in Deutschland stofen konnen. Dies ist nur
einer der Griinde, warum die Entwicklung im Bereich der Mobilkommunikation nicht
stagnieren wird. Fiir Weiterentwicklungen ist es notwendig, theoretische und experi-
mentelle Untersuchungen vorzunehmen, um zu kléren, wie die steigende Anzahl von
Teilnehmern bei gleichzeitig erhohten Anforderungen an die Qualitéit der Ubertragung

und erhohten Anforderungen an die Datenrate versorgt werden kann.

Zur Nachrichtentibertragung werden elektromagnetische Wellen genutzt [BHKLO1].
Diese Ressource ist theoretisch unbegrenzt vorhanden, da der Frequenz der elektromag-
netischen Wellen keine obere bekannte Grenze gesetzt ist. Aufgrund der Tatsache, dass
elektromagnetische Wellen bei sehr hohen Frequenzen, wie zum Beispiel y-Strahlung
ionisierend wirken und dadurch organisches Gewebe zerstoren konnen, ist die Res-
source der elektromagnetischen Wellen jedoch begrenzt. Insbesondere ist es aufgrund
der Ausbreitungseigenschaften elektromagnetischer Wellen technisch sehr aufwendig,
elektromagnetische Wellen mit sehr hohen Frequenzen zur Nachrichteniibertragung zu
nutzen. Beispielsweise ist sichtbares Licht, welches zur Klasse der nicht ionisierenden
Strahlung gehort, wegen der starken Interferenzen infolge der Sonnenstrahlung unge-

eignet, um in der Mobilkommunikation als Ressource fiir die Nachrichteniibertragung
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eingesetzt zu werden [ZB95|. Weiterhin wiirde es beim Einsatz von sichtbarem Licht
nur zu einer geringen Beugung und geringen Streuung kommen, sodass praktisch eine
direkte Sichtverbindung fiir die Ubertragung existieren muss. Deshalb ist der nutzbare
Bereich der Funkwellen eine Ressource, mit der sparsam und effektiv zugleich umge-
gangen werden muss. Die Bundesnetzagentur fiir Elektrizitit, Gas, Telekommunikati-
on und Eisenbahnen stellt fiir Deutschland einen verbindlichen Frequenznutzungsplan
[Bun08| zur Verfiigung, der regelméfig aktualisiert wird. Dieser Plan regelt die Nut-
zung fiir den Frequenzbereich von 9 kHz bis 275 GHz. Alle Anwender und Anbieter in-
nerhalb Deutschlands miissen sich an diesen Frequenznutzungsplan halten. Weiterhin
konnen nur Frequenzbereiche genutzt werden, die entweder ohne Lizenzen verwendet
werden diirfen, oder fiir die entsprechende Lizenzen erworben wurden. Laut § 54 Tele-
kommunikationsgesetz besteht neben dem Ziel der Regulierung der Frequenznutzung
fiir den deutschen Markt ebenfalls das Ziel der européischen Harmonisierung. Deshalb
ist die Bundesnetzagentur Mitglied bei der européischen Organisation CEPT (franz.
Conférence Européenne des Administrations des Postes et des Télécommunications),
deren langfristiges Ziel es ist, die verschiedenen nationalen Regelungen zur Frequenz-
nutzung auf européischer Ebene anzugleichen. Weiterhin spricht die internationale Or-
ganisation ITU (engl. International Telecommunication Union) Empfehlungen zur Fre-
quenznutzung aus, die anschliefend zum Beispiel von der Bundesnetzagentur als Nor-

men definiert werden.

Aufgrund der Tatsache, dass die Ressource der elektromagnetischen Wellen zur Nach-
richteniibertragung begrenzt und teuer ist, besteht das Ziel darin, die vorhandene Res-
source effizient zu nutzen. Systeme mit mehreren Antennen auf der Sendeseite und mit
mehreren Antennen auf der Empfangsseite, sogenannte MIMO-Systeme (engl. Multiple-
Input Multiple-Output), stellen eine Méglichkeit dar, um die Ressource der elektromag-
netischen Wellen effizient zu nutzen. Somit kénnen die bessere Qualitét der Ubertra-
gung und die erhchte Datenrate realisiert werden. Um eine hohe Performanz in MIMO-
Systemen zu erreichen, ist die empfingerseitige und die senderseitige Kanalkenntnis von
grofer Bedeutung. Klassischerweise lésst sich die empfangerseitige Kanalkenntnis durch
Kanalschiitzen basierend auf der Ubertragung von a priori bekannten Trainingssigna-
len erlangen [WMZO05a]. Die senderseitige Kanalkenntnis kann klassischerweise durch
Riicksignalisieren erlangt werden [TBS05|. Ein Problem beim Riicksignalisieren besteht
jedoch darin, dass die Anzahl der genutzten Kanéle quadratisch mit der Anzahl der am
Sender und Empfianger eingesetzten Antennen ansteigt, und somit sehr viele Informa-
tionen riicksignalisiert werden miissen. Weiterhin muss berticksichtigt werden, dass bei
aktuellen und zukiinftigen Kommunikationssystemen eine hohe Mobilitat unterstiitzt
werden soll. Das bedeutet, dass die mobilen Teilnehmer auch bei hohen Geschwindigkei-

ten zuverldssig versorgt werden miissen. Bei den eingesetzten hohen Frequenzen fiihrt
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eine hohe Geschwindigkeit des mobilen Teilnehmers zu einer hohen Zeitvarianz des
Kanals [Pat99, Lin05]. Aus diesem Grund miisste das Riicksignalisieren der Kanalzu-
standsinformationen vom Empfanger zum Sender sehr oft erfolgen, wodurch die effektiv
nutzbare Datenraten weiter sinken wiirde. Weiterhin fithrt eine hohe Zeitvarianz dazu,
dass die riicksignalisierten Kanalzustandsinformationen wahrscheinlich veraltet sind,
in dem Moment, in dem dieses Informationen im Sender benétigt werden. Das Ver-
wenden dieser veralteten Informationen kann zu einer signifikanten Verschlechterung
der Performanz der eingesetzten Ubertragungsverfahren fithren. Moderne Funkkom-
munikationssysteme sind oftmals fiir eine Duplexiibertragung ausgelegt. Daher ist es
naheliegend, die benotigten senderseitigen Kanalzustandsinformationen aus den emp-
fangerseitig geschitzten Kanaleigenschaften der entgegengesetzten Ubertragungsrich-
tung zu pradizieren. In Zeitduplexsystemen ist dies eine zeitliche Pradiktion wahrend
in Frequenzduplexsystemen eine Préadiktion in Frequenzrichtung erforderlich ist. Daher
besteht das Ziel der vorliegenden Arbeit darin, praktikable Verfahren zur Prédiktion
der vollstdndigen Kanalzustandsinformationen in MIMO-Systemen zu finden.

1.2 Einordnung der Arbeit in das wissenschaftliche
Umfeld

Senderseitige Kanalkenntnis ist vorteilhaft, um eine hohe Performanz in Funkkommuni-
kationssystemen zu erreichen. Ubertragungsverfahren, die senderseitige Kanalkenntnis
benotigen sind zum Beispiel der Tomlinson-Harashima Vorcodierer [Tom71, HM72|,
der Zero-Forcing Vorcodierer [Weill, Hoh11], eine Vorcodierung basierend auf der Sin-
guldrwertzerlegung [PAL06, Kiith06], Powerloadingverfahren [MD04, ASPW09, Pal09],
Bitloadingverfahren [HH89, FH96] und adaptive Modulationsverfahren [TH96, Jai02,
Cha03]. Das Problem besteht darin, dass es zunéchst lediglich moglich ist, basierend
auf der Ubermittlung von Trainingssignalen die empfingerseitige Kanalkenntnis durch
Kanalschitzung zu erlangen [VT01, BLM03, Kam04, WMZ05a]. Die bendétigte sen-
derseitige Kanalkenntnis lésst sich klassischerweise durch Riicksignalisieren erlangen
[TBS05, MHO6, TUOT7|. Aufgrund der bestehenden Probleme beim Riicksignalisieren
die in Abschnitt 1.1 aufgezéhlt wurden ist es naheliegend, die bendtigte senderseiti-
ge Kanalkenntnis aus der geschétzten empfingerseitigen Kanalkenntnis der entgegen-
gesetzten Ubertragungsrichtung zu pridizieren, sodass kein Riicksignalisierungskanal
erforderlich ist. Somit ist es in einem Mobilfunksystem moglich, die Kenntnis der Auf-
wartsstrecke (engl. Uplink, UL) des Mobilfunkkanals und die Kenntnis der Abwérts-
strecke (engl. Downlink, DL) des Mobilfunkkanals, sowohl in der Basisstation (BS)
als auch in der Mobilgtation (MS) zu erlangen. Neben dem Erlangen der senderseitigen
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Kanalkenntnis ist es ebenfalls moglich, eine Verbesserung der empfangerseitigen Kanal-
schiatzung durch Pradiktionstechniken zu erzielen. Durch Pradiktion erhélt man aus der
Kanalschétzung zu fritheren Zeitpunkten zusétzliche Informationen iiber den aktuell zu
schiatzenden Kanal. Durch unterraumbasierte Verfahren ist es beispielsweise moglich,
die Dimension des Kanalunterraums basierend auf vergangenen Kanalschiatzungen zu
reduzieren, was zu einer Verbesserung der aktuellen Kanalschatzung genutzt werden
kann [WABDO06, WMZ05a, WMZ05b, WMO05|. Die Verbesserung der empfangerseiti-
gen Kanalschiatzung basierend auf vergangenen Kanalschatzungen und der Pradiktion
des aktuellen Kanalzustands kann auch mithilfe des Kalman-Filters realisiert werden

[Kal60].

Der Mobilfunkkanal ist sowohl zeitselektiv als auch frequenzselektiv, weshalb sich
die Eigenschaften des Kanals mit der Zeit und mit der Frequenz &ndern. Aus die-
sem Grund werden Verfahren untersucht, um die senderseitigen Kanalzustandsin-
formationen aus den bereits geschiatzten empfangerseitigen Kanalzustandsinforma-
tionen der entgegengesetzten Ubertragungsrichtung sowohl in Frequenzrichtung als
auch in Zeitrichtung zu pradizieren. Zum Prédizieren der Kanalzustandsinforma-
tionen wird die Kanaliibertragungsfunktion als eine mogliche Systemfunktion zum
Beschreiben des Kanalzustands zugrunde gelegt. Natiirlich ist es auch moglich, ei-
ne andere Systemfunktion, wie zum Beispiel die Kanalimpulsantwort zum Beschrei-
ben des Kanals zu verwenden. Die zugrunde liegende Systemfunktion besitzt je-
doch prinzipiell keinen Einfluss auf die Performanz der Pradiktionsverfahren. Es wur-
den bereits verschiedene Verfahren zur Kanalpradiktion in der Literatur untersucht
[EDHH97, EDHH98, AJJF99, DHHHO00, CEVO07]. Dabei wurden zunéchst Systeme,
die auf beiden Seiten der Ubertragungsstrecke lediglich eine Antenne einsetzen, soge-
nannte SISO-Systeme (engl. Single-Input Single-Output) vorausgesetzt. Unterschieden
wurde zwischen Zeitduplex (engl. Time Division Duplex, TDD) Systemen und Fre-
quenzduplex (engl. Frequency Division Duplex, FDD) Systemen. Bei TDD Systemen
ist eine Pradiktion in Zeitrichtung relevant und bei FDD Systemen ist eine Pradiktion
in Frequenzrichtung relevant. Da sich der Kanal im Allgemeinen mit der Zeit &ndert,
kann auch in FDD Systemen zusétzlich eine Pradiktion in Zeitrichtung relevant sein.
Dabei ist es moglich, sowohl unabhéngig voneinander in Zeitrichtung und in Frequenz-

richtung zu préadizieren als auch gemeinsam zu préadizieren.

Im Folgenden wird zunéchst auf die zeitliche Pradiktion der Kanaliibertragungsfunk-
tion in TDD Systemen eingegangen. Im einfachsten Fall wird eine lediglich zeitvarian-
te, aber nicht frequenzselektive Kanaliibertragungsfunktion pradiziert. Es kann natiir-
lich auch eine frequenzselektive Kanaliibertragungsfunktion zeitlich pradiziert werden,

jedoch wird in der Literatur oftmals nur die nicht frequenzselektive Kanaliibertra-
gungsfunktion zeitlich préadiziert [HHDH99, HW98, SK03b, Cha03, SM05, OM09]. In
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Abbildung 1.1. Beispiel einer zeitvarianten Kanaliibertragungsfunktion mit bekanntem
und unbekanntem Abschnitt

[SM05, OMO09| wird speziell auf die Pradiktion in OFDM-Systemen (engl. Orthogonal
Frequency Division Multiplex) eingegangen. In [Sem03, SK03a| wird auch auf die Pra-
diktion frequenzselektiver Kanaliibertragungsfunktionen eingegangen. In Abbildung 1.1
ist exemplarisch eine zeitvariante, nicht frequenzselektive Kanaliibertragungsfunktion
dargestellt, wobei der als bekannt vorausgesetzte Abschnitt und der zu pradizieren-
de Abschnitt markiert sind. Ziel ist es, basierend auf dem bekannten, zum Beispiel
wihrend der Ubertragung in der Aufwirtsstrecke geschitzten Abschnitt, den unbe-
kannten, beispielsweise fiir die Abwartsstreckeniibertragung relevanten Abschnitt zu
bestimmen. Der einfachste Ansatz zur Pradiktion besteht darin, iiberhaupt keine Pra-
diktion des Kanals vorzunehmen und damit eine Zeitinvarianz des Kanals anzunehmen
und auszunutzen. Das bedeutet, dass der Sender den letzten zuvor geschitzten Ka-
nal in der Aufwirtsstrecke als Kanalkenntnis fiir die Abwértsstrecke verwendet. Im
Allgemeinen ist dieser Ansatz suboptimal, da sich die Kanaliibertragungsfunktionen
mit der Zeit signifikant d&ndern. Ein zweiter einfacher Ansatz besteht darin, eine li-
neare oder quadratische Extrapolation der Kanaliibertragungsfunktion durchzufiihren
[BNN*08, BOON06, NTOOO05]. Dazu werden lediglich zwei beziehungsweise drei ver-
gangene Abtastwerte der Kanaliibertragungsfunktion benotigt.

Ein weiterer Ansatz zum Prédizieren basiert auf den physikalischen Parametern der
elektromagnetischen Wellen [HW98, AJJF99, SK01, SK02, SK03a, SK03b, SK03c,
CEVO07]. Bei diesem Ansatz wird der Kanal zwischen dem Sender (Tx) und dem Emp-
finger (Rx) deterministisch als Uberlagerung einer endlichen Anzahl von diskreten
Ausbreitungspfaden, also elektromagnetischen Wellen beschrieben. Dieses Kanalmodell
wird als direktionales Kanalmodell bezeichnet [Pap00, J6t04]. In der Realitit existieren
Cluster von Ausbreitungspfaden. Diese Cluster werden bei dieser Art der Modellierung

als diskrete Pfade approximiert. Ein exemplarisches Szenario mit zwei Ausbreitungs-
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Abbildung 1.2. Direktionales SISO-Kanalmodell

pfaden ist in Abbildung 1.2 dargestellt. Es wird vorausgesetzt, dass sich ebene Wellen
am Empfinger iiberlagern. Diese Voraussetzung ist sinnvoll, solange sich alle Streuer
aufserhalb des Nahfeldes der eingesetzten Antennen befinden. Jeder Ausbreitungspfad

wird durch die physikalischen Parameter

e frequenzunabhingiger, komplexer Ubertragungsfaktor a(® und

e Dopplerfrequenz f éd)

beschrieben. Diese Parameter sind bei einer geradlinigen Bewegung der MS viel langer
konstant als die Korrelationsdauer des Kanals ist. Das bedeutet, dass mit Kenntnis
dieser Parameter fiir alle Ausbreitungspfade die Kanaliibertragungsfunktion determi-
nistisch rekonstruiert beziehungsweise fiir jeden gewiinschten Zeitpunkt préadiziert wer-
den kann, solange sich die Pfade nicht signifikant dndern. Zum Schétzen dieser Para-
meter existiert eine Vielzahl von Algorithmen, wie zum Beispiel der ESPRIT Algo-
rithmus (engl. Estimation of Signal Parameters via Rotational Invariance Techniques)
[PRKS85, RK89, HN95|, der MUSIC Algorithmus (engl. Multiple Signal Classification)
[Sch86] und der SAGE Algorithmus (engl. Space Alternating Generalized Expectation
Maximization) [FH94, FDHT96, FJS02|.

Weiterhin kann die zukiinftige Kanaliibertragungsfunktion auch als Filterung der

vergangenen Kanaliibertragungsfunktion modelliert werden [HW98, SK03a, SK03b,
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SK03c, CEV07, Mak75, EDHH98, HHDH99, HDHH99, DHHHO00]. Mit Kenntnis der
Filterkoeffizienten und einiger vergangener Abtastwerte der Kanaliibertragungsfunk-
tion ist es moglich, die Kanaliibertragungsfunktion zu prédizieren. Zum Schétzen
der Filterkoeffizienten sind verschiedene Verfahren in der Literatur [Hay02| bekannt.
Diese basieren beispielsweise darauf, dass versucht wird bereits bekannte Abtastwer-
te der Kanaliibertragungsfunktion zu préadizieren. Ein weiteres Verfahren zum Ein-

stellen der Filterkoeflizienten ist die Pradiktion basierend auf dem Wiener-Filter
[Kay93, Kro96, Hay02] oder basierend auf dem Kalman-Filter [Kal60].

Die Préadiktion der Kanaliibertragungsfunktion in FDD Systemen ist mathematisch
aquivalent zur Pradiktion der Kanaliibertragungsfunktion in TDD Systemen. In FDD
Systemen muss die frequenzselektive Kanaliibertragungsfunktion zu einem bestimmten
Zeitpunkt préadiziert werden. Der einfachste Ansatz zur Pradiktion besteht wiederum
darin, iiberhaupt keine Prédiktion des Kanals vorzunehmen. Diese Vorgehensweise ist
jedoch aufgrund der starken Frequenzselektivitat von Mobilfunkkanélen nicht sinnvoll
anwendbar. Der Performanzverlust infolge der nicht korrekt vorhandenen Informatio-
nen iiber die Abwértsstrecke in der BS beziehungsweise iiber die Aufwértsstrecke in
der MS ist zu grofs. Ein weiterer Ansatz zum Pradizieren in Frequenzrichtung basiert,
wie auch beim Préadizieren in Zeitrichtung, auf der linearen oder quadratischen Extra-
polation der Kanaliibertragungsfunktion. Eine Pradiktion basierend auf den physika-
lischen Parametern der elektromagnetischen Wellen [HW98, SK01, SK02] ist ebenfalls
moglich. Bei diesem Ansatz wird der Kanal wieder deterministisch als Uberlagerung
einer endlichen Anzahl von Ausbreitungspfaden beschrieben, wobei anstelle der Dopp-
lerfrequenzen die Laufzeiten der elektromagnetischen Wellen als Parameter benotigt
werden. Mit Kenntnis dieser Parameter fiir alle Ausbreitungspfade kann die Kanal-
iibertragungsfunktion deterministisch rekonstruiert beziehungsweise préadiziert werden.
Die Parameterschétzung kann auch hier beispielsweise mit dem ESPRIT Algorithmus,
dem MUSIC Algorithmus oder dem SAGE Algorithmus erfolgen.

Es ist ebenfalls moglich, den bereits fiir TDD Systeme eingefithrten Ansatz basierend
auf der Filterung der bekannten Kanaliibertragungsfunktion zu verwenden [HW98|.
Hierbei werden anstelle von Abtastwerten zu unterschiedlichen Zeiten Abtastwerte zu

unterschiedlichen Frequenzen gefiltert, um die Pradiktion durchzufiihren.

In MIMO-Systemen ist senderseitige Kanalkenntnis von besonders grofer Bedeutung,
wobei im Rahmen dieser Arbeit lediglich MIMO-Systeme betrachtet werden, bei de-
nen der Abstand zwischen den Antennen auf beiden Seiten der Ubertragungsstrecke
jeweils im Bereich von einigen wenigen Wellenldngen liegt. Ein in der Vergangenheit
vielfach angewandtes Konzept zum Gewinnen der senderseitigen Kanalkenntnis mit

Riicksignalisierungskanal basiert auf der Zerlegung der Kanalinformationen in einen
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langsam zeitvarianten die rdumlichen Eigenschaften des Funkkanals beschreibenden
Anteil und einen typischerweise eher geringen schnell zeitvarianten Anteil, der die Uber-
lagerung der Pfade beschreibt. Dies erlaubt es, die Ubertragungsraten auf dem Riick-
signalisierungskanal entsprechend anzupassen [JBMWO02|. Der langsam zeitvariante,
von den rdumlichen Kanaleigenschaften abhéngende Anteil ist in der Kovarianzma-
trix des Kanals und deren Eigenvektoren enthalten. Das bekannte Eigenbeamforming
[HLB00, Kam04, BUNO1, UB01| basiert somit letztendlich ebenfalls auf einer Zerle-
gung der Kanalinformation in langsam und schnell zeitvariante Anteile. Neben dem
Riicksignalisieren der Kovarianzmatrix kann auch die empfiangerseitige Kovarianzma-
trix transformiert werden, um die senderseitige Kovarianzmatrix zu erhalten, ohne dass
diese riicksignalisiert werden muss [CHC03, CHCO04].

Codebook basierte MIMO-Precodingverfahren sind ebenfalls geeignet, um eine hohe
Performanz zu erzielen [LH05, AB07, LJP10|. Hierbei werden Indizes eines Codebooks
vom Empfanger zum Sender riicksignalisiert. Im Grundprinzip ermittelt der Empfan-
ger einen Index, der auf einen Vorcodierer zeigt, wobei dieser Vorcodierer am besten
zum Kanal passt. Der durch eine grobe Quantisierung erkaufte Vorteil besteht darin,
dass nur relativ wenige Daten riicksignalisiert werden miissen. Die Herausforderung
besteht nun darin, optimale Codebooks, das heiftt optimale Quantisierungsschemata,
zu entwerfen. Codebook basierte MIMO-Precodingverfahren wurden zum Beispiel in
der aktuellen 3GPP (engl. 3rd Generation Partnership Project) LTE (engl. Long-Term
Evolution) Ausgabe 10 vorgeschlagen [T'S310].

Ein weiterer Ansatz in MIMO-Systemen besteht darin, dass in hoch mobilen Umge-
bungen durch den Einsatz eines Antennenarrays ein quasi zeitinvarianter Kanal er-
zeugt werden kann [KKO07, KKO08|. Dabei wird der Kanal nicht in Zeitrichtung oder
Frequenzrichtung préadiziert, sondern in Raumrichtung. Mithilfe eines Wiener-Filters
werden die Empfangssignale so verarbeitet, dass sich eine virtuelle, sich nicht bewegen-

de Empfangsantenne ergibt.

1.3 Ziele der Arbeit

Die aktuellen Pradiktionstechniken wurden fiir SISO-Systeme entwickelt. Da jedoch be-
reits aktuell und in Zukunft verstarkt MIMO-Systeme eingesetzt werden, um den An-
forderungen an zukiinftige mobile Kommunikationssysteme gerecht zu werden, widmet
sich die vorliegende Arbeit der Pradiktion der Kanalzustandsinformationen in MIMO-
Systemen. Die Verfahren zur Kanalpradiktion sollen unabhingig von einer konkreten

Realisierung eines Mobilfunksystems entwickelt werden. Dadurch kann sichergestellt
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werden, dass die Ergebnisse der vorliegenden Arbeit allgemein fiir viele mégliche Mobil-
funksysteme angewandt werden konnen. Somit besteht das Hauptziel der vorliegenden
Arbeit darin, praktikable Verfahren zur Priadiktion der Kanalzustandsinformationen in
MIMO-Systemen zu erarbeiten. Um dieses Ziel zu erreichen, werden die bereits bekann-
ten Verfahren fiir SISO-Systeme hinsichtlich ihrer Erweiterbarkeit auf MIMO-Systeme
untersucht.

Eine einfache Vorgehensweise bei der Pradiktion der Kanalinformationen in MIMO-
Systemen besteht darin, die fiir SISO-Systeme entwickelten Verfahren direkt einzu-
setzen. Das bedeutet, dass der MIMO-Kanal in die SISO-Subkanéle zerlegt wird und
anschliefend werden die Kanalzustandsinformationen jedes einzelnen SISO-Subkanals
pradiziert. Der Nachteil bei dieser Vorgehensweise ist jedoch, dass die Abhéngigkei-
ten der SISO-Subkanéle nicht ausgenutzt werden und somit das Performanzpotenzial
nicht vollstdndig ausgeschopft wird. Aus diesem Grund ist es sinnvoll, bereits bekannte
Verfahren zur Pradiktion in SISO-Systemen dahin gehend zu untersuchen, wie diese
Verfahren auf MIMO-Systeme erweitert werden konnen, um die Abhéngigkeiten der
SISO-Subkanéle auszunutzen. Es werden sowohl die auf einer Schiatzung der physikali-
schen Pfadparameter beruhenden Pradiktionsverfahren als auch filterbasierte Pradik-

tionsverfahren untersucht.

Bei den Verfahren, die auf den physikalischen Parametern der elektromagnetischen
Wellen basieren, existieren in MIMO-Systemen zusétzlich zu den bereits eingefiihr-
ten Pfadparametern, wie die komplexen Ubertragungsfaktoren, Dopplerfrequenzen und
Laufzeiten noch die Einfallswinkel (engl. Direction of Arrival, DoA) und Ausfallswinkel
(engl. Direction of Departure, DoA). Sowohl die Einfallswinkel als auch die Ausfallswin-
kel werden jeweils durch Azimutwinkel und Zenitwinkel eindeutig im 3-dimensionalen
Raum beschrieben. Das bedeutet, dass in MIMO-Systemen zusétzlich vier weitere
Parameter geschétzt werden miissen. Eine Erhéhung der Anzahl an zu schitzenden
Parametern kann die Performanz der Pradiktion in MIMO-Systemen moglicherweise
verschlechtern. Jedoch wird durch die erhohte Anzahl an zur Verfiigung stehenden
und voneinander abhéngigen SISO-Subkanélen erwartet, dass die Performanz der Pra-
diktionsverfahren in MIMO-Systemen verbessert werden kann. Ebenso wird erwartet,
dass die Performanz der filterbasierten Pradiktionsverfahren in MIMO-Systemen ver-
bessert werden kann. Zum einen ist die Anzahl an Gleichungen zum Schétzen der
Filterkoeffizienten grofser und zum anderen kénnen die Korrelationen zwischen den

SISO-Subkanélen, insbesondere beim Wiener-Filter, ausgenutzt werden.

Zum Vergleich der Leistungsfahigkeit der verschiedenen Pradiktionsverfahren werden
zunachst synthetisch generierte Kanéle genutzt. Unter der Voraussetzung, dass die Me-

thode zum Erzeugen der synthetischen Kanéle an die Pradiktionsverfahren angepasst
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ist, werden alle Pradiktionsverfahren im rauschfreien Fall perfekt den Kanal préidizie-
ren. Aus diesem Grund werden die synthetisch generierten Kanéle additiv mit Rauschen
iberlagert und anschlieffend wird die Leistungsfahigkeit der Verfahren in Abhéngigkeit
vom Signal-zu-Rausch-Verhéaltnis untersucht. Dies ist die iibliche Vorgehensweise bei
der Beurteilung der Qualitat der Pradiktionsverfahren, so wie es in der bereits zitierten
Literatur fiir SISO-Systeme vorgenommen wurde. Da jedoch die synthetisch generierten
Kanaile die realen Kanéle nicht perfekt widerspiegeln, werden im Rahmen der vorliegen-
den Arbeit zusétzlich Untersuchungen zur Leistungsfahigkeit und zur Verifikation der
Prédiktionsverfahren an real gemessenen Funkkanélen vorgenommen. Auf diese Weise
kann die Leistungsfahigkeit der Pradiktionsverfahren besser fiir reale Systeme bewer-
tet werden. Dementsprechend muss ein System zum Messen von Funkkanélen realisiert

werden.

Allen Préadiktionsverfahren ist gemein, dass sie die aktuellen Kanalzustandsinforma-
tionen benotigen, um eine Pradiktion in Frequenzrichtung oder in Zeitrichtung vor-
zunehmen. Aus diesem Grund werden im Rahmen der vorliegenden Arbeit zunéchst
verschiedene bekannte Verfahren zum Gewinnen der aktuellen Kanalzustandsinforma-
tionen rekapituliert. Anschliefflend wird untersucht, wie die notwendigen Parameter fiir

die einzelnen Préadiktionsverfahren geschétzt werden kénnen.

Die konkreten Ziele der vorliegenden Arbeit sind somit:

e Ein Konzept zum Messen des aktuellen Kanalzustands entwickeln und Messungen

des Kanalzustands durchfithren.

e Methoden zum Schétzen des aktuellen Kanalzustands in Mobilfunksystemen re-

kapitulieren.

e Analyse und Vergleich der Leistungsfahigkeit der untersuchten Methoden zum

Schatzen des aktuellen Kanalzustands.

e Literaturrecherche durchfithren, um aktuelle Prédiktionsverfahren fiir SISO-
Systeme zusammenzufassen. Die Ergebnisse der Recherche sind bereits in der

Einleitung aufgefiithrt worden.

e Analyse der Kanalmodelle, auf denen die Pradiktionsverfahren fiir SISO-Systeme
beruhen. Untersuchen, ob die verwendeten Kanalmodelle auf MIMO-Systeme er-

weitert werden konnen.

e Geeignete Kanalmodelle fiir die Pradiktion der Kanalzustandsinformationen in
MIMO-Systemen erarbeiten. Diskussion der Anwendbarkeit dieser Kanalmodelle
fiir eine Pradiktion.
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e Verfahren zum Schitzen der Parameter der Kanalmodelle erarbeiten.
e Vergleich der erarbeiteten Kanalmodelle.

e Untersuchen, ob die Pradiktionsverfahren fiir SISO-Systeme auch auf MIMO-
Systeme angewandt werden koénnen. Pradiktionsverfahren fiir MIMO-Systeme

entwickeln.

e Definition geeigneter Giitekriterien zur Analyse der Leistungsfahigkeit der Pra-

diktionsverfahren.

e Analyse und Vergleich der Leistungsfahigkeit der neu erarbeiteten Pradiktions-

verfahren.

1.4 Inhaltsiibersicht

Basierend auf den in Abschnitt 1.3 dargestellten Zielen gliedert sich die Arbeit wie
folgt.

In Kapitel 2 werden ausgehend von den Ausbreitungsmechanismen der elektromagne-
tischen Wellen Verfahren untersucht, um die Informationen tiber den aktuellen Kanal-
zustand zu erhalten. Dabei wird zunéchst in Abschnitt 2.2 ein Konzept zum Messen
des aktuellen Kanalzustands vorgestellt und anschliefsend werden in Abschnitt 2.3 be-
kannte trainingssignalbasierte Verfahren zum Schétzen des aktuellen Kanalzustands
rekapituliert. Basierend auf den Ausbreitungsmechanismen der elektromagnetischen
Wellen wird in Kapitel 3 das physikalisch motivierte, direktionale Kanalmodell ein-
gefiihrt. Weiterhin werden in Kapitel 3 Verfahren zum Schétzen der physikalischen
Pfadparameter vorgestellt, da die physikalischen Pfadparameter fiir die Pradiktion be-
notigt werden. Das nicht physikalisch motivierte, filterbasierte Kanalmodell wird in
Kapitel 4 eingefiihrt. Es wird gezeigt, wie die Filterkoeffizienten des filterbasierten Ka-
nalmodells geschéitzt werden kénnen, da die Filterkoeffizienten ebenfalls fiir die Pra-
diktion bendtigt werden. Weiterhin wird gezeigt, dass das direktionale Kanalmodell in
das filterbasierte Kanalmodell {iberfiihrt werden kann. Die Beschreibung des physika-
lisch motivierten, direktionalen Kanalmodells als filterbasiertes Kanalmodell stellt eine

wesentliche Neuerung bei der Kanalmodellierung dar.

In Kapitel 5 wird auf die Pradiktion der Kanaliibertragungsfunktionen eingegangen.
In Abschnitt 5.2 wird die Pradiktion basierend auf dem direktionalen Kanalmodell
untersucht und in Abschnitt 5.3 wird die Pradiktion basierend auf dem filterbasier-

ten Kanalmodell untersucht. In Kapitel 6 wird die Leistungsfihigkeit der untersuchten
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Pradiktionstechniken an einem synthetisch generierten Funkkanal und an gemessenen
Funkkanélen untersucht. Weiterhin wird die Leistungsfahigkeit der untersuchten Pra-

diktionstechniken miteinander verglichen.

Eine Zusammenfassung des Inhalts und der Ergebnisse der Arbeit in deutscher und
englischer Sprache ist in Kapitel 7 zu finden. Im Anhang A werden die Korrelationsma-
trix des Rauschens und die MIMO-Kanalkorrelationsmatrix hergeleitet. Im Anhang B
werden die verwendeten Messszenarien beschrieben und im Anhang C ist eine Liste

verwendeter Formelzeichen zu finden.

Die mathematischen Darstellungen in dieser Arbeit erfolgen bevorzugt im diskreten
daquivalenten Tiefpassbereich. Vektoren werden durch fett gesetzte Kleinbuchstaben
und Matrizen werden durch fett gesetzte Grofsbuchstaben dargestellt. Die Elemente
eines Vektors und einer Matrix werden durch kursiv gesetzte Buchstaben gekennzeich-
net. Komplexe Groken werden unterstrichen. Die Transposition wird durch ()T ge-
kennzeichnet und das Bilden der konjugiert komplexen Elemente eines Vektors oder

einer Matrix wird durch ()" gekennzeichnet.
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Kapitel 2

Gewinnen der aktuellen
Kanalzustandsinformationen

2.1 Ausbreitung elektromagnetischer Wellen

Zum Ubertragen von Informationen iiber die Luftschnittstelle werden elektromagne-
tische Wellen eingesetzt. Die elektromagnetischen Wellen werden im Sender moduliert,
sodass mit ihnen Informationen tibermittelt werden kénnen [Kamo04]. Mithilfe von An-
tennen werden die leitungsgebundenen elektromagnetischen Wellen in Freiraumwellen
umgewandelt [ZB95, DS03|, sodass die Informationen iiber den Funkkanal zum Emp-
fanger {ibertragen werden kénnen. Auf der Empféngerseite werden wiederum Anten-
nen eingesetzt, um die Freiraumwellen in leitungsgebundene Wellen umzuwandeln. Die
Maxwellschen Gleichungen bilden die theoretische Grundlage fiir elektromagnetische
Wellen [Kum86, MG92|. Im Rahmen der vorliegenden Arbeit wird jedoch nicht néher
auf die Maxwellsche Theorie eingegangen. Die elektromagnetischen Wellen kénnen sich
zum einen moglicherweise auf direktem Weg vom Sender zum Empfanger ausbreiten,
zum anderen konnen sich die elektromagnetischen Wellen vom Sender {iber Umwege
zum Empfanger ausbreiten. Der direkte Weg wird auch als direkte Sichtverbindung
(engl. Line of Sight) bezeichnet. Das Phidnomen, dass sich die elektromagnetischen
Wellen iiber Umwege ausbreiten, wird Mehrwegeausbreitung (engl. Multipath Propa-
gation) genannt [FLI6]. Wird von einem isotropen Kugelstrahler als Sendeantenne aus-
gegangen, so breiten sich die elektromagnetischen Wellen zunéchst in alle Richtungen
gleichméfig aus, da ein isotroper Kugelstrahler eine omnidirektionale Richtcharakte-
ristik aufweist. Es existieren keine realisierbaren isotropen Kugelstrahler, jede Antenne
besitzt eine mehr oder weniger ausgepréigte Vorzugsrichtung. Da jedoch insbesondere
bei MSen die Ausrichtung der Antennen keinen signifikanten Einfluss auf die Qualitét
der Ubertragung besitzen soll, werden Antennen eingesetzt, die moglichst gleichméRig
in alle Richtungen empfangen und senden kénnen. An vorhandenen Streuern kénnen
die elektromagnetischen Wellen gestreut und reflektiert werden. Eine Beugung an Hin-
dernissen und eine Transmission der elektromagnetischen Wellen durch Hindernisse
hindurch sind ebenfalls moglich. Durch Reflexion, Streuung und Beugung kénnen auch
elektromagnetische Wellen vom Sender zum Empfanger gelangen, die nicht in Richtung
des Empféngers abgestrahlt wurden. In Abbildung 2.1 ist ein Szenario mit Mehrwe-
geausbreitung zwischen einem sich nicht bewegenden Sender (Tx) und einem sich mit
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indirekter Pfad 1

direkter Pfad

Tx

indirekter Pfad 2

Abbildung 2.1. Mehrwegeausbreitung zwischen einem Sender (Tx) und einem Empfian-

ger (Rx)

der Geschwindigkeit ¢ bewegenden Empfianger (Rx) exemplarisch dargestellt. Natiir-
lich ist es ebenfalls moglich, dass sich nur der Sender bewegt oder der Sender und der
Empfanger sich bewegen oder sich weder der Sender noch der Empfanger bewegt. Es
ist der direkte Pfad dargestellt und es sind zwei weitere indirekte Pfade dargestellt.
Aufgrund der Tatsache, dass sich die elektromagnetischen Wellen iiber mehrere Pfade
vom Sender zum Empfénger ausbreiten, kommt es am Empfanger zu einer Superpo-
sition von mehreren Kopien des Sendesignals mit unterschiedlichen Laufzeiten, unter-
schiedlichen Dampfungen und unterschiedlichen Phasen. Hierbei kann es sowohl zu
konstruktiven als auch zu destruktiven Uberlagerungen kommen. Zusitzlich wird dem
Empfangssignal Rauschen additiv iiberlagert, jedoch ist dies in Abbildung 2.1 nicht
dargestellt und es wird an dieser Stelle auch nicht ndher auf das additive Rauschen
eingegangen. Bedingt durch die unterschiedlichen Laufzeiten der elektromagnetischen
Wellen ist der Mobilfunkkanal zeitdispersiv und wirkt dementsprechend frequenzselek-
tiv. Das bedeutet, dass innerhalb der verwendeten Bandbreite lineare Verzerrungen
auftreten und somit Signalanteile bei unterschiedlichen Frequenzen unterschiedlich be-
wertet werden |Lin05]. Zusétzlich bewegt sich der Empfanger mit der Geschwindigkeit
v. Dadurch erfahren die elektromagnetischen Wellen eine Frequenzverschiebung. Das
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bedeutet, dass zusétzlich zu den unterschiedlichen Dampfungen, Laufzeiten und Phasen
auch unterschiedliche Dopplerfrequenzen auftreten. Demzufolge ist der Mobilfunkkanal
frequenzdispersiv und wirkt zeitselektiv. Somit werden Signalanteile bei unterschiedli-
chen Zeiten unterschiedlich bewertet [Pat99]. Selbst in dem Fall, bei dem sich weder
der Sender noch der Empfanger bewegt, wirkt der Kanal im Allgemeinen zeitselek-
tiv, da sich die Umgebungsbedingungen mit der Zeit dndern kénnen. Generell lésst
sich der Mobilfunkkanal als lineares zeitvariantes System darstellen. Wie die aktuellen
Informationen iiber den Kanalzustand gewonnen werden kénnen, ist Thema der nach-
folgenden Abschnitte. Dabei wird als Kanal der Einfluss der Luftschnittstelle und der
eingesetzten Antennen definiert. Weitere Komponenten der Ubertragungsstrecke, wie
zum Beispiel Sendefilter und Empfangsfilter werden nicht zum Kanal gehorig definiert.

2.2 Konzept eines Systems zum Messen des aktuellen
Kanalzustands

2.2.1 Aufbau des Messsystems

Eine Moglichkeit Kenntnis iiber den aktuellen Kanalzustand zu gewinnen besteht dar-
in, den aktuellen Kanalzustand zu messen. Dies ist notwendig, um die Leistungsfahig-
keit der zu untersuchenden Pradiktionsverfahren zu beurteilen, so wie es in Kapitel 1
bereits beschrieben wurde. Das Ziel des Messsystems besteht darin, einen frequenzse-
lektiven und zeitvarianten MIMO-Kanal zu vermessen. Es existieren verschiedene Tech-
niken, um den aktuellen Kanalzustand messtechnisch zu erfassen, wie zum Beispiel die
Puls-Messtechnik, die Korrelations-Messtechnik und die Swept-Frequency-Messtechnik
[PDT91, Par92]. Diese Verfahren unterscheiden sich in den verwendeten Testsignalen.
Bei der Puls-Messtechnik wird der Eingang des Kanals mit einem kurzen Impuls an-
geregt und der Ausgang des Kanals entspricht der Kanalimpulsantwort gefaltet mit
dem Eingangsimpuls. Theoretisch wird der Kanal mit einem Dirac-Impuls angeregt,
jedoch sind Dirac-Impulse technisch nicht realisierbar. Aus diesem Grund werden ty-
pischerweise kurze Rechteckimpulse verwendet. Bei der Korrelations-Messtechnik wird
der Kanal mit einem Signal angeregt, welches die statistischen Eigenschaften von ei-
nem weifsen Rauschprozess aufweist und im Empfanger wird das Empfangssignal mit
dem Eingangssignal korreliert. Das Ergebnis der Korrelation entspricht der gewichteten
Kanalimpulsantwort, da die Autokorrelationsfunktion des Eingangssignals idealerweise
einem gewichteten Dirac-Impuls entspricht. Bei der Swept-Frequency-Messtechnik wird

der Kanal zeitlich nacheinander mit sehr schmalbandigen Signalen, wie zum Beispiel



16 Kapitel 2: Gewinnen der aktuellen Kanalzustandsinformationen
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Abbildung 2.2. Aufbau des eingesetzten Messsystems

Sinussignalen angeregt, wobei von einem Zeitpunkt zum néchsten Zeitpunkt die Fre-
quenz des Sinussignals variiert wird. Aus dem Vergleich des Empfangssignals und dem
Sendesignal kann der Ubertragungskoeffizient des Kanals fiir jede einzelne Frequenz
bestimmt werden, sodass nach einem kompletten Sweep die Ubertragungsfunktion des

Kanals gemessen wurde.

Im Rahmen der vorliegenden Arbeit wird ein Konzept zum Messen des Kanalzustands
basierend auf der Swept-Frequency-Messtechnik kurz erlautert, da dieses Messsystem
tatsdchlich eingesetzt wurde. In Abbildung 2.2 ist der Aufbau des eingesetzten Mess-
systems dargestellt. Das verwendete Messsystem basiert auf einem vektoriellen Netz-
werkanalysator (engl. Vector Network Analyzer, VNA) ZVL3 von Rohde & Schwarz
mit zwei Ports, der iiber eine General Purpose Interface Bus (GPIB) Verbindung mit
dem steuernden Notebook verbunden ist. Mithilfe des VNAs lassen sich die Streupa-
rameter eines Zweitores messen. Der Mobilfunkkanal kann im Allgemeinen als rezi-
prokes Zweitor aufgefasst werden, wobei die beiden identischen Transmissionsfaktoren
S5, und S, der Kanaliibertragungsfunktion A (f) entsprechen. Bevor eine Kanaliiber-
tragungsfunktion gemessen wird, miissen zunéchst die Parameter am VNA eingestellt
werden. Die wichtigsten Parameter sind der Frequenzbereich, die Anzahl W der diskre-

ten Messpunkte innerhalb des Frequenzbereichs, die Sendeleistung und die Resolution

Bandwidth (RBW). Die RBW besitzt Einfluss auf den Dynamikbereich des VNAs. Je
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kleiner die RBW ist, desto grofer ist der Dynamikbereich und desto geringer ist die
Leistung des Rauschens, welches der Messung additiv iiberlagert ist. Die benotigte Zeit

zum Messen einer Kanaliibertragungsfunktion betragt ungefahr

w
N —. 2.1
tmess RBW ( )

Bei W = 401 Punkten und einer RBW von 100 Hz benétigt der VNA zum Messen
einer Kanaliibertragungsfunktion ungefahr 4 Sekunden. Das bedeutet, dass sich die
Eigenschaften des Kanals innerhalb dieser Zeit nicht dndern diirfen. Der Vorteil einer
so langen Messdauer besteht darin, dass das additive Rauschen, welches der Messung

iiberlagert ist, sehr gering ist.

Neben dem VNA werden auch bis zu zwei Drehtische eingesetzt, um virtuelle An-
tennenarrays erzeugen zu konnen und somit die Kanaliibertragungsfunktionen eines
MIMO-Kanals messen zu koénnen. In Abbildung 2.2 sind beide Drehtische mit darge-
stellt. Weiterhin kann ein x-y-Tisch eingesetzt werden. Der x-y-Tisch wird genutzt, um
ortsvariante Kanaliibertragungsfunktionen messen zu konnen. Mit der Definition einer
konstanten Geschwindigkeit, mit der sich die Antenne auf dem x-y-Tisch bewegt, kann
die ortsvariante Kanaliibertragungsfunktion als zeitvariante Kanaliibertragungsfunkti-
on in einer statischen Umgebung aufgefasst werden. Der x-y-Tisch ist in Abbildung 2.2
nicht mit dargestellt. Auf den Drehtischen und dem x-y-Tisch ist jeweils eine Staban-
tenne montiert. Die Drehtische und der x-y-Tisch werden mittels einer Steuereinheit
kontrolliert. Die Steuereinheit ist iiber eine serielle Schnittstelle mit dem Notebook
verbunden und die Drehtische und der x-y-Tisch sind iiber Steuerleitungen mit der

Steuereinheit verbunden.

2.2.2 Ablauf einer Messung

Beim Ablauf einer Messung muss beachtet werden, dass sich die Eigenschaften des
Kanals wihrend der Messung nicht dndern diirfen. Dies kann realisiert werden, indem
die Messungen der Kanaliibertragungsfunktionen in einem Raum durchgefiihrt wer-
den, in dem sich wéhrend der Messungen keine Personen authalten. Damit der Kanal
zeitinvariant ist, werden die Messungen mittels eines PCs fern gesteuert und das Mes-
sen kann nachts stattfinden, wenn sich keine Personen in dem Haus aufhalten, in dem
die Messungen durchgefiihrt werden. Dieser Ablauf einer Messung ist in realen Syste-
men natiirlich nicht moglich, da der Kanal mit einer ausreichenden Geschwindigkeit
geschitzt werden muss und sich natiirlich auch Menschen und andere sich bewegende
Streuer in der Umgebung der Antennen befinden. Dementsprechend ist diese Vorge-

hensweise in realen Mobilfunksystemen praktisch nicht relevant, jedoch zum Messen



18 Kapitel 2: Gewinnen der aktuellen Kanalzustandsinformationen

des Kanals, um anschliefsend die Pradiktionsverfahren verifizieren zu konnen, ist dieser
Ablauf geeignet. Aufgrund der langen Messdauer, wie in Gleichung (2.1) angegeben, die
nur moglich ist, da der Kanal als zeitinvariant angenommen werden kann, ergibt sich
ein hoher Dynamikbereich. Somit konnen Rauscheinfliissse auf die Messung reduziert

werden.

Bevor die Messung gestartet wird, werden alle notwendigen Einstellungen am VNA
vorgenommen. Anschliefend wird eine Kalibrationsmessung durchgefiihrt, um den sys-
tematischen Einfluss der nicht zum Mobilfunkkanal gehérenden Komponenten elimi-
nieren zu konnen. Bei der Kalibrationsmessung werden die Antennen entfernt und die
Messkabel, an denen zuvor die beiden Antennen angeschlossen waren, werden direkt
miteinander verbunden. AnschlieRend wird die Ubertragungsfunktion gemessen. Diese
gemessene Ubertragungsfunktion beschreibt den Einfluss aller nicht zum Kanal geho-
renden Komponenten, wie zum Beispiel den Einfluss der Messkabel und den Einfluss
der Sendefilter und der Empfangsfilter. Anschliefend werden die Antennen wieder an
die Messkabel angebracht und es kann die Ubertragungsfunktion gemessen werden. Mit
Kenntnis der bei der Kalibrationsmessung gemessenen Ubertragungsfunktion kann die

Kanaliibertragungsfunktion aus den Messwerten berechnet werden [Hie06].

Nachdem alle notwendigen Vorbereitungen abgeschlossen sind, wird die Messung mit-
tels eines PCs ferngesteuert. Zunéchst wird bei der Ausgangsposition der Drehtische
eine Kanaliibertragungsfunktion gemessen. Anschliefend wird die Antenne auf dem
ersten Drehtisch um einen festen Winkel gedreht und es wird wieder eine Kanaliiber-
tragungsfunktion gemessen. Dieser Vorgang wird solange wiederholt, bis alle Kanal-
tibertragungsfunktionen zwischen allen Positionen auf dem ersten Drehtisch und der
ersten Position auf dem zweiten Drehtisch gemessen wurden. Anschlielend wird die
Antenne auf dem ersten Drehtisch wieder in die Ausgangsposition gedreht, die Anten-
ne auf dem zweiten Drehtisch wird um einen festen Winkel gedreht und es wird wieder
eine Kanaliibertragungsfunktion gemessen. Dieser Vorgang wird solange wiederholt,
bis alle Kanaliibertragungsfunktionen des virtuellen MIMO-Kanals gemessen wurden.
Beim Einsatz des x-y-Tisches wird entsprechend die Antenne um einen festgelegten
Abstand bewegt. Damit ergibt sich der folgende Ablauf

1. Parameter am VNA einstellen,
2. Kalibrationsmessung durchfiihren,

3. Antennen auf den Drehtischen beziehungsweise auf dem x-y-Tisch in die Aus-

gangspositionen bringen,

4. Kanaliibertragungsfunktion messen,
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5. gemessene Kanaliibertragungsfunktion zum PC iibertragen,
6. die Antennen auf die néchsten Positionen bringen,

7. Punkte 4, 5 und 6 solange wiederholen, bis alle Kanaliibertragungsfunktionen

zum PC iibertragen wurden und

8. alle Kanaliibertragungsfunktionen abspeichern.

2.2.3 Ubersicht iiber die Messkampagnen

Im Anhang B werden die durchgefiihrten Messkampagnen im Detail beschrieben. In
diesem Abschnitt wird eine kurze Ubersicht iiber die durchgefithrten Messkampagnen

gegeben. Es wurden die drei Messkampagnen

e Korridor,
e Labor 1 und

e Labor 2

durchgefiihrt. Bei den Kampagnen Korridor und Labor 1 wurde ein zeitinvarianter
36 x 36 MIMO-Kanal vermessen, wobei auf beiden Seiten der Ubertragungsstrecke
jeweils ein Drehtisch zum Einsatz kam. Bei der Messkampagne Labor 2 wurde ein orts-
varianter 36 x 1 MISO-Kanal (engl. Multiple-Input Single-Output) beziehungsweise ein
1 x 36 SIMO-Kanal (engl. Single-Input Multiple-Output) an 36 verschiedenen Stellen
vermessen. Dabei kam auf einer Seite der Ubertragungsstrecke ein Drehtisch zum Ein-
satz und auf der anderen Seite der Ubertragungsstrecke kam ein x-y-Tisch zum Einsatz.
Ob es sich um einen MISO-Kanal oder einen SIMO-Kanal handelt, héngt lediglich von
der Interpretation ab. Im Folgenden wird der ortsvariante Kanal als zeitvarianter Kanal
interpretiert. Dazu wird eine Geschwindigkeit definiert, mit der sich die Sendeantenne
oder die Empfangsantenne bewegt hat. Somit kann der ortsvariante Kanal, der an 36
verschiedenen Punkten im Raum gemessen wurde, als zeitvarianter Kanal interpretiert

werden, wobei zu 36 verschiedenen Zeitpunkten der Kanal gemessen wurde.

Es wurde kein ortsvarianter beziehungsweise zeitvarianter MIMO-Kanal vermessen, da
eine Messung eines ortsvarianten MIMO-Kanals zu viel Zeit in Anspruch genommen
hatte. Somit hétte die Bedingung, dass sich die Eigenschaften des Kanals wiahrend der
Messung nicht &ndern diirfen, nicht realisiert werden kénnen.
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Samtliche Kanaliibertragungsfunktionen wurden bei der Mittenfrequenz

fo=2,45GHz (2.2)
mit einer Bandbreite von
B =200 MHz (2.3)
an
W = 401 (2.4)

aquidistant verteilten Messpunkten innerhalb der Bandbreite gemessen. Die Mittenfre-
quenz von 2,45 GHz wurde gewéhlt, da diese im ISM-Band (engl. Industrial, Scientific
and Medical) fiir den 2,4 GHz WLAN-Bereich liegt. Es wurde eine Bandbreite von
200 MHz gewéhlt, um eine moglichst gute zeitliche Auflésung von

AT = 2] (2.5)

zu erzielen, wobei gleichzeitig berticksichtigt werden musste, dass das Richtdiagramm
und die Fuipunktimpedanz der eingesetzten Antennen innerhalb der Bandbreite anné-
hernd konstant sind. Weiterhin ist es notwendig eine so grofse Bandbreite von 200 MHz
einzustellen, damit ein Abschnitt innerhalb dieser Bandbreite zum Schétzen der Ka-
nalmodellparameter verwendet werden kann und der andere Abschnitt innerhalb dieser
Bandbreite zur Verifikation, beziehungsweise zum Beurteilen der Leistungsfahigkeit der
Pradiktionsverfahren fiir die Pradiktion in Frequenzrichtung verwendet werden kann.
Aufgrund der 401 Messpunkte ergibt sich, dass Pfade mit einer maximalen Laufzeit

Vo1
a. —_ — 2.6
Tmax B ( )

erfasst werden konnen. In diesem Fall entspricht dies ungefahr einer maximalen Laufzeit
von 2 us. Es wird erwartet, dass die maximale Laufzeit der Pfade signifikant kleiner
ist als 2 us. Daraus folgt, dass die Ubertragungsfunktionen iiberabgetastet ist. Somit
kann auch der Einfluss einer Uberabtastung auf die Pridiktionsverfahren untersucht
werden. Weiterhin kann die Uberabtastung auch zum Verbessern des Signal-zu-Rausch-

Verhéltnisses genutzt werden.

Bei den beiden Kampagnen Korridor und Labor 1 wurden auf beiden Seiten der Uber-
tragungsstrecke jeweils 36 virtuelle Antennen eingesetzt, wobei der Abstand zwischen
zwei benachbarten Antennen ungefihr einem Drittel der Wellenldnge entspricht. Somit
ist sichergestellt, dass der Kanal nicht rdumlich unterabgetastet ist, denn der Abstand
zwischen zwei Antennen darf maximal der halben Wellenldnge entsprechen, um das
rdumliche Abtasttheorem einzuhalten [vT02]. Der Radius der Drehtische betrug jeweils
25cm. Es wurden so grofe rdumliche Dimensionen bei den Drehtischen gewahlt, da

die rdumliche Ausdehnung des Antennenarrays die Auflésung im Einfallswinkelbereich
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und im Ausfallswinkelbereich bestimmt [vT02]|. Je grofer die rdumliche Ausdehnung
ist, desto besser ist das Auflésungsvermogen. Jedoch ist die rdumliche Ausdehnung der

Antennenarrays nach oben beschrinkt, wie es in Abschnitt 3.1 beschrieben wird.

Bei der Kampagne Labor 2 wurde der MISO-Kanal beziehungsweise der SIMO-Kanal
zu 36 verschiedenen Zeitpunkten gemessen. Dies ist notwendig, um eine ausreichend
grofte Anzahl an verschiedenen Zeitpunkten zum Schétzen der Kanalmodellparameter
zu haben und um weitere Zeitpunkte zum Verifizieren und zum Beurteilen der Leis-
tungsfahigkeit der Préadiktionsverfahren fiir die Pradiktion in Zeitrichtung verwenden

7zu konnen.

2.3 Trainingssignalbasiertes Schatzen des aktuellen
Kanalzustands

2.3.1 Systemmodell

Die Kenntnis iiber den aktuellen Kanalzustand ist notwendig, um eine Pradiktion
der Kanalzustandsinformationen durchfiithren zu kénnen. Da das im vorherigen Ab-
schnitt 2.2 vorgestellte Verfahren zum messtechnischen Erfassen des aktuellen Kanal-
zustands in realen Mobilfunksystemen praktisch nicht relevant ist, werden in diesem
Abschnitt bekannte trainingssignalbasierte Verfahren zum Schétzen des aktuellen Ka-
nalzustands vorgestellt, die auch in realen Mobilfunksystemen anwendbar sind. Bei dem
im letzten Abschnitt 2.2 vorgestellten Konzept, wéire es auch mdéglich vom Schétzen
des aktuellen Kanalzustands zu sprechen. Prinzipiell existiert kein Unterschied zwi-
schen dem Schétzen und dem Messen einer physikalischen Grofe. Da jedoch im letzten
Abschnitt ein VNA als Messgerét zum Erlangen des aktuellen Kanalzustands eingesetzt

wurde, wurde vom Messen des aktuellen Kanalzustands gesprochen.

Bei trainingssignalbasierten Schétzverfahren werden a priori bekannte Trainingssignale
vom Sender zum Empfanger iibermittelt. Da der Empfanger die {ibermittelten Trai-
ningssignale kennt, ist es moglich, durch den Vergleich der empfangenen Trainingssi-
gnale und den tatsdchlich gesendeten Trainingssignalen die Informationen tiber den
aktuellen Kanalzustand zu schitzen. Das Empfangssignal, welches aus dem Ubermit-
teln der bekannten Trainingssignale resultiert, ist eine bekannte, lineare Funktion der
unbekannten Kanalkoeffizienten [WMZ05b, WMZ05a|. Das Ziel besteht darin, diese un-
bekannten Kanalkoeffizienten zu schétzen und somit die aktuellen Informationen iiber

den Kanalzustand zu erhalten. Die Kanalkoeffizienten und die Signale werden mittels
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Vektoren beschrieben und die Elemente dieser Vektoren sind Abtastwerte beziiglich ei-
ner festgelegten Gruppe von orthonormalen Basisfunktionen, falls keine Uberabtastung
der Kanéle und der Signale vorhanden ist [Pro01]. Im Folgenden wird keine explizite
Gruppe von Basisfunktionen zugrunde gelegt, sodass die Ausfithrungen nicht auf einen
Spezialfall beschrankt sind.

Im Folgenden wird ein Punkt zu Punkt MIMO-System mit N Sendeantennen und M
Empfangsantennen zugrunde gelegt. Der Vektor e™™ (i), n =1...N, m = 1... M,
beschreibt den partiellen Empfangsvektor an der m-ten Empfangsantenne, der aus
der i-ten Ubermittlung der Trainingssignale von der n-ten Sendeantenne resultiert.
Es wird angenommen, dass von allen N Sendeantennen gleichzeitig die a priori be-
kannten Trainingssignale iibermittelt werden. Die Trainingssignale, die von der n-ten
Sendeantenne {ibermittelt werden, werden durch die zeitinvariante, partielle System-
matrix G beschrieben, wobei alle Empfangsantennen die Trainingssignale der n-ten
Sendeantenne empfangen. Die partielle Systemmatrix G™ weist eine Toeplitzstruktur
auf. Die aus den Trainingssignalen resultierende Struktur dieser Systemmatrizen be-
einflusst die Qualitdt der Kanalschiatzung. Methoden, um optimale, beziehungsweise
fast optimale Trainingssignale zu generieren, sind in der Literatur bekannt und werden
im Rahmen der vorliegenden Arbeit nicht weiter untersucht [MWSL02, KWC04|. Der
Kanal zwischen der n-ten Sendeantenne und der m-ten Empfangsantenne wird durch
den Kanalvektor h™™ (i) beschrieben, wobei dieser Vektor W Elemente besitzt. Der
partielle Empfangsvektor ohne Rauschen ergibt sich zu

e (i) = G . h™" (4). (2.7)
Es wird vorausgesetzt, dass die Trainingssignale, die durch die Matrix G™ beschrieben
werden hinreichend lang sind, das bedeutet, dass die Matrix G mindestens aus W
Zeilen besteht. Das gesamte Empfangssignal an der m-ten Empfangsantenne ergibt sich
zum Zeitindex i mit dem Vektor n(™ (), der Abtastwerte eines mittelwertfreien, gauf-
schen Rauschprozesses enthilt, durch Uberlagern der N partiellen Empfangsvektoren

e™™ (i) und dem additiven Rauschen zu

e™ (i) = e™ (i)

n=1
B (3
_ (g(l) g(N)) . : +n(™ (1) (2.8)
~ ~~ 4 (m,N)
g/ h (2)
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Abbildung 2.3. Systemmodell

Das Zusammenfassen aller M Empfangsvektoren fiihrt auf den totalen Empfangsvektor

el (1) G’ 0 h" (i) n' (1)
: = - : : + z : (2.9)
el™ (1) 0 G'J \n" (i) n (4)
9‘(;) é h}g) n‘(,l)

Damit lasst sich das Systemmodell
e(i)=G-h(i)+n() (2.10)

kompakt darstellen. In Abbildung 2.3 ist das Systemmodell grafisch dargestellt.

Die Korrelationsmatrix des Rauschens berechnet sich zu
R,=E{n()n" (i)}. (2.11)

Unter der Voraussetzung, dass ausschliefslich thermisches Rauschen in den Empfangern
vorhanden ist, das Rauschen eine Varianz von o aufweist und das die Empfangssignale
nicht iiberabgetastet sind, ergibt sich die Korrelationsmatrix des Rauschen zu

R, =L (2.12)

n

Hierbei ist I die Einheitsmatrix. In der Regel sind Mobilfunksysteme jedoch interfe-
renzbegrenzt. Die Interferenzen kénnen als empfangenes, weifses Rauschen aufgefasst
werden und es wird angenommen, dass kein thermisches Rauschen in den Empfangern
vorhanden ist. Unter der Voraussetzung, dass die Empfangsantennen ein Antennen-
array bilden, und dass das empfangene Rauschen aus allen Richtungen in einer ho-
rizontalen Ebene gleichmaéfig verteilt einféllt, ergibt sich die Korrelationsmatrix des
Rauschens zu [WABDOG|

R,=¢>R,®1L (2.13)
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Es wurde wieder vorausgesetzt, dass die Empfangssignale nicht {iberabgetastet sind.
Falls die Empfangssignale {iberabgetastet sind, konnen die Gleichungen (2.12) und
(2.13) wie im Anhang A.2 gezeigt, erweitert werden, um die Uberabtastung zu beriick-
sichtigen. Die Matrix R, in (2.13) ist die Array Korrelationsmatrix

(1,1) (1,M)
JO <27r€)\ ) o JO <27r€)\ )

R, = : : , (2.14)
Jo () g, (2

wobei Jg (+) die Besselfunktion erster Art und nullter Ordnung ist, £(™™) den Abstand

zwischen der m-ten und der m/-ten Empfangsantenne beschreibt und A die Wellenlénge

ist. Bis auf die Rauschvarianz o2 kann die Korrelationsmatrix des Rauschens basierend
auf der Antennengeometrie angegeben werden. Im Anhang A.1 werden die Gleichungen
(2.13) und (2.14) hergeleitet.

Mithilfe der Karhunen-Loéve-Transformation kann der zeitvariante Kanalvektor h(7)

als Linearkombination von Basisvektoren dargestellt werden [vT02, MS00|

W-M-N

h)= ) u,(i)h, (i)

u=1

=H, (i) h, (7), (2.15)

wobei im Allgemeinen unendlich viele Mdoglichkeiten fiir die Wahl der Basisvektoren
u,, (7) existieren. Unter der Voraussetzung, dass die Spaltenvektoren u,, (i), u =1...W-

M - N orthonormale Eigenvektoren der Kanalkorrelationsmatrix

R, =E{h(i) b*" (i)} (2.16)
sind, gilt
w’ (i) u, (i) = {; :i z ; Z . (2.17)

Mit der gemachten Voraussetzung, dass die Matrix H, (i) die Eigenvektoren der Ka-
nalkorrelationsmatrix enthélt, ist die Matrix H, (i) quadratisch und unitiar. Weiter-
hin gilt in realen Systemen, dass sich die Matrix H (7) und somit die Eigenvektoren
der Kanalkorrelationsmatrix nur sehr langsam mit der Zeit dndern. Dementsprechend
kann diese Matrix als zeitinvariant angenommen werden [WMO05]. Diese Annahme ist
gerechtfertigt, solange keine Ausbreitungspfade hinzukommen oder verschwinden, be-
ziehungsweise sich die physikalischen Parameter, wie Dampfung, Laufzeit und Phase
der Ausbreitungspfade nicht &ndern. In Abschnitt 3.1 wird genauer gezeigt, dass sich
die Eigenvektoren nicht, beziehungsweise nur langsam mit der Zeit &ndern. Demzufolge
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kann der zeitvariante Kanalvektor h (i) in einen zeitvarianten Anteil h (¢) und einen

nicht zeitvarianten Anteil Hy zerlegt werden. Demnach kann Gleichung (2.15) zu

h, (i) = H:T b (i) (2.18)

=S

umgestellt werden. Mit (2.15) ergibt sich fiir die Kanalkorrelationsmatrix

R,=E{h(i) b (i)}
—E{H,-h,(i)-h" (i)- H"}
=H R.H", (2.19)

wobei fiir Rg

R, = E {h, (i) b7 (i)} (2.20)

gilt. Gleichung (2.19) ist die Eigenwertzerlegung der Kanalkorrelationsmatrix R,. Da
die Kanalkorrelationsmatrix R, hermitesch und positiv semidefinit ist, enthélt die Ma-
trix

AW 0

R, = (2.21)
0 )\(W~M-N)

die Eigenwerte von R, . Die Eigenwerte sind positiv und reell und sie sind der Grofe

nach absteigend sortiert, sodass
A > s 2\ s s NV (2.22)

gilt [Liit96]. Die Spalten der Matrix H, enthalten die zu den Eigenwerten A, v =
1...W M - N korrespondierenden Eigenvektoren. Die Grofe des Eigenwerts A(®) gibt
an, wie viel Energie der Kanalvektor h (7) in der u-ten Dimension im Mittel besitzt.

Somit ist die Summe aller Eigenwerte gleich der mittleren Energie des gesamten Kanals

W-M-N

E{l@}= Y A®, (2.23)

da die Matrix Hy unitér ist [Hay02|. Mit Gleichung (2.15) kann ein dquivalentes Sy-
stemmodell aufgestellt werden

e(t)=GHh (1) +n(i), (2.24)

wobei der Vektor h, (i) im Folgenden als unterraumbasierter Kanalvektor bezeichnet
wird. In Abschnitt 2.3.4 wird néher auf den unterraumbasierten Kanalvektor eingegan-

gen.
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2.3.2 Maximum-Likelihood-Schatzer

Ein typischer Ansatz zum Schétzen des Kanalvektors ist der Maximum-Likelihood-
Schétzer (ML-Schéitzer). Der geschétzte Kanalvektor ergibt sich hierbei zu [Wha7l,
Kle96]
h(i) = (G"R,'G) ' GR,'e(i)

— Dy, eli). (2.25)
Die Matrix Dy, wird auch als Schétzmatrix bezeichnet. Wird das Systemmodell (2.10)
in den ML-Schétzer (2.25) eingesetzt, ergibt sich der geschitzte Kanalvektor zu

h (Z) _ (Q*Tﬂglg)_l Q*Tﬂglg . h (Z) + (Q*Tﬂglg)_l Q*Tﬂglg (2)

=h(i)+ (G"R,'G) " G"R,'n (i)
=h (i) + Dy, -n(i). (2.26)
Es lisst sich an (2.26) erkennen, dass sich der geschitzte Kanalvektor h (i) als Uberla-
gerung des tatséchlichen Kanalvektors h (7) und des mit der Matrix D,,; bewerteten
Rauschprozesses n (i) ergibt.

Ein Kriterium zum Beurteilen der Leistungsfahigkeit des Kanalschétzens ist der sich
ergebende mittlere quadratische Fehler zwischen den geschétzten Kanalvektoren und

den tatséchlichen Kanalvektoren. Der mittlere quadratische Fehler ergibt sich im All-

Hee{@o-n0)" (G0 -bo)}
o {(B0-00) (ho-10)"}}. e

wobei der Operator ||-|| die Norm des Vektors beschreibt und sp {-} die Spur der Matrix
ist. Das Einsetzen des geschitzten Kanalvektors (2.26) in (2.27) fithrt auf

E{Hh(ﬂ —h (i) 2} =Lk {Sp {(DML ‘1 (i) - (Dyy, 9(2))*T}}
=sp{Dyr, - E{n-n" (i)} - Dii }
=sp{Dy;, R, D}
- {(Q*Tﬂglg)il} . (2.28)

Der sich ergebende mittlere quadratische Fehler beim Einsatz des ML-Schétzers hangt

gemeinen zu

e{ 2@ -no

h (i)

somit offensichtlich nicht nur von dem Rauschen ab, sondern auch von der Systemma-
trix G. Der Vorteil des ML-Schétzers besteht darin, dass keine systematischen Fehler
auftreten. Jedoch minimiert der ML-Schétzer im Allgemeinen nicht den mittleren qua-
dratischen Fehler (2.27).
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2.3.3 Minimum-Mean-Square-Error-Schatzer

Beim Minimum-Mean-Square-Error-Schétzer (MMSE-Schétzer) besteht das Ziel dar-
in, einen linearen Schétzer zu finden, der den mittleren quadratischen Fehler (2.27)
h (i) = arg min {E {Hﬁ(z) —h(7)

})

= Dyuse - €(4), (2.29)

minimiert. Dies fihrt auf

wobei Dygp die Schitzmatrix des MMSE-Schétzers ist. Ausgehend von Gleichung
(2.27) ergibt sich mit (2.29)

e{ 2@ -n0

=2 {op { Dusise €0~ B0 s -2 () - 00"}
=E {sp {DMMSE ~e(i) e (i) - Dyiyisg — Danvse - € (1) b™ (4)
—h(i)-€" (i) - Dypsg + h () h* (i }}
= Sp {DMMSE R. - DMMSE Dyivse 'Ehe
— Ry Dinse — Ra ) (2.30)

wobei R, die Kreuzkorrelationsmatrix der Empfangsvektoren e (i) und der Kanal-
vektoren h( ) ist und R, ist die Autokorrelationsmatrix der Empfangsvektoren e (i).

Durch eine quadratische Ergdnzung kann (2.30) zu
{

umgeformt werden. Die Gleichung (2.31) wird in Abhéngigkeit von der Schitzmatrix

h(l) - h(l)Hz} = Sp {(DMMSE R.-R, )R R (Dymise - Re — Rhe)
-R,.-R." Ry + R} (2.31)

Dy s minimal, wenn
Dynse = Ry RC (2.32)

gilt. Damit ergibt sich der geschitzte Kanalvektor zu [Wha71, LO71, Pic93]

~

h(i) =Ry R -e(i). (2.33)

Unter der Voraussetzung, dass das Rauschen und der Kanalvektor unkorreliert sind

gilt

R, =E{h()- (Gh()+n ()"}
~R, G (2.34)
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Unter der Voraussetzung, dass das Rauschen und der Kanalvektor unkorreliert sind
und das Rauschen mittelwertfrei ist, folgt fiir die Autokorrelationsmatrix der Emp-

fangssignale

I
@

[=

(Gh(5) +n(@) - (Gh() +n()"}
R,G"+R, (2:35)

Mit Gleichung (2.34) und (2.35) ergibt sich die MMSE-Schétzung des Kanalvektors zu
h(i)=R,GT(GR,GT+R,)  -e(i). (2.36)

Falls Ry, nicht singulér ist, lasst sich mithilfe des Matrixinversionslemmas [MS00] Glei-

chung (2.36) zu
h(i) = (G'R;'G +R;") " GR;'e (i) (2.37)

==n =

umformen. Alternativ lasst sich Gleichung (2.37) auch zu

h() = (I+ (R.GTR;'G) ) L (GR;'G) QTR e () (2.38)

~
Maximum-Likelihood-Schétzer

umschreiben [K1e96, KKKBI6|.

Der sich ergebende mittlere quadratische Fehler kann berechnet werden, indem (2.32)
in (2.31) eingesetzt wird

|

Offensichtlich benétigt der MMSE-Schétzer die genaue Kenntnis der Korrelationsma-

h(i) —h(i)

2
}:sp (R, - R,.-R."-R"}. (2.30)

trix des Rauschens R, und die genaue Kenntnis der Kanalkorrelationsmatrix R, . Die
Korrelationsmatrix des Rauschens lédsst sich unter der Annahme, dass weifes, omnidi-
rektionales Rauschen mit der Varianz o2 vorhanden ist, nach Gleichung (2.13) berech-
nen. Die Herausforderung besteht darin, die Kenntnis iiber die Kanalkorrelationsma-
trix zu erlangen. Eine Mdglichkeit besteht darin, die Kanalkorrelationsmatrix basierend
auf mehreren Realisierungen des Kanals zu schéatzen. Jedoch ist eine solche Schitzung
niemals perfekt. Eine weitere Moglichkeit besteht darin, die Kanalkorrelationsmatrix
basierend auf einem Kanalmodell zu berechnen. Jedoch ist es im Allgemeinen nicht
moglich ein perfektes Kanalmodell aufzustellen, um die Kanalkorrelationsmatrix zu
berechnen. Da eine nicht perfekt bekannte Kanalkorrelationsmatrix zu einer Degrada-
tion der Leistungsfihigkeit des MMSE-Schétzers fiihrt, wird im néchsten Abschnitt ein
alternatives Verfahren zum Schétzen des Kanalvektors vorgestellt.
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2.3.4 Maximum-Likelihood-Schatzer im Unterraum

Die Grundidee bei dem in diesem Abschnitt beschrieben Maximum-Likelihood-Schétzer
im Unterraum besteht darin, nicht den kompletten Kanalvektor h (i) zu schitzen, son-
dern den Kanalvektor h (i) zu schitzen. Der Kanalvektor h (i) liegt in einem Vektor-
raum mit W - M - N Dimensionen, wobei es nicht relevant ist zu wissen, welche Ba-
sisvektoren den Vektorraum aufspannen. Um den Kanalvektor h (i) zu schétzen, wird
zunachst ein Wechsel der Basisvektoren durchgefiihrt. Wenn speziell die orthonormalen
Eigenvektoren der Kanalkorrelationsmatrix als Basisvektoren gewahlt werden gilt, dass
die mittleren Kanalenergien nicht in allen Dimensionen gleich sind, denn die mittleren
Kanalenergien in den W - M - N Dimensionen entsprechen den unterschiedlich grofen
Eigenwerten der Kanalkorrelationsmatrix. Typischerweise existieren wenige dominante
Eigenwerte, da in realen Systemen in der Regel nur wenige dominante Ausbreitungs-
pfade vorhanden sind [WABDOG6]|, so wie es in Abschnitt 3.1 beschrieben wird. Jedoch
ist die Leistung des Rauschens in allen Dimensionen gleich grofs. Nach dem Basiswech-
sel wird der unterraumbasierte Kanalvektor h, (i) (2.18) geschétzt und anschliefend
wird die Dimension des Vektorraums verkleinert, indem Basisvektoren, die zu kleinen
Eigenwerten der Kanalkorrelationsmatrix korrespondieren, nicht beriicksichtigt wer-
den. Anschliefend wird der Wechsel der Basisfunktionen riickgéngig gemacht, um den

Kanalvektor h (i) zu erhalten.

Zum Schitzen des Kanalvektors h (1) wird zunéchst die Kanalkorrelationsmatrix nach
Gleichung (2.16) basierend auf I initialen ML-Schétzungen des Kanalvektors h (7)

h(i) = (G"R;'G) ' GR; e (i) (2.40)

zu den Zeitpunkten ¢ = 1... I geschatzt. Mit diesen I geschitzten Kanalvektoren ergibt

sich die geschéatzte Kanalkorrelationsmatrix zu

R, ~ %Zﬁ(i) ho(). (2.41)

Anschlieffend wird eine Eigenwertzerlegung dieser geschétzten Kanalkorrelationsmatrix
durchgefiihrt, um die Matrix Es zu schitzen, die den Vektorraum aufspannt, in dem
die geschétzten Kanalvektoren liegen. Die Kanalkorrelationsmatrix setzt sich in MIMO-
Systemen aus den Blécken RU™™™ ™) zusammen [WABDOG]

E511,1,1,1) Eﬁl,l,l,N) Efll,l,M,N)
R, = E£11,N,1,1) Efll,N,l,N) E}(ll,N,J\/[,N) ' (2.42)

BﬁM,N,l,l) EflM,N,l,N) EflM,N,M,N)
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Hierbei entspricht ein Block der Kanalkorrelationsmatrix R, einer Kanalkorrelations-

matrix eines SISO-Subkanals zwischen zwei Antennen
R < B {n () ne T ()}, (2.43)

Im Anhang A.2 wird ausgehend von dem direktionalen Kanalmodell, welches in Kapi-
tel 3 eingefiihrt wird gezeigt, dass alle Diagonalblécke Eﬁm’n’m’n) identisch sind. Somit
ist es moglich, die Schétzung der Diagonalblocke zu verbessern, in dem iiber alle ge-
schitzten Diagonalblocke gemittelt wird. Weiterhin wird im Anhang A.2 gezeigt, dass
die Off-Diagonalblocke der Kanalkorrelationsmatrix gewichteten Diagonalblocken der
Kanalkorrelationsmatrix entsprechen. Mit Kenntnis dieser Gewichte kann somit iiber
alle Blocke unter Beriicksichtigung der Gewichte gemittelt werden, um die Schitzung
der Kanalkorrelationsmatrix zu verbessern. Unter den im Anhang A.2 gemachten Vor-
aussetzungen héngen diese Gewichte lediglich vom Abstand zwischen den jeweiligen

Antennenpérchen (m,m’) und (n,n’) ab.

In realen Systemen entspricht (2.41) dem Schitzen der Kanalkorrelationsmatrix aus
den letzten I geschétzten Kanalvektoren ﬁ(z) Sobald ein weiterer Kanalvektor nach
Gleichung (2.40) geschétzt wurde, wird der élteste geschétzte Kanalvektor durch diesen
ersetzt, um langsamen Anderungen des Vektorraums und somit der Kanalkorrelations-
matrix folgen zu konnen. Im néchsten Schritt werden nur die L grofsten Eigenwerte

berticksichtigt, sodass sich der Kanalvektor im L-dimensionalen Unterraum zu
(i) = H.D;h, (i (2.44)

ergibt, wobei h, (i) der unterraumbasierte Kanalvektor aus Gleichung (2.24) ist. Die
idempotente Matrix Dy besitzt L Einsen auf der Hauptdiagonalen und alle anderen

Elemente sind Null
1 0

D, = . (2.45)

0 0
Ohne Berticksichtigung des Rauschens ergibt sich der mittlere quadratische Fehler auf-
grund der Verkleinerung des Vektorraums mit (2.23) zu

NN 0w
J= 2y

u=1
W-M-N

= > AW, (2.46)

u=L+1

e{ a0 -n0
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Abbildung 2.4. Blockschaltbild des unterraumbasierten Maximum-Likelihood-Schét-
zers

Das bedeutet, dass selbst im rauschfreien Fall der Kanalvektor h (i) nicht dem tat-
sdchlichen Kanalvektor h (i) entspricht, falls L # W - M - N ist, da die zu den nicht

perfekt geschétzten Eigenvektoren gehorigen Eigenwerte im Allgemeinen alle ungleich
Null sind.

Zum Schitzen von h (i) wird der unterraumbasierte Kanalvektor h, (i) basierend auf
der zuvor geschéatzten Matrix ES und der als bekannt vorausgesetzten Korrelationsma-
trix des Rauschens R,, mit dem ML-Schétzer geschatzt [WMO05, WMZ05a, PW07]

~ -1 47

h ()= (A GR,'GH,) H G'R;'-e(i). (2.47)

Mit Gleichung (2.44) und Gleichung (2.47) ergibt sich der geschétzte Kanalvektor zu

-1 4T

h()=HD, (A GTR,'GH) H GTR'e(i). (249

Wird der Empfangsvektor e (i) (2.24) in (2.48) eingesetzt, ergibt sich der geschétzte
Kanalvektor zu

2 N ~ % N —1
h()=HD, (K G'R'GH) H G'R;'-GHMh, ()
~ Ak ~ -1 4
+HD, (K GTR'GH,) H GTR;''n().  (249)

Fiir den Fall, dass die Matrix D, eine Einheitsmatrix ist, ist zu erkennen, dass der
unterraumbasierte ML-Schétzer (2.49) erwartungstreu ist. Im Allgemeinen ist die Ma-
trix Dy, keine Einheitsmatrix. In diesem Fall ist der unterraumbasierte ML-Schétzer
nicht erwartungstreu. In Abbildung 2.4 ist das Blockschaltbild des unterraumbasierten
ML-Schétzers dargestellt.
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Das Problem beim unterraumbasierten ML-Schétzer besteht darin, dass die Eigenvek-
toren die den Vektorraum aufspannen, in dem die Kanalvektoren liegen, nicht exakt
geschétzt werden konnen. Um dennoch den ML-Schétzer im Unterraum mathematisch
leicht analysieren zu konnen, wird im Folgenden davon ausgegangen, dass die Matrix
H, perfekt geschétzt werden kann. Somit vereinfacht sich Gleichung (2.49) zu

h(i) =HD;h, () + BD, (I’ GTR'GH) ' H"GTR; -n(i). (250

Mit der Annahme, dass die Matrix H, perfekt bekannt ist, ergibt sich der mittlere

quadratische Fehler zu
2} _E {sp { (h()-n@)- (b0 - h(i))*T}} L (@251)

"

Durch das Einsetzen des geschitzten Kanalvektors (2.50) in (2.51) erhdlt man nach

h (i) — h (i)

einigen Umformungen

|

()~ 00|} =sp (R - o0 D1 R

+sp{D, K" (G'R;'G)"'H,}
W-M-N
= 3wy Z [H*T (G'R;'G)” 1HSL . (2.52)
u=L+1 o
wobei [-], , dem Element in der u-ten Zeile und in der u-ten Spalte der Matrix ent-
spricht. In Abhéngigkeit von der Grofe L des Unterraums ergibt sich ein anderer mitt-
lere quadratischer Fehler. Die optimale Grofse des Unterraums ergibt sich, wenn (2.52)

minimal wird

W-M-N L
L= arg | min { Z PYE Z [E:T (Q*Tﬂglg)fl Es] } : (2.53)

u=L+1 u=1

2.4 Anwenden der trainingssignalbasierten Schatz-
verfahren auf gemessene Funkkanaile

In diesem Abschnitt wird die Leistungsfdhigkeit der in den Abschnitten 2.3.2 bis 2.3.4
vorgestellten Verfahren zum Gewinnen der aktuellen Kanalzustandsinformationen an
real gemessenen Funkkandlen untersucht. Bei dem Szenario Labor 2 wurde ein zeitva-
rianter SIMO-Kanal mit I = 36 vermessen, sodass diese Messergebnisse direkt genutzt
werden konnen, um die Leistungsfahigkeit zu untersuchen. Bei den beiden Szenarien

Korridor und Labor 1 werden die zeitinvarianten 36 x 36 MIMO-Kanéile als zeitvari-
ante SIMO-Kanéle interpretiert, indem die 36 SIMO-Subkanéle des MIMO-Kanals als
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SIMO-Kanéle zu 36 verschiedenen Zeitpunkten i aufgefasst werden. Die Anzahl der
genutzten Abtastwerte eines SISO-Subkanals betrug fiir alle Messkampagnen W = 26,
was mit (2.6) einer maximalen Laufzeit von ungefahr 0,13 us entspricht. Das bedeutet,
dass Pfade, die maximal 39 m zuriickgelegt haben, eindeutig erfasst werden koénnen.
Es wird angenommen, dass Pfade mit einer grofseren Laufzeit so stark geddmpft sind,
dass sie bei der Messung vom Rauschen nicht mehr unterscheidbar waren, sodass 26
Abtastwerte innerhalb der 200 MHz Bandbreite ausreichend sind. Bei einer Entfernung
von mehr als 39 m muss mindestens eine Doppelreflexion in den drei untersuchten Sze-
narien aufgetreten sein, beziehungsweise es miissen mindestens zwei Transmissionen
durch die Wiande aufgetreten sein. Daher kann davon ausgegangen werden, dass diese
Pfade sehr stark geddampft wurden.

Damit die Ergebnisse fiir die unterschiedlichen Szenarien fair miteinander verglichen
werden konnen, wurden die Energie der Kanéle fiir alle drei Szenarien derartig normiert,
dass die Summe der Eigenwerte fiir jedes Szenario jeweils 1 ist. In den Untersuchungen
wurde vorausgesetzt, dass die Messergebnisse fehlerfrei sind. Die Kanalkorrelationsma-
trizen wurden nach (2.41) geschétzt, wobei keine initialen Schétzungen der Kanalvek-
toren verwendet wurden, sondern es wurden die I = 36 als fehlerfrei vorausgesetzten
Kanalvektoren verwendet. Weiterhin wurden orthogonale Trainingssignale vorausge-

setzt, sodass fiir die Systemmatrix

GTG =021 (2.54)

2 .
p

gilt, wobei ag die Energie der Trainingssignale ist. Fiir die Korrelationsmatrix des
Rauschens gilt (2.13). In Abbildung 2.5 sind die Eigenwertprofile der drei Kanalkorre-
lationsmatrizen dargestellt. Insgesamt existieren M - W = 936 Eigenwerte, da die Ka-
nalkorrelationsmatrizen eine Dimension von 936 x 936 aufweisen. Da jeweils lediglich
36 Realisierungen des Kanals zum Schétzen der Kanalkorrelationsmatrizen verwendet
werden konnten, sind die Kanalkorrelationsmatrizen singuldr und besitzen einen Rang
von 36. Das bedeutet, dass lediglich 36 von Null verschiedene Eigenwerte existieren. Es
ist zu erkennen, dass nur wenige dominante Eigenwerte vorhanden sind. Aus diesem
Grund kann erwartet werden, dass der Einsatz des unterraumbasierten ML-Schéatzers
und der Einsatz des MMSE-Schétzers signifikante Gewinne gegeniiber dem klassischen

ML-Schéatzer erzielen kann.

In Abbildung 2.6 ist der mittlere quadratische Fehler (2.28), (2.39) und (2.52) logarith-
misch in Abhéngigkeit von ag /o? fiir die drei untersuchten Szenarien dargestellt, wobei
die Grofse des Unterraums beim Einsatz des unterraumbasierten ML-Schétzers in Ab-
héngigkeit von crg /o? optimal gewiihlt wurde. Da die Ergebnisse vom ML-Schitzer nicht

von den Eigenschaften des Kanals abhédngen, sondern lediglich von R, und G sind die
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Abbildung 2.5. Eigenwertprofile der Kanalkorrelationsmatrizen

Verlaufe der Kurven fiir den ML-Schétzer fiir alle drei Szenarien identisch. Mit den ge-
machten Voraussetzungen tiber die Korrelationsmatrix des Rauschens (2.13) und tiber
die Systemmatrix (2.54) besitzt die Anzahl der Elemente W-M = 936 des Kanalvektors
h (i) Einfluss auf den Verlauf des ML-Schétzers. Bei 10-log,, (02/02) = 0dB betréigt der
mittlere quadratische Fehler des ML-Schétzers 10 - log,, (W - M) ~ 29,7 dB. Weiterhin
lasst sich erkennen, dass signifikante Gewinne durch den Einsatz des MMSE-Schétzers
und durch den Einsatz des ML-Schétzers im Unterraum gegeniiber dem klassischen
ML-Schétzer erzielt werden kénnen. Jedoch liefert der MMSE-Schétzer aufgrund der
Tatsache, dass die Kanalkorrelationsmatrizen basierend auf den I = 36 als fehlerfrei
vorausgesetzten Kanalvektoren berechnet wurden, einen geringeren mittleren quadra-
tischen Fehler als der unterraumbasierte ML-Schétzer. Insbesondere fiir sehr kleine
Werte von 10 - log,, (02/0?) liefert der MMSE-Schitzer signifikant bessere Ergebnisse
als der unterraumbasierte ML-Schétzer. Fiir sehr grofe Werte von 10 - log,, (ag / 02)
konvergiert offensichtlich weder der unterraumbasierte ML-Schétzer, noch der MMSE-
Schétzer zum konventionellen ML-Schétzer. Dies gilt jedoch nur fiir die im Rahmen
der vorliegenden Arbeit untersuchten Kanile, da die geschitzte Kanalkorrelationsma-
trix aufgrund der geringen Anzahl an zur Verfiigung stehenden Kanalvektoren singulér
ist. Im Allgemeinen konvergiert sowohl der unterraumbasierte ML-Schétzer, als auch

der MMSE-Schitzer fiir sehr groke Werte von 10 - log,, (¢2/0?) zum konventionellen
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Abbildung 2.6. Mittlerer quadratischer Fehler

ML-Schétzer, so wie es im néchsten Absatz beschrieben wird.

In Abbildung 2.7 ist der mittlere quadratische Fehler beim Einsatz des unterraumbasier-
ten ML-Schatzers fiir unterschiedlich groe Unterraume bei 10 - log,,, (Og / 02) =20dB
dargestellt. Es ist zu erkennen, dass bei einer Grofe L = 5 des Unterraums der Fehler
fiir das Szenario Korridor minimal wird. Bei L = 7 wird der Fehler fiir das Szenario
Labor 1 minimal und bei L = 13 wird der Fehler fiir das Szenario Labor 2 minimal.
Aufgrund der Tatsache, dass der komplette Kanalvektor in einem W - M = 936 dimen-
sionalen Raum liegt, jedoch bei den drei untersuchten Szenarien lediglich 36 von Null
verschiedene Eigenwerte existieren, ist der mittlere quadratische Fehler der sich beim
unterraumbasierten ML-Schétzer ergibt immer geringer als der mittlere quadratische
Fehler, der sich beim konventionellen ML-Schétzer ergibt. Dies gilt jedoch lediglich
fiir die im Rahmen der vorliegenden Arbeit untersuchten Szenarien. Typischerweise
kann I auch grofser sein als W - M, sodass die Kanalkorrelationsmatrix vollen Rang
besitzt und somit nicht singulér ist. Falls I grofser ist als W - M, sodass alle Eigenwerte
der Kanalkorrelationsmatrix von Null verschieden sind, liefert der unterraumbasierte
ML-Schétzer fiir sehr grofe Werte von 10 - log;, (ag / 02) dieselben Ergebnisse wie der
konventionelle ML-Schéatzer. Die optimale Grofe des Unterraums ist in diesem Fall

gleich der kompletten Grofe des Vektorraums und somit entspricht die Matrix Dy, ei-
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Abbildung 2.7. Mittlerer quadratischer Fehler bei 10 - log,, (Og / 02) = 20dB in Abhén-
gigkeit von der Grofe L des Unterraums

ner Einheitsmatrix. Weiterhin konvergiert im Allgemeinen auch der MMSE-Schétzer
fiir sehr grofe Werte von 10-logy, (02/0?) zu cinem konventionellen ML-Schiitzer, falls
die Kanalkorrelationsmatrix R, vollen Rang besitzt und dementsprechend nicht singu-
lar ist. Falls das Rauschen sehr schwach ist und das Nutzsignal sehr stark ist, werden

die Elemente von R, sehr klein und die Elemente von R " werden sehr grof. Somit
ergibt sich fiir den MMSE-Schétzer (2.37)

h(i) = (GR;'G+R; ") G R, e (i)

(G'R;'G) ' G''R; e (i) (2.55)

und dies entspricht dem konventionellen ML-Schétzer (2.25). In den hier untersuchten
Szenarien ist die Kanalkorrelationsmatrix jedoch singular, da lediglich 36 von Null ver-
schiedene Eigenwerte existieren. Somit kann Gleichung (2.37) nicht angewandt werden
und dementsprechend konvergiert der MMSE-Schétzer nicht zu einem konventionellen
ML-Schétzer.

Abbildung 2.8 zeigt die optimale Grofke L des Unterraums in Abhéngigkeit von
10 - logyg (02/0?). Bis zu einem Wert von 10 - log,, (02/0?) = 9dB sollte fiir das

Szenario Korridor nur ein einziger Eigenwert beriicksichtigt werden, um den mittleren
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Abbildung 2.8. Optimale Grofse L des Unterraums

quadratischen Fehler beim unterraumbasierten ML-Schétzer zu minimieren. Fiir das
Szenario Labor 1 sollte bis zu einem Wert von 10 - log, (03/02) = 11dB lediglich
ein Eigenwert berticksichtigt werden und fiir das Szenario Labor 2 sollte bis zu einem

Wert von 10 - log;, (ag / 02) = 6dB nur ein Eigenwert berticksichtigt werden. Ab einem
Wert von 10 - log,, (¢2/0?) = 57dB sollten fiir das Szenario Korridor alle 36 Eigen-
werte beriicksichtigt werden, um den mittleren quadratischen Fehler zu minimieren.
Fir das Szenario Labor 1 sollten ab einem Wert von 10 - log, (03/02) = 49dB al-
le von Null verschiedenen Eigenwerte beriicksichtigt werden und ab einem Wert von
10 - logyq (Ug / 02) = 48 dB sollten fiir das Szenario Labor 2 alle 36 Eigenwerte bertick-

sichtigt werden.
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Kapitel 3

Direktionales Modell des Punkt zu Punkt
MIMO-Mobilfunkkanals

3.1 Direktionales Kanalmodell

In diesem Abschnitt wird der zeitvariante und frequenzselektive Punkt zu Punkt
MIMO-Mobilfunkkanal betrachtet. Es wird davon ausgegangen, dass die BS ortsfest
ist und die MS sich mit der Geschwindigkeit v (t) bewegt. Sowohl die BS, als auch die
MS kénnen als Sender und Empfianger fungieren. Die Ubertragungsstrecke von der MS
zur BS ist die Aufwirtsstrecke und die Ubertragungsstrecke von der BS zur MS ist die

Abwartsstrecke.

Wie bereits in Abschnitt 2.1 beschrieben, breiten sich die elektromagnetischen Wellen
iiber unterschiedliche Pfade vom Sender zum Empfianger aus. Beim Einsatz von An-
tennenarrays lassen sich neben den pfadspezifischen Parametern Laufzeit, Dampfung,
Phase und Dopplerfrequenz auch die Ausfallsrichtung und die Einfallsrichtung definie-
ren. Natiirlich weisen die elektromagnetischen Wellen auch bei Systemen mit nur einer
Sendeantenne und nur einer Empfangsantenne eine definierte Ausfallsrichtung und eine
definierte Einfallsrichtung auf, jedoch lassen sich diese Richtungen nur durch den Ein-
satz von Antennenarrays auch auflésen [LR99]. Im Folgenden wird davon ausgegangen,
dass sich die Streuer im Fernfeld der eingesetzten Antennenarrays befinden, sodass sich
D ebene Wellen an den Antennen iiberlagern. In Abbildung 3.1 ist ein Szenario mit
zwel Ausbreitungspfaden fiir das direktionale Kanalmodell dargestellt. Der Sender ist
mit einem Antennenarray mit N Antennen ausgestattet und der Empfanger ist mit
einem Antennenarray mit M Antennen ausgestattet. Fiir jedes Antennenarray wurde
ein Referenzpunkt (RP) definiert. Die beiden RPs stellen das geometrische Zentrum
des jeweiligen Antennenarrays dar. Weiterhin bewegt sich der Empfanger mit der Ge-
schwindigkeit ¢/ (¢). Jede ebene Welle zwischen dem RP auf der Senderseite und dem

RP auf der Empfangerseite kann durch die Parameter

e komplexes Gewicht o(¥ (v, 1),
e Laufzeit 79 (v,t) und

e Dopplerfrequenz féd) (v, 1)
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Abbildung 3.1. Szenario mit zwei Ausbreitungspfaden fiir das direktionale Kanalmodell

beschrieben werden, wobei d = 1...D gilt und v ist die Frequenz. Die beiden in
Abschnitt 2.1 eingefithrten Parameter Ddmpfung und Phase wurden zum komplexen
Gewicht o(@ (v, t) zusammengefasst. Die Laufzeit zwischen den beiden RPs ergibt sich

zu

09D (1)
co (v, t)’

wobei £@ (t) die frequenzunabhingige Pfadlinge des d-ten Ausbreitungspfades ist und

7D (v,t) =

(3.1)

o (v, t) ist die Ausbreitungsgeschwindigkeit der elektromagnetischen Wellen. Die Dopp-
lerfrequenz ergibt sich zu

rad (t) (32)

(d) —
fd (V’t) =V o (l/,t)’

wobei vfg()i (t) die frequenzunabhéngige Radialgeschwindigkeit der MS in Bezug auf den
d-ten Ausbreitungspfad ist. Die MS bewegt sich mit einer bestimmten Geschwindig-
keit in eine bestimmte Richtung. Dies kann durch den Geschwindigkeitsvektor o/ (t)
beschrieben werden. Der Anteil des Geschwindigkeitsvektors o' (¢) lings zur Einfalls-
richtung des d-ten Ausbreitungspfades wird als Radialgeschwindigkeit bezeichnet und
berechnet sich zu

o (1) = v (t) - cos (B (1)), (3.3)

wobei v (t) der Betrag des Geschwindigkeitsvektors o (¢) ist und der Winkel 3@ (¢)
wird zwischen dem Geschwindigkeitsvektor und der Einfallsrichtung des d-ten Aus-
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B (t)

Abbildung 3.2. Zusammenhang zwischen Dopplerfrequenz und Geschwindigkeitsvektor

breitungspfades eingeschlossen. In Abbildung 3.2 ist dieser Zusammenhang dargestellt.

Bisher wurden lediglich die Ausbreitungspfade zwischen den beiden RPs beschrieben.
Zum Beschreiben der Pfade zwischen der n-ten Sendeantenne und der m-ten Empfangs-
antenne werden zusétzliche pfadspezifische Parameter eingefiihrt. Dabei wird voraus-
gesetzt, dass der Abstand zwischen den Antennen eines Antennenarrays im Bereich
von einigen wenigen Wellenléngen liegt. Diese Voraussetzung bedingt, dass es sich um
einen Punkt zu Punkt MIMO-Kanal handelt. Weiterhin wird aufgrund des geringen Ab-
stands zwischen den Antennen angenommen, dass die komplexen Gewichte der Ausbrei-
tungspfade an allen Antennenpositionen identisch sind. Jedoch werden die Laufzeiten
Té?(’d) (v,t) und T}(gf’d) (v,t) eingefiihrt. Infolge des rdumlichen Abstands zwischen dem
RP auf der Senderseite und der n-ten Sendeantenne besitzt die ebene Wellenfront des
d-ten Ausbreitungspfades im Allgemeinen eine andere Phasenlage am Referenzpunkt
verglichen mit der Phasenlage an der n-ten Sendeantenne [J6t04]. Der Unterschied zwi-

schen diesen beiden Phasenlagen kann durch den komplexen Drehfaktor L S (20

beschrieben werden, wobei im Exponenten dieses Drehfaktors die Laufzeit Téi’d) (v, 1)

auftritt. Analog dazu kann mithilfe der Laufzeit T}(gf’d) (v,t) der Unterschied zwischen

der Phasenlage am RP des Empféngers und der Phasenlage an der m-ten Empfangsan-

tenne fiir den d-ten Ausbreitungspfad beschrieben werden. Sowohl Té{:’d) (v,t) als auch

Té?(’d) (v,t) konnen negative Werte annehmen. Die Laufzeit Té?(’d) (v,t) héngt von der

Position der n-ten Sendeantenne und von der Ausfallsrichtung der d-ten elektromag-
netischen Welle ab, die durch die beiden Winkel

o & (v,t) und

. 19%52 (v, 1)
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Richtung

RP,

T Y

Abbildung 3.3. 3-dimensionales, kartesisches, rechtshindiges Koordinatensystem mit
dem Azimutwinkel ¢, dem Poldistanzwinkel ¥ und der Einfallsebene beziehungsweise
der Ausfallsebene

beschrieben wird. Die Laufzeit Té{:’d) (v,t) hdangt von der Position der m-ten Empfangs-

antenne und von der Einfallsrichtung der d-ten elektromagnetischen Welle ab, die durch
die beiden Winkel

o @iy (vt) und

o Uiy (1,t)

beschrieben wird. Die Winkel cp(fg (v,t) und cpgg (v,t) sind die Azimutwinkel und kén-

nen im Bereich [0; 360°[ liegen und die Winkel 19(Td)z (v,t) und ﬁg)z (v,t) sind die Pol-
distanzwinkel und koénnen im Bereich [0; 180°] liegen. In Abbildung 3.3 ist ein 3-
dimensionales, kartesisches, rechtshandiges Koordinatensystem dargestellt, wobei fiir
eine Einfallsrichtung beziehungsweise fiir eine Ausfallsrichtung der Azimutwinkel ¢
und der Poldistanzwinkel ¢ eingezeichnet sind. Aufserdem ist der RP mit eingezeichnet
und zur besseren Darstellung ist die Einfallsebene und die Ausfallsebene als graues

Rechteck mit eingezeichnet.

Die Laufzeit des d-ten Ausbreitungspfades vom RP auf der Senderseite zur n-ten Sen-
deantenne ergibt sich aus dem mit —1/c¢q (v,t) gewichteten Skalarprodukt des Orts-
vektors 7(™ in Richtung der n-ten Sendeantenne und dem Einheitsvektor E(Td)z (v,t) in
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Ausfallsrichtung des d-ten Ausbreitungspfades [LR99]

B 1
Co <f7 t)
1

- <x(")cos <<p<TCQ (v, t)) sin (19({2 (v, t))
0 9

+ y™sin (<p(Td)z (v, t)) sin (ﬁ(TdX (v, t)) + 2Mcos (ﬁ(Td)Z (v, t))) , (3.4)

7D (4, 1) = (FO G D (¢
Tx ’ y YTx )

wobei 2™ ™ und 2™ die kartesischen Koordinaten der n-ten Sendeantenne sind und
das rechtshéndige, kartesische Koordinatensystem aus Abbildung 3.3 zugrunde gelegt
wurde. Die Laufzeit des d-ten Ausbreitungspfades vom RP auf der Empféngerseite zur
m-ten Empfangsantenne ergibt sich aus dem mit —1/¢q (v, t) gewichteten Skalarprodukt
des Ortsvektors 7™ in Richtung der m-ten Empfangsantenne und dem Einheitsvektor

'Jgg (v,t) in Einfallsrichtung des d-ten Ausbreitungspfades [LR99|

m,d 1 —(m) —=(d
i (1) = = (P, i (1)
1

-5 <x(m)cos <<pg?( (v, t)> sin (19%2 (v, t))
0\"

+ y™sin (cpgg (v, t)) sin (19%2 (v, t)) + 2Mcos (19%2 (v, t))) , (3.5)

wobei (™, y(™ und 2™ die kartesischen Koordinaten der m-ten Empfangsantenne
sind und das rechtshéndige, kartesische Koordinatensystem aus Abbildung 3.3 zugrun-

de gelegt wurde.

Im Folgenden wird angenommen, dass die pfadspezifischen Parameter nicht von der
Zeit t abhéngen. Das bedeutet, dass keine Ausbreitungspfade mit der Zeit verschwin-
den oder hinzukommen. Des Weiteren bedeutet dies, dass sich die Ausbreitungspfade
geometriebedingt nicht signifikant &ndern diirfen. In realen Systemen &dndern sich die
Ausbreitungspfade jedoch signifikant, wenn sich die Position des Senders oder die Po-
sition des Empfangers um mehrere Wellenldngen verédndert. Diese signifikanten, geo-
metriebedingten Anderungen miissen in realen Systemen beriicksichtigt werden. Die
Anderungen konnen beriicksichtigt werden, indem die sich verindernden, pfadspezi-
fischen Parameter nachgefiithrt werden. Auferdem folgt aus der Zeitunabhéngigkeit
der pfadspezifischen Parameter, dass die Radialgeschwindigkeit vﬁgzl (t) konstant ist,
solange die Geschwindigkeit U'(t) der MS zeitunabhéngig ist. Weiterhin wird im Fol-
genden angenommen, dass die elektrischen und magnetischen Materialeigenschaften
sowohl zeitunabhéngig sind als auch frequenzunabhéngig sind. Damit folgt, dass die

Ausbreitungsgeschwindigkeit cq (v,t) der elektromagnetischen Wellen ebenfalls zeitun-
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abhéngig und frequenzunabhéngig ist. Somit gilt

a (1) = ol (v) (3.68)
7@ (v, t) = 7 (3.6b)
Dty = 119 ) (3.6¢)
P (v, t) = o5 (v) (3.6d)
05 (v,1) = 9 (v) (3.6¢)
i) (v 1) = plel (v) (3.66)
Vi (v,t) = i) (v) (3.68)
i (v, 1) = 75 (v) (3.6h)
e ® (v,t) = 7 (v). (3.60)

Wie bereits in Kapitel 1 erlautert wurde, wird zur systemtheoretischen Beschreibung
des Mobilfunkkanals die Kanaliibertragungsfunktion als eine mogliche Systemfunktion
verwendet. Die nicht bandbegrenzte Kanaliibertragungsfunktion zwischen der m-ten
Empfangsantenne und der n-ten Sendeantenne lésst sich als Superposition von kom-

plexen und unterschiedlich gewichteten Exponentialfunktionen darstellen

D
G (1, 1) = 3 0 (1) - BRI 00| s ) (37)
d=1

wobei ts die Startzeit ist. Die Startzeit ¢s wird im Folgenden ohne Einschrénkung der
Allgemeinheit auf 0 gesetzt. Wie bereits in Abschnitt 2.2 erlautert wurde, lassen sich
messtechnisch lediglich bandbegrenzte Kanaliibertragungsfunktionen erfassen. Daher
wird die nicht bandbegrenzte Kanaliibertragungsfunktion im Frequenzbereich mit ei-
nem Rechteckfenster der Breite B bei der Mittenfrequenz f; gefenstert und anschlie-
fend in den #dquivalenten Tiefpassbereich verschoben. Dabei wird angenommen, dass
die Bandbreite B der Kanaliibertragungsfunktion viel kleiner ist als die Tragerfrequenz
fo, sodass die Dopplerfrequenz innerhalb der Bandbreite anndhernd konstant ist. Somit

ergibt sich die Dopplerfrequenz zu

£ = fo - 22d, (3.8)

Zusitzlich wird vorausgesetzt, dass sich die komplexen Gewichte o(@ (v) innerhalb
der Bandbreite B nicht &ndern. In [HKLO02| wurde gezeigt, dass die Ausfallsrichtun-
gen und die Einfallsrichtungen in einem FDD System mit einem Duplexabstand von
190 MHz annéhernd frequenzunabhéngig sind. Um zu zeigen, dass die Ausfallsrichtun-
gen und die Einfallsrichtungen innerhalb dieses Bandbreite frequenzunabhéngig sind,

haben die Autoren in [HKLO02| eine Messkampagne in Helsinki durchgefiihrt. Dabei
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haben sie gleichzeitig bei den Mittenfrequenzen 1935 MHz und 2125 MHz Kanaliiber-
tragungsfunktionen gemessen. Anschliefend haben sie basierend auf den gemessenen
Kanaliibertragungsfunktionen bei beiden Mittenfrequenzen die Ausfallsrichtungen und
die Einfallsrichtungen geschétzt. Beim Auswerten der Ergebnisse kamen sie zu dem
Schluss, dass bei beiden Mittenfrequenzen die Ausfallsrichtungen und die Einfallsrich-
tungen fast gleich sind. Das bedeutet, dass mindestens in einer Bandbreite von wenigen
100 MHz angenommen werden kann, dass die Ausfallsrichtungen und die Einfallsrich-

tungen sich nicht signifikant bei unterschiedlichen Frequenzen unterscheiden.

Damit ergibt sich die bandbegrenzte Kanaliibertragungsfunktion im dquivalenten Tief-

passbereich zwischen der m-ten Empfangsantenne und der n-ten Sendeantenne zu

D
—ionr - T(m,d) T(n,d) .
HO™ (f.1) = vect (é)-zwe ) (F ) il (3.0)
d=1

Hierbei ist f die Frequenzabweichung von der Mittenfrequenz f; und liegt im Be-
reich von [—B/2; B/2|. Da die Kanaliibertragungsfunktion lediglich im Bereich von
[—B/2; B/2] betrachtet wird, kann die rect (-)-Funktion in (3.9) weggelassen werden.
Damit ergibt sich die Kanaliibertragungsfunktion zu

D
Hm (F.4) = $ @ . emi2nl+fo)r® | o=i2n(fonie | gmizn(+fory? | o2nfi® (3.10)

d=1
Es wird angenommen, dass die Bandbreite B und die rdumlichen Abmafe der einge-

setzten Antennenarrays nicht zu grof sind, sodass

B- ‘Té{j}’d)‘ <1 (3.11a)
B. ’T}’;d)’ <1 (3.11b)

gilt. Diese Annahme wird auch als Schmalbandannahme bezeichnet [KV96, God97|,
wobei der Begriff Schmalbandannahme in der Literatur nicht einheitlich verwendet
wird. Eine weitere, hier nicht gemeinte Bedeutung der Schmalbandannahme besteht
darin, dass die Bandbreite des Sendesignals kleiner ist als die Koh&renzbandbreite des
Kanals, sodass der Kanal nicht frequenzselektiv wirkt. Mit der Schmalbandannahme
(3.11a) und (3.11b) folgt, dass

(m,d) (m,d)

e—i2n(f+ o)™ oy a—i2mforgl (3.12a)
e—j27r(f+fo)r¥j(’d) ~ e—jQFfOTéi’d) (3.12Db)

gilt. Damit vereinfacht sich Gleichung (3.10) zu

(n.d)

D
Hmo (f,4) = 5l izt ® | oizmior® | oizmiorls?  enti®t - (3.13)
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wobei die Faktoren e 270%™ und e=27fomiy” als Steuerfaktoren bezeichnet werden
[vT02]. Im Weiteren wird zwischen dem richtungsunabhéngigen Anteil der Kanaliiber-
tragungsfunktion und dem richtungsabhéangigen Anteil der Kanaliibertragungsfunktion
unterschieden. Der richtungsunabhéngige Anteil wird als direktionaler Anteil bezeich-
net und entspricht der Ubertragungsfunktion eines Ausbreitungspfades zwischen den
beiden RPs. Der d-te direktionale Anteil ergibt sich zu

@ (f.1) = o . AU+ i2nf{t (3.14)

sodass sich die Kanaliibertragungsfunktion in (3.13) auch als
Z H (f,1) - e 2mhomil? | gmiznfori” (3.15)
schreiben lasst.

Bisher wurden die Kanaliibertragungsfunktionen zeit- und frequenzkontinuierlich mo-
delliert. Eine Verarbeitung auf dem PC oder auf einem digitalen Signalprozessor er-
fordert jedoch ein diskretes Modell des Mobilfunkkanals. Auferdem liefert die mess-
technische Erfassung der Kanaliibertragungsfunktionen, so wie es in Abschnitt 2.2 be-
schrieben wurde, lediglich diskrete Abtastwerte der Kanaliibertragungsfunktionen. Aus
diesem Grund wird im Folgenden eine Vektor-Matrix-Representation des Mobilfunkka-
nals eingefiithrt. Dazu wird die Kanaliibertragungsfunktion entlang der Frequenzrich-
tung innerhalb der Bandbreite B mit dem Abtastabstand F' abgetastet. Dies fiihrt auf
W zeitabhéngige Abtastwerte mit

B
F=_— 3.16
o (3.16)
Das w-te zeitabhingige Element ergibt sich zu
D
mn) Z *.]27T(F w+fo)T (d) . e*j27‘l‘f07’1(3::’d) . e*jQﬂ'foTé\Z ) ej27rf(§al)t (317>
d=1
wobeil w = —% e % gilt und W eine ungerade Zahl ist. Die Annahme, dass W

ungerade ist, fithrt dazu, dass die abgetastete Kanaliibertragungsfunktion symmetrisch
um den Nullpunkt im Frequenzbereich liegt. Natiirlich ist es auch moglich, dass W eine
gerade Zahl ist. In diesem Fall konnte im negativen Frequenzbereich ein Abtastwert
mehr vorhanden sein als im positiven Frequenzbereich oder es konnte bei der Frequenz
Null kein Abtastwert vorhanden sein. Im néchsten Schritt wird die Kanaliibertragungs-
funktion (3.17) entlang der Zeitrichtung von 0 bis ., mit dem Abtastabstand 7" ab-
getastet. Dies fiihrt auf V' Abtastwerte fiir eine feste Frequenz mit

tmax
T = . 3.18
V1 (3.18)
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Damit ergibt sich der (w,v)-te Abtastwert der Kanaliibertragungsfunktion zu

D

HO =3 @ e fr il il i (3 1)

—w,v = bl *
d=1

mit v = 0...V — 1. Die Kombination aller W Abtastwerte der Kanaliibertragungs-

funktion zwischen der m-ten Empfangsantenne und der n-ten Sendeantenne fiir den

Zeitindex v bei der Mittenfrequenz fy fithrt auf den Vektor

T
B (o) = (HOG - Hi ) (3.20)

Die Abhéngigkeit von fy in (3.20) ist an dieser Stelle nicht zwingend erforderlich zu
notieren. Es wird jedoch in den folgenden Kapiteln zwischen Vektoren bei unterschied-
lichen Mittenfrequenzen unterschieden, sodass bereits an dieser Stelle die Abhéngigkeit
von der Mittenfrequenz formal beriicksichtigt wird. Das Zusammenfassen aller V' Vek-
toren (3.20) fiihrt auf den Vektor

h™" (f)

h(™" () = (3.21)

h{™ (fo)

Das Zusammenfassen aller M-N Vektoren (3.21) fithrt auf die W-V x M- N Kanalmatrix

H(fo) = <h(1’1) (fo) . -h(l’N) (fo)h(z’l) (fo) . -h(M’N) (fo)) . (3.22)

Diese Kanalmatrix lasst sich in den direktionalen Anteil und den richtungsabhéngigen
Anteil zerlegen. Dazu wird zunéchst der direktionale Anteil (3.14) entlang der Fre-
quenzrichtung innerhalb der Bandbreite B mit dem Abtastabstand F' abgetastet. Das

w-te zeitabhéngige, direktionale Element ergibt sich damit zu

HO (1) = o . emi2n(FPutfor® 20t (3.23)

Anschliefsend wird (3.23) entlang der Zeitrichtung von 0 bis ., mit dem Abtastab-
stand T abgetastet. Damit ergibt sich der (w,v)-te direktionale Abtastwert des d-ten
Ausbreitungspfades zu

7@ @) | gmi2m(Furtfo)r@ | j2mf{ T, (3.24)

Das Zusammenfassen aller W direktionalen Abtastwerte fiir den Zeitindex v fiir den
d-ten Ausbreitungspfad fiihrt auf den Vektor

T
(d) _ (d) (d)
hd,v (fO) - (ﬂd,—(W—l)/Q,v cee ﬂd,(W—l)/Q,v) . (325)
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Anschliefsend kénnen alle V' Vektoren (3.25) zu dem Vektor

h( (fo)
b (fo) = 5 (3.26)
h, (o)

zusammengefasst werden. Das Zusammenfassen aller D Vektoren (3.26) fiihrt auf die
W -V x D direktionale Kanalmatrix

H, (fo) = (B (/o) .- (fo)) (3.27)

Zusétzlich zu dem direktionalen Anteil werden die Steuerfaktoren zusammengefasst.
Zunichst werden die M Steuerfaktoren fiir den d-ten Ausbreitungspfad fiir die Emp-
fangerseite zusammengefasst. Dies fithrt auf den sogenannten Steuervektor

aRx (fO) < *J27rf07'1(3t1);d) B e*JQﬂfor(M d)>T . (328)
Anschliefsend werden die D Steuervektoren (3.28) zur M x D Steuermatrix

A (fo) = (a) (fo) -2l (o)) (3:29)

zusammengefasst. Nun werden die NV Steuerfaktoren fiir den d-ten Ausbreitungspfad

fiir die Senderseite zusammengefasst. Dies fiihrt auf den Steuervektor
afl (fo) = ( il iy d)) . (3.30)
Anschliefsend werden die D Steuervektoren (3.30) zur N x D Steuermatrix

Ar. (fo) = (aF) (fo) -2l (o) (3:31)

kombiniert. Die senderseitige Steuermatrix A, (fo) und die empféngerseitige Steu-
ermatrix Ag, (fo) werden tiber das Khatri-Rao Produkt [AZKO06| zur gemeinsamen
M - N x D Steuermatrix

A (fo) = Agx (fo) ® Ar, (fo)
= (al) (fo) @ al) (). -2l (fo) @2l (o)) (3.32)

verkniipft, wobei ® der Operator fiir das Khatri-Rao Produkt ist und ® ist der Operator
fiir das Kronecker Produkt [AZKO06|. Mit der direktionalen Kanalmatrix (3.27) und der
Steuermatrix (3.32) ldsst sich die Kanalmatrix (3.22) in

H (fo) =H,y (fo) A" (fo) (3.33)

zerlegen.
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3.2 Schatzen der pfadspezifischen Parameter

3.2.1 Beamforming Verfahren

Es existiert eine Vielzahl von Verfahren zum Schéitzen der pfadspezifischen Parameter
der D Ausbreitungspfade. Auf das Schéitzen der Anzahl D der Ausbreitungspfade wird
im Rahmen der vorliegenden Arbeit nicht eingegangen. Drei Klassen von Verfahren,
die in der Vergangenheit zum Schétzen der pfadspezifischen Parameter sehr intensiv

untersucht worden sind, sind

e Beamforming Verfahren [DM84, vVBS88, KV96, God97, vT02],
e Unterraumbasierte Verfahren [Sch86, HN95, KV96, God97, KK09| und

e Maximum-Likelihood Verfahren [DLR77, FH94, FDHT96, FJS02, CLT02].

Beamforming Verfahren werden typischerweise eingesetzt, um die Einfallsrichtungen
und Ausfallsrichtungen zu schétzen. Bei Beamforming Verfahren wird klassischerwei-
se nur auf einer Seite der Ubertragungsstrecke ein Antennenarray eingesetzt. Es ist
jedoch auch moglich, Beamforming Verfahren fiir MIMO-Systeme einzusetzen. Wird
von einer Sendeantenne ausgegangen und von M Empfangsantennen, so besteht die
Grundidee beim Beamforming darin, die Keulen (engl. Beams) der Richtcharakteristik
so zu steuern, dass sie in Richtung der Einfallsrichtungen zeigen, sodass die mittlere
Kanalenergie maximal wird. Dazu wird zunéchst die Array Korrelationsmatrix R, der
Kanaliibertragungsfunktionen gebildet. Um R, zu schétzen, werden die Abtastwerte
der M Kanaliibertragungsfunktionen mit N = 1 zu einem bestimmten Frequenzindex

w und einem bestimmten Zeitindex v zu dem Vektor

h,, = (ﬁg};ﬁ y .E<M71>)T (3.34)

=2w,v w,v

zusammengefasst. Die M x M Array Korrelationsmatrix der Kanaliibertragungsfunk-
tionen ergibt sich mit (3.34) zu [God97]

W2 1 V-1
EaLh - Z wv —Z)Tv (335>
W 1 v=0

Zum Finden der Einfallsrichtungen wird die sich ergebende mittlere Energie in Abhén-
gigkeit von der Richtung der Keulen berechnet. Die mittlere Energie in Abhéngigkeit
von der Richtung der Keulen ergibt sich zu [KV96|

aﬁZ (<PRX,19RX) 'Eah * Agy (<PRX, 19Rx) ) (3'36)

1
P(@RxaﬁRx) - M a



3.2 Schéatzen der pfadspezifischen Parameter 49

wobei ag, (@rx, Urx) dem Steuervektor (3.28) entspricht. Anschlieflend miissen die D
groften Maxima von (3.36) gesucht werden, um die D Richtungen zu schétzen. Das
bedeutet, dass das globale Maximum und D — 1 weitere lokale Maxima gesucht werden
miissen. Neben dem hier vorgestellten Beamforming Verfahren existieren noch weite-

re Beamforming Verfahren, auf die im Rahmen der vorliegenden Arbeit nicht ndher
eingegangen werden [DM84, vVB88, KV96, God97, vT02|.

3.2.2 Unterraumbasierte Verfahren

Unterraumbasierte Verfahren sind ebenfalls geeignet, um die Einfallsrichtungen und
Ausfallsrichtungen zu schétzen. Zwei typische Vertreter der unterraumbasierten Ver-
fahren sind der MUSIC Algorithmus [Sch86| und der ESPRIT Algorithmus [HN95].
Damit der ESPRIT Algorithmus angewandt werden kann, miissen die eingesetzten
Antennenarrays translationsinvariant sein, wohingegen der MUSIC Algorithmus kei-
nerlei Anforderungen an die Geometrie der eingesetzten Antennenarrays stellt. Aus
diesem Grund wird im Folgenden der MUSIC Algorithmus als Vertreter der unter-
raumbasierten Verfahren vorgestellt. Neben dem Schétzen der Einfallsrichtungen und
Ausfallsrichtungen ist es mit dem MUSIC Algorithmus auch méglich, die restlichen
pfadspezifischen Parameter zu schitzen [IGS01, VPP97]|. Jedoch wird im Rahmen der
vorliegenden Arbeit lediglich auf das Schitzen der Einfallsrichtungen und der Ausfalls-
richtungen mittels des MUSIC Algorithmus eingegangen.

Die Leistungsfihigkeit im Sinne des mittleren quadratischen Fehlers des MUSIC Algo-
rithmus tibertrifft die Leistungsfahigkeit aller Beamforming Verfahren [KV96] und wird
deshalb ausfiihrlicher beschrieben als die Beamforming Verfahren. Weiterhin kann der
MUSIC Algorithmus auch als Ausgangspunkt fiir den in Abschnitt 3.2.3.4 vorgestell-
ten SAGE Algorithmus dienen. Der MUSIC Algorithmus basiert auf dem direktionalen
Kanalmodell (3.33), wobei zusétzlich das additiv tiberlagerte Rauschen berticksichtigt

wird, sodass sich die Kanalmatrix zu

H (fo) = H, (fo) A" (fo) + N (3.37)

ergibt und die Matrix N Abtastwerte eines mittelwertfreien, weiffen Rauschprozesses

der Varianz o2

enthélt. Das bedeutet, dass von thermischen Rauschen ausgegangen
wird, und dass die Kanaliibertragungsfunktionen nicht iberabgetastet sind. Ausgangs-
punkt ist wieder die Array Korrelationsmatrix der Kanaliibertragungsfunktionen R, ,
wobei M > 1 und N > 1 gilt. In diesem Fall ergibt sich der Vektor (3.34) zu

h,  — (ﬂﬁ,}ﬁ) LHON gen ﬂg‘{;M)T (3.38)

2w, w,n 2w
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und entspricht einer transponierten Zeile der Kanalmatrix H (fy) (3.22). Die Array
Korrelationsmatrix der Kanaliibertragungsfunktionen mit der Dimension M- N x M - N
ergibt sich mit (3.38) zu

2 V-1
h*T
W v ZW ) w W =W,
w=— v=0
1
—— - H -H" . 3.39
= s H () H () (3.39)
Einsetzen der Kanalmatrix (3.37) in die Array Korrelationsmatrix (3.39) fithrt auf
R, =y (A (fo HY (fo) +NT) - (H (fo) A" (fo) + N*) . (3.40)
Mit der Array Korrelationsmatrix des Rauschens
1
R, = —— N'N*
=an W . V =t =3
=0°1 (3.41)

und der Array Korrelationsmatrix der direktionalen Kanaliibertragungsfunktionen

1

R, = W -Hj (fo) H (fo) (3.42)

und der Annahme, dass das Rauschen und die direktionalen Kanaliibertragungsfunk-

tionen unkorreliert sind, folgt

R, =A(fo)R, AT (fo) +0°L (3.43)

Die Eigenwertzerlegung der Array Korrelationsmatrix R, der Kanaliibertragungsfunk-

tionen fiihrt auf die reellen Eigenwerte (A1) ... XM ‘mit
det (R, — AW 1) =0, (3.44)
mit p=1... MN. Mit (3.41) und (3.43) kann (3.44) zu
det (A (fo) Ry, A (fo) + 0T —AWI) = det (A (fo) R,, A" (fo) — (A" = 0?) 1)
~0 (3.45)
umgeformt werden. Daraus folgt, dass fiir die Eigenwerte von A (fo) R, A (fo)
(

() — \w _ 3.46)

gilt. Unter der Voraussetzung, dass die Anzahl D der Ausbreitungspfade kleiner als
die Anzahl M - N der verwendeten Antennen ist, und dass alle D Ausbreitungspfa-
de aus unterscheidbaren Richtungen kommen, hat die Steuermatrix A (fy) den vollen

Spaltenrang D. Weiterhin gilt, dass die Matrix R, einen Rang von

rang {R, } = min (D, W - V) (3.47)
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aufweist. Daraus folgt, dass die Matrix A (fo) R,, A" (fo) ebenfalls einen Rang von
rang {A (fo) R,, AT (fo)} =min (D, W - V) (3.48)

aufweist. Da dieser Rang die Anzahl D der zu schitzenden Richtungen begrenzt, muss
die Anzahl W -V gréfser oder gleich der Anzahl der zu schétzenden Richtungen sein. Mit
der Voraussetzung, dass W -V grofser ist als D, ergibt sich, dass von den insgesamt M- N
Eigenwerten der Matrix A (fo) R.,, A" (fy) genau M-N — D Eigenwerte v gleich Null
sein miissen. Unter Berticksichtigung von Gleichung (3.46) miissen M-N — D Eigenwerte
A1 der Matrix R, gleich der Rauschleistung o? sein. Werden die Eigenwerte von R,

der Grofe nach absteigend sortiert, so gilt
APFD = NP+ — = \MEN) — 52 (3.49)
Mit dem zu A® gehorenden Eigenvektor qa, gilt
(R,, —A\WI).q =0. (3.50)
—0%I)-q =0, (3.51)
w=D+1...M-N.Mit (3.43) und (3.41) folgt aus (3.51)

(R,, —0*I)-q = (A(fo) R, A" (fo) +o*1-0%I) - q

— —H

A(f)R, A7 (o) q,
0.

(3.52)

Unter den gemachten Voraussetzungen, dass die Matrizen A (fo) und R, den Rang D
haben und D < W -V gilt folgt, dass Gleichung (3.52) nur erfiillt ist, wenn [Sch86]

A" (fo)a,=0, (3.53)

—u

mit =D+ 1... M - N, beziehungsweise

(a2 weal () a,) /o
: =|: (3.54)

(k) () @ ) ) a,)

n

gilt. Das bedeutet, dass die zu den M - N — D kleinsten Eigenwerten gehoérenden Eigen-
vektoren, die den Rauschunterraum aufspannen, orthogonal zu den D Steuervektoren
sind. Dies ist die Grundidee des MUSIC Algorithmus.
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Die Richtungen werden bestimmt, indem man Vektoren

a? (¢rs, Vre, 0150 I15) = 22 (fo) @ 2l (fo) (3.55)

findet, die orthogonal zum Rauschunterraum sind. Dazu werden alle Eigenvektoren,

die zum Rauschunterraum gehoren in einer Matrix zusammengefasst

Q= (g, ) (3.56)
Wenn
Hé(d)*T (YR, URx, 1, V) QHQ =0 (3.57)
gilt, so ist (¢rx,Urx) die Einfallsrichtung und (¢ry, 91x) die Ausfallsrichtung eines
Ausbreitungspfades. Das sogenannte MUSIC Spektrum wurde zu [MS00]

1
Pyusic (¢rx, Trx, @1x, U1x) = 3 (3.58)

ﬁ(d) - (@qu 7-9RX7 PTx, ﬁTX) : 9

definiert. Die D grofiten Maxima dieser Funktion, die durch numerisches Auswerten

gefunden werden konnen, korrespondieren zu den Einfallsrichtungen und zu den Aus-
fallsrichtungen der D Ausbreitungspfade.

3.2.3 Maximum-Likelihood Verfahren

3.2.3.1 Modifiziertes direktionales Kanalmodell

Bevor der Maximum-Likelihood-Schéitzer zum Schétzen der pfadspezifischen Parameter
der D Ausbreitungspfade vorgestellt wird, wird zunéchst das in Abschnitt 3.1 einge-
fiihrte direktionale Kanalmodell modifiziert. Zunachst werden alle 7- D pfadspezifischen

Parameter zum Vektor

bestehend aus den D Vektoren
d d d d d
e — <T(d), f(1 ),goR( ),19R( ),QOT( ),19T( ),Oc(d)> (3.60)

o - <@<1>, L @<D>>T, (3.59)

zusammengefasst. Ausgehend von dem (w,v)-ten Abtastwert der Kanaliibertragungs-
funktion (3.19) ergibt sich ein Abtastwert der Kanaliibertragungsfunktion zwischen
der m-ten Empfangsantenne und der n-ten Sendeantenne in Abhéngigkeit von den

pfadspezifischen Parametern zu

D
H’Eﬂmq;n) (@) = a(d) . e_jQﬂ'(F~w+f0)T(d) . e_jQWfoTr({::vd) ) e_j277f07'r(r7;’d) ‘ ejzﬂf(gd)T'U
- s (@)

D
=5l g (@), (3.61)

2w,v
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wobei
d d d d
QD = (D, 11, ol 0 i V) (3.62)

gilt. Die Kombination aller W Elemente s, (m n) (Q(d ) fiir den Zeitindex v fiithrt auf den
Vektor .
s (D) = (gﬂm@,’l (@) s (@) . (3.63)

Das Zusammenfassen aller V' Vektoren §q()m’") (Q(d)) fihrt auf den Vektor

S (@)
stmm) (Q) = : . (3.64)
S (@)

Somit gilt fiir den Kanalvektor (3.21)

D
(mn) (@ Z s (Q@) . (3.65)

Das Zusammenfassen aller M - N Vektoren (3.65) fithrt auf den totalen Kanalvektor
s (Q(d))

D (1,N) :Q(d)
h(©) = Zg(d) : §s(2’1) ((Q(d))

SO1V) (@)

= vec (H (fo)), (3.66)

wobei der Operator vec (-) angewandt auf eine Matrix einen Vektor ergibt, der aus
den iibereinander gestapelten Spalten der Matrix besteht. Mit dem Vektor n(™, der
Abtastwerte eines mittelwertfreien Rauschprozesses an der m-ten Empfangsantenne
enthélt, ergibt sich der mit additiven Rauschen iiberlagerte gemessene beziehungsweise

geschitzte Kanalvektor zu

D
=> a5 (QY) +n (3.67)
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3.2.3.2 Maximum-Likelihood-Schatzer

Beim Maximum-Likelihood Schétzen wird derjenige Parametervektor © gesucht, der
am besten zu den gemessenen Kanaliibertragungsfunktionen h passt. Dazu wird die
Wahrscheinlichkeitsdichtefunktion der gemessenen Kanaliibertragungsfunktionen h un-
ter der Bedingung, dass die tatsichlichen Kanaliibertragungsfunktionen h(®) vorlie-

gen, maximiert

o = arg mex {p (hlh(@)) } (3.68)
= arg@max {p <g —h-— h(@)) } . (3.69)

Unter der Voraussetzung, dass das Rauschen n gaufverteilt und mittelwertfrei ist,
ergibt sich die Wahrscheinlichkeitsdichtefunktion (engl. likelihood function) p (n) mit
der Korrelationsmatrix des Rauschens R, im Allgemeinen zu
1 ~(h-n(©@)"R;!(h-h(®©))
= - - T —_n - T/, 370
P = R (370
Zum Maximieren dieses Ausdrucks muss der negative Exponent, das bedeutet die Log-
Likelihood Funktion

(b-n©) R (h-h@)=h"R;'h-2-Re (b (@R, "h}
+h"(@)R, 'h(©) (3.71)

minimiert werden. Da der Term h*TE; 1ﬁ in Gleichung (3.71) nicht von © abhéngt,
kann dieser bei der Minimierung aufser Acht gelassen werden

~

O = arg min {_2 ‘Re {Q*T (©) Eglﬁ} +hT (@R 'h (@)} . (3.72)
<)

Eine analytische Losung fiir Gleichung (3.72) existiert im Allgemeinen nicht. Eine nu-

merische Auswertung der Funktion ist theoretisch durchfiihrbar, jedoch aufgrund der

Tatsache, dass die zu minimierende Funktion von 7- D Variablen abhéngt nicht prak-

tikabel. Daher wird im Folgenden ein numerisches Verfahren vorgestellt, das iterativ

die pfadspezifischen Parameter schétzt, um den Rechenaufwand zu reduzieren.

3.2.3.3 Expectation-Maximization Algorithmus

Die Grundidee des Expectation-Maximization (EM) Algorithmus ist das Zerlegen
der gemessenen Kanaliibertragungsfunktionen in D einzelne Kanaliibertragungsfunk-
tionen, wobei jede einzelne Kanaliibertragungsfunktion einen Ausbreitungspfad zwi-

schen allen Sendeantennen und allen Empfangsantennen beschreibt und somit nicht
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der direktionalen Kanaliibertragungsfunktion des d-ten Ausbreitungspfades entspricht
[DLR77, FW88, M0097|. Anschliefend werden die pfadspezifischen Parameter der D
Kanaliibertragungsfunktionen sequenziell geschétzt. Die D einzelnen Kanaliibertra-
gungsfunktionen werden mit x(9, d = 1...D, bezeichnet. Der Zusammenhang zwi-
schen den gemessenen Kanaliibertragungsfunktionen (3.67) und den x@ ist iiber die
nicht injektive Abbildung

=
I
NE
e
&

.
Il
—

@ . g (Q(d)) +n@ (3.73)

Il
ij

a
Il
—

gegeben, wobei x(@ ausschlieRlich von ©@ und nicht von @(J), d # d, abhéngt. Die
Vektoren n(? beschreiben den Einfluss des Rauschens, wobei dieses Rauschen im Allge-
meinen keinem physikalisch messbaren Rauschen zugeordnet werden kann. Wéaren die

4) bekannt, so konnten D unabhingige ML-Schiitzungen der Vektoren ©@ durchge-

(@) nicht aus h berechnet werden kénnen, miissen die x(9 auf

fihrt werden. Da die x
Grundlage einer bereits vorhanden Schatzung © des Parametervektors und h geschatzt

werden. Dazu wird der bedingte Erwartungswert [FW8§|
£ ~E{x"|h 6} (3.74)

berechnet. Aufgrund des notwendigen Erwartungswertbildens wird das Schétzen von
x(@ als E-Schritt bezeichnet [M0097]. Die Schitzung von x@ ergibt sich zu [vT02]

O i < ~)), (3.75)

Gleichung (3.75) kann als Interferenzsubtraktion aufgefasst werden. Mit den D ge-
schitzten Kanaliibertragungsfunktionen ¥ kénnen D unabhéngige ML-Schétzungen
der Parametervektoren @(d) berechnet werden

0 arg max {p (X(d) 0@ s (Q) )}
[

= arg max {p (g(d) A C (Q(d)))} ) (3.76)
[

Mit der Annahme, dass es sich um mittelwertfreies, unkorreliertes Gaufrauschen han-

delt, gilt fiir die Korrelationsmatrix des Rauschens n(®

RY =421 (3.77)
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A (d
Mit dieser Annahme folgt, dass sich der geschétzte Parametervektor Q( ) zZu

6" = arg min { (X(d) — a5 (Q@ ))*T (Ef”) - (Xw) — a5 (QW )) }
(S

= arg min { <_2 ‘Re {Qw)* &7 (Q@) . g(d)} + o - s (@) H2> } (3.78)
[S1)

ergibt. Mit der Log-Likelihood Funktion

A (@w)) — _2.Re {gw)* T (Q@) -X(d)} +a® - ||s ()| (3.79)

folgt W
0" = in{A(©W) ¢ 3.80
o~y {1 (o)) a0

Das Schétzen der Parametervektoren (3.80) wird als M-Schritt bezeichnet, da die Like-
lihood Funktion maximiert wird, beziehungsweise die Log-Likelihood Funktion mini-
miert wird. Gleichung (3.80) fiihrt zu einer verbesserten Schitzung © des Parameter-
vektors gegeniiber der initialen Schatzung des Parametervektors, die notwendig war,
um den E-Schritt durchzufithren. Nachdem eine neue Schéatzung © des Parametervek-
tors vorliegt, wird die alte Schétzung des Parametervektors mit @' bezeichnet und
durch die neue Schitzung © ersetzt und anschlieRend wird wieder der E-Schritt und
der M-Schritt durchgefiihrt. Dieser Vorgang wird so lange wiederholt, bis ein Abbruch-
kriterium erfiillt ist. Typischerweise wird dieser Vorgang abgebrochen, wenn die Diffe-
renz zwischen den alten Schétzwerten und den neuen Schétzwerten unter eine gewisse
Schwelle fillt. Das bedeutet, dass

-0 |<e (3.81)
gelten muss, wobei
e= (W, T (3.82)
mit
d d d
0 = (40,68, 48,. 049, 049 o9

ein Vektor ist, der die Schwellwerte enthélt. In Bild 3.4 ist ein Nassi-Shneiderman-
Diagramm des EM Algorithmus dargestellt.

Das Problem beim EM Algorithmus besteht darin, dass in Abhéngigkeit von der in-
itialen Schétzung des Parametervektors nicht zwangslaufig das globale Minimum der
Log-Likelihood Funktion gefunden wird. Es kann lediglich garantiert werden, dass der
EM Algorithmus zu einem lokalen Minimum konvergiert [DLR77, K6h05|. Weiterhin
muss das Minimum einer Funktion mit 7 Variablen gefunden werden. Eine analytische
Losung fiir Gleichung (3.80) existiert im Allgemeinen nicht. Eine numerische Auswer-

tung ist durchfiihrbar, jedoch sehr rechenintensiv.
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Ablaufdiagramm — Expectation Maximization Algorithmus

Initiales Schéitzen des Parametervektors = Q

e'=0

Schitzen von x(® basierend auf @/ und E = X(d)

Erneutes Schéitzen des Parametervektors basierend auf der Schitzung 9 = @

0-0<e

Abbildung 3.4. Nassi-Shneiderman-Diagramm zum EM Algorithmus

3.2.3.4 SAGE Algorithmus

Der SAGE Algorithmus stellt eine Erweiterung des EM Algorithmus dar und schliefst

diesen als Sonderfall mit ein.

Jede Tteration des SAGE Algorithmus entspricht einer Iteration des EM Algorithmus,
wobei jedoch nicht notwendigerweise alle Elemente des Parametervektors ©@ geschitzt
werden, sondern nur einige Elemente, wihrend die anderen Elemente als Konstanten
angesehen werden. Welche Elemente geschétzt werden und welche als Konstanten an-
gesehen werden ist frei wahlbar. Die Wahl sollte so getroffen werden, dass anstelle eines
7-dimensionalen Optimierungsproblems, wie es bei dem EM Algorithmus auftritt, sie-

ben 1-dimensionale Optimierungsprobleme gelost werden miissen.

Mit der Log-Likelihood Funktion

A (@) = A (7, fa ol 00, #1202, 0)) (3.84)

und ausgehend von einer alten Schitzung

&@ _ <7A_/(d)’f/éd)’ 5D J) D) ) Ql<d)) (3.85)

des Parametervektors, werden die Parameter neu geschéitzt, indem folgende 1-dimen-

sionale Optimierungsprobleme gelost werden

#@) — arg min { A (T(d), O G @ i) srtd) ) A,<d))} (3.86)

7(d)
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1 = arg min {A (#4910, 20,010, 20,00, 0 ) } (3.87)
1Y
ol = arg min { A (#9, {0, o0, 010, &0, 00, &) | (3.88)
Pl
19%}2 = arg min {A ( f v‘Pva g}(, QZJ’T‘Q, ﬂ’TX, )>} (3.89)
i
A = arg min {A (#9, {0, o0, 00, o2, 050, &) | (3.90)
o
7’,9’(I‘)z = arg min {A ( (d fd 795%?}(7 g)L@’(IL‘ix?ﬂ’(IL‘ix? A/ )} (391>
s
a? = arg mln{ ( (@) f(d), Agx, g,@@,ﬁ&f@,g(@)}. (3.92)

Das Finden der Minima kann numerisch durchgefiihrt werden. Jedoch ist es ebenfalls
moglich, ausgehend von einer Schiatzung der Laufzeiten, Dopplerfrequenzen, Einfalls-
richtungen und Ausfallsrichtungen die Schétzung des komplexen Gewichts &'? analy-

tisch zu berechnen. Es ldsst sich zeigen, das dasjenige a(?, welches (3.92) minimiert

& M £@ (3.93)
ACT |

ergibt. Wird &¥ in A (@ (d)) eingesetzt, so vereinfacht sich die Log-Likelihood Funktion
zu

sich zu

&7 (Q@) _X(d)r
@y — _ 1= _
M) Is (Q@)]

und die numerische Berechnung der Minima (3.86) bis (3.91) wird vereinfacht. In
Bild 3.5 ist ein Nassi-Shneiderman-Diagramm des SAGE Algorithmus dargestellt.

(3.94)

3.2.3.5 Initialisieren des Expectation-Maximization Algorithmus und des
SAGE Algorithmus

Sowohl der EM Algorithmus als auch der SAGE Algorithmus benétigen eine initiale
Schatzung des Parametervektors. Die initiale Schitzung des Parametervektors beein-
flusst die Qualitdt der Schiatzung des Parametervektors. Aus diesem Grund besteht
das Ziel darin, eine gute Schatzung des Parametervektors zu finden. Die Einfallsrich-
tungen und die Ausfallsrichtungen der D Ausbreitungspfade kénnen mit dem MUSIC
Algorithmus geschétzt werden. Die Laufzeiten und Dopplerfrequenzen kénnen ausge-

hend von der direktionalen Kanalmatrix Hy (fo) geschéitzt werden. Aus diesem Grund
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Ablaufdiagramm — SAGE Algorithmus

Initiales Schéitzen des Parametervektors = Q

e'=0

Schiitzen von x(@ nach Gleichung (3.75) = %@

Schitzen von 7@ féd), @%2, 79%2, @Slfl)z und 79552 nach Gleichungen (3.86) bis (3.91)

Berechnen von o® nach Gleichung (3.93) = ©

0-0|<e

Abbildung 3.5. Nassi-Shneiderman-Diagramm zum SAGE Algorithmus

muss zunéchst die direktionale Kanalmatrix geschéatzt werden. Mit Kenntnis der ge-
schiitzten Steuermatrix A (fy) und der geschitzten Kanalmatrix H (fy) lisst sich eine
Least-Squares-Schatzung der direktionalen Kanalmatrix durchfithren. Die Steuerma-
trix kann mit Kenntnis der geschitzten Richtungen und mit Kenntnis der Geometrie
der Antennenarrays aufgestellt werden. Damit ergibt sich die Least-Squares-Schatzung

der direktionalen Kanalmatrix ausgehend von der Kanalmatrix (3.33) zu

*T -1

1, () -0 (8 00) " (AT (A7) ) L e

Jede Spalte der geschitzten direktionalen Kanalmatrix entspricht einer Schéatzung des
Vektors h¥ (fy) (3.26). Ausgehend von diesen D geschitzten Vektoren werden zu-
nachst D mal die Laufzeiten und Dopplerfrequenzen geschéitzt. Dies kann realisiert
werden, indem der mittlere quadratische Fehler zwischen den geschatzten Vektoren
ﬁ(d) (fo) und passend gewéhlten Vergleichsvektoren minimiert wird. Dabei entsprechen
die Vergleichsvektoren den Kanaliibertragungsfunktionen zwischen den beiden Refe-
renzpunkten der Antennenarrays fiir einen Ausbreitungspfad und sind auf die mittlere
Energie 1 normiert. Diese Vergleichsvektoren werden mit h'® < fo, 7D, féd), ald) = 1)
bezeichnet und konnen ausgehend von (3.24) und (3.26) deterministisch erzeugt wer-
den. Damit ergeben sich die geschéitzte Laufzeit und die geschétzte Dopplerfrequenz
des d-ten Ausbreitungspfades zu

N N 2
<%(d), fﬁd)) = arg min { Hh(d) (fo) —h“ (fo, 7@, féd),g(d) = 1) H } : (3.96)

(d)
7(d) g4
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Das Minimum lasst sich durch numerisches Auswerten finden. Das Berechnen der kom-
plexen Gewichte erfolgt analog zu (3.93)

= 5 -hy (fo). (3.97)

Q(d)
[ (179, 77,0 = 1)

Auf diese Weise kann eine initiale Schétzung des Parametervektors gewonnen werden.
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Kapitel 4

Filterbasiertes Modell des Punkt zu Punkt
MIMO-Mobilfunkkanals

4.1 Filterbasiertes Kanalmodell

In Abschnitt 3.1 wurde das direktionale Kanalmodell eingefiihrt, das auf den pfadspe-
zifischen Parametern der elektromagnetischen Wellen basiert und somit physikalisch
motiviert ist. In diesem Abschnitt wird das filterbasierte Kanalmodell eingefiihrt, das
zunachst nicht physikalisch motiviert zu sein scheint, sondern weitestgehend willkiir-
lich ausgewahlt zu sein scheint. In Abschnitt 4.2 wird gezeigt, dass beide Kanalmodelle
zusammenhéngen und somit auch das filterbasierte Kanalmodell physikalisch motiviert

werden kann.

Bei dem filterbasierten Kanalmodell wird ein Abtastwert der Kanaliibertragungsfunk-
tion zwischen der m-ten Empfangsantenne und der n-ten Sendeantenne als Linear-
kombination von P - () anderen Abtastwerten der selben Kanaliibertragungsfunktion
beschrieben. Der (w + Aw, v + Av)-te Abtastwert der Kanaliibertragungsfunktion er-
gibt sich zu

(m,n) . m,n (m,n) (m,n) (m,n)
ﬂerAw,erAv - (ﬂgu,v = 'ﬁw*(Pfl),v ﬂw,v—l - 'ﬂwf(Pfl)w*(Qfl)) "Paw,av (4.1)

und der Vektor

T
_ (0,0) (P-1,0) ,.(0,1) (P-1,Q-1)
EAw,Av - (EAw,Av o 'Z—)Aw,Av ]—jAw,Av o ']—jAw,Av ) (42)

enthélt die P - () Filterkoeffizienten ]_)(Apig,)m’ mit p=0...P—1lundg¢g=0...Q — 1.
In Abbildung 4.1 ist das filterbasierte Kanalmodell schematisch dargestellt. Das filter-
basierte Kanalmodell (4.1) gilt allgemein fiir zeit- und frequenzselektive Kanile. Fiir
den Sonderfall, dass der Kanal lediglich zu einem festen Zeitindex betrachtet wird,
vereinfacht sich das Kanalmodell. In diesem Sonderfall ldsst sich ein Abtastwert der
rein frequenzselektiven Kanaliibertragungsfunktion als Linearkombination von P ande-
ren Abtastwerten der selben Kanaliibertragungsfunktion darstellen. Der (w 4+ Aw)-te
Abtastwert der Kanaliibertragungsfunktion zwischen der m-ten Empfangsantenne und

der n-ten Sendeantenne ergibt sich zu [PW10b]

(mmn) m,n (m,n)
ﬂw—l—Aw - (ESU ) .. 'ﬂw—(P—l)) . Ef,Aw’ (43)
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P - ) Abtastwerte (w + Aw,v + Av)-te Abtastwert
eoo Filter —>>
Aw, Av
I >

Abbildung 4.1. Filterbasiertes Kanalmodell

mit i
— (0 (P-1)
Praw = (gf,Aw Py A ) : (4.4)

Hierbei sind ]_og’gw, p =0...P—1 die P Filterkoeffizienten. Fiir den Sonderfall, dass
der Kanal lediglich bei einem festen Frequenzindex betrachtet wird, vereinfacht sich
das Kanalmodell ebenfalls. In diesem Sonderfall lasst sich ein Abtastwert der rein zeit-
selektiven Kanaliibertragungsfunktion als Linearkombination von @) anderen Abtast-
werten der selben Kanaliibertragungsfunktion darstellen. Der (v + Av)-te Abtastwert
der Kanaliibertragungsfunktion zwischen der m-ten Empfangsantenne und der n-ten

Sendeantenne ergibt sich zu [PW09]

(m,n) _ m,n (m,n)
HIR = (B B ) Py (45)
mit
— (0 @) 46
p,,, = (2%, %) (4.6)

Hierbei sind ngiv, qg=0...Q — 1 die @ Filterkoeffizienten.

In der Literatur, wie zum Beispiel in [HW98, DHHH00, SK03a, SK03c, CEV07,
EDHH98, HHDH99, HDHH99| wurden bisher nur die beiden Sonderfille (4.3) und
(4.5) betrachtet, wobei Aw = 1 als auch Av = 1 gesetzt wurden. Im Rahmen der
vorliegenden Arbeit werden jedoch weder Aw, noch Av fest auf den Wert 1 gesetzt.

4.2 Zusammenhang zwischen dem direktionalen Ka-
nalmodell und dem filterbasierten Kanalmodell

Die beiden in den Abschnitten 3.1 und 4.1 eingefiihrten Kanalmodelle scheinen sich
signifikant voneinander zu unterscheiden, wobei das direktionale Kanalmodell physi-
kalisch motiviert ist und sich aus den Maxwellschen Gleichungen herleiten ldsst. Das

filterbasierte Kanalmodell scheint zunéchst willkiirlich und nicht physikalisch motiviert
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zu sein, obwohl es in der Literatur, wie zum Beispiel in [Mak75, SK03b| oftmals ver-
wendet wird. In der Literatur wurde bisher entweder das direktionale Kanalmodell
oder das filterbasierte Kanalmodell verwendet, ohne zu untersuchen, ob méglicherwei-
se beide Kanalmodelle dquivalent sind, oder ob eines der beiden Kanalmodelle in das
jeweils andere Kanalmodell iiberfithrt werden kann. In diesem Abschnitt wird gezeigt,
dass das direktionale Kanalmodell bei geeigneter Wahl der Filterkoeffizienten einem
filterbasierten Kanalmodell entspricht. Somit kann das filterbasierte Kanalmodell bei
geeigneter Wahl der Filterkoeffizienten ebenfalls physikalisch motiviert werden. Jedoch
kann das filterbasierte Kanalmodell im Allgemeinen nicht in das direktionale Kanal-
modell tiberfithrt werden. Das bedeutet, dass das filterbasierte Kanalmodell durchaus

im Speziellen, jedoch nicht im Allgemeinen physikalisch motiviert werden kann.

Um zu zeigen, dass das direktionale Kanalmodell in das filterbasierte Kanalmodell
iiberfiihrt werden kann, wird das direktionale Kanalmodell in das filterbasierte Kanal-
modell eingesetzt. Ein Abtastwert der Kanaliibertragungsfunktion basierend auf dem

direktionalen Kanalmodell ergibt sich mit (3.19) zu

D
H(m,n) — Zg(d) . eijTr(F-urFfO)T(d) efj27rf07-(m ,d) e*.]277f0 L(nd) e]2ﬂf(d)TU (47>

N

~~

d=1 Q(m,n,d)

und auch zu

(m n) E —j2m(Fw+fo)r(@ —j2rF-Awr(@ m,n,d 27 f{ DTy 27 £AD 7. Aw
—w—l—va—l—Av a e-] ( fo) .e-] Q( )e»] fd e»] fd ,

(4.8)
wobei die beiden Steuerfaktoren zu a(™™% zusammengefasst wurden. Unter der Vor-
aussetzung, dass F - )Aw TP({md ) und F - ‘Aw . Tg(’d)‘ viel kleiner sind als 1, gilt

e—J27T(fo+F Aw)T(Md ~ e—j27rfo7'l(>::’d) (49&)
N N (4.9b)

sodass in Folge von Aw die Steuerfaktoren in Gleichung (4.8) nicht durch Multiplikation
mit e 2T FAwTL Yy emizrF Awr” angepasst werden miissen. Das bedeutet, dass die
in Abschnitt 3.1 eingefiihrte Schmalbandannahme durch den Einfluss von Aw weiterhin
gilt.

Nun kann ein Abtastwert (4.8), basierend auf dem direktionalen Kanalmodell in das

filterbasierte Kanalmodell (4.1) eingesetzt werden

Q-1pP-1
. van = D 2 P, iy (4.10)

q=0 p=0
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wobei die Vektormultiplikation in (4.1) als Summe in (4.10) ausgedriickt wurde. Somit
ergibt sich durch das Einsetzen des direktionalen Kanalmodells in das filterbasierte

Kanalmodell

Z oD . gmizr(Fawtfo)r@ ) eﬂwf( )Ty _e—j27rF~AwT(d) ‘ej27rf(§d)T-Av

05{7”1)” 4

Q—1P-1 D

_ § E (d) —J271’ (F-w+fo) T(d)e]27rF prd (m n,d) eJ27Tf(§ ). ve—JQWf(d)Tq
Aw Av

q=0 p=0 d=1

D @ QR-1P-1
_ (d) —J271’(F w+fo)T (mnd i2nfy T 27 F-pr(d) —J27de -q

g a el E E pAwAveJ . (4.11)

d=

1 (mnd) q=0 p=0

Um im Allgemeinen zu zeigen, dass das direktionale Kanalmodell in das filterbasierte
Kanalmodell iiberfiihrt werden kann, muss gezeigt werden, dass es Filterkoeffizienten
B(Ap;,f’? '\, 8ibt, sodass die Gleichheit in (4.11) fiir alle Frequenzindizes w, fiir alle Zeitindi-
zes v und fiir alle Antennenindizes m und n gilt. Denn wenn die Gleichheit in (4.11) fiir
alle Frequenzindizes w, fiir alle Zeitindizes v und fiir alle Antennenindizes m und n fiir
bestimmte Filterkoeffizienten ]_Q(A”z’j? A, Silt, so ist das direktionale Kanalmodell dem filter-
basierten Kanalmodell in jedem Fall gleich. Jedoch kann im Allgemeinen nicht gezeigt
werden, dass auch das filterbasierte Kanalmodell dem direktionalen Kanalmodell in
jedem Fall entspricht. Dazu miissten pfadspezifische Parameter der elektromagnetisch-
en Wellen gefunden werden, sodass ausgehend von beliebigen Filterkoeffizienten das
direktionale Kanalmodell und das filterbasierte Kanalmodell gleich sind. Es ist jedoch
moglich, Filterkoeffizienten einzusetzen, die auf eine Dopplerfrequenz fiihren wiirden,
die grofer ist als die maximale Dopplerfrequenz. Da jedoch keine Dopplerfrequenzen
auftreten konnen, die betragsmafig grofer sind als die maximale Dopplerfrequenz, kann
das filterbasierte Kanalmodell im Allgemeinen nicht in das direktionale Kanalmodell
iiberfithrt werden. Lediglich das filterbasierte Kanalmodell mit den entsprechenden Fil-
terkoeffizienten entspricht auch dem direktionalen Kanalmodell. Um zu zeigen, dass es
moglich ist, Filterkoeffizienten zu finden, sodass die Gleichheit in (4.11) gilt, wird (4.11)
zundchst in eine Vektor-Matrix-Schreibweise umgeformt

Qgﬂn,ll;n) ’ XAUJ,AU ggﬂmvn) : HT,fd : EAU},AU. (412)
Hierbei ist ggﬁ}") ein Zeilenvektor
ol = (oY . o)) (4.13)

dessen D Elemente in (4.11) definiert sind. Der Vektor Xx, a, ist ein Spaltenvektor

und ergibt sich zu

T
_ionF. @) o5 O —ionF- (D) Sor P
XAw,Av — (e 2 F-AwTt e_]271'fd T-Av e 27 F-AwT e_]271'fd T-Av (414)
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und
1 .. e2zeP(P-1)r™ ej27erT(1)e—j27rfd(1)Tq o ej27rF(P—1)T<1>e—j27rf(il)T(Q—1)
—T,fd = . . .
1 . e2rF(P-1r® erFpr®) —jerf{PTq jerF(P=1)7P) —j2n f P T(Q-1)
(4.15)

ist eine D x P- (@ Kanalmatrix. Auf diese Weise kann die geforderte Gleichheit in (4.11)

als Vektor-Matrix-Schreibweise dargestellt werden.

Sowohl auf der linken Seite von (4.12) als auch der rechten Seite von (4.12) steht
jeweils ein Skalar. Insgesamt ist gefordert, dass die Gleichheit (4.12) fiir alle W - V-
M - N Abtastwerte der MIMO-Kanaliibertragungsfunktion gilt. Das bedeutet, dass
Filterkoeffizienten gefunden werden miissen, sodass insgesamt W -V - M- N Gleichungen
der Form (4.12) gelten, wobei sich diese Gleichungen jeweils in dem Zeilenvektor 9522;")
(4.13) unterscheiden. Dementsprechend ergibt sich ein lineares Gleichungssystem mit

W .V -M-N Gleichungen und den P - () unbekannten Filterkoeffizienten

(1,1) (1,1) ]
o W2—1 0 XAw,Av o @ 0 ETafd EAw,Av
: - : . (4.16)
SN oMM f
SW-l g S Aw,Av =Wl y_1 ==7.fq EAw,AU

2 2

Da sich die Gleichungen in (4.16) lediglich durch die Zeilenvektoren gm;n) unterschie-
den, lasst sich das lineares Gleichungssystem (4.16) auch zu

9 WwW-1 OV w-1
-2 0 -2 0 _
: 'XAw,Av = 'Eﬂfd ' EAw,Av (417&)
(M.N) o M)
Zw-1 Zw-1
2 7V71 P} ,V*l
o o
Q : XAw,AU = Q : Hﬂfd : EAw,AU (417b)

schreiben, wobei die Matrix O aus W -V - M - N Zeilen und D Spalten besteht. Falls

es Filterkoeffizienten gibt, sodass das lineare Gleichungssystem

XAw,Av = Evad ' EAw,Av (418)

mit D Gleichungen und den P - () unbekannten Filterkoeffizienten erfiillt ist, so ist
dass lineare Gleichungssystem (4.17b) in jedem Fall erfiillt. Das bedeutet, dass die
Gleichheit in (4.18) eine hinreichende Bedingung fiir die Gleichheit in (4.17b) ist. Ob
die Gleichheit in (4.18) auch eine notwendige Bedingung fiir die Gleichheit in (4.17b)
ist héngt von der Matrix O ab. Falls die Anzahl an linear unabhéngigen Zeilen der

Matrix O mindestens so grofs ist wie die Anzahl D der Elemente im Vektor X, a,
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(4.14), so ist die Gleichheit in (4.18) sowohl eine hinreichende als auch eine notwendige
Bedingung fiir die Gleichheit in (4.17b). Falls O mindestens D unabhéngige Zeilen
besitzt, so existiert die Matrix (Q*TQ)f1 und daher kann Gleichung (4.17b) von links
mit der Matrix (Q*TQ)_l O*T multipliziert werden

\(Q*TQ)—l Q*T% Kpwae = \(Q*TQ)—l Q*TQJ _Eﬂfd

' a'g
I I

"Payav (4.19)

Das Ergebnis dieser Multiplikation ist die hinreichende und zugleich notwendige Be-
dingung (4.18). Falls O keine D unabhéngigen Zeilen besitzt, so existiert die Matrix
(Q*TQ)_l nicht. In diesem Fall ist (4.18) eine hinreichende, jedoch keine notwendige
Bedingung. Es wiirden sich weitere Filterkoeffizienten finden lassen, sodass die Gleich-
heit in (4.17b) gilt. Diese Filterkoeffizienten wiirden im Allgemeinen von den Indizes w,
v, m und n abhéngen. Jedoch wurden die Filterkoeffizienten beim filterbasierten Kanal-
modell in Abschnitt 4.1 als unabhéngig von diesen Indizes eingefiihrt, sodass garantiert
werden muss, dass die Matrix O notwendigerweise mindestens D linear unabhéngige
Zeilen besitzen muss, sodass das direktionale Kanalmodell in das filterbasierte Kanal-

modell tiberfithrt werden kann.

Falls Filterkoeffizienten existieren, sodass die Gleichheit in (4.18) erfiillt ist, so gilt die
Gleichheit in (4.11) fiir alle Frequenzindizes w, fiir alle Zeitindizes v und fiir alle An-
tennenindizes m und n, da (4.18) nicht von diesen Indizes abhéngt. Das bedeutet, dass
das direktionale Kanalmodell in das filterbasierte Kanalmodell iiberfiihrt werden kann,
wenn die Filterkoeffizienten entsprechend gewihlt werden. Das lineare Gleichungssys-
tem (4.18) besitzt mindestens eine Losung, wenn der Rang der Koeffizientenmatrix

H_ ; gleich dem Rang der erweiterten Koeffizientenmatrix ist. Die erweiterte Koeffizi-

entenmatrix (Hﬂfd, XAw, Av) ist die um den Vektor xx,, A, erginzte Koeffizientenma-

trix Eﬂfd. Diese Bedingung fiir die Losbarkeit des linearen Gleichungssystems ist im
Allgemeinen gegeben, wenn die Anzahl P - @ der Unbekannten mindestens so grof ist,
wie die Anzahl an linear unabhéngigen Gleichungen, wobei insgesamt D Gleichungen
vorhanden sind. Werden die Filterkoeffizienten so gewéhlt, dass die Gleicheit in (4.18)
gilt, so ist gezeigt, dass das direktionale Kanalmodell und das filterbasierte Kanal-
modell in diesem Fall dquivalent sind. Somit ist auch das filterbasierte Kanalmodell
physikalisch motiviert.

Wiirde die in diesem Abschnitt getroffene Schmalbandannahme (4.9a) und (4.9b) nicht
getroffen werden, so konnte Gleichung (4.18) trotzdem hergeleitet werden. Jedoch wiir-
de der Vektor X, A, (4.14) von den Antennenindizes m und n abhéngen. Das bedeu-
tet, dass die Filterkoeffizienten unabhéngig vom Frequenzindex w und unabhéngig vom
Zeitindex v wéren, jedoch wiirden die Filterkoeffizienten von den Antennenindizes m

und n abhéngen.
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4.3 Schatzen der Filterkoeffizienten des filterbasier-
ten Kanalmodells

4.3.1 Schatzen der Filterkoeffizienten basierend auf den pfad-
spezifischen Parametern

Das Ziel besteht darin, die Parameter des filterbasierten Kanalmodells zu schétzen.
Das bedeutet, dass die Filterkoeffizienten geschétzt werden miissen. Es existieren ver-
schiedene Verfahren, um diese Aufgabe zu losen [Mar87, Kay93, Hay02, HanO1]|. Eine
bisher in der Literatur noch nicht veroffentliche Methode besteht darin, die Filterko-
effizienten durch Losen des linearen Gleichungssystems (4.18) zu bestimmen. Lediglich
in einigen Verdffentlichungen des Autors der vorliegenden Arbeit wurde auf das Schét-
zen der Filterkoeffizienten basierend auf den pfadspezifischen Parametern eingegangen
[PW09, PW10a, PW10b, PW11]. Unter der in Abschnitt 4.2 gemachten Voraussetzung,
dass D < P - @ gilt, ergibt sich die Least-Squares-Schéatzung der Filterkoeffizienten zu

e—j27rF-AwT(1)ej27rfc<ll)T-Av

A ~ T ~ ~ xT -1 )
EAw,AU - Evad ) (E'ﬂfd ) HT,fd) ' : . (420)
eijWF-AwT<D)ej27rf(§D)T-AU

Zum Schétzen der Filterkoeffizienten miissen zuvor die Laufzeiten und die Doppler-
frequenzen geschitzt werden. Das Schétzen der pfadspezifischen Parameter wurde in
Abschnitt 3.2 beschrieben. Die Filterkoeffizienten hingen lediglich von den Laufzeiten
7@ und den Dopplerfrequenzen féd) ab. Da in MIMO-Systemen mehr Kanaliibertra-
gungsfunktionen zum Schétzen dieser beiden pfadspezifischen Parameter zur Verfiigung
stehen verglichen mit SISO-Systemen, wird erwartet, dass die Qualitit der Schatzung
der pfadspezifischen Parameter in MIMO-Systemen besser ist als in SISO-Systemen.
Somit kann auch erwartet werden, dass die Qualitdt der Schatzung der Filterkoeffizi-
enten (4.20) in MIMO-Systemen besser ist als in SISO-Systemen.

Der Nachteil des Schitzens der Filterkoeffizienten basierend auf (4.20) besteht darin,
dass der Rechenaufwand zum Schétzen der pfadspezifischen Parameter grofser ist, als
der Rechenaufwand fiir die im Folgenden vorgestellten Verfahren zum Schétzen der

Filterkoeffizienten.
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4.3.2 Schatzen der Filterkoeffizienten basierend auf der Kova-
rianzmethode

Klassischerweise werden bekannte Verfahren aus der Filtertheorie eingesetzt, um die
Filterkoeffizienten zu schatzen. Ein Vertreter dieser Verfahren ist die Kovarianzmetho-
de, die in diesem Abschnitt vorgestellt wird [Hay02, MIK05]|. Dieses Verfahren benotigt
keinerlei Kenntnis tiber die pfadspezifischen Parameter. Es werden lediglich Abtastwer-
te der M - N Kanaliibertragungsfunktionen benétigt. Bei der Kovarianzmethode ist zu
beachten, dass der Begriff Kovarianzmethode nichts mit dem Bilden einer Kovarianz-
matrix zu tun. Die Grundidee der Kovarianzmethode besteht darin, alle W -V im
Empfanger als bekannt vorausgesetzten Abtastwerte der Kanaliibertragungsfunktion
zwischen der m-ten Empfangsantenne und der n-ten Sendeantenne in das filterbasierte
Kanalmodell (4.1) einzusetzen. Das bedeutet, dass der im Empfénger a priori bekannte
Bereich in zwei Bereiche aufgeteilt wird. Dabei repréasentiert ein Bereich den Ausgangs-
bereich und der andere Bereich reprasentiert den Zielbereich, wobei der Zielbereich und
der Ausgangsbereich sich iiberlappen konnen. Das bedeutet, dass Abtastwerte der Ka-
naliibertragungsfunktion in dem Bereich der Uberlappung sowohl zum Ausgangsbereich
als auch zum Zielbereich gehoren. Die mit den Filterkoeffizienten p(p 4) geﬁlterten Ab-
tastwerte des Ausgangsbereichs ergeben Abtastwerte des Zlelberelchs Aufgrund der
Tatsache, dass beide Bereiche zum Schétzen der Filterkoeffizienten a priori bekannt
sein miissen, lasst sich auf diese Weise ein lineares Gleichungssystem aufstellen, wobei
die P- @ Filterkoeffizienten die gesuchten Variablen sind. Mithilfe einer Least-Squares-
Schétzung lassen sich die Filterkoeffizienten bestimmen. Fiir den Frequenzindex gilt
w = —% e M und fiir den Zeitindex gilt v = 0...V — 1. Damit alle Abtast-
werte der Kanalubertragungsfunktlon in (4.1) bekannt sind, kénnen die Abtastwerte
Hgﬂnlz)w v, auf der linken Seite von (4.1) zu

(m;n)

= @+P—1+Aw,@—1+m}
(m, n) .

h (4.21)

H(m ”)

Woly-1

gewéhlt werden. Es ergeben sich insgesamt (W — P — Aw +1)-(V — Q — Av + 1) Ab-
tastwerte der Kanaliibertragungsfunktion auf der linken Seite von (4.1). Das bedeutet,
dass in dem Vektor ﬁ(m’n) die Abtastwerte stehen, die sich durch Filterung der Abtast-
werte des Ausgangsbereichs ergeben. Wiirde fiir den Frequenzindex w in H E:jrz)w vt Av
ein kleinerer Wert als —% + P — 1 gewahlt werden, so wiirden nicht alle Elemen-
te des Kanalvektors auf der rechten Seite von (4.1) bekannt sein. Analoges gilt fiir
den Zeitindex. Wiirde fiir den Zeitindex v ein kleinerer Wert als () — 1 gewéahlt, so
wiirden nicht alle Elemente des Kanalvektors in (4.1) bekannt sein. Mit (4.1) ergeben
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W -V bekannte Abtastwerte im Empféanger

Ausgangsbereich Uberlappung Zielbereich
P - () Abtastwerte

Q...Qb... OO OO

Filter

Abbildung 4.2. Prinzip der Kovarianzmethode

sich die Abtastwerte der Kanaliibertragungsfunktion in (4.21) durch Multiplikation der

(W—-—P—-Aw+1)-(V—-Q—Av+1) x P-Q Matrix
(m,n) (m,n)

) E7W2—1+P717Q71 Efwgl,Qfl HL_woi

E(m,n _

(mn) (mn) (m.n)
ﬂ%fmu,vqu EW*L(Pq)wa,vprv EW;L(Pq)wa,vafAv

i (4.22)
mit dem Vektor p A Ap? der die Filterkoeffizienten enthéalt. Das bedeutet, dass in der

Matrix H ) alle Abtastwerte des Ausgangsbereichs stehen, sodass sich nach der Filte-
rung dieser Abtastwerte der Vektor ﬁ(m’n), der die Abtastwerte des Zielbereichs enthélt,
ergibt. In Abbildung 4.2 ist dieses Prinzip der Kovarianzmethode dargestellt. In Abbil-
dung 4.2 sind die P - () Abtastwerte mit einem dunkelgrauen Rechteck markiert. Diese
P - ) Abtastwerte entsprechen einer Spalte der Matrix (4.22). Diese Abtastwerte wer-
den gefiltert und das Ergebnis ist ein Abtastwert im Zielbereich, entsprechend einem
Element des Vektors (4.21), der in Abbildung 4.2 ebenfalls durch ein dunkelgraues
Rechteck markiert ist. Zusitzlich ist in Abbildung 4.2 der Bereich der Uberlappung
zwischen dem Ausgangsbereich und dem Zielbereich hellgrau hinterlegt.

(m,n

Es lasst sich das lineare Gleichungssystem

"Pru.aw (4.23)

aufstellen. Im Folgenden wird angenommen, dass der Rang der Koeffizientenmatrix
E(m’n) dieses linearen Gleichungssystems gleich dem Rang der erweiterten Koeffizien-
~ (m,n) ~(mmn

tenmatrix (ﬂ . h )> dieses linearen Gleichungssystems ist. Damit ergibt sich die

Least-Squares-Schatzung der Filterkoeffizienten zu

b= (BT ) ()T R N
Dya = ((E™)H)(E™) AT -
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Gleichung (4.24) gilt fiir ein SISO-System. Nun konnte fiir jeden SISO-Subkanal des
MIMO-Systems Gleichung (4.24) gelést werden. Jedoch sind beim filterbasierten Ka-
nalmodell die Filterkoeffizienten fiir alle Antennenpérchen (m,n) identisch sind, so-
dass (4.24) leicht fiir ein MIMO-System erweitert werden kann. Zum Erweitern auf ein
MIMO-System werden lediglich alle mdglichen Vektoren ﬁ(m’n) iibereinander gestapelt
und alle moglichen Matrizen E(m’n) werden ebenfalls {ibereinander gestapelt. Damit

ergibt sich ein neues lineares Gleichungssystem

E(lvl) E(lvl)
E(m ) E(LN) .
E(z,n = E(m) Prw v (4.25)
E(M’N) E(MN)

b H

Somit lasst sich in einem MIMO-System zum einen eine verbesserte Schatzung der
Filterkoeffizienten gegeniiber der Schitzung in einem SISO-System berechnen

~ S AT =\l T -
Pausy= (EH) -H B (426

da mehr Informationen zum Schétzen der Filterkoeffizienten zur Verfiigung stehen.
Zum anderen ist es in einem SISO-System moglich, dass nicht ausreichend Abtast-
werte im Zielbereich bekannt sind, sodass das lineare Gleichungssystem (4.23) keine
Losung besitzt. Durch die Erweiterung auf MIMO-Systeme sind mehr Abtastwerte im
Zielbereich bekannt, sodass das lineare Gleichungssystem (4.25) moglicherweise min-
destens eine Losung besitzt. Der Vorteil bei der Kovarianzmethode besteht darin, dass
sie direkt auf den bekannten Abtastwerten der Kanaliibertragungsfunktionen basiert

und keine weiteren Informationen bendtigt werden.

Neben der hier vorgestellten Kovarianzmethode existieren noch verschiedene andere
Methoden, die ebenfalls auf der Unterteilung der bekannten Abtastwerte der Kanal-
iibertragungsfunktionen in einen Ausgangsbereich und einen Zielbereich basieren. Zum
Beispiel die modifizierte Kovarianzmethode, die Autokorrelationsmethode, die Burg
Methode und die Yule-Walker Methode [Bur75, Mar87, Kay88, BD96, Hay02, Han01].
Auf diese Methoden wird im Rahmen der vorliegenden Arbeit nicht eingegangen. Je-
doch wird im folgenden Abschnitt eine Methode vorgestellt, die die Korrelationseigen-

schaften des Kanals ausnutzt, um die Filterkoeffizienten zu schétzen.
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4.3.3 Schatzen der Filterkoeffizienten basierend auf dem
Wiener-Filter

Falls die Kanaliibertragungsfunktionen perfekt bekannt sind, so ist die Schétzung der
Filterkoeffizienten basierend auf der Kovarianzmethode perfekt. Im Allgemeinen sind
die Kanaliibertragungsfunktionen jedoch mit Rauschen iiberlagert. Aus diesem Grund
fiihren die mit der Kovarianzmethode geschétzten Filterkoeffizienten im Allgemeinen
nicht auf den minimalen mittleren quadratischen Fehler. Ein weiterer Nachteil bei der
Kovarianzmethode besteht darin, dass in Abhéngigkeit von der Anzahl an bekannten
Abtastwerten W -V der M - N Kanaliibertragungsfunktionen und in Abhéngigkeit der
Filterordnung P - (), Limitierungen an die moglichen Pradiktionsweiten Aw und Aw
gegeben sind. Diese Limitierungen existieren beim Wiener-Filter nicht, falls die sta-
tistischen Eigenschaften bekannt sind. Das Ziel beim Wiener-Filter besteht darin, das
optimale, lineare Filter im Sinne der Minimierung des mittleren quadratischen Fehlers
zwischen den mit additivem Gaufirauschen iiberlagerten Abtastwerten der Kanaliiber-
tragungsfunktionen auf der linken Seite von (4.1) und den tatséchlichen Abtastwerten
der Kanaliibertragungsfunktionen zu entwerfen [Wha71, Kay93, Kro96, Vas96, Han01].
Ein nicht linearer Ansatz kann in diesem Fall nicht besser sein, als das optimale, lineare
Wiener-Filter, da das Kanalmodell linear ist. In [Wie50] wurde das Wiener-Filter herge-
leitet. Im Gegensatz zur Kovarianzmethode bendtigt das Wiener-Filter Informationen
iiber die statistischen Eigenschaften der Kanaliibertragungsfunktionen und Informa-

tionen {iber die statistischen Eigenschaften des Storsignals.

Ausgangspunkt zur Herleitung des Wiener-Filters ist das filterbasierte Kanalmodell
(4.1), wobei nicht nur ein Abtastwert der Kanaliibertragungsfunktion bestimmt wird,
sondern §2 - T Abtastwerte der Kanaliibertragungsfunktion bestimmt werden. Dazu

wird (4.1) auf eine Vektor-Matrix-Notation erweitert

(m,n)
ﬂgvnjr’z).w,erAv . ° 50”1”(1}3_1) v
: - \(EAw,Av o 'EAw+Q,Av+T) B ﬂgumﬂ)l ’ . (4.27)
ﬂgﬁz)wjtﬂ,wmjw B & )
b Fomm)

B —w—(P-1),v—(Q-1)

J/

(m,n)
hy,

wobei das Subskript b bei hém’") fiir bekannt steht. Die Elemente des Vektors h](om’")
sind identisch mit den Elementen des Vektors in (4.1). Das Subskript p bei hl(am’”) steht
fiir pradiziert. An dieser Stelle ist es nicht notwendig, von pradizierten Abtastwerten
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zu sprechen. Es kann sich an dieser Stelle ebenfalls um bekannte Abtastwerte handeln.
Falls es sich um bekannte Abtastwerte handelt, so kann das Wiener-Filter zum Filtern
der bekannten Kanaliibertragungsfunktionen eingesetzt werden, um das Rauschen zu
reduzieren. Da das Wiener-Filter jedoch im Rahmen der vorliegenden Arbeit, wie in
Kapitel 5 beschrieben, fiir die Pradiktion eingesetzt wird, wird bereits an dieser Stelle
von pridizierten Abtastwerten gesprochen. Anschliefend wird (4.27) fir alle M - N

Kanaliibertragungsfunktionen erweitert

hl(ng) ) h](ol,l)
: w 0 :
(Y | = ] we (4.28)
: 0 ALY :
h;M,N) ﬁo hl(DM,N)
—_——
h, h,

wobei die Abtastwerte der Kanaliibertragungsfunktionen rauschfrei sind. Die Dimensi-
on der Vektoren h,, und hy, sind im Allgemeinen unterschiedlich. Es lésst sich erkennen,
dass ausgehend von dem filterbasierten Kanalmodell (4.1) ohne Rauschen, die Matrix
W, eine blockdiagonale Struktur aufweist. Falls die bekannten Abtastwerte der Kanal-
tibertragungsfunktionen mit einem additiven Rauschprozess n iiberlagert sind, so fiihrt
eine blockdiagonale Struktur der Matrix mit den Filterkoeffizienten im Allgemeinen zu
suboptimalen Ergebnissen im Sinne der Minimierung des mittleren quadratischen Feh-

lers. Aus diesem Grund wird im Falle von Rauschen eine Matrix W eingefiihrt

(b, +£f) = W - (b, +n), (4.29)
H’_/ 5,—/
h, b,

die die Filterkoeffizienten enthélt und es sind keine a priori Informationen iiber die
Matrix W vorhanden. Die Elemente des Vektors n entsprechen Abtastwerten eines
Rauschprozesses und die Elemente des Vektors f entsprechen ebenfalls Abtastwerten
eines Rauschprozesses und stellen den Prédiktionsfehler dar. Damit ergibt sich das
in Abbildung 4.3 dargestellte lineare System zum Bilden des Fehlers f. Das Ziel beim
Wiener-Filter besteht darin, eine Matrix W zu finden, sodass der mittlere quadratische

Fehler E {|f H2} minimal wird. Der mittlere quadratische Fehler berechnet sich zu
) 2
E{IE*} =B
~ ~ *T
S E{sp{(hp ~h,)- (b, ~h,) }}
sp {fl b

L *T o T *T
_ E{ . —hh™-hh +hh’ }} . (4.30)
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h
h, o Ly

=

W,

Abbildung 4.3. Lineares Modell zum Bilden des Fehlers f

Mit (4.29) und mit

e{hh, } =Ry, (4.31a)
~ xT

E {hphb } =R, (4.31b)

E{bh'"} =R, (4.31c)

folgt

b =hyp,hy,
*T
=Sp{<ﬂﬂhb—Rh hb) R}fl <WRh thh ) }
Ehp hy, Egbl E;Z,hb + Ehp (432)

Der mittlere quadratische Fehler (4.32) wird in Abhéngigkeit von W minimal, falls

WR; ~R, ; =0 (4.33)

P>

gilt. Dies ist der Fall, wenn fiir W

W=R, ; R (4.34)

_hp 7ﬁb _}Alb

gilt. Die Matrix W (4.34) wird als Wiener-Filter bezeichnet. Unter der Vorausset-
zung, dass die Abtastwerte der Kanaliibertragungsfunktionen und die Abtastwerte des

Rauschprozesses unkorreliert sind, ergibt sich
~ T
Ehp,flb = E {hphb }
=E {hphZT
=Ry n, (4.35)
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und

R; —E{hj, }
=E{hb"} +E{nn*"}
~R, +R,. (4.36)

Zum Bestimmen des Wiener-Filters W miissen die Korrelationsmatrizen Ehpyhb7 R,
und R, bekannt sein. Die Korrelationsmatrix des Rauschens wird im Anhang A.1
hergeleitet. Zum Bestimmen der beiden Korrelationsmatrizen Ry, ;, und R,, existieren

verschiedene Verfahren.

Zum einen ist es moglich diese Korrelationsmatrizen basierend auf dem Verzogerungs-
leistungsdichtespektrum, dem Dopplerleistungsdichtespektrum und dem Winkelleis-
tungsdichtespektrum zu berechnen. Dazu miissen entweder das Verzogerungsleistungs-
dichtespektrum, das Dopplerleistungsdichtespektrum und das Winkelleistungsdichte-
spektrum bekannt sein oder sie miissen basierend auf bekannten Kanaliibertragungs-
funktionen geschitzt werden. Die Herleitung der MIMO-Kanalkorrelationsmatrix Ry,
basierend auf dem Verzogerungsleistungsdichtespektrum, dem Dopplerleistungsdichte-
spektrum und dem Winkelleistungsdichtespektrum ist im Anhang A.2 zu finden. Die
Herleitung der Korrelationsmatrix Ry, ;, ~ist mathematisch analog zur Herleitung der

Korrelationsmatrix Ry, .

Zum anderen ist es moglich, diese Korrelationsmatrizen basierend auf bekannten Kanal-
iibertragungsfunktionen zu schiatzen. Dazu werden wiahrend einer Initialisierungsphase
die Kanaliibertragungsfunktionen im Empfénger geschétzt, sodass I verschiedene Rea-
lisierungen des Vektors hy, vorhanden sind. Basierend auf diesen Realisierungen kann
R; (4.36) geschitzt werden. Dabei ist der Einfluss des Rauschens bereits beriick-
sichtigt, sodass die Korrelationsmatrix des Rauschens nicht geschétzt werden muss.
Das Schétzen der Korrelationsmatrix R, i, (4.35) erfolgt ebenfalls wéhrend der In-
itialisierungsphase. Dazu miissen jedoch die entsprechenden prédizierten Abtastwer-
te der Kanaliibertragungsfunktionen h, ohne Rauschen im Empfénger bekannt sein.
Dies kann in realen Systemen nicht realisiert werden, da immer Rauschen vorhanden
ist. Aus diesem Grund werden anstelle der rauschfreien Abtastwerte der prédizierten
Kanaliibertragungsfunktionen h , die mit Rauschen iiberlagerten Abtastwerte der pra-
dizierten Kanaliibertragungsfunktionen h, verwendet. Jedoch sind auch die mit Rau-
schen iiberlagerten Abtastwerte der pradizierten Kanaliibertragungsfunktionen a priori
im Empfanger nicht bekannt. Daher miissen die Abtastwerte der prédizierten Kanal-
iibertragungsfunktionen hp wahrend der Initialisierungsphase iiber einen Riicksignali-
sierungskanal zum Empfanger iibermittelt werden. Diese riicksignalisierten Kanaliiber-

tragungsfunktionen direkt fiir ein anschliefendes Vorcodierungsverfahren zu verwenden
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ist suboptimal, da diese Kanaliibertragungsfunktionen aufgrund der Zeitvarianz des
Kanals bereits veraltet sein konnen. Jedoch konnen sie zum Schétzen der Kanalkorre-
lationsmatrix Ry, (4.35) genutzt werden. In realen Systemen &ndern sich auch die
Kanalkorrelationsmatrizen R und Ehp,ﬁb mit der Zeit, jedoch sind diese Anderungen
langsamer als die Anderungen der Kanaliibertragungsfunktionen. Um langsamen An-
derungen der Kanalkorrelationsmatrizen folgen zu konnen, werden in realen Systemen
immer die &ltesten beiden Vektoren ﬁb und ﬁp ersetzt und anschliefend werden die

Kanalkorrelationsmatrizen und das Wiener-Filter aktualisiert.
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Kapitel 5

Pradizieren der Kanalzustandsinformationen

5.1 Motivation

In Abbildung 5.1 ist eine frequenzselektive und zeitvariante SISO-Kanaliibertragungs-
funktion dargestellt. Dabei handelt es sich um einen SISO-Subkanal der Messungen
vom Szenario Labor 2. Die absoluten Werte auf der Zeitachse héngen von der Ge-
schwindigkeit ab, die nach der Messung zu 10m/s definiert wurde. Es ist die Kanal-
tibertragungsfunktion von der ersten Position der Antenne auf dem Drehtisch zu allen

V' = 36 Positionen auf dem x-y-Tisch dargestellt.

Bei der Pradiktion der Kanalzustandsinformationen wird, wie bereits in Kapitel 1 er-
lautert, ausgehend von einem bekannten Abschnitt der Kanaliibertragungsfunktionen
ein unbekannter Abschnitt der Kanaliibertragungsfunktionen bestimmt. Beispielsweise
kann der Abschnitt in Abbildung 5.1 von 2,35 GHz bis 2,45 GHz und von ¢t = 0 bis
t = 55,5ms als bekannt vorausgesetzt werden. Dieser Abschnitt ist in Abbildung 5.1
markiert. Anschlieffend wird basierend auf diesem bekannten Abschnitt der unbekann-
te Abschnitt bestimmt. Es existieren verschiedene Anwendungsmoglichkeiten fiir die
Prédiktion. Beispielsweise konnte in einem FDD basierten Mobilfunksystem, wie in
Abbildung 5.2 dargestellt, die MS zunéchst als Sender definiert werden und die BS als
Empféanger. Die MS iibertrigt Daten iiber die Aufwirtsstrecke an die BS, wobei die
MS keinerlei Kenntnis iiber den Kanal in der Aufwértsstrecke besitzt. Die BS schétzt
basierend auf a priori bekannten Trainingssignalen, die die MS iibertragen hat, die
Kanaliibertragungsfunktionen. Dies kann beispielsweise mit einem der in Abschnitt 2.3
vorgestellten Verfahren geschehen. Auf diese Weise erlangt die BS Kenntnis iiber den
Kanal in der Aufwértsstrecke. In einem néchsten Schritt soll die BS in der Abwérts-
strecke Daten an die MS iibertragen, sodass die BS der Sender ist und die MS der
Empféinger ist. Dies kann ohne jede Kenntnis {iber den Kanal in der Abwirtsstrecke
erfolgen. Selbst wenn sich der Kanal in der Zwischenzeit nicht veréndert hat, sind die
Kanaleigenschaften der Abwértsstrecke und die Kanaleigenschaften der Aufwirtsstre-
cke nicht identisch, da es sich um ein FDD System handelt. Jedoch wire die Kenntnis
iiber den Kanal in der Abwiértsstrecke in der BS vorteilhaft. Die BS ware dadurch
in der Lage, ein Vorcodierungsverfahren einzusetzen, um so die Zuverléssigkeit oder
auch die Datenrate gegeniiber Verfahren, bei dem die BS keinerlei Kenntnis {iber den

Kanal in der Abwiértsstrecke besitzt, signifikant zu erhohen. Beispielsweise konnten



5.1 Motivation 77
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Abbildung 5.1. Gemessene Kanaliibertragungsfunktion
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Abbildung 5.2. FDD basiertes Mobilfunksystem



78 Kapitel 5: Préadizieren der Kanalzustandsinformationen

Ubertragungsverfahren wie der Tomlinson-Harashima Vorcodierer, der Zero-Forcing
Vorcodierer oder eine Vorcodierung basierend auf der Singuldrwertzerlegung eingesetzt
werden. Bei diesen Verfahren benotigt der Sender die genaue Kanalkenntnis. Falls eine
Vorcodierung basierend auf der Singuldrwertzerlegung eingesetzt werden soll, so bend-
tigt auch der Empféanger die genaue Kanalkenntnis. Die Kanalkenntnis im Empfénger
zu erlangen ist mit den in Abschnitt 2.3 vorgestellten Verfahren moglich. Jedoch die
Kanalkenntnis im Sender zu erlangen, in diesem Beispiel in der BS, ist nicht mit den
Verfahren aus Abschnitt 2.3 moglich. Aus diesem Grund besteht das Ziel darin, ba-
sierend auf dem bekannten Kanal in der Aufwértsstrecke in der BS den unbekannten
Kanal in der Abwartsstrecke zu pradizieren, indem eine Pradiktion in Frequenzrichtung
durchgefiihrt wird. Diese Anwendung zur Prédiktion der Kanalzustandsinformationen
kann als Uplink Downlink Transformation in FDD Systemen bezeichnet werden. Neben
der Pradiktion in Frequenzrichtung ist auch eine zusétzliche Pradiktion in Zeitrichtung
angebracht, falls die Zeitdauer, zwischen dem Empfang der Daten von der MS und dem
Senden der Daten zur MS grofer als die Korrelationsdauer des Kanals ist. In dieser
Zeitspanne hat sich der Kanal signifikant verandert. Eine analoge Argumentation lédsst
sich fithren, sodass ebenfalls die MS Kenntnis iiber den Kanal in der Abwértsstrecke

erlangt und somit auch eine Vorcodierung in der MS durchgefiihrt werden kann.

Ein weiteres Szenario, bei dem eine Pradiktion der Kanalzustandsinformationen ge-
winnbringend angewandt werden kann, sind TDD basierte Mobilfunksysteme. Die MS
tibertrdgt Daten iiber den Kanal in der Aufwirtsstrecke an die BS, wobei die MS
keinerlei Kenntnis iiber den Kanal in der Aufwértsstrecke besitzt. Die BS schétzt ba-
sierend auf a priori bekannten Trainingssignalen die Kanaliibertragungsfunktionen. Im
nachsten Schritt iibertrégt die BS Daten an die MS. Da in einem TDD System das
gleiche Frequenzband genutzt wird, konnte in der BS davon ausgegangen werden, dass
die zuvor gewonnenen Informationen iiber den Kanal in der Aufwértsstrecke direkt
als Informationen iiber den Kanal in der Abwértsstrecke genutzt werden kénnen. Mit
diesen Informationen iiber den Kanal in der Abwértsstrecke kann die BS Vorcodie-
rungsverfahren anwenden, um so die Zuverléssigkeit oder die Datenrate zu erhohen.
Das Problem hierbei besteht darin, dass die Zeit zwischen dem Schétzen der Kanal-
tibertragungsfunktionen der Aufwartsstrecke und dem Nutzen dieser Informationen fiir
die Abwiartsstrecke moglicherweise grofer als die Korrelationsdauer des Kanals ist. Aus
diesem Grund kann eine zeitliche Pradiktion der Kanalzustandsinformationen in der
BS gewinnbringend angewandt werden. Eine analoge Argumentation lésst sich fiih-
ren, sodass ebenfalls die MS eine zeitliche Pradiktion der Kanalzustandsinformationen

gewinnbringend anwendet.



5.2 Pradizieren der Kanalzustandsinformationen basierend auf dem direktionalen

Kanalmodell 79

5.2 Pradizieren der Kanalzustandsinformationen ba-
sierend auf dem direktionalen Kanalmodell

5.2.1 Gemeinsames Pradizieren der Kanalzustandsinformatio-
nen in Frequenz- und Zeitrichtung

In Abschnitt 3.1 wurde das direktionale Kanalmodell eingefiihrt. Es wurden die Ka-
naliibertragungsfunktionen eines MIMO-Systems in Abhéngigkeit von den pfadspezi-
fischen Parametern beschrieben. Gleichung (3.33) fasst die Abtastwerte der M - N
Kanaliibertragungsfunktionen innerhalb der Bandbreite B bei der Mittenfrequenz fy
im Zeitbereich von 0 bis ¢,,,x zusammen. Das Ziel besteht darin, ausgehend von der als
bekannt vorausgesetzten Kanalmatrix H (fy) (3.33) eine Kanalmatrix H (fy + Af, At)
zu bestimmen, die Abtastwerte der Kanaliibertragungsfunktionen innerhalb der Band-
breite B bei der Mittenfrequenz fy + Af im Zeitbereich von At bis t,,., + At enthélt.
Die Annahme, dass sich die Bandbreite B nicht dndert, ist im Allgemeinen nicht not-
wendig, jedoch wird diese Annahme getroffen, um die Berechnungen zu vereinfachen.
Besteht das Ziel darin, die Bandbreite nach der Pradiktion zu verdndern, ist dies in
trivialer Weise moglich. Zum einen konnen die pradizierten Kanaliibertragungsfunktio-
nen im Frequenzbereich gefenstert werden, um die Bandbreite zu verringern und zum
anderen konnen die Kanaliibertragungsfunktionen fiir verschiedene fy+ Af bestimmt
werden, um so die Bandbreite zu erhohen. Gleiches gilt fiir die Dauer im Zeitbereich.
Durch die Pradiktion dndert sich die Dauer im Zeitbereich zunéchst nicht, jedoch kann
eine Fensterung im Zeitbereich die Dauer verkiirzen oder eine mehrfache Pradiktion

mit unterschiedlichen Werten fiir At kann die Dauer im Zeitbereich verlangern.

Die um At zeitverschobene, bandbegrenzte Kanaliibertragungsfunktion zwischen der
m-ten Empfangsantenne und der n-ten Sendeantenne bei der Mittenfrequenz fy + A f
ergibt sich ausgehend von der Kanaliibertragungsfunktion basierend auf dem direktio-
nalen Kanalmodell (3.13) zu

(m,d) (n,d)

D

ﬂ(m’n) (f> t) = Zg(d) . e_j%(f"'fo"'Af)T(d) e i2n(fotAf) TRy L o I27(fo+AS)Try
d=1
izl . (5.1)

In Abschnitt 4.2 wurde ein Zusammenhang zwischen dem direktionalen Kanalmodell
und dem filterbasierten Kanalmodell hergestellt. Dabei wurden die Steuerfaktoren in
Folge der verdnderten Mittenfrequenz nicht angepasst. Jedoch sollten bei der Pradikti-
on die Steuerfaktoren angepasst werden, indem A f berticksichtigt wird, da die voraus-
gesetzte Schmalbandannahme (3.11a) und (3.11b) in Abschnitt 4.2 nicht zwangsldufig
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bei der Pradiktion erfillt ist. Mit dem direktionalen Anteil

HD (f1) = a® . g r(+horAn@  gjonf(® a0 (5.2)
ergibt sich
D (m,d) (n,d)
HO (f,1) = SO HD (1) - e 2Dl gt anmit? (53
d=1

Die Kanaliibertragungsfunktion (5.1) wird, wie in Kapitel 3 fiir die Kanaliibertragungs-
funktion (3.13) erldutert, entlang der Frequenzrichtung und entlang der Zeitrichtung
abgetastet. Unter der Annahme, dass Af ein Vielfaches des Abtastabstands F' im Fre-
quenzbereich ist, und dass At ein Vielfaches des Abtastabstands 7" im Zeitbereich ist,
ergibt sich

Af=F-Aw (5.4a)
At =T - Av. (5.4b)

Der (w + Aw, v + Av)-te Abtastwert der Kanaliibertragungsfunktion ergibt sich somit

zu
(m n) Oé 7327r (F-w+ fo+F-Aw)7(D efﬂﬂ(foJrF Aw)T(m D) efﬂﬂ(foJrF Aw)T(n D)
—w+Aw v+Av

. e]27rf(§d) (T-v+T-Av)

D

(m,d) (n,d)

—j271’(F-w+f0)’T(d) e—J27Tf0T i e—J27Tf0 ej27rf(§d)T~v

_ N 4@

d=1

—j2nF-Aw (@ e—J27TF Aw’r(m 4 ‘e —j2nF- Awr(nd

‘o T A, (5.5)

Die Kombination aller W' Abtastwerte (5.5) der préadizierten Kanaliibertragungsfunk-
tion zwischen der m-ten Empfangsantenne und der n-ten Sendeantenne fiir einen Zeit-
index v + Av fiihrt auf den Vektor

T
(m,n) (m n) (m,n)
h, o, (fo+ Af Al) = ( —(W=1)/2+Aw,v+Av " 'E(W—l)/Q—i—Aw,v-i-Av) - (5.6)
Das Zusammenfassen aller V' Vektoren (5.6) fithrt auf den Vektor

h{™ (fo + Af, At)
b (fo + Af, At) = : (5.7)
h(ﬂfv 1 (fo + Af, At)

Das Zusammenfassen aller M- N Vektoren (5.7) fihrt auf die W-V x M- N Kanalmatrix

H(fy + Af, A8 = (B (fo + Af, A8 . bYY) (f+ Af,AD) . (58)
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Diese Kanalmatrix lasst sich ebenso wie die Kanalmatrix (3.22) in den direktionalen
Anteil und den richtungsabhéngigen Anteil zerlegen. Dazu wird der direktionale An-
teil (5.2) entlang der Frequenzrichtung und entlang der Zeitrichtung abgetastet. Der
(w + Aw, v + Av)-te direktionale Abtastwert des d-ten Ausbreitungspfades ergibt sich

damit zu

d - . @ orf D7 _jorF. @ orfldp.
ﬂé 1)U+Aw P g(d) e j2m(Fw+fo)r'®) e]27rfd T, e j2nF-AwTtl® e]27rfd TAU. (59)

Das Zusammenfassen aller W direktionalen Abtastwerte fiir den Zeitindex v + Av fur
den d-ten Ausbreitungspfad fiihrt auf den Vektor

W'Y (fo+ Af,AL) = <H(d) HY )T (5.10)
=dw+Av \JO ) T \=d,-(W-1)24+Aw,v+Av " =d,(W-1)/2+Aw,v+Av ) )

Anschliefend kénnen alle V' Vektoren (5.10) zu dem Vektor héd) (fo+ Af, At) zusam-
mengefasst werden. Das Zusammenfassen aller D Vektoren héd) (fo+ Af, At) fihrt auf
die W -V x D direktionale Kanalmatrix H, (fo + Af, At). Zusétzlich zu dem direk-
tionalen Anteil werden die Steuerfaktoren zusammengefasst. Zunéchst werden die M
Steuerfaktoren fiir den d-ten Ausbreitungspfad fiir die Empféngerseite zusammenge-
fasst. Dies fiihrt auf den Steuervektor

. . . . T
ﬁg)z (fO + Af) — <67327rf071(11);d) . ef.]27TF-AU)Tl(‘1X’d) o 67327rf07'1(3t]:[’d) . efJ2ﬂF-Ale(‘J\f’d)

(5.11)
Anschlieflend werden die D Steuervektoren (5.11) zur M x D Steuermatrix
Ag. (fo+ Af) zusammengefasst. Nun werden die NV Steuerfaktoren fiir den d-ten Aus-
breitungspfad fiir die Senderseite zusammengefasst. Dies fiihrt auf den Steuervektor

(1,d) (N,d

. 1,d . . N,d . A\ T
g,(fg (fO + Af) = (e—J27rf0T1(“x ) . e_J27rF~Aw7—TX o e—JQﬂ'foT,%x ) . e_J27rF-AwTTX )) ' (512)

Anschlieflend werden die D Steuervektoren (5.12) zur N Xx D Steuermatrix
A+, (fo+ Af) kombiniert. Die senderseitige Steuermatrix A, (fo + Af) und die emp-
fangerseitige Steuermatrix Ay, (fo + Af) werden, wie in Abschnitt 3.1 bereits beschrie-
ben, iiber das Khatri-Rao Produkt zur gemeinsamen M - N x D Steuermatrix

A(fo+Af) =Ap (fo+ Af) ® Ap, (fo + Af) (5.13)

verkniipft. Mit der direktionalen Kanalmatrix und der Steuermatrix lasst sich die Ka-

nalmatrix (5.8) in
H(fo+Af,At) =Hy (fo+ Af, At) AT (fo + Af) (5.14)

zerlegen.

Beim Vergleich von der nicht pradizierten Kanalmatrix (3.33) und der prédizierten

Kanalmatrix (5.14) ist zu erkennen, dass zum Prédizieren der Kanalmatrix (3.22) die
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direktionale Kanalmatrix (3.27) und die Steuermatrix (3.32) separat priadiziert werden

kénnen.

Im Folgenden wird zunéchst auf die Pradiktion der Steuermatrix eingegangen. Beim
Vergleich der nicht pradizierten Steuervektoren (3.28) und der pridizierten Steuervek-

toren (5.11) fiir die Empfangerseite lasst sich feststellen, dass

T T
Qg?( (fo+Af) = (e’j%foﬁ(’»l»!d) . .e*52”f07r(£’d)) ©) <e*j2”F'AWT§§£d) . .e’jQﬂF'Ang’d))

J/

o (o) sl (A )
_ (@ (d) A 5.15
_ng(fO)CDgRX( f) ( . )

gilt, wobei der Operator ® die elementeweise Multiplikation darstellt. Mit dem Zu-
sammenfassen von den D Steuervektoren gf—iz (Af) zur M x D Steuermatrix Ag, (Af)
ergibt sich

Apy (fo+ Af) = A, (fo) © Agy (AS). (5.16)

Mathematisch analog verhélt es sich beim Vergleich der nicht prédizierten Steuervek-
toren (3.30) und der pradizierten Steuervektoren (5.12) fiir die Senderseite. Auch hier
lasst sich feststellen, dass

T T
all) (fo+ Af) = (ks | gmehorl?) @ (emmraul? | omienrduri )
a'¥(fo) a'(af)
d d
=a{) (fo) ©af) (Af) (5.17)

gilt. Das Zusammenfassen der D Steuervektoren Q(Td)z (Af) fuhrt auf die Steuermatrix
Ar, (Af). Somit lésst sich die pradizierte Steuermatrix fiir die Senderseite bei der
Mittenfrequenz fy + Af zu

Ar (fo+Af) = Apc (fo) © Apc (Af) (5.18)

schreiben. Ausgehend von (5.13) ergibt sich mit (5.16) und (5.18) die pradizierte Steu-

ermatrix zu

A (fo+Af) = (Ag. (fo) © Ag. (Af)) ® (Ar, (fo) © Ar (A))- (5.19)

Das bedeutet, dass mit Kenntnis der geschétzten pfadspezifischen Parameter Té{:’d)

und Té?(’d) die Steuermatrizen A (fo) und A (fo + Af) geschitzt werden konnen. Falls
die pfadspezifischen Parameter fehlerfrei geschétzt worden sind, so lassen sich auch die
Steuermatrizen fehlerfrei aufstellen. Falls die geschétzten pfadspezifischen Parameter
jedoch fehlerbehaftet sind, so sind auch die geschétzten Steuermatrizen fehlerbehaf-
tet. Da die geschétzten pfadspezifischen Parameter nicht linear in die Berechnung der

Steuermatrizen eingehen, &ndern sich die statistischen Eigenschaften der Fehler.
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Im Folgenden wird auf die Pradiktion der direktionalen Kanalmatrix eingegangen. Beim
Vergleich der Elemente der d-ten Spalte der direktionalen Kanalmatrix Hy (fy) und der
direktionalen Kanalmatrix Hy (fo + Af, At) lésst sich feststellen, dass

—j . @ soxf DT _sonF. (@ sopfdp,
ﬂé 20+Aw oAy = g(d) e j2m(Fw+fo)r\*) e]27rfd T e j2nF-AwTtl® e]27rfd T-Av
d
H{,,
d —jonF. @ opfldp.
= H),, e Priaen . i A (5.20)

gilt. Das bedeutet, dass alle Elemente der d-ten Spalte der direktionalen Kanalmatrix
H, (fo) mit e i2rF-awr® oi2nf i T A0 multipliziert werden miissen. Dies kann durch

Multiplikation der direktionalen Kanalmatrix mit einer Diagonalmatrix erfolgen

H, (fo+Af, At)

e—i2nF-Awr® ej27rf(§l)T~Av 0

=H, (fo) - . (5.21)
0 e*j27TF-AU)T(D) 3 ej27rf§D)T-Av

Mit Kenntnis der pfadspezifischen Parameter 7(¢) und féd) lasst sich diese Diagonal-
matrix aufstellen. Zum Prédizieren der direktionalen Kanalmatrix H, (fo) muss jedoch
die direktionale Kanalmatrix selbst bekannt sein. Allerdings ist im Empfanger ledig-

lich die komplette Kanalmatrix bekannt und falls die pfadspezifischen Parameter T}(gf’d)

D zuvor geschatzt wurden, so ist auch die Steuermatrix im Empféanger bekannt.

und Téz
Daher besteht das Ziel darin, die direktionale Kanalmatrix Hy (fo) zu schétzen. Dazu
werden im Folgenden zwei Varianten vorgestellt. Die erste Moglichkeit besteht darin,
die direktionale Kanalmatrix zu rekonstruieren. Dazu miissen die pfadspezifischen Pa-
rameter 7(%, féd) und o'? geschitzt werden. Mit den geschiitzten Parametern kann
die direktionale Kanalmatrix basierend auf (3.24) deterministisch rekonstruiert wer-
den. Auch hier gilt, dass die geschatzten pfadspezifischen Parameter nicht linear in
die Berechnung der direktionalen Kanalmatrix eingehen, sodass sich die statistischen
Eigenschaften der Fehler &ndern. Diese Moglichkeit zum Schétzen der direktionalen Ka-
nalmatrix und der anschliefenden Pradiktion wird im Rahmen der vorliegenden Arbeit

als Rekonstruktionsansatz bezeichnet.

Die zweite Moglichkeit besteht darin, die direktionale Kanalmatrix basierend auf der

bekannten Kanalmatrix H ( fo) und der zuvor geschiitzten Steuermatrix A ( fo) zu schiit-
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zen. Dazu wird zunéchst die Kanalmatrix H (fy) (3.33) umgeformt

h(fy) = vec (H(fy))
= vec (Ed (fo) AT (fO))
= (A (o) @ 1) - vec (H, (fo))

~—_—————
Q(fo) hd(fo)

=G (fo) - hy (fo)- (5.22)

Gleichung (5.22) ist im Allgemeinen ein lineares Gleichungssystem ohne eindeutige

Losung. Es ist jedoch mdglich, eine Least-Squares-Schiatzung zu berechnen

~ T

by (f0) = (67 ()G () G () h(fo). (523)

Nachdem die Least-Squares-Schitzung berechnet wurde, kann der vec (-) Operator
riickgdngig gemacht werden, um die geschétzte direktionale Kanalmatrix Ed (fo) aus-
gehend von ﬁd (fo) zu erhalten. Diese Moglichkeit zum Schétzen der direktionalen Ka-
nalmatrix und der anschliefsenden Pradiktion wird im Rahmen der vorliegenden Arbeit

als Least-Squares Ansatz bezeichnet.

Nachdem die pfadspezifischen Parameter, die Steuermatrizen A (fo) und A (Af) und
die direktionale Kanalmatrix H, (fo) geschitzt wurden, kann die Kanalmatrix H (f;)

pradiziert werden. Es ergibt sich die pradizierte Kanalmatrix zu

E(fo + Af, At)

e—i2nF-AwD) ejznfc(ll)T-Av 0

—A (JO ) ’
d ? .
O (§] .]27'(FAU) A7( ) -e‘]2 fd( )TAU

(A ) ©Ane () ® (A (f0) @ Ar (a1)) (5.21)

Zum Préadizieren der Kanalmatrix ergibt sich folgender Ablauf.

1. Schétzen der Kanalmatrix H (fy) im Empfanger. Dies kann beispielsweise basie-
rend auf a priori bekannten Trainingssignalen, so wie es in Abschnitt 2.3 beschrie-

ben wurde geschehen.

2. Schitzen der pfadspezifischen Parameter @, (@, éd), Té{:’d) und Tg’d). Dies
kann beispielsweise mit dem in Abschnitt 3.2.3.4 beschriebenen SAGE Algorith-

mus erfolgen.

3. Schétzen der Steuermatrizen Ag, (fo); Agrx (Af), Ar, (fo) und Ap, (Af).
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4. Schétzen der direktionalen Kanalmatrix H, (fo). Entweder mittels des Rekon-

struktionsansatzes oder mittels des Least-Squares Ansatzes.

5. Anwenden von Gleichung (5.24).

5.2.2 Separates Pradizieren der Kanalzustandsinformationen
in Frequenz- und Zeitrichtung

Im letzten Abschnitt wurde das gemeinsame Prédizieren der Kanalzustandsinforma-
tionen in Frequenzrichtung und in Zeitrichtung basierend auf dem direktionalen Ka-
nalmodell untersucht. In realen Systemen kann es vorkommen, dass lediglich in Fre-
quenzrichtung oder lediglich in Zeitrichtung prédiziert werden muss. In diesen Féllen

vereinfacht sich die Pradiktion.

Zunéchst wird auf eine reine Zeitpradiktion eingegangen. Da die Steuermatrix A (fo)
nicht von der Zeit ¢ abhéngt, muss bei einer reinen Zeitpridiktion die Steuermatrix
nicht pradiziert werden. Es muss lediglich die direktionale Kanalmatrix pradiziert wer-
den. Obwohl die Steuermatrix nicht prédiziert werden muss, muss die Steuermatrix bei

der Mittenfrequenz fy basierend auf den geschétzten pfadspezifischen Parametern Té{:’d)

und Té?(’d)

geschitzt werden. Zur Pradiktion der direktionalen Kanalmatrix muss zu-
néchst wieder die direktionale Kanalmatrix H; (fo) geschétzt werden. Dieses Schétzen
ist unabhéngig von der anschliellenden Pradiktion, sodass ebenfalls der Rekonstrukti-
onsansatz oder der Least-Squares Ansatz (5.23) verwendet werden kann. Bei der Pré-
diktion der Kanalmatrix wird A f = 0 gesetzt, sodass sich die pradizierte Kanalmatrix
zZu

ai2r f{V T Av 0

H (fo, At) = Hy (fo) - AT (o) (5.25)
0 GjZWfQD)T-Av

ergibt.

Im Folgenden wird auf eine reine Frequenzprédiktion eingegangen. Bei einer reinen
Frequenzpradiktion werden in realen Systemen typischerweise nur die aktuellen Kanal-
iibertragungsfunktionen préadiziert. Der erste Schritt zur Frequenzpradiktion besteht
wieder darin, die pfadspezifischen Parameter zu schétzen. Mit den pfadspezifischen
Parametern konnen die Steuermatrizen geschéitzt werden und es kann die direktionale

Kanalmatrix H, (fo) geschétzt werden. Somit ergibt sich die pradizierte Kanalmatrix
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zZu

e—i2nF-Aw +@) 0

H(fo+Af) =Hy(fo)-

0 eijWF-Awf'(D)

: <<ARX (fo) © Ag, (Af)> @® <ATX (fo) @ Ar, (Af)))T7 (5.26)

wobei At = 0 gesetzt wurde.

5.3 Pradizieren der Kanalzustandsinformationen ba-
sierend auf dem filterbasierten Kanalmodell

5.3.1 Gemeinsames Pradizieren der Kanalzustandsinformatio-
nen in Frequenz- und Zeitrichtung

In Abschnitt 4.1 wurde das filterbasierte Kanalmodell eingefiihrt. Abtastwerte der
MIMO-Kanaliibertragungsfunktionen wurden als Linearkombinationen anderer Ab-
tastwerte derselben MIMO-Kanaliibertragungsfunktionen beschrieben. Gleichung (4.1)
beschreibt einen Abtastwert der Kanaliibertragungsfunktion zwischen der m-ten Emp-
fangsantenne und der n-ten Sendeantenne. Das Ziel besteht darin, ausgehend von be-
kannten Abtastwerten und bekannten Filterkoeffizienten, unbekannte Abtastwerte der
Kanaliibertragungsfunktionen zu prédizieren. Die Filterkoeffizienten kénnen beispiels-
weise mithilfe der Kovarianzmethode oder auch mithilfe des Wiener-Filters geschétzt
werden, so wie es in Abschnitt 4.3 beschrieben wurde, sodass auf das Schéitzen der

Filterkoeffizienten im vorliegenden Kapitel nicht ndher eingegangen wird.

In Abbildung 5.3 ist beispielhaft das Prinzip der Pradiktion von Abtastwerten der Ka-
naliibertragungsfunktion dargestellt. Es wird von W - V' bekannten Abtastwerten und
von der Filterordnung P - @) ausgegangen. In Abbildung 5.3 sind die W - V' bekannten
Abtastwerte durch ein blaues Rechteck markiert und die P - Q) Abtastwerte sind durch
ein gelbes Rechteck markiert. Zur Pradiktion werden P zusammenhédngende Abtast-
werte in Frequenzrichtung w und @) zusammenhéngende Abtastwerte in Zeitrichtung v
linear kombiniert, sodass sich ein Abtastwert ergibt. Werden anschliefend andere Fil-
terkoeffizienten angewandt, das heifst wird ein anderes Filter eingesetzt, so ergibt sich
ein anderer Abtastwert. Auf diese Art und Weise ergeben sich verschiedene Abtastwerte
der Kanaliibertragungsfunktion ausgehend von P - () Abtastwerten der Kanaliibertra-

gungsfunktion. Die sich durch die Linearkombinationen ergebenden Abtastwerte sind
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Filtermaske mit P - () bekannten Abtastwerten

W -V bekannte Abtastwerte
pradizierte Abtastwerte

Z

—

O[O|0|O|O|0|0|C
O|010[0|0]0[0]O

O|0|0[O10]10 OO
O|0|0[OI0]10 OO
O|0|0[OI0]10 OO
O|0|0[O|0]1O O[O
O|010[OIOI0]0]O
O]010[OIOIO]O]O
0100|0000 |O
O|0]|0|0|0HOO
O|0]|0]|0|O[O[O|O
O|0]|0|0|0[O[O|O
0O]0]|0|0|0]0[O|O

Abbildung 5.3. Prinzip der Pradiktion basierend auf dem filterbasierten Kanalmodell

in Abbildung 5.3 durch ein griines Rechteck markiert. Im Allgemeinen konnen diese
sich ergebenden Abtastwerte sowohl im Empfanger bekannt sein als auch im Empfan-
ger unbekannt sein. Dies ist auch in Abbildung 5.3 zu erkennen, denn die pradizierten
Abtastwerte iiberlappen sich teilweise mit den bekannten Abtastwerten. Das Ziel der
Pradiktion besteht darin, unbekannte Abtastwerte zu berechnen. Nachdem Abtastwerte
berechnet wurden, kann die in Abbildung 5.3 markierte Filtermaske verschoben wer-
den, sodass sich neue Abtastwerte ergeben. Dieser Vorgang wird solange wiederholt,
bis alle interessierenden, unbekannten Abtastwerte prédiziert wurden. Dabei kénnen
auch zuvor préadizierte Abtastwerte in die Pradiktion fiir weitere Abtastwerte mit ein-
bezogen werden. Somit lassen sich basierend auf dem filterbasierten Kanalmodell alle
unbekannten Abtastwerte im Empféanger pradizieren. Es miissen lediglich die Filter

entsprechend gewahlt werden.

Im Folgenden werden zwei verschiedene Ansétze zum Einstellen der Filter untersucht.
Der erste Ansatz besteht darin, lediglich einen einzigen Vektor p Aw, Ao mit den Filterko-
effizienten fiir die Prédiktion einzusetzen. Das bedeutet, dass sowohl die Filterordnung
P - @ als auch die Pradiktionsweiten Aw und Awv konstant sind. In Abhéngigkeit von
den gewdhlten Werten fiir Aw und Aw, in Abhéngigkeit von der Filterordnung P - )
und in Abhéngigkeit von der Anzahl W -V an bekannten Abtastwerten pro SISO-
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Subkanal lasst sich lediglich eine begrenzte Anzahl an unbekannten Abtastwerten der
Kanaliibertragungsfunktionen fiir jeden SISO-Subkanal mit nur einer Iteration pradi-
zieren. Um mehr Abtastwerte zu pradizieren, kann die Pradiktion iterativ fortgesetzt
werden, indem die zuvor pradizierten Abtastwerte der Kanaliibertragungsfunktionen
als bekannte Abtastwerte betrachtet werden. Anschliefend konnen diese préadizierten
Abtastwerte genutzt werden, um weitere Abtastwerte der Kanaliibertragungsfunktio-
nen zu préadizieren. Der Vorteil dieses Ansatzes besteht darin, dass lediglich ein Vektor
mit den Filterkoeffizienten geschitzt werden muss. Der Nachteil dieses Ansatzes besteht

darin, dass Fehler bei der Pradiktion sich fortpflanzen.

Der zweite Ansatz besteht darin, verschiedene Vektoren p Aw Ao mit den Filterkoeffi-
zienten einzusetzen, wobei angenommen wird, dass die Filterordnung P - () konstant
bleibt. Das bedeutet, dass die Pradiktionsweiten Aw und Awv unterschiedliche Werte
annehmen. Somit begrenzt lediglich die Anzahl an verschiedenen Vektoren p Aw, Ao mit
unterschiedlichen Werten fiir Aw und Av die Anzahl an priadizierbaren Abtastwerten,
ohne dass die Pradiktion iterativ fortgesetzt werden muss. Der Vorteil dieses Ansat-
zes besteht darin, dass es im Allgemeinen nicht notwendig ist, die Pradiktion iterativ
fortzusetzen, sodass das Problem der Fehlerfortpflanzung nicht auftritt. Der Nachteil
dieses Ansatzes besteht darin, dass viele Vektoren p Aw,Av mit unterschiedlichen Werten
fiir Aw und Av geschétzt werden miissen. Insbesondere beim Einsatz der Kovarianz-
methode sind jedoch die maximalen Werte fiir Aw und Av begrenzt. Dementsprechend
ist es auch bei diesem zweiten Ansatz unter Umstdnden notwendig, die Prédiktion ite-
rativ fortzusetzen, und somit kann auch bei diesem zweiten Ansatz das Problem der

Fehlerfortpflanzung auftreten.

Zunéchst wird auf den ersten Ansatz eingegangen. Das bedeutet, dass ausgehend von
einem einzigen Vektor p Aw,Av und ausgehend von bekannten Abtastwerten der Kanal-
iibertragungsfunktionen, unbekannte Abtastwerte der Kanaliibertragungsfunktionen
pradiziert werden. Auf das Schétzen der Filterkoeffizienten wurde bereits in Abschnitt
4.3 eingegangen, sodass davon ausgegangen werden kann, dass die Filterkoeffizienten
bekannt sind. Es wird vorausgesetzt, dass W Abtastwerte der Kanaliibertragungsfunk-
tion zwischen der m-ten Empfangsantenne und der n-ten Sendeantenne in Frequenz-
richtung pro Zeitindex bekannt sind. Insgesamt existieren V' Zeitindizes, sodass W -V
Abtastwerte der Kanaliibertragungsfunktion bekannt sind. Die Filterordnung betragt
P - Q. Das bedeutet, dass fiir () aufeinanderfolgende Zeitindizes jeweils P zusammen-
héngende Abtastwerte linear kombiniert werden, um einen pradizierten Abtastwert zu

berechnen. Dabei muss gewéhrleistet sein, dass

P<W (5.27a)
QLV (5.27D)



5.3 Pradizieren der Kanalzustandsinformationen basierend auf dem filterbasierten

Kanalmodell 89

gilt. Falls P grofer als die Anzahl W an bekannten Abtastwerten in Frequenzrichtung
ware, wiirden mehr Abtastwerte in Frequenzrichtung in die Berechnung mit eingehen,
als bekannte Abtastwerte in Frequenzrichtung vorhanden sind. Analog lésst sich argu-
mentieren, dass () nicht grofser sein darf als die Anzahl V' an bekannten Abtastwerten
in Zeitrichtung. Dies ldsst sich auch an Abbildung 5.3 erkennen, denn die Filtermaske
wiirde iiber den Bereich der bekannten Abtastwerte hinausragen. Mit diesen Voraus-
setzungen (5.27a) und (5.27b) lassen sich maximal (W —P+1) - (V—-Q +1) Ab-
tastwerte préadizieren. Dabei werden pro Zeitindex maximal (W — P + 1) Abtastwerte
in Frequenzrichtung prédiziert und pro Frequenzindex werden maximal (V — @ + 1)
Abtastwerte in Zeitrichtung préadiziert. Dies lésst sich ebenfalls an Abbildung 5.3 er-
kennen. Die Filtermaske wird innerhalb des bekannten Bereichs verschoben. Insgesamt
existieren (W — P + 1) Moglichkeiten die Filtermaske entlang der Frequenzrichtung
zu platzieren und es existieren (V' — @ + 1) Moglichkeiten die Filtermaske entlang der

Zeitrichtung zu platzieren.

Ausgehend vom filterbasierten Kanalmodell (4.1) ergeben sich die préadizierten Abtast-

werte fir einen SISO-Subkanal zu

(m,n)
ﬂ— Wolt P—1+Aw,Q—14+Av
(m,n)
7 L+ Aw,Q—1+Av
(m,n)
HWQIJrAw,VflJrAv
EEay W2—1+P_17Q_1 EE o W2—17Q_1 44 W2—170
. (m,n) (m,n) (m,n)
== EW2—17Q71 s ﬂw2—17P+17Q71 s ﬂw2—17P+170 : EAw’AU.(aQS)
(m’n) (m=n) (mvn)
EW;,VA T EW;LPH,VA T ﬂwglfPJrl,Vflf(Qfl)

Gleichung (5.28) fasst sdmtliche prédizierbaren Abtastwerte fiir einen SISO-Subkanal
zusammen. Eine Erweiterung auf alle M - N SISO-Subkanéle ist in trivialer Weise
moglich. Jedoch kénnen auch alle SISO-Subkanile nacheinander pradiziert werden, oh-
ne dass sich das Pradiktionsergebnis dndert. Das Ausnutzen der Abhingigkeiten zwi-
schen den SISO-Subkanilen erfolgte bereits beim Schétzen der Filterkoeffizienten, so-
dass trotz der Separierbarkeit des Pradiktionsvorgangs ein Gewinn in MIMO-Systemen

gegeniiber SISO-Systemen erwartet wird.

Zum Verdeutlichen, welche Abtastwerte bei der Linearkombination zusammengefasst
werden, ist in Gleichung (5.29) ein Beispiel aufgefiihrt, wobei die Werte W =5, P = 3,
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V=3 Q=2 Aw=1und Av = 1 angenommen wurden

2 i g gl gl g gl (piof)

a5 FEAR AR/ F I /1 (AR Aol I

HEy ||y HY HG o Y 2G| e
DR I R T AR L AR P el I D
Y qyyr gy By g g g |ty

Hi")  \dap" Hip® Hop" HiyU HGY Hipt) o \e

Bei diesem Beispiel ist zu erkennen, dass die ersten beiden préadizierten Abtastwerte
H EWQL") und H. g”;") nicht priadiziert werden miissen, da diese im als bekannt vorausge-
setzten Bereich liegen, sodass effektiv vier Abtastwerte prédiziert werden kénnen. Um
mehr als diese vier Abtastwerte zu prédizieren, kann der Vorgang iterativ fortgesetzt
werden. Dabei werden die zuvor pradizierten Abtastwerte als bekannte Abtastwerte fiir
die néchste Iteration verwendet. In dem gezeigten Beispiel kann jedoch nur ein weiterer

Abtastwert préadiziert werden

By = (G B B BT B ), (530)
Nachdem dieser Abtastwert pradiziert wurde, kann das Verfahren nicht iterativ fortge-
setzt werden, da nicht mehr drei zusammenhéngende Abtastwerte in Frequenzrichtung
fiir zwei aufeinanderfolgende Zeitindizes vorhanden sind, die nicht bereits genutzt wur-
den. In Abbildung 5.4 ist dieses Beispiel (5.29) dargestellt, wobei die Filtermaske aus
Griinden der Ubersichtlichkeit nicht mit dargestellt ist. Es sind die W -V = 15 bekann-
ten Abtastwerte der Kanaliibertragungsfunktion dargestellt und durch einen blauen
Hintergrund markiert. Des Weiteren sind die préadizierten Abtastwerte der Kanaliiber-
tragungsfunktion dargestellt und durch einen griinen Hintergrund markiert. Ausgehend
von den W -V = 15 bekannten Abtastwerten kénnen (W —P+1)-(V—-Q+1) =6
Abtastwerte wahrend der ersten Iteration pradiziert werden, wovon zwei Abtastwerte
im bekannten Bereich liegen. Wahrend der zweiten Iteration kann nur noch ein Ab-
tastwert préadiziert werden. Falls noch mehr Abtastwerte préadiziert werden sollen, so
miissen weitere Vektoren p Aw Ao mit den Filterkoeffizienten mit geinderten Werten fiir
Aw und Av geschétzt werden. Falls die Werte fiir P und @ nicht gedndert werden,
sondern lediglich die Werte fiir Aw und Aw, so ist es dennoch nicht moglich, samt-
liche Abtastwerte zu préadizieren. Falls fiir das beschriebene Beispiel der Abtastwert
H :(3778’”) pradiziert werden soll, was einer reinen Frequenzpréadiktion fiir den ersten Zeit-
index entspricht, ist es naheliegend Av = 0 und Aw = 1 zu setzen. Damit wiirde sich
ausgehend vom filterbasierten Kanalmodell (4.1)

aiy = (mgy myn mgy” w1y By meY) e, (531
ergeben. Offensichtlich ist es nicht moglich Gleichung (5.31) zu 16sen, denn es werden

Abtastwerte zum Zeitindex v = —1 bendétigt. Diese Abtastwerte sind jedoch nicht be-
kannt, denn es sind nur Abtastwerte fiir v = 0...V — 1 bekannt. Dessen ungeachtet
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Abbildung 5.4. Abbildung zum Beispiel (5.29)

konnen auch bei der gemeinsamen Pradiktion im Allgemeinen sdmtliche Abtastwer-
te pradiziert werden. Eine Moglichkeit besteht darin, in einem ersten Schritt Q@ = 1,
Av =0, Aw =1 und P auf einen Wert > D zu setzen, sodass alle gesuchten Abtast-
werte in Frequenzrichtung iterativ prédiziert werden kénnen. In einem zweiten Schritt
wird P =1, Aw = 0 und Av = 1 gesetzt und ) wird auf einen Wert > D gesetzt, so-
dass alle gesuchten Abtastwerte in Zeitrichtung iterativ préadiziert werden konnen. Das
bedeutet, dass basierend auf dem filterbasierten Kanalmodell durchaus alle unbekann-
ten Abtastwerte priadiziert werden kénnen. Es miissen lediglich die Filter entsprechend
gewahlt werden.

Die beschriebene Vorgehensweise zwei unterschiedliche Vektoren p Aw,Av einzusetzen,
wobei entweder Aw oder Av auf 0 gesetzt wird, unterscheidet sich signifikant von der
im néchsten Abschnitt 5.3.2 vorgestellten separaten und unabhéngigen Préadiktion in
Frequenzrichtung und in Zeitrichtung. Denn bei der gemeinsamen Pridiktion erfolgt
sowohl das Schétzen der Filterkoeffizienten als auch das Prédizieren der Abtastwerte
nicht fiir alle Frequenzindizes beziehungsweise fiir alle Zeitindizes unabhéngig vonein-
ander. Es wird zwar zunéchst in Frequenzrichtung und anschliefend in Zeitrichtung
préadiziert, jedoch wird beim Schéitzen der Filterkoeffizienten der Einfluss aller bekann-

ten Abtastwerte gemeinsam beriicksichtigt.

Bisher wurde die Prédiktion hauptséchlich basierend auf konstanten Werten fiir Aw
und Av mit anschliefsender Iteration untersucht. Lediglich bei dem zuvor erwéhnten

Problem wurden zwei verschiedene Vektoren p Aw A, CiNgesetzt. Im Folgenden wird der



92 Kapitel 5: Préadizieren der Kanalzustandsinformationen

bereits erwahnte zweiten Ansatz untersucht. Das bedeutet, dass zur Pradiktion viele
verschiedene Vektoren p Aw, Ao mit unterschiedlichen Werten fiir Aw und Av eingesetzt
werden, wobei die Filterordnung P - @) als konstant angenommen wird, sodass die
Préadiktion im Allgemeinen nicht iterativ fortgesetzt werden muss, um alle Abtastwerte
zu pridizieren. Ausgehend von der Erweiterung des filterbasierten Kanalmodells (4.1)

auf die Vektor-Matrix-Notation (4.28) ergeben sich die pradizierten Abtastwerte zu

Hierbei muss sichergestellt sein, dass alle Elemente des Vektors hy bekannt sind. Eine
Begrenzung der maximalen Anzahl an pradizierbaren Abtastwerten existiert im Allge-
meinen nicht. Allerdings muss die Matrix W, bekannt sein. Die Anzahl der Zeilen der
Matrix W, entspricht der Anzahl pradizierbarer Abtastwerte der Kanaliibertragungs-
funktionen. Beim Schétzen dieser Matrix ist abhéngig vom Verfahren, die maximale
Anzahl der Zeilen, die geschétzt werden konnen begrenzt, somit ist auch die maximale
Anzahl an préadizierbaren Abtastwerten begrenzt. So ist beim Einsatz der Kovarianzme-
thode die maximale Anzahl der Zeilen der Matrix W, begrenzt, so wie es in Abschnitt
4.3.2 beschrieben wurde. Dennoch kann die Kovarianzmethode eingesetzt werden, um
W, zu schatzen. Das eingesetzte Schatzverfahren hat natiirlich Einfluss auf die Pra-
diktion. Der optimale Schétzer im Sinne der Minimierung des mittleren quadratischen
Fehlers ist der Wiener-Schétzer. In Abschnitt 4.3.3 wurde gezeigt, dass die optimale
Schatzmatrix nicht die Matrix W, ist. Die optimale Schatzmatrix W ergibt sich wie in
(4.34) gezeigt, wobei diese Matrix im Allgemeinen voll besetzt ist und die Anzahl der
Zeilen der Matrix W ist nicht begrenzt. Es miissen lediglich die Korrelationsmatrizen
bekannt sein. Das bedeutet, dass sich die pradizierten Abtastwerte beim Einsatz des

Wiener-Filters zu

h, =W h, (5.33)

ergeben, wobei im rauschfreien Fall die Matrix W und die Matrix W, identisch sind.
Auch bei der Préadiktion basierend auf verschiedenen Werten fiir Aw und Awv ist ein
iteratives Fortsetzen der Pradiktion moglich, falls die zu pradizierenden Abtastwerte
nicht in einem Schritt mit der Matrix W beziehungsweise mit der Matrix W, pré-
diziert werden konnen. Dabei ist wieder darauf zu achten, dass die Pradiktion unter
Umstanden nicht iterativ fortgesetzt werden kann, so wie es bereits zuvor in diesem
Abschnitt beschrieben wurde.

Zum Prédizieren der Kanalmatrix ergibt sich folgender Ablauf.

1. Schétzen der Kanalmatrix H (fy) im Empfanger. Dies kann beispielsweise basie-
rend auf a priori bekannten Trainingssignalen, so wie es in Abschnitt 2.3 beschrie-

ben wurde geschehen.
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2. Schétzen der Filterkoeffizienten. Dies kann beispielsweise mit den in Abschnitt

4.3 beschriebenen Verfahren erfolgen.

3. Prédizieren der Abtastwerte der Kanaliibertragungsfunktionen basierend auf
(5.28) oder basierend auf (5.32) oder basierend auf (5.33).

4. Gegebenenfalls die Pradiktion iterativ fortsetzen.

5.3.2 Separates Pradizieren der Kanalzustandsinformationen
in Frequenz- und Zeitrichtung

Im letzten Abschnitt wurde das gemeinsame Prédizieren der Kanalzustandsinforma-
tionen in Frequenzrichtung und in Zeitrichtung basierend auf dem filterbasierten Ka-
nalmodell untersucht. In realen Systemen kann es vorkommen, dass lediglich in Fre-
quenzrichtung oder lediglich in Zeitrichtung préadiziert werden muss. In diesen Féllen
vereinfacht sich die Pradiktion. Im Gegensatz zu Abschnitt 5.2.2, in dem auf das sepa-
rate Pradizieren der Kanalzustandsinformationen zeitvarianter und frequenzselektiver
Kanéle eingegangen wurde, wird in diesem Abschnitt das separate préadizieren entweder
fiir nicht frequenzselektive Kanéle, oder fiir nicht zeitvariante Kanéle untersucht. Eine
Erweiterung des separaten Prédizierens zeitvarianter und frequenzselektiver Kanéle ist
in trivialer Weise moglich, indem das Pradizieren in Frequenzrichtung fiir alle relevan-
ten Zeitindizes und das Pradizieren in Zeitrichtung fiir alle relevanten Frequenzindizes

unabhéngig voneinander durchgefiihrt wird.

Zunachst wird auf eine reine Zeitpradiktion eingegangen. Es wird vorausgesetzt, dass
V' Abtastwerte der Kanaliibertragungsfunktion zwischen der m-ten Empfangsantenne
und der n-ten Sendeantenne bekannt sind. Die Filterordnung betrigt (), wobei si-
chergestellt werden muss, dass die Filterordnung maximal der Anzahl an bekannten
Abtastwerten entspricht. Mit diesen Voraussetzungen lassen sich maximal (V' — @ + 1)
Abtastwerte pradizieren, so wie es im letzten Abschnitt bereits fiir die gemeinsame
Pradiktion in Frequenz- und Zeitrichtung gezeigt wurde. Ausgehend von dem filter-
basierten Kanalmodell eines nicht frequenzselektiven Kanals (4.5), ergeben sich die

pradizierten Abtastwerte fiir einen SISO-Subkanal zu

m,n (m,n) (m,n)
HG™ Hy™Y ... Hj
: = : : "Pyay (5.34)
m,n (m,n) (m,n)
H™ 2y Y o

In Abbildung 5.5 ist dies schematisch dargestellt. Es lédsst sich erkennen, dass von
den maximal (V — @ + 1) préddizierbaren Abtastwerten wiederum einige Abtastwerte
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V bekannte Abtastwerte
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pradizierte Abtastwerte
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Abbildung 5.5. Pradiktion in Zeitrichtung basierend auf dem filterbasierten Kanalmo-
dell

moglicherweise im als bekannt vorausgesetzten Bereich liegen, sodass die tatsdachliche
Anzahl an pradizierbaren Abtastwerten geringer ist. In jedem Fall lasst sich jedoch
mindestens ein Abtastwert prédizieren. Falls mehr Abtastwerte pradiziert werden sol-
len, so kann das Verfahren wieder iterativ fortgesetzt werden. Falls Av jedoch zu grofs
gewahlt wurde, so ist unter Umstédnden eine iterative Fortsetzung nicht moglich. In
diesem Fall muss ein kleinerer Wert fiir Av gewéahlt werden. Falls Av = 1 gewéhlt

wurde, so ist eine iterative Fortsetzung in jedem Fall mdoglich.

Mathematisch analog verhélt es sich bei der reinen Frequenzpradiktion. Ausgehend von
dem filterbasierten Kanalmodell eines nicht zeitvarianten Kanals (4.3), ergeben sich die

priadizierten Abtastwerte fiir einen SISO-Subkanal zu

(mml) (m,n) (m,n)
H—@JFP—HA@U ﬂ—%ﬂﬂq T ﬂ—@
: = : : “Pr pu (5.35)
(m,n) (m,n) (m,n)
HYY, o, HYY L HYW

Falls kein Rauschen vorhanden ist, sodass die Abtastwerte und die Filterkoeffizienten
perfekt bekannt sind, so ist das Ergebnis der Pradiktion bei der gemeinsamen Pradik-
tion in Frequenzrichtung und in Zeitrichtung und bei der separaten Pradiktion in Fre-
quenzrichtung und in Zeitrichtung fehlerfrei moglich. Das bedeutet, dass zum Pradizie-

ren des (w + Aw,v + Av)-ten Abtastwertes der Kanaliibertragungsfunktion entweder
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zunachst in Frequenzrichtung und anschliefsend in Zeitrichtung oder zunéchst in Zeit-
richtung und anschlieffend in Frequenzrichtung oder gemeinsam in Frequenzrichtung
und in Zeitrichtung pradiziert werden kann. Da in realen Systemen immer Rauschen
vorhanden ist, sind weder die Abtastwerte der Kanaliibertragungsfunktionen noch die
Filterkoeffizienten perfekt bekannt. Aus diesem Grund wird erwartet, dass ein separates
Prédizieren zu schlechteren Ergebnissen im Sinne des mittleren quadratischen Fehlers
fiihrt als ein gemeinsames Pradizieren. Beim Schétzen der Filterkoeffizienten basierend
auf den pfadspezifischen Parametern der elektromagnetischen Wellen beispielsweise
kann angenommen werden, dass die Qualitdt der geschétzten Dopplerfrequenzen bei
einem nicht frequenzselektiven Kanal schlechter ist, als bei einem frequenzselektiven
Kanal. Dies kann damit begriindet werden, dass bei einem frequenzselektiven Kanal
mehr Informationen iiber den Kanal zum Schétzen der Dopplerfrequenzen zur Verfii-
gung stehen. Analoges gilt fiir das Schétzen der Laufzeiten der elektromagnetischen
Wellen. Falls die Kovarianzmethode zum Einsatz kommt, so wird im Falle eines nicht
frequenzselektiven Kanals die Qualitdt der geschéitzten Filterkoeffizienten schlechter
sein, da die Dimension der Matrix (4.22) kleiner ist und somit weniger Informationen
zum Schitzen der Filterkoeffizienten zur Verfiigung stehen. Beim Wiener-Filter werden
die Korrelationen zwischen den bekannten und den zu pradizierenden Kanaliibertra-
gungsfunktionen ausgenutzt. Falls eine reine Zeitpradiktion der Kanaliibertragungs-
funktionen fiir einen festen Frequenzindex erfolgt, werden die Korrelationen iiber die
Frequenz nicht ausgenutzt. Falls eine reine Frequenzpradiktion der Kanaliibertragungs-
funktionen fiir einen festen Zeitindex erfolgt, werden die zeitlichen Korrelationen nicht

ausgenutzt.

Bei (5.34) und (5.35) wurde von einem festen Wert fiir Av oder Aw ausgegangen. Es ist
auch moglich, eine reine Zeitpradiktion, beziehungsweise eine reine Frequenzpradiktion
durchzuftihren, wobei wiederum die Vektor-Matrix-Notation (4.28) zugrunde gelegt
wird. In diesem Fall sind lediglich die Dimensionen der Vektoren h, und h, und die
Dimension der Matrix W, beziehungsweise der Matrix W entsprechend kleiner, da
nur die Abtastwerte fiir einen Zeitindex, beziehungsweise nur fiir einen Frequenzindex

betrachtet werden.
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Kapitel 6

Untersuchung der Leistungsfahigkeit der
Pradiktionstechniken

6.1 Definition der Gutekriterien

Zum Beurteilen der Performanz der untersuchten Pradiktionstechniken miissen geeigne-
te Giitekriterien definiert werden. Dabei ist es vorteilhaft zu wissen, fiir welches Anwen-
dungsgebiet die pradizierten Kanaliibertragungsfunktionen eingesetzt werden sollen.
Falls beispielsweise eine Leistungsallokation durchgefiihrt werden soll, ist nur das Be-
tragsquadrat der pradizierten Kanaliibertragungsfunktionen relevant [Pal09, ASW10|.
Falls hingegen Vorcodierungsverfahren [Fis02| eingesetzt werden sollen, wie zum Bei-
spiel der Tomlinson-Harashima Vorcodierer [Tom71, HM72|, der Zero-Forcing Vorco-
dierer [Weill, Hoh11| oder Verfahren basierend auf der Singularwertzerlegung [PALO6],
sind die komplexwertigen Abtastwerte der Kanaliibertragungsfunktionen relevant. Es
bietet sich an, den mittleren quadratischen Fehler (engl. mean-square-error, MSE)
zwischen den tatsédchlichen Kanaliibertragungsfunktionen und den préadizierten Ka-
naliibertragungsfunktionen zu untersuchen. Mit tatséchlichen Kanaliibertragungsfunk-
tionen sind im Rahmen der vorliegenden Arbeit die mit dem VNA gemessenen bezie-
hungsweise die synthetisch generierten Kanaliibertragungsfunktionen gemeint. Es wére
ebenfalls moglich, den MSE zwischen dem Betrag der tatsidchlichen Kanaliibertragungs-
funktionen und dem Betrag der pradizierten Kanaliibertragungsfunktionen zu berech-
nen. Jedoch wird dies im Rahmen der vorliegenden Arbeit nicht n&her untersucht.
Der MSE zwischen den tatséchlichen, komplexwertigen Kanaliibertragungsfunktionen
und den pradizierten, komplexwertigen Kanaliibertragungsfunktionen stellt eine obere
Schranke fiir den MSE zwischen dem Betrag der tatsdachlichen Kanaliibertragungsfunk-
tionen und dem Betrag der pradizierten Kanaliibertragungsfunktionen dar. Falls ledig-
lich der Betrag der Kanaliibertragungsfunktionen relevant ist, so ist der MSE zwischen
dem Betrag der tatsédchlichen Kanaliibertragungsfunktionen und dem Betrag der pra-
dizierten Kanaliibertragungsfunktionen maximal genauso groft, wie der MSE zwischen
den tatséchlichen, komplexwertigen Kanaliibertragungsfunktionen und den pradizier-
ten, komplexwertigen Kanaliibertragungsfunktionen. Um auch quantitative Aussagen
zur Performanz machen zu kénnen, ist eine geeignete Normierung des MSE angebracht.
Ohne eine Normierung héngt der MSE von der Dampfung des Kanals ab. Dennoch kon-
nen die verschiedenen Pradiktionstechniken durchaus miteinander verglichen werden,

indem absolute Aussagen iiber die Performanz getroffen werden. Es sind jedoch keine
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relativen Aussagen iiber die Performanz der einzelnen Prédiktionstechniken mdglich.
Um relative Aussagen treffen zu kénnen, ist es sinnvoll den MSE in Relation zur Grund-

iibertragungsddmpfung des Kanals zu betrachten.

Allerdings sind der MSE und der normierte MSE nicht immer geeignete Giitekriterien.
Falls die préadizierten Kanaliibertragungsfunktionen beispielsweise lediglich einen Ska-
lierungsfehler beinhalten, so fiihrt dies auf einen moglicherweise sehr groften normierten
MSE, jedoch hat ein Skalierungsfehler keinen Einfluss auf zum Beispiel Beamforming
Verfahren. Falls die pradizierten Kanaliibertragungsfunktionen fiir Beamforming Ver-
fahren eingesetzt werden sollen, konnte untersucht werden, wie viel Empfangsenergie
sich beim Verwenden der tatséchlichen, senderseitigen Kanalkenntnis ergibt und wie
viel Empfangsenergie sich beim Verwenden der préadizierten senderseitigen Kanalkennt-
nis ergibt. Anschliefend wird untersucht, wie grofs der Verlust an Empfangsenergie
beim Verwenden der préadizierten senderseitigen Kanalkenntnis verglichen mit dem
Verwenden der tatsdchlichen, senderseitigen Kanalkenntnis ist. Ein weiteres sinnvol-
les Giitekriterium konnte in diesem Fall basierend auf den Eigenwerten und den Ei-
genvektoren der Kanalkorrelationsmatrix definiert werden. Bei einem Skalierungsfehler
verandern sich die Eigenvektoren der Kanalkorrelationsmatrix nicht, lediglich die Ei-
genwerte verédndern sich infolge eines Skalierungsfehlers. Trotzdem werden im Rahmen
der vorliegenden Arbeit lediglich der normierte MSE und der nicht normierte MSE als
Giitekriterien verwendet, da sich mithilfe dieser beiden Giitekriterien im Allgemeinen
sinnvolle Aussagen iiber die Leistungsfihigkeit der untersuchten Pradiktionstechniken
treffen lassen konnen. Bei einer Zeitpradiktion und Frequenzpradiktion berechnet sich
der quadratische Fehler gemittelt iiber alle SISO-Subkanéle fiir eine Realisierung des
MIMO-Kanals zu

M N
1 m,n £ (m,n) 2
warAw,erAv = m ) Z Z ’ﬂEerA)w,erAv - ﬂerAw,erAv ) (61)
m=1 n=1
wobei H Efil)w,v +ap der tatsdchliche Abtastwert der Kanaliibertragungsfunktion zwi-

schen der m-ten Empfangsantenne und der n-ten Sendeantenne ist und A E:lz)w,v LAy I8t

der préadizierte Abtastwert der Kanaliibertragungsfunktion zwischen der m-ten Emp-
fangsantenne und der n-ten Sendeantenne. Falls der (w 4+ Aw,v 4+ Av)-te Abtastwert
im bekannten Bereich der Kanaliibertragungsfunktionen liegt, so ist es nicht notwendig
den MSE zu berechnen, da dieser bekannte Abtastwert nicht pradiziert werden muss,
obwohl dies auch moglich ist. Denn mithilfe von Pradiktionstechniken ist es ebenfalls
moglich, das Rauschen im bekannten Bereich der Kanaliibertragungsfunktionen zu re-
duzieren. Falls die Préadiktionstechniken zur Rauschunterdriickung eingesetzt werden
sollen, so ist es notwendig, den MSE auch im bekannten Bereich zu berechnen. Jedoch
wird im Rahmen der vorliegenden Arbeit nicht auf die Moglichkeit der Rauschreduk-
tion im bekannten Bereich eingegangen. Der MSE (6.1) kann in Abhéngigkeit von Aw



98 Kapitel 6: Untersuchung der Leistungsfiahigkeit der Pradiktionstechniken

und Av angegeben werden. Intuitiver ist es jedoch, den MSE nicht in Abhéngigkeit von
der Pradiktionsweite Aw in Frequenzrichtung anzugeben, sondern den MSE in Abhén-
gigkeit von der absoluten Frequenz v anzugeben. Die Frequenz v wurde in Abschnitt
3.1 eingefiihrt. Auf diese Weise kann der sich ergebende MSE direkt fiir eine Frequenz
im Bandpassbereich betrachtet werden. Weiterhin ist es nicht intuitiv den MSE in
Abhéngigkeit von der Priadiktionsweite Av anzugeben. Entweder sollte der MSE in
Abhéngigkeit von At angegeben werden, da in TDD Systemen ein At zwischen der
Aufwirtsstrecke und der Abwértsstrecke existiert oder der MSE sollte in Abhéngigkeit
von dem zuriickgelegten Weg Az, normiert auf die Wellenlénge \
Ax

By

angegeben werden. Hierbei ist Az der zuriickgelegte Weg in der Zeitspanne von 0 bis

AF = (6.2)

tmax + 1T - Av, wobei der Bereich von 0 bis t,., dem bekannten Bereich entspricht
und der Bereich von 0 bis ¢, + T - Av dem bekannten Bereich und dem prédizierten
Bereich entspricht. Im Folgenden wird der MSE in Abhéngigkeit von Az und nicht in
Abhéngigkeit von At angegeben, da die Geschwindigkeit, mit der sich beispielsweise
die MS fortbewegt, signifikanten Einfluss auf die Korrelationsdauer des Kanals besitzt.
Eine sich langsam fortbewegende MS fiihrt dementsprechend auf einen kleineren MSE
bei einer bestimmten Pradiktionsweite At, als eine sich schneller fortbewegende MS

unter ansonsten identischen Bedingungen.

Bei einer reinen Frequenzpréadiktion wird der MSE (6.1) nicht in Abhéngigkeit von
den Pradiktionsweiten Av und Aw berechnet. Typischerweise interessiert lediglich der
Fehler zum aktuellen Zeitpunkt v =V — 1, sodass der MSE lediglich in Abhéngigkeit
von der Pradiktionsweite Aw in Frequenzrichtung berechnet wird. Damit ergibt sich

M N
1 m,n 7y (m,n) 2
fw+Aw = m : Z Z )HEquA)w,v:Vfl - ﬂerAw,v:Vfl : (63>
m=1 n=1
Zum Beurteilen der Qualitit der zu untersuchenden Pradiktionstechniken kann zusétz-
lich der MSE beim Einsatz der Pradiktionstechnik, die im Rahmen der vorliegenden
Arbeit als OHNE bezeichnet wird, berechnet werden. Beim OHNE Ansatz ergibt sich

ein pradizierter Abtastwert zu

rr(m,n) m,n
ﬁerAw,v:Vfl = —Eu:V[;/,v:Vfl' (64)

Hierbei entspricht H L}Tn:TVZV)/ v—y—1 dem bekannten Abtastwert in Frequenzrichtung, der

den kleinsten Abstand im Frequenzbereich zu den zu pradizierenden Abtastwerten
7 (msm)

H

wiAwp=y—1 Pesitzt. Je nachdem, ob Aw positiv oder negativ ist gilt dementsprechend

W -1

,—_
W= 2

(6.5)
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oder W1
W' = 5 (6.6)
Das bedeutet, dass beim OHNE Ansatz
. 1 M N 2
Jwtraw = M-N ’ Z Hfﬁ’z)w,v:v 1 ﬂi}m nW)' o=V—1 (6-7)
m=1 n=1

berechnet wird.

Bei einer reinen Zeitpradiktion wird der MSE (6.1) ebenfalls nicht in Abhéngigkeit von
den Pradiktionsweiten Av und Aw berechnet. Der MSE wird lediglich in Abhéngigkeit
von der Pradiktionsweite Av in Zeitrichtung berechnet, jedoch wird dabei typischer-
weise lber alle Frequenzen gemittelt. Damit ergibt sich

S

—1
2 2

M N
varAv = M N W Z Z Z ’—EumviAv - —Eumvi)Av . (68)
W

1 m=1n=1

w=—

Zum Beurteilen der Qualitdt der Pradiktion kann zusétzlich der MSE beim OHNE
Ansatz berechnet werden, wobei sich ein préadizierte Abtastwert beim OHNE Ansatz

zu
rr(min)

ﬂwﬂ;-‘,-Av = ﬁg’;l)\/—l (69)
ergibt. Das bedeutet, dass beim OHNE Ansatz

w-1

2

B 1 D) M N
Jorow = 7 Z zz} H, —HD, (6.10)

W m=1 n=1

berechnet wird, wobei H 5:22)‘/_1 dem zeitlich aktuellsten Abtastwert entspricht, der

bekannt ist. Das bedeutet, dass keine Pradiktion durchgefithrt wird und es wird der
zuletzt bekannte Abtastwert der Kanaliibertragungsfunktionen fiir alle weiteren Zeit-

punkte verwendet.

Bisher wurde lediglich der nicht normierte MSE eingefiihrt. In realen Systemen interes-
siert jedoch oftmals der MSE zwischen den tatséchlichen, breitbandigen Kanaliibertra-
gungsfunktionen und den préadizierten, breitbandigen Kanaliibertragungsfunktionen,
normiert auf die mittlere Energie der tatsachlichen, breitbandigen Kanaliibertragungs-
funktionen. Um die mittlere Energie der tatsdchlichen, breitbandigen Kanaliibertra-
gungsfunktionen zu bestimmen, muss der Erwartungswert des Betragsquadrats der
Abtastwerte der Kanaliibertragungsfunktionen bestimmt werden. Da lediglich eine be-
grenzte Anzahl an Abtastwerten vorhanden ist, wird das Betragsquadrat iiber alle vor-

handenen Abtastwerte gemittelt, um die mittlere Energie zu schitzen. Der normierte
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MSE wird fiir jeden Zeitpunkt separat betrachtet. Eine Mittelung iiber alle Zeitpunkte
ist typischerweise nicht sinnvoll, da anderenfalls die Entwicklung des normierten MSE

nicht {iber die Zeit betrachtet werden kénnte. Damit ergibt sich der normierte MSE zu

1 W271 MY (m,n) 7 (mn) 2
M-N-W Z Z Z ﬂw—ijAw,U-l—Av - ﬂw—i—Aw,v-{—Av
w=—W=1 m=1n=1
fn,w-l—Aw,v—l—Av - W1 . (611)
1 V-1 ) M N (m.n) 2
M-N-W.-V Z Z Z Z HerAw,erAv
W—-1 m=1n=1

Das bedeutet, es wird fiir jeden Zeitpunkt der MSE zwischen den tatséchlichen Ka-
naliibertragungsfunktionen und den préadizierten Kanaliibertragungsfunktionen bei der
Mittenfrequenz fy + F' - Aw berechnet. Die Bandbreite der tatsichlichen Kanaliiber-
tragungsfunktionen und die Bandbreite der pradizierten Kanaliibertragungsfunktionen
betragt jeweils B = F' - W, das bedeutet, dass die Bandbreite in Folge der Pradiktion
nicht verédndert wird, so wie es in Abschnitt 5.2.1 beschrieben wurde. Zum Beurteilen
der Qualitidt der Pradiktion kann zusétzlich der MSE beim OHNE Ansatz

Y M ON
| 2 77(mm) pmm |
M-N-W Z Z Z Lw+Awv+Av T Hww=V-1
~ w:,WEI m=1n=1
fn,erAw,erAv = W1 (612)
1 V-1 2 M N (myn) 2
M-NW-V ZW Z Z —w-f—’A’w,U-i-AU

berechnet werden. Das bedeutet, es wird der MSE zwischen den tatséchlichen, breitban-
digen Kanaliibertragungsfunktionen bei der Mittenfrequenz fy+ F'- Aw zum Zeitpunkt
v+ Aw und den tatséachlichen, breitbandigen Kanaliibertragungsfunktionen bei der Mit-
tenfrequenz fy zum zuletzt bekannten Zeitpunkt v = V' — 1 berechnet. Die Bandbreite
der tatsdchlichen Kanaliibertragungsfunktionen und die Bandbreite der priadizierten
Kanaliibertragungsfunktionen betréigt wieder jeweils B = F'- W. Dementsprechend ist
(6.12) der normierte MSE fiir den Fall, dass keine Pradiktion durchgefiihrt wird.

Bei einer reinen Frequenzpradiktion wird in (6.11) und in (6.12) Av = 0 gesetzt und der
normierte MSE wird lediglich zum aktuellen Zeitpunkt v = V' — 1 betrachtet. Bei einer
reinen Zeitpradiktion wird in (6.11) und in (6.12) Aw = 0 gesetzt und der normierte

MSE wird gemittelt iiber alle bekannten Frequenzen berechnet.
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Tabelle 6.1. Parameter fiir den synthetisch generierten Funkkanal

Parameter Wert
Anzahl Sendeantennen N =2
Anzahl Empfangsantennen M =2
Abstand der Sendeantennen zueinander dry = 2cm

Abstand der Empfangsantennen zueinander drx = 3cm

Mittenfrequenz fo = 2,45 GHz
Wellenlénge A= 0,122m
Bandbreite B =200 MHz
Abtastwerte in Frequenzrichtung 51
Abtastwerte in Zeitrichtung 30

6.2 Anwenden der Pradiktionsverfahren auf einen
synthetisch generierten Funkkanal

6.2.1 Beschreibung des synthetisch generierten Funkkanals

Fiir den synthetisch generierten Funkkanal wurde festgelegt, dass auf beiden Seiten
der Ubertragungsstrecke ein lineares Antennenarray zum Einsatz kommt. Dies hat zur
Folge, dass lediglich Azimutwinkel im Bereich von 0° bis 180° eindeutig geschétzt wer-
den kénnen und es konnen keine Poldistanzwinkel geschétzt werden [vT02]. Weiterhin
wurden die in Tabelle 6.1 aufgefiihrten Parameter festgelegt. Mit diesen Parametern
folgt, dass der Abstand zwischen den beiden Antennen eines Antennenarrays ungefahr
einer halben Wellenlénge entspricht. Weiterhin folgt, dass sich der Abtastabstand in
Frequenzrichtung mit (3.16) zu

200 - 10°H
F= % ~ 3,92 MHz (6.13)
ergibt. Der Abtastabstand in Zeitrichtung ist abhédngig von dem gewéhlten Wert fiir

tmax- Im Folgenden wird ¢,,,, ohne Einschriankung der Allgemeinheit auf
tmax = 0,1 (6.14)

gesetzt, sodass sich mit (3.18) ein Abtastabstand in Zeitrichtung von

0,15
29

T

(6.15)
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Tabelle 6.2. Parameter der elektromagnetischen Wellen

Parameter Ausbreitungspfad

d=1 | d=2 | d=3 | d=4
Laufzeit 7(@ 21ns 51ns 10 ns 14 ns
Dopplerfrequenz fc(ld) OHz | —14Hz | 11Hz | —8Hz
Einfallsrichtung ¢\ 0° 63° 175° 72°
Einfallsrichtung 9\{) 90° 90° 90° 90°
Ausfallsrichtung 4,0(152 73° 34° 101° 138°
Ausfallsrichtung 9 90° 90° 90° 90°
Realteil komplexes Gewicht Re {a(®} —0,469 | 0,072 | —0,289 | 0,325
Imaginérteil komplexes Gewicht Im {a®} | 0,469 | 0,505 | 0,325 | —0,108

ergibt. Fiir den synthetisch generierten Funkkanal wurde angenommen, dass D = 4
diskrete Ausbreitungspfade existieren. Die Einfallsrichtungen im Azimut @%2 und die
Ausfallsrichtungen im Azimut cp({g wurden zufallig gewahlt. Die Poldistanzwinkel 19%2
und 19(Td)2 wurden alle fest auf 90° gesetzt. Weiterhin wurden die komplexen Gewich-
te a'?, die Laufzeiten 79 und die Dopplerfrequenzen féd) ebenfalls zufillig gewéhlt.
Damit ergeben sich fiir den synthetisch generierten Funkkanal die in Tabelle 6.2 auf-

gefithrten Parameter der elektromagnetischen Wellen.

Es ist zu erkennen, dass eine maximale Laufzeit von 14 ns auftritt. Das bedeutet, dass
ein Abtastabstand im Frequenzbereich von 1/14 ns ausreichend ist, damit es nicht zu
Aliasing-Effekten kommt. Der tatsédchliche Abtastabstand im Frequenzbereich betragt
jedoch mit (6.13) 1/255ns. Dementsprechend ist der Funkkanal mit einem Faktor von
255/14 = 18,2 in Frequenzrichtung tiberabgetastet. Weiterhin l&sst sich erkennen, dass
eine betragsmafig maximale Dopplerfrequenz von 14 Hz auftritt. Das bedeutet, dass
ein Abtastabstand in Zeitrichtung von 1/ (2-14 Hz) ausreichend ist, damit es nicht
zu Aliasing-Effekten kommt. Der tatsédchliche Abtastabstand in Zeitrichtung betragt
jedoch mit (6.15) 1/ (2 - 145 Hz). Dementsprechend ist der Funkkanal mit einem Faktor
von 290/28 ~ 10,4 in Zeitrichtung iiberabgetastet.

Die zeitvariante Kanaliibertragungsfunktion wurde sowohl beziiglich der Frequenz als
auch beziiglich der Zeit periodisiert. Dies wurde durchgefiihrt, da zur Herleitung der
Kanalkorrelationsmatrizen in Anhang A.2, die fiir die Berechnung des Wiener-Filters
bendtigt werden, von zeitvarianten Kanaliibertragungsfunktionen ausgegangen wird,

die sowohl beziiglich der Frequenz als auch beziiglich der Zeit periodisch sind.
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Abbildung 6.1. Synthetisch generierte Kanaliibertragungsfunktion zwischen der ersten
Sendeantenne und der ersten Empfangsantenne

In Abbildung 6.1 ist der synthetisch generierte Funkkanal zwischen der ersten Sende-
antenne und der ersten Empfangsantenne in Abhéngigkeit von der absoluten Frequenz
v und dem auf die Wellenldnge normierten zuriickgelegten Weg AZ (6.2) dargestellt.
Weiterhin sind der Bereich von v = 2,35 GHz bis v = 2,45 GHz und der Bereich von
Az = 0 bis AZ = 4,1 markiert. Es lédsst sich eindeutig die Frequenzselektivitit und
Zeitvarianz dieses SISO-Subkanals erkennen.

6.2.2 Anwenden der Pradiktionsverfahren

Im Folgenden wird die Performanz der verschiedenen Prédiktionstechniken an dem
synthetisch generierten Funkkanal untersucht. Da lediglich ein einziger synthetisch ge-
nerierter Funkkanal untersucht wird, konnen die im Folgenden erzielten Ergebnisse
nicht als allgemeingiiltig betrachtet werden. Um allgemeingiiltige Aussagen zu erhalten,
miissten die Pradiktionstechniken an sehr vielen verschiedenen synthetisch generierten
Funkkanilen angewandt werden. Jedoch liefern die Ergebnisse der Prédiktionstechni-
ken angewandt auf einen einzigen synthetisch generierten Funkkanal bereits erste Ein-
driicke von der Leistungsfdhigkeit der untersuchten Pradiktionstechniken. Weiterhin
steht im Rahmen der vorliegenden Arbeit auch nur eine begrenzte Anzahl an gemesse-
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nen Funkkanélen zur Verfligung, sodass die Leistungsfahigkeit der Pradiktionstechniken
angewandt auf den synthetisch generierten Funkkanal und die Leistungsfahigkeit der
Pradiktionstechniken angewandt auf die gemessenen Funkkanéle miteinander vergli-

chen werden kann.

Der synthetisch generierte Funkkanal ldsst sich vollstdndig mit dem direktionalen Ka-
nalmodell beschreiben, so wie es in Abschnitt 3.1 eingefiihrt wurde. Falls die Parameter
der elektromagnetischen Wellen perfekt bekannt sind, so ist die Pradiktion fehlerfrei
moglich. Dabei ist es irrelevant, ob die Pradiktion basierend auf dem direktionalen
Kanalmodell oder die Pradiktion basierend auf dem filterbasierten Kanalmodell vorge-
nommen wird, denn in Abschnitt 4.2 wurde gezeigt, dass das direktionale Kanalmodell
in das filterbasierte Kanalmodell tiberfithrt werden kann. Aus diesem Grund wird der
synthetisch generierte Funkkanal mit Rauschen additiv iiberlagert und anschlieffend
wird die Pradiktion durchgefiihrt. Die Untersuchungen an dem synthetisch generier-
ten Funkkanal zeigen die Leistungsfahigkeit der Pradiktionstechniken unter Einfluss
von Rauschen. Dabei werden Auswirkungen von in der Realitdt nicht zutreffenden
Annahmen, die bei dem direktionalen Kanalmodell getroffen wurde, nicht beriicksich-
tigt. Die Schmalbandannahme (3.11a) und (3.11b) ist beispielsweise lediglich eine Né&-
herung, sodass infolgedessen die Prédiktion in realen Systemen selbst im rauschfrei-
en Fall nicht perfekt ist. Weiterhin wurde angenommen, dass die Einfallsrichtungen
und Ausfallsrichtungen zeit- und frequenzunabhéngig sind. In realen Systemen kon-
nen Ausbreitungspfade tiber die Zeit hinzukommen oder auch verschwinden, sodass die
Einfallsrichtungen und Ausfallsrichtungen durchaus zeitabhéngig sind. Weiterhin sind
die Dielektrika, wie zum Beispiel Wéande, Baume und Wasser durchaus frequenzab-
hingig, sodass die komplexen Gewichte a(? frequenzabhiingig sind. Dementsprechend
konnen Ausbreitungspfade auch in Abhéngigkeit von der Frequenz hinzukommen oder
verschwinden. Weiterhin wurde bei vielen Messkampagnen gezeigt, dass eine Beschrei-
bung des Funkkanals durch eine Uberlagerung diskreter Ausbreitungspfade den realen
Funkkanal nicht so gut modelliert, wie eine Uberlagerung von Cluster an Ausbreitungs-
pfaden [JMK™05|. Aus diesem Grund wird im Abschnitt 6.3 die Leistungsfahigkeit der
Pradiktionstechniken an real gemessenen Funkkanélen untersucht. Weiterhin werden
die Ergebnisse der Pradiktion des synthetisch generierten Funkkanals mit den Ergeb-
nissen der Pradiktion der real gemessenen Funkkanile verglichen.

Um die Leistungsfiahigkeit der Pradiktionstechniken zu untersuchen, wurde der Bereich
von 2,35 GHz bis 2,45 GHz und der Bereich von Az = 0 bis AZ = 4,1 als bekannter
Bereich definiert. Dieser Bereich ist auch in Abbildung 6.1 markiert. Diese Begren-
zung entspricht W = 26 Abtastwerten pro Zeitindex in Frequenzrichtung und V' = 15

Abtastwerten pro Frequenzindex in Zeitrichtung. Das bedeutet, dass von den insgesamt

51-36- M- M = 6120 (6.16)
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Abtastwerten des synthetisch generierten Kanals
W.-V.-M-N = 1560 (6.17)

Abtastwerte als im Empfanger bekannt vorausgesetzt werden. Das Ziel der Pradik-
tion besteht darin, die restlichen, als unbekannt definierten Abtastwerte der Ka-
naliibertragungsfunktion zu préadizieren. Der MSE wird in Abhéngigkeit vom Signal
Rauschverhéltnis (SRV) der Kanalschidtzung bestimmt, welches sich beim Anwenden
des Maximum-Likelihood-Schétzers ergeben wiirde, so wie es in Abschnitt 2.3.2 be-

schrieben wurde. Das SRV der Kanalschétzung berechnet sich zu

w-1

N B) V-
>

N pman 2
) Huyy
1n=1,)=—_W-=1 v=0

2
- 1
SRY M-N-W-V-g2 (619

N

wobei 02 die Varianz des additiven Rauschens ist und SRV - 02 ist die mittlere Ener-
gie des Kanals. Der synthetisch generierte Funkkanal wurde derart normiert, dass die

mittlere Energie 1 betragt.

Die Ergebnisse der Leistungsfahigkeit der Pradiktionstechniken angewandt auf den syn-
thetisch generierten, frequenzselektiven und zeitvarianten MIMO-Kanal kénnen nicht
direkt mit den Ergebnissen der Leistungsfahigkeit der Pradiktionstechniken angewandt
auf die real gemessenen Kanéile verglichen werden. Bei den real gemessenen Kanélen
handelt es sich entweder um frequenzselektive MIMO-Kanéle zu einem festen Zeit-
punkt. Das bedeutet, dass eine Prédiktion in Zeitrichtung nicht relevant ist. Oder die
gemessenen Funkkandle konnen als frequenzselektive und zeitvariante SIMO-Kanéle be-
ziehungsweise MISO-Kanile betrachtet werden. Aus diesem Grund wird in diesem Ab-
schnitt der synthetisch generierte MIMO-Kanal sowohl als frequenzselektiver MIMO-
Kanal zu einem festen Zeitpunkt betrachtet als auch als frequenzselektiver und zeit-
varianter SIMO-Kanal beziehungsweise MISO-Kanal betrachtet. Somit kénnen die Er-
gebnisse der Pradiktion angewandt auf den synthetisch generierten Funkkanal mit den
Ergebnissen der Pradiktion angewandt auf die real gemessenen Funkkanéle verglichen

werden.

Zunachst wird der synthetisch generierte Funkkanal als frequenzselektiver und zeitva-
rianter SIMO-Kanal beziehungsweise MISO-Kanal betrachtet und es wird eine gemein-
same Pradiktion in Zeitrichtung und Frequenzrichtung vorgenommen. Dies entspricht
dem gemessenen Szenario Labor 2. Zum Préadizieren basierend auf dem direktionalen
Kanalmodell wurde der Rekonstruktionsansatz exemplarisch eingesetzt. Dabei wur-
den die pfadspezifischen Parameter der elektromagnetischen Wellen basierend auf den

verrauschten Kanaliibertragungsfunktionen mittels des SAGE Algorithmus geschétzt.
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Dieser Ansatz wurde als REK bezeichnet. Zum Préadizieren basierend auf dem filter-
basierten Kanalmodell wurde sowohl die Kovarianzmethode als auch der Wiener-Filter
Ansatz eingesetzt. Beim Schétzen der Filterkoeffizienten basierend auf der Kovarianz-
methode existieren verschiedene Moglichkeiten, die Werte fiir die Prédiktionsweiten
Aw und Av einzustellen, und es existieren viele Moglichkeiten, die Werte fiir die Fil-
terordnung P - () einzustellen. In Kapitel 4 wurde gezeigt, dass die Filterordnung P - )
mindestens so grof sein muss wie die Anzahl D an Ausbreitungspfaden. Weiterhin wur-
de gezeigt, dass fiir die Kovarianzmethode die moglichen Werte fiir P und () begrenzt
sind. In Abschnitt 5.3.1 wurde gezeigt, dass es nicht moglich ist, alle Abtastwerte zu
pridizieren, falls lediglich der Vektor p 1 mit den Filterkoeffizienten bekannt ist. Je-
doch ist es moglich, nur mit den beiden Vektoren Py, und p 10 samtliche Abtastwerte
in diesem Szenario zu prédizieren. Aus diesem Grund wurden die Pradiktionsweiten
auf Aw = 0, Av = 1 und auf Aw = 1, Av = 0 gesetzt. Die Filterordnung wurde
jeweils auf den maximal moglichen Wert gesetzt. Das bedeutet, dass zum Schétzen des
Vektors p 10 mit den Filterkoeffizienten die Filterordnung auf

P-Q=(W-1).

1 (6.19)
—_——
P Q

gesetzt wurde. Zum Schétzen des Vektors p,, mit den Filterkoeffizienten wurde die

Filterordnung auf

P-Q:\Ilj/-(V—l) (6.20)
Q

gesetzt. Um alle Abtastwerte in diesem Szenario zu préadizieren, werden zundchst mit-
hilfe des Vektors p o1 alle Abtastwerte in Zeitrichtung préadiziert und anschliefsend wer-
den mithilfe des Vektors p 10 alle Abtastwerte in Frequenzrichtung pradiziert. Da alle
bekannten Abtastwerte in Zeitrichtung und in Frequenzrichtung zum Schétzen der
Filterkoeffizienten basierend auf der Kovarianzmethode genutzt wurden, handelt es
sich um eine gemeinsame Prédiktion in Zeitrichtung und in Frequenzrichtung. Die-
ser Ansatz wurde als KOV bezeichnet. Zum Schétzen der Filterkoeffizienten basierend
auf dem Wiener-Filter wurden die Korrelationsmatrizen basierend auf dem Verzoge-
rungsleistungsdichtespektrum, dem Dopplerleistungsdichtespektrum und dem Winkel-
leistungsdichtespektrum berechnet. Da lediglich eine Realisierung des Kanals vorhan-
den ist, ist es nicht moglich, die Korrelationsmatrizen basierend auf vielen verschiedenen
Realisierungen zu schétzen. Aus diesem Grund wurde angenommen, dass der synthe-
tisch generierte Funkkanal eine Musterfunktion eines stochastischen Prozesses darstellt,
der durch ein konstantes Verzogerungsleistungsdichtespektrum, durch ein konstantes
Dopplerleistungsdichtespektrum und durch ein konstantes Winkelleistungsdichtespek-
trum beschrieben werden kann. Ob der synthetisch generierte Funkkanal tatséchlich
eine Musterfunktion eines solchen stochastischen Prozesses ist, kann bezweifelt wer-

den. Trotzdem wird diese Annahme der Einfachheit halber getroffen. Somit kénnen
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Abbildung 6.2. MSE beim Einsatz von REK und einem SRV von 25dB bei der Zeit-
und Frequenzpradiktion des synthetisch generierten SIMO-Kanals

die Korrelationsmatrizen Ry, ;, und Ry ~berechnet werden, so wie es im Anhang A.2
beschrieben ist. Dieser Ansatz wurde als WIEN I bezeichnet. Die Dimensionen der Kor-
relationsmatrizen wurden so gewéhlt, dass mit der Wiener-Matrix W alle unbekannten
Abtastwerte basierend auf allen 1560 bekannten Abtastwerten (6.17) auf einmal pré-

diziert werden konnten.

In den Abbildungen 6.2 bis 6.4 ist jeweils der MSE (6.1) in Abhéingigkeit von der
absoluten Frequenz v und dem auf die Wellenlénge normierten, zuriickgelegten Weg
AZ (6.2) fiir die drei untersuchten Pradiktionstechniken REK, KOV und WIEN I bei
einem SRV von 25 dB dargestellt. Dabei ist zu beachten, dass unterschiedliche Achsen-
skalierungen verwendet wurden. Insgesamt wurden 10.000 verschiedene Realisierungen
des additiven Rauschprozesses generiert, um den MSE zu schétzen. Ob ein SRV der
Kanalschéatzung von 25dB realistisch ist, hdngt vom tatséchlichen Einsatzgebiet ab.
Fehler bei der Kanalschatzung und dementsprechend auch Fehler bei der Kanalpradik-
tion haben einen wesentlichen Einfluss auf die Leistungsfahigkeit derjenigen Verfahren,

die die geschétzten und préadizierten Kanaliibertragungsfunktionen benotigen.

In dem als bekannt vorausgesetzten Bereich der Kanaliibertragungsfunktionen ist nichts

dargestellt, da dieser Bereich nicht pradiziert werden muss. Der préadizierte Bereich von



108 Kapitel 6: Untersuchung der Leistungsfiahigkeit der Pradiktionstechniken

fw—i—Aw,v—i—Av

2,35 0

Abbildung 6.3. MSE beim Einsatz von KOV und einem SRV von 25dB bei der Zeit-
und Frequenzpréadiktion des synthetisch generierten SIMO-Kanals
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Abbildung 6.4. MSE beim Einsatz von WIEN I und einem SRV von 25 dB bei der Zeit-
und Frequenzpradiktion des synthetisch generierten SIMO-Kanals
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2,45 GHz bis 2,55 GHz und Az = 0 bis AZ = 4,1 interessiert in realen Systemen in der
Regel nicht. Da die Pradiktion basierend auf dem Bereich von Az = 0 bis Az = 4,1
durchgefiithrt wurde, liegt der prédizierte Bereich bis 2,55 GHz in der Vergangenheit,
solange Az < 4.1 ist. Daher ist es in realen Systemen nicht notwendig, diesen Bereich

zu pradizieren.

Der MSE beim Einsatz von REK steigt offensichtlich mit steigender Prédiktionsweite
nicht monoton an. So ist beispielsweise fiir alle Werte von Az bei einer Frequenz von
2,53 GHz der MSE kleiner als bei einer Frequenz von 2,454 GHz, obwohl der Abstand
zum bekannten Bereich grofier ist. Dies liegt daran, dass der MIMO-Kanal basierend
auf den geschétzten Pfadparametern deterministisch rekonstruiert wurde. Beim Ein-
satz von KOV hat die Pradiktionsweite einen signifikanten Einfluss auf den MSE. So
ist der MSE bei einer kleinen Préadiktionsweite sowohl in Frequenzrichtung als auch
in Zeitrichtung kleiner als bei einer grofsen Prédiktionsweite. Weiterhin lésst sich fest-
stellen, dass der MSE beim Einsatz von KOV grofer ist als beim Einsatz von REK
und auch grofer verglichen mit den Ergebnissen von WIEN 1. Der MSE beim Einsatz
von WIEN I hiangt ebenfalls signifikant von der Prédiktionsweite ab. Jedoch lasst sich
erkennen, dass der MSE mit steigender Prédiktionsweite zunéchst ansteigt und dann
wieder abféllt. Dies gilt sowohl fiir die Frequenzrichtung als auch fiir die Zeitrichtung.
Dies liegt daran, dass der Kanal sowohl in Frequenzrichtung als auch in Zeitrichtung
periodisch ist, so wie es im Abschnitt 6.2.1 erlautert wurde. Insbesondere ist der MSE
in dem prédizierten Bereich grofer; in dem nicht nur in Frequenzrichtung oder nicht
nur in Zeitrichtung pradiziert wurde, sondern sowohl in Frequenzrichtung als auch in
Zeitrichtung pradiziert wurde. Maximal wird der MSE ungefdhr bei einer Frequenz
von 2,5 GHz und einem normierten Weg von 6,2. Der MSE ist insbesondere auch gro-
Rer verglichen mit den Ergebnissen von REK. Das Wiener-Filter liefert theoretisch den
minimalen quadratischen Fehler gemittelt iiber theoretisch unendlich viele Realisie-
rungen des MIMO-Kanals. Jedoch wurde lediglich eine Realisierung des MIMO-Kanals
betrachtet und der Fehler wurde iiber alle SISO-Subkanile gemittelt. Weiterhin wurden
ein konstantes Verzogerungsleistungsdichtespektrum, ein konstantes Dopplerleistungs-
dichtespektrum und ein konstantes Winkelleistungsdichtespektrum angenommen, ohne
sicher zu sein, ob diese Annahmen tatséchlich zutreffen. Dies ist der Grund dafiir, dass
das Wiener-Filter schlechtere Ergebnisse liefert als der REK Ansatz. Falls sehr vie-
le Realisierungen des MIMO-Kanals zufillig erzeugt werden und diese Realisierungen
jeweils Musterfunktionen eines stochastischen Prozesses darstellen, der durch ein kon-
stantes Verzogerungsleistungsdichtespektrum, durch ein konstantes Dopplerleistungs-
dichtespektrum und durch ein konstantes Winkelleistungsdichtespektrum beschrieben
werden kann, so liefert der WIEN I Ansatz die besten Ergebnisse im Sinne des mittleren

quadratischen Fehlers.
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Abbildung 6.5. Normierter MSE beim Einsatz von REK, KOV und WIEN I bei ei-
nem SRV von 25dB bei der gemeinsamen Zeitpradiktion und Frequenzpradiktion des
synthetisch generierten SIMO-Kanals mit F'- Aw = 0

Die bisherigen Darstellungen haben den MSE zwischen den préadizierten Abtastwerten
der Kanaliibertragungsfunktionen und den tatséchlichen Abtastwerten der Kanaliiber-
tragungsfunktionen gezeigt. In realen Systemen interessiert jedoch oftmals der normier-
te MSE zwischen den prédizierten, breitbandigen Kanaliibertragungsfunktionen und
den tatséchlichen, breitbandigen Kanaliibertragungsfunktionen. Aus diesem Grund ist
in Abbildung 6.5 der normierte MSE (6.11) fir eine Pradiktionsweite in Frequenzrich-
tung von F' - Aw = 0 bei einem SRV der Kanalschétzung von 25dB dargestellt. Das
bedeutet, dass nicht in Frequenzrichtung, sondern nur in Zeitrichtung préadiziert wurde.
Dementsprechend wurde der normierte MSE im Bereich von 2,35 GHz bis 2,45 GHz und
im Bereich von AZ = 4,1 bis AZ = 8,2 berechnet. In Abbildung 6.6 ist der normier-
te MSE (6.11) fiir eine Pradiktionsweite in Frequenzrichtung von F' - Aw = 100 MHz
bei einem SRV der Kanalschatzung von 25 dB dargestellt. Das bedeutet, dass der nor-
mierte MSE im Bereich von 2,45 GHz bis 2,55 GHz und im Bereich von Az = 4,1 bis
Az = 8,2 berechnet wurde. Der normierte MSE ist in beiden Abbildungen 6.5 und 6.6
im logarithmischen Mafsstab dargestellt, da die Unterschiede zwischen den Pradikti-
onstechniken REK, KOV und WIEN I sehr grof sind.

Es ist zu erkennen, dass die Leistungsfahigkeit des REK Ansatzes fast unabhéngig
von der Priadiktionsweite in Frequenzrichtung ist. Die Leistungsfahigkeit der beiden
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Abbildung 6.6. Normierter MSE beim Einsatz von REK, KOV und WIEN I bei ei-
nem SRV von 25dB bei der gemeinsamen Zeitpradiktion und Frequenzpradiktion des
synthetisch generierten SIMO-Kanals mit F' - Aw = 100 MHz

Ansétze KOV und WIEN I ist jedoch abhéngig von der Pradiktionsweite in Frequenz-
richtung. So ist bei F'- Aw = 100 MHz der normierte MSE beim KOV Ansatz und
beim WIEN I Ansatz signifikant grofser, verglichen mit einer Prédiktionsweite in Fre-
quenzrichtung von F - Aw = 0. Weiterhin ldsst sich an den beiden Abbildungen 6.5
und 6.6 erkennen, dass der REK Ansatz besser ist als die beiden anderen untersuch-
ten Ansétze, und dass der MSE beim REK Ansatz abschnittsweise sowohl negative
als auch positive Anstiege aufweist. Dass der REK Ansatz fiir dieses Szenario bessere
Ergebnisse liefert als der WIEN I Ansatz wurde bereits bei den Erkléarungen zu den
Abbildungen 6.2 bis 6.4 erlautert. Beim WIEN I Ansatz steigt der MSE, ebenso wie
in Abbildung 6.4 zunéchst mit steigender Prédiktionsweite in Zeitrichtung an und fallt
anschliefend wieder ab. Dies liegt daran, dass der synthetisch generierte Kanal auch
entlang der Zeitachse periodisch ist. Der MSE beim KOV Ansatz steigt mit steigender
Pradiktionsweite in Zeitrichtung an und stellt die schlechtesten Ergebnisse im Sinne

des mittleren quadratischen Fehlers dar.

Die Leistungsfiahigkeit der Prédiktionstechniken fiir eine reine Zeitpradiktion zu un-
tersuchen ist nicht notwendig, da bereits in Abbildung 6.5 die Ergebnisse einer reinen
Zeitpradiktion als Sonderfall der gemeinsamen Zeitpradiktion und Frequenzpradiktion

dargestellt sind. Weiterhin kann in den Abbildungen 6.2 bis 6.4 auch der nicht normierte
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MSE bei einer reinen Zeitpradiktion abgelesen werden.

Im Folgenden wird der synthetisch generierte MIMO-Kanal lediglich beim ersten Zeit-
index v = 0 betrachtet, sodass V' = 1 gilt. Das bedeutet, dass lediglich eine Pradiktion
in Frequenzrichtung durchgefiithrt wird. Somit entspricht dies den beiden gemessenen
Szenarien Korridor und Labor 1. Zum Prédizieren basierend auf dem direktionalen Ka-
nalmodell wurde wiederum der Rekonstruktionsansatz REK eingesetzt. Die pfadspezi-
fischen Parameter der elektromagnetischen Wellen wurden basierend auf verrauschten
MIMO-Kanaliibertragungsfunktionen geschétzt. Hierbei wurden jedoch keine Doppler-
frequenzen geschétzt, da der Funkkanal lediglich zu einem Zeitpunkt betrachtet wird.
Zum Pradizieren basierend auf dem filterbasierten Kanalmodell wurde sowohl die Ko-
varianzmethode KOV als auch der Wiener-Filter Ansatz WIEN I eingesetzt. Beim
Schétzen der Filterkoeffizienten basierend auf der Kovarianzmethode wurde die Pra-
diktionsweite wieder auf Aw = 1 gesetzt und anschlieffend wurde die Pradiktion iterativ
durchgefiihrt, so wie es in Abschnitt 5.3 beschrieben ist. Es ist natiirlich auch moglich
einen groferen Wert fiir Aw zu wéhlen, so wie es im Abschnitt 5.3 beschrieben ist.
Jedoch haben Untersuchungen an den real gemessenen Funkkanilen gezeigt, dass ein
grofserer Wert fiir Aw zu signifikant schlechteren Ergebnissen fiihrt. Aus diesem Grund
wurde beim Einsatz der Kovarianzmethode der Einfluss von Aw auf die Leistungsféahig-
keit der Pradiktion des synthetisch generierten Funkkanals nicht ndher untersucht. Die
Filterordnung P wurde nicht auf den maximal moglichen Wert von (W — 1) gesetzt, da
in diesem Fall Gleichung (4.25) zum Schétzen der Filterkoeffizienten ein unterbestimm-
tes lineares Gleichungssystem darstellen wiirde. Stattdessen wurde die Filterordnung
auf den maximal moglichen Wert gesetzt, unter der Bedingung, dass (4.25) kein unter-
bestimmtes lineares Gleichungssystem ist. Dementsprechend wurde die Filterordnung
auf P = 20 gesetzt. Weiterhin wurde die Filterordnung auf den minimal notwendigen
Wert von P = D = 4 gesetzt und aufserdem wurde die Filterordnung exemplarisch auf
den Wert P = 12 gesetzt. Somit kann der Einfluss der Filterordnung auf das Pradik-
tionsergebnis untersucht werden. Beim Schétzen der Filterkoeffizienten basierend auf
dem Wiener-Filter Ansatz WIEN I wurde so vorgegangen, wie auch beim gemeinsa-
men préadizieren in Frequenzrichtung und in Zeitrichtung vorgegangen wurde. Um die
benotigten Korrelationsmatrizen zu berechnen, so wie es im Anhang A.2 beschrieben
ist, wurde wieder angenommen, dass es sich um ein konstantes Verzogerungsleistungs-
dichtespektrum und um ein konstantes Winkelleistungsdichtespektrum handelt. Da der
MIMO-Kanal lediglich zu einem festen Zeitindex betrachtet wurde, war die Kenntnis

iiber das Dopplerleistungsdichtespektrum nicht notwendig.

In Abbildung 6.7 ist der MSE f,1aw (6.3) zwischen den Abtastwerten der synthetisch
generierten Kanaliibertragungsfunktionen und den préadizierten Abtastwerten der Ka-

naliibertragungsfunktionen fiir die drei untersuchten Pradiktionstechniken wieder bei
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Abbildung 6.7. MSE zwischen den Abtastwerten beim Einsatz von REK, KOV und
WIEN I bei einem SRV von 25dB bei der Frequenzpriadiktion des synthetisch gene-
rierten MIMO-Kanals

einem SRV von 25dB dargestellt. Insgesamt wurden wieder 10.000 verschiedene Reali-
sierungen des additiven Rauschprozesses generiert, um den MSE zu schétzen. Zusétzlich
ist der MSE fisaw (6.7) gestrichelt dargestellt. Dies wurde als OHNE bezeichnet, da
die Ergebnisse ohne eine Pradiktion durchzufiihren ermittelt wurden. Somit kann der

Vorteil der Pradiktion gegeniiber keiner Pradiktion beurteilt werden.

Da der Bereich von 2,35 GHz bis 2,45 GHz als bekannter Bereich vorausgesetzt wurde,
ist der MSE nur im Bereich von 2,45 GHz bis 2,55 GHz dargestellt. Beim Vergleich
der Ergebnisse mit Pradiktion (6.3) mit den Ergebnissen ohne Pradiktion (6.7) ldsst
sich feststellen, dass es sinnvoll ist, eine Pradiktion durchzufithren. Weiterhin lasst
sich erkennen, dass der WIEN I Ansatz die besten Ergebnisse liefert. Der Fehler beim
WIEN I Ansatz liegt im Bereich von 0,002 bis 0,017. Bei der gemeinsamen Zeitpra-
diktion und Frequenzpradiktion, deren Ergebnisse in den Abbildungen 6.2 bis 6.4 dar-
gestellt sind, lieferte der REK Ansatz bessere Ergebnisse als der WIEN I Ansatz. Bei
der reinen Frequenzpriadiktion mussten beim REK Ansatz keine Dopplerfrequenzen
geschatzt werden. Daher konnte vermutet werden, dass die Ergebnisse mit dem REK
Ansatz moglicherweise sogar besser werden. Da weniger Parameter geschétzt werden
miissen, existieren auch weniger fehlerhaft geschétzte Parameter, die Einfluss auf das
Prédiktionsergebnis haben. Jedoch sind die Ergebnisse des REK Ansatzes schlechter
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als die Ergebnisse des WIEN I Ansatzes. Dies liegt daran, dass der MIMO-Kanal ledig-
lich zu einem festen Zeitpunkt betrachtet wurde und somit signifikant weniger Infor-
mationen fiir den SAGE Algorithmus tiber den MIMO-Kanal zur Verfiigung standen.
Insbesondere die Tatsache, dass die Einfallsrichtungen des zweiten und vierten Aus-
breitungspfades und die Einfallsrichtungen des ersten und dritten Ausbreitungspfades
sehr dicht beieinanderliegen fiihrte dazu, dass die vom SAGE Algorithmus geschétzten
Parameter sich teilweise signifikant von den tatsédchlichen Parametern unterschieden
haben. Aufserdem war die Kenntnis iiber das Dopplerleistungsdichtespektrum beim
WIEN I Ansatz nicht notwendig. Bei den bisherigen Untersuchungen zum WIEN I An-
satz wurde angenommen, dass der synthetisch generierte, zeitvariante und frequenzse-
lektive Funkkanal eine Musterfunktion eines stochastischen Prozesses darstellt, welcher
durch ein konstantes Verzogerungsleistungsdichtespektrum, durch ein konstantes Win-
kelleistungsdichtespektrum und durch ein konstantes Dopplerleistungsdichtespektrum
beschrieben werden kann. Diese Annahme war offensichtlich nicht zutreffend, sondern
lediglich eine Naherung. Bei einer reinen Frequenzprédiktion zu einem festen Zeitpunkt
wird angenommen, dass der synthetisch generierte, zeitinvariante und frequenzselekti-
ve Funkkanal eine Musterfunktion eines stochastischen Prozesses darstellt, der durch
ein konstantes Verzogerungsleistungsdichtespektrum und durch ein konstantes Winkel-
leistungsdichtespektrum beschrieben werden kann. Diese Annahme ist moglicherweise
ebenfalls lediglich eine Naherung, jedoch scheint diese Annahme eher zuzutreffen, als
die getroffene Annahme iiber den synthetisch generierten, zeitvarianten und frequenz-

selektiven Funkkanal.

Verglichen mit den Ergebnissen des KOV Ansatzes sind die Ergebnisse des REK An-
satzes insbesondere fiir Pradiktionsweiten grofier als 50 MHz besser. Die Ergebnisse der
Kovarianzmethode bei einer Filterordnung von P = 20 zeigen, dass die Pradiktion zu
entarteten Ergebnissen fiihrt. Das bedeutet, dass bei diesem untersuchten Szenario die
Filterordnung nicht zu grof gewahlt werden darf. Da der Kanal {iberabgetastet ist, erge-
ben sich entartete Ergebnisse. Denn aufgrund der Uberabtastung sind zwei benachbarte
Abtastwerte im rauschfreien Fall stérker korreliert verglichen mit dem Anteil des Rau-
schens von zwei benachbarten Abtastwerten. Das fiihrt dazu, dass bei einer solch grofen
Filterordnung der Einfluss des Rauschens auf das Schétzen der Filterkoeffizienten mit-
tels der Kovarianzmethode grofser ist, als bei einer kleineren Filterordnung. Demzufolge
sollte die Kovarianzmethode zum Schétzen der Filterkoeffizienten moglichst nur ange-
wandt werden, wenn die Kanaliibertragungsfunktionen nicht iiberabgetastet sind. Beim
Schatzen der Filterkoeffizienten basierend auf dem Wiener-Filter tritt dieses Problem
bei Uberabtastung nicht auf. Das Wiener-Filter schitzt die Filterkoeffizienten unab-
hingig vom Uberabtastfaktor immer optimal, falls die Korrelationsmatrizen bekannt

sind. So fithrt beispielsweise ein sehr kleines SRV dazu, dass die Filterkoeffizienten sehr
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klein werden, da die Korrelationsmatrix des Rauschens invers in die Berechnung der
Filterkoeffizienten eingeht.

Dessen ungeachtet fithrt die kleinste Filterordnung von P = D = 4 beim Einsatz der
Kovarianzmethode nicht zwangslaufig zu den besten Ergebnissen. Die Ergebnisse bei
einer Filterordnung von P = 4 und bei einer Filterordnung von P = 12 sind bis zu einer
Pradiktionsweite von ungefahr 50 MHz dhnlich und auch besser als die Ergebnisse des
REK Ansatzes. Ab einer Pradiktionsweite von ungefihr 50 MHz sind die Ergebnisse
bei einer Filterordnung von P = 4 besser als die Ergebnisse bei einer Filterordnung
von P =12.

Die bisherigen Darstellungen haben den MSE zwischen den prédizierten Abtastwer-
ten der Kanaliibertragungsfunktionen und den tatsdchlichen Abtastwerten der Ka-
naliibertragungsfunktionen gezeigt. In realen Systemen interessiert jedoch oftmals der
normierte MSE zwischen den préadizierten, breitbandigen Kanaliibertragungsfunktio-
nen und den tatsdchlichen, breitbandigen Kanaliibertragungsfunktionen. Aus diesem
Grund ist in Abbildung 6.8 der normierte MSE f, y+aAwwp=v—1 (6.11) fiir eine Pradik-
tionsweite von F' - Aw = 100 MHz und Az = 0 in Abhéngigkeit vom SRV dargestellt.
Das bedeutet, es wurde der normierte MSE im Bereich von 2,45 GHz bis 2,55 GHz in
Abhéngigkeit vom SRV untersucht. Zusétzlich ist in Abbildung 6.8 der normierte MSE
fn,erAw,U:V,l (6.12) gestrichelt dargestellt. Dies wurde wieder als OHNE bezeichnet.
Durch den Vergleich von f, y+Awp=v—1 und fn7w+Aw7U:V_1 konnen die Vorteile einer

Pradiktion gegeniiber keiner Pradiktion beurteilt werden.

Zunachst lasst sich feststellen, dass die Ergebnisse der Kovarianzmethode bei einer
Filterordnung von P = 20 nicht mit dargestellt sind. Dies liegt daran, dass der MSE
bei P = 20 zu grofs ist. Denn bei einer linearen Darstellung der Ergebnisse konnten
die Ergebnisse der anderen Priadiktionstechniken grafisch nicht dargestellt werden. Das
bedeutet, dass eine zu grofe Filterordnung zu entarteten Ergebnissen fiihrt. Dies liegt
an der Uberabtastung des Funkkanals, so wie es bereits auf Seite 114 beschrieben
wurde. Die Ergebnisse des WIEN I Ansatzes sind im gesamten SRV Bereich besser als
alle anderen Ergebnisse. Dass der WIEN I Ansatz zu den besten Ergebnissen fiihrt,
konnte erwartet werden, da bereits in Abbildung 6.7 gezeigt wurde, dass bei einem SRV
von 25dB der WIEN I Ansatz die besten Ergebnisse liefert. Beim KOV Ansatz hingt
es vom SRV ab, ob eine Filterordnung von P = 12 oder eine Filterordnung von P =4
die besten Ergebnisse erzielt. In jedem Fall sollte eine Pradiktion durchgefiihrt werden.
Denn verglichen mit dem OHNE Ansatz, bei dem keine Préadiktion durchgefiihrt wird,
sind die Ergebnisse der Pradiktion besser.
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Abbildung 6.8. Normierter MSE der MIMO-Kanaliibertragungsfunktion beim Einsatz
von REK, KOV und WIEN I in Abhéngigkeit vom SRV bei der Frequenzpradiktion
des synthetisch generierten MIMO-Kanals

6.3 Anwenden der Pradiktionsverfahren auf gemesse-
ne Funkkanale

6.3.1 Anwenden der Pradiktionsverfahren auf die gemessenen
Funkkaniale des Szenarios Labor 2

Nachdem im letzten Abschnitt die Leistungsfahigkeit der untersuchten Pradiktions-
techniken an einem synthetisch generierten Kanal in Abhéngigkeit vom SRV untersucht
wurde, wird im Folgenden die Leistungsfahigkeit der untersuchten Pradiktionstechni-
ken an real gemessenen Funkkanélen untersucht. Dabei werden die drei im Anhang B
beschriebenen Messszenarien verwendet. Der Vorteil bei den Untersuchungen an real
gemessenen Funkkanélen besteht darin, dass alle realen Effekte die den Kanal beein-
flussen mit beriicksichtigt werden. Bei dem direktionalen Kanalmodell wurde ange-
nommen, dass sich sdmtliche Streuer im Fernfeld der Antennen befinden, sodass sich
ebene Wellen an den Antennen iiberlagern. Bei den untersuchten Szenarien befinden
sich die Streuer teilweise nur wenige Wellenldngen von den Antennenarrays entfernt,
sodass moglicherweise die Annahme von ebenen Wellen nicht zutrifft. Weiterhin ist es

beispielsweise moglich, dass die Parameter der elektromagnetischen Wellen nicht zeit-
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und frequenzunabhéngig sind. Natiirlich sind auch die gemessenen Kanaliibertragungs-
funktionen mit Rauschen iiberlagert. Jedoch besteht das Ziel darin, die Leistungsfa-
higkeit der untersuchten Pradiktionstechniken an real gemessenen Funkkandlen ohne
signifikanten Einfluss von Rauschen zu untersuchen. Aus diesem Grund wurde das in

Abschnitt 2.2 vorgestellte Konzept zum Messen des Kanalzustands umgesetzt.

Zunichst wird die Leistungsfahigkeit an den real gemessenen Funkkanilen des Szena-
rios Labor 2 untersucht. Bei diesem Szenario wurde ein 1 x 36 frequenzselektiver und
ortsvarianter SIMO-Kanal an 36 verschiedenen Orten vermessen, wobei der Abstand
zwischen zwei aufeinanderfolgenden Orten 3 cm betrug. Die 36 verschiedenen Positio-
nen wurden anschliefsend als 36 verschiedene Zeitpunkte interpretiert, sodass es sich um
einen frequenzselektiven und zeitvarianten Kanal handelt. Die rdumliche Ausdehnung
des Antennenarrays betrug 50 cm. Je grofer die rdumliche Ausdehnung eines Anten-
nenarrays ist, desto grofer ist das Auflsungsvermogen im Winkelbereich [vT02]. Dies
ist mathematisch analog zum zeitlichen Auflosungsvermégen in Abhéngigkeit von der
Bandbreite. Jedoch besteht der Nachteil einer solch grofen rdumlichen Ausdehnung von
50 cm darin, dass die Schmalbandannahme (3.11a) und (3.11b) mdglicherweise ledig-
lich eine grobe Naherung ist. Da ein frequenzselektiver und zeitvarianter SIMO-Kanal

vermessen wurde, wird

e cine gemeinsame Frequenzpradiktion und Zeitpradiktion,
e nur eine Zeitpradiktion und

e nur eine Frequenzpriadiktion

durchgefiihrt.

Die pfadspezifischen Parameter wurden mit dem SAGE Algorithmus geschétzt. Im
Rahmen der vorliegenden Arbeit wurde nicht auf das Schétzen der Anzahl D an dis-
kreten Ausbreitungspfaden eingegangen. Untersuchungen fiir das Szenario Labor 2 mit
verschiedenen Annahmen fiir den Wert D haben gezeigt, dass D = 7 zu den besten Er-
gebnissen im Sinne des MSE zwischen den pradizierten Kanaliibertragungsfunktionen

und den gemessenen Kanaliibertragungsfunktionen fiihrt.

In Tabelle 6.3 sind die geschétzten Parameter der elektromagnetischen Wellen fiir das
Szenario Labor 2 aufgefithrt. Die Dopplerfrequenzen wurden auf die maximale Dopp-
lerfrequenz f4 max normiert, denn die Dopplerfrequenzen héngen davon ab, mit welcher
Geschwindigkeit sich die Antenne auf dem x-y-Tisch bewegt hat. Da jedoch nicht tat-

séchlich ein zeitvarianter Kanal vermessen wurde, sondern ein ortsvarianter Kanal,
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Tabelle 6.3. Parameter der elektromagnetischen Wellen fiir das Szenario Labor 2

Pfad Parameter
7 Prn | Vi | S8 famas | 01078

d=111529ns | 0,02° | 57,35° 0,15 —1,54 +j1,82
d=21]46,25ns | 158,05° | 53,64° 0,15 —1,91 —j0,81
d=3]46,65ns | 159,96° | 52,71° 0,15 1,16 + 30,48
d=4143,71ns | 26,50° | 53,76° —0,15 —0,23 —j0,43
d=>5|31,32ns | —60,35° | 55,44° 0,07 0,05 — j0, 56
d=6140,70ns | —1,61° | 33,33° —0,14 —0,48; + 0,04
d=7121,71ns | 53,34° | 55,19° 0,12 —0,11 —j0, 56

der als zeitvarianter Kanal interpretiert wird, muss nachtréglich eine Geschwindig-
keit definiert werden. Da die Dopplerfrequenzen auf die maximale Dopplerfrequenz
normiert werden, muss die Geschwindigkeit nicht angegeben werden. Es lédsst sich er-

kennen, dass die Azimutwinkel gof—,iz

nicht wie bei dem synthetisch generierten Kanal
auf den Bereich von 0° bis 180° beschrénkt sind. Da kreisformige Antennenarrays zum
Einsatz kamen, konnen die Azimutwinkel im Bereich von —180° bis 180° eindeutig
aufgelost werden. Weiterhin kénnen durch den Einsatz von kreisformigen Antennen-
arrays die Poldistanzwinkel ﬁg?( im Bereich von 0° bis 90° eindeutig aufgelost werden.
Um die Poldistanzwinkel im Bereich von 0° bis 180° eindeutig auflosen zu koénnen,
konnten beispielsweise zwei {ibereinandergestapelte, kreisformige Antennenarrays ein-
gesetzt werden. Anhand der Bilder B.7, B.8 und B.9 lasst sich erkennen, dass der
erste Ausbreitungspfad mit der direkten Sichtverbindung zwischen dem Sender und
dem Empfénger korrespondiert. Der zweite und der dritte Ausbreitungspfad scheinen
fast denselben Weg iiber vermutlich eine Reflexion an der Seitenwand genommen zu
haben. Der vierte Ausbreitungspfad korrespondiert ebenfalls mit einer Reflexion an
der Seitenwand. Der fiinfte Ausbreitungspfad korrespondiert mit einer Reflexion an
der Fensterfront. Der sechste Ausbreitungspfad korrespondiert mit einer Reflexion an
der Decke. Anhand der Bilder B.7, B.8 und B.9 lésst sich keine Korrespondenz zum

siebenten Ausbreitungspfad feststellen.

Zunachst wird eine gemeinsame Zeitpradiktion und Frequenzpradiktion durchgefiihrt.
Um die Leistungsfahigkeit der Pradiktionstechniken zu untersuchen, wurden wieder
der Bereich von 2,35 GHz bis 2,45 GHz und der Bereich von Az = 0 bis Az = 4,1
als bekannter Bereich definiert. Das bedeutet, dass von den insgesamt 401 gemessenen

Abtastwerten in Frequenzrichtung, W = 201 bekannte Abtastwerte in Frequenzrich-
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tung vorhanden sind. Von den insgesamt 36 bekannten Abtastwerten in Zeitrichtung
sind V' = 18 Abtastwerte bekannt. Das Ziel der Pradiktion besteht darin, die rest-
lichen Abtastwerte fiir den Bereich bis 2,55 GHz und den Bereich bis Az = 8,2 zu
bestimmen. Zum Prédizieren basierend auf dem direktionalen Kanalmodell wurde der
Rekonstruktionsansatz REK eingesetzt und es wurde der Least-Squares Ansatz ein-
gesetzt. Beim Least-Squares Ansatz wird die direktionale Kanalmatrix mittels eines
Least-Squares-Schétzers geschétzt wird, so wie es in Abschnitt 5.2 beschrieben wurde.

Der Least-Squares Ansatz wird mit LS bezeichnet.

Zum Préadizieren basierend auf dem filterbasierten Kanalmodell wurde die Kovarianz-
methode KOV eingesetzt. Wie bereits beim synthetisch generierten Kanal erldutert,
existieren viele Moglichkeiten die Werte fiir die Filterordnung P - () und die Pradik-
tionsweiten Aw und Aw einzustellen. Ebenso wie beim synthetisch generierten Kanal
wurden die beiden Vektoren Py, und P, mit den Filterkoeffizienten geschitzt, um
alle unbekannten Abtastwerte zu préadizieren. Erste Untersuchungen des Autors haben
gezeigt, dass fiir dieses Szenario grofsere Pradiktionsweiten zu signifikant schlechteren
Ergebnissen fithren, verglichen mit einer Pradiktionsweite von Aw = 0, Av = 1 bezie-
hungsweise Aw = 1, Av = 0 und anschliefender iterativer Pradiktion. Daher wurden
grofsere Pradiktionsweiten nicht im Detail untersucht. Der maximale Wert der Filter-
ordnung beim Einsatz der Kovarianzmethode ist begrenzt. Der maximale Wert fiir P
betragt W —1 = 200 und der maximale Wert fiir ) betragt V' —1 = 17. Die minimalen
Werte fiir P und @ sind P - @ = D = 7. Die Werte fiir P und () wurden exemplarisch
auf P = 25 und @ = 12 gesetzt. Untersuchungen des Autors haben gezeigt, dass diese
Werte fiir P und @ zu guten Ergebnissen im Sinne des MSE fithren. Weitere Werte
fiir P und () wurden fiir eine gemeinsame Zeitpradiktion und Frequenzpradiktion nicht
betrachtet. Obwohl die Filterordnung grofter als die Anzahl D an Ausbreitungspfaden
ist, liefert in diesem Szenario diese Filterordnung ein gutes Ergebnis. Das Problem
mit der Uberabtastung tritt bei dieser Filterordnung noch nicht signifikant auf, da das
Rauschen sehr gering war. Jedoch existieren wahrscheinlich deutlich mehr als D = 7
Ausbreitungspfade, sodass eine grofere Filterordnung gerechtfertigt ist. Eine Erh6hung
der Anzahl D an Ausbreitungspfaden fiithrt jedoch beim Einsatz des REK Ansatzes
und beim FEinsatz des LS Ansatzes zu signifikant schlechteren Ergebnissen im Sinne
der Minimierung des mittleren quadratischen Fehlers. Dies liegt daran, dass der SAGE
Algorithmus bei einer zu groffen Anzahl an Ausbreitungspfaden zu schlechte Ergebnisse

liefert.

Das Schétzen der Filterkoeffizienten basierend auf dem Wiener-Filter Ansatz wurde
nicht intensiv untersucht. Die Korrelationsmatrizen basierend auf dem Verzégerungs-
leistungsdichtespektrum, dem Winkelleistungsdichtespektrum und dem Dopplerleis-
tungsdichtespektrum zu berechnen ist nicht sinnvoll, da weder das Verzogerungsleis-
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Abbildung 6.9. MSE zwischen den komplexen Abtastwerten beim Einsatz von REK fiir
das Szenario Labor 2 bei der gemeinsamen Zeitpradiktion und Frequenzpradiktion

tungsdichtespektrum, noch das Winkelleistungsdichtespektrum, noch das Dopplerleis-
tungsdichtespektrum bekannt ist. Erste Untersuchungen haben gezeigt, dass die An-
nahme eines konstanten Verzogerungsleistungsdichtespektrums, eines konstanten Win-
kelleistungsdichtespektrums und eines konstanten Dopplerleistungsdichtespektrums zu
sehr schlechten Ergebnissen fiihrt. Die Korrelationsmatrizen basierend auf mehreren
Realisierungen des Kanals zu schitzen ist nicht moglich, da lediglich eine Realisierung
des frequenzselektiven und zeitvarianten Kanals zur Verfiigung steht. Daher wurde der

Wiener-Filter Ansatz nicht naher untersucht.

In den Abbildungen 6.9 bis 6.11 ist jeweils der MSE f,4awvt+ae (6.1) zwischen den
pradizierten Abtastwerten und den gemessenen Abtastwerten der Kanaliibertragungs-
funktionen fiir das Szenario Labor 2 dargestellt. In dem als bekannt vorausgesetzten
Bereich der Kanaliibertragungsfunktionen ist nichts dargestellt, da dieser Bereich nicht
pradiziert werden muss. Der MSE beim Einsatz von REK und LS héngt im Gegensatz
zu den Préadiktionsergebnissen am synthetisch generierten Kanal offensichtlich doch
signifikant von der Prédiktionsweite in Frequenzrichtung ab. Dies konnte daran lie-
gen, dass die geschatzten Pfadparameter moglicherweise doch frequenzabhéngig sind.
Eine Abhéngigkeit von der Pradiktionsweite in Zeitrichtung ist weniger signifikant vor-
handen. Die Ergebnisse des REK Ansatzes und des LS Ansatzes sind dhnlich, wobei
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Abbildung 6.10. MSE zwischen den komplexen Abtastwerten beim Einsatz von LS fiir
das Szenario Labor 2 bei der gemeinsamen Zeitpradiktion und Frequenzpradiktion
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Abbildung 6.11. MSE zwischen den komplexen Abtastwerten beim Einsatz von KOV
fiir das Szenario Labor 2 bei der gemeinsamen Zeitpradiktion und Frequenzpradiktion
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Abbildung 6.12. Normierter MSE beim Einsatz von REK, LS und KOV fiir das Szenario
Labor 2 bei der gemeinsamen Zeitpradiktion und Frequenzpradiktion mit F' - Aw =0

die Ergebnisse des REK Ansatzes besser sind als die Ergebnisse des LS Ansatzes. Die
Ergebnisse des KOV Ansatzes sind besser als die Ergebnisse des REK Ansatzes und
des LS Ansatzes. Dies liegt wahrscheinlich an zu schlechten Ergebnissen des SAGE
Algorithmus.

In den Abbildungen 6.12 und 6.13 ist der normierte MSE (6.11) beim Einsatz von
REK, LS und KOV fiir das Szenario Labor 2 dargestellt. In Abbildung 6.12 wurde
die Pradiktionsweite auf F' - Aw = 0 gesetzt. Dementsprechend sind die Ergebnisse
in Abbildung 6.12 identisch mit den Ergebnissen einer reinen Zeitpriadiktion des fre-
quenzselektiven und zeitvarianten Kanals. Das bedeutet, dass der normierte MSE im
Bereich von 2,35 GHz bis 2,45 GHz und im Bereich von AZ = 4,1 bis AZ = 8,2 be-
rechnet wurde. In Abbildung 6.13 wurde die Pradiktionsweite auf ' - Aw = 100 MHz
gesetzt. Das bedeutet, dass der normierte MSE im Bereich von 2,45 GHz bis 2,55 GHz
und im Bereich von AZ = 4,1 bis AZ = 8,2 berechnet wurde. Zusétzlich ist in den
beiden Abbildungen 6.12 und 6.13 der normierte MSE (6.12) dargestellt, um zu zeigen,
welche Vorteile eine Pradiktion gegeniiber keiner Pradiktion bringen. Die Ergebnisse
ohne Pradiktion sind gestrichelt dargestellt und wurden als OHNE bezeichnet. Es ist zu
erkennen, dass bei einer reinen Zeitpriadiktion die Ergebnisse ohne Pradiktion deutlich
schlechter sind als mit Pradiktion. Das bedeutet, dass es sinnvoll ist, eine Pradiktion

durchzufiihren. Weiterhin ist zu erkennen, dass der KOV Ansatz bessere Ergebnisse
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Abbildung 6.13. Normierter MSE beim Einsatz von REK, LS und KOV fiir das Szenario
Labor 2 bei der gemeinsamen Zeitpradiktion und Frequenzpradiktion mit F' - Aw =
100 MHz

liefert als der REK Ansatz und der LS Ansatz. Trotzdem betriagt bei einer Pradik-
tionsweite von Az = 8,2 der normierte MSE beim KOV Ansatz bereits fast 0,5. Bei
einer Priadiktionsweite von Az = 5,6 betrdgt der normierte MSE ungefidhr 0,2. Das
bedeutet, dass mit dem KOV Ansatz der frequenzselektive und zeitvariante Kanal 1,5
Wellenléangen weit voraus prédiziert werden kann, ohne dass der normierte MSE grofser
als 0,2 ist. Welcher normierte MSE in realen Systemen tolerierbar ist, hdngt natiirlich

von der Anwendung ab.

Die in Abbildung 6.13 dargestellten Ergebnisse sind erwartungsgeméfs schlechter, als
die in Abbildung 6.12 dargestellten Ergebnisse. Bei den Ergebnissen in Abbildung 6.13
wurde zusétzlich zu einer Zeitpradiktion auch eine Frequenzpradiktion um 100 MHz
vorgenommen. Der qualitative Verlauf der Kurven ist jedoch vergleichbar mit den Er-
gebnissen in Abbildung 6.12.

Die Pradiktionstechniken fiir eine reine Zeitpradiktion nochmal separat zu untersuchen
ist nicht notwendig, da bereits in Abbildung 6.12 die Ergebnisse einer reinen Zeitpradik-
tion als Sonderfall der gemeinsamen Zeitpradiktion und Frequenzpradiktion dargestellt
sind. Weiterhin kann in den Abbildungen 6.9 bis 6.11 auch der nicht normierte MSE
bei einer reinen Zeitpradiktion abgelesen werden. Bei einer reinen Zeitpradiktion wird



124 Kapitel 6: Untersuchung der Leistungsfiahigkeit der Pradiktionstechniken

zum Schétzen der pfadspezifischen Parameter der elektromagnetischen Wellen bezie-
hungsweise zum Schéitzen der Filterkoeffizienten derselbe, bekannte Ausgangsbereich
genutzt, wie bei der gemeinsamen Zeitpradiktion und Frequenzpradiktion. Jedoch wer-
den bei der reinen Frequenzpradiktion typischerweise nur Abtastwerte des aktuellen
Zeitpunktes v = V —1 = 35 verwendet, um die pfadspezifischen Parameter der elektro-
magnetischen Wellen zu schétzen beziehungsweise um die Filterkoeffizienten basierend
auf der Kovarianzmethode zu schitzen. Daher konnen die Ergebnisse fiir eine reine
Frequenzpradiktion in Abbildung 6.12 nicht abgelesen werden, da zum Schétzen der
entsprechenden Parameter auch Informationen iiber vergangene Zeitpunkte verwendet
wurden. Falls Informationen {iber vergangene Zeitpunkte vorhanden sind, sollten diese
Informationen im Allgemeinen auch genutzt werden. Denn es kann erwartet werden,
dass durch das Vorhandensein von mehr Informationen iiber den Kanal, die bendtigten
Parameter zum Préadizieren des Kanals besser geschétzt werden kénnen. Der Nachteil
besteht jedoch darin, dass der Rechenaufwand zum Schétzen der pfadspezifischen Pa-
rameter der elektromagnetischen Wellen und auch der Rechenaufwand zum Schétzen
der Filterkoeffizienten basierend auf der Kovarianzmethode ansteigt, falls auch Infor-
mationen iiber vergangene Zeitpunkte verwendet werden. Daher sind im Folgenden die
Ergebnisse einer reinen Frequenzpréadiktion dargestellt, wenn nur Abtastwerte fiir den
aktuellen Zeitpunkt v =V — 1 = 35 zum Schétzen der pfadspezifischen Parameter der
elektromagnetischen Wellen und zum Schétzen der Filterkoeffizienten basierend auf der

Kovarianzmethode verwendet werden.

Bei der reinen Frequenzpréadiktion wurde der Bereich von 2,35 GHz bis 2,45 GHz zum
aktuellen Zeitpunkt v = 35 als bekannter Bereich vorausgesetzt. Es wurde die Ko-
varianzmethode zum Schétzen der Filterkoeffizienten eingesetzt. Die Pradiktionsweite
wurde wieder auf Aw = 1 gesetzt. Die Filterordnungen fiir das Szenario Labor 2 wurden
exemplarisch auf P =7, auf P = 91 und auf P = 151 gesetzt. Der Wert von P = 7 fiir
das Szenario Labor 2 wurde gewéhlt, da auch D = 7 diskrete Ausbreitungspfade beim
Schiatzen der Parameter der elektromagnetischen Wellen vorausgesetzt wurden. Ein
Vorteil bei einer kleinen Filterordnung besteht darin, dass sowohl der Rechenaufwand
zum Schétzen der Filterkoeffizienten als auch der Rechenaufwand zum Pradizieren der
Kanaliibertragungsfunktionen geringer ist, verglichen mit dem notwendigen Rechen-
aufwand bei einer Filterordnung von beispielsweise P = 151. Der Wert P = 91 wurde
gewahlt, da verschiedene Untersuchungen gezeigt haben, dass dieser Wert zu guten Er-
gebnissen im Sinne des MSE zwischen den pradizierten Kanaliibertragungsfunktionen
und den gemessenen Kanaliibertragungsfunktionen fithrt. Der Wert P = 151 wurde
gewdhlt, um zu zeigen, welchen Einfluss eine moglicherweise zu groft gewéahlte Filter-
ordnung auf die Pradiktionsergebnisse besitzt. Die Filterkoeffizienten wurden durch

Losen des linearen Gleichungssystems (4.26) geschétzt. Dieser Ansatz wurde wieder
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als KOV bezeichnet. Zum Prédizieren basierend auf dem direktionalen Kanalmodell
wurde wieder der REK Ansatz und der LS Ansatz gewihlt.

Bei der zuvor untersuchten gemeinsamen Pradiktion in Zeitrichtung und Frequenz-
richtung wurde der Wiener-Filter Ansatz nicht ndher untersucht. Falls jedoch bei der
reinen Frequenzpradiktion auch Informationen iiber die vergangen Zeitpunkte v = 0
bis v = 34 genutzt werden, so kann basierend auf diesen 35 veralteten Kanaliibertra-
gungsfunktionen die Korrelationsmatrix R ~geschitzt werden, die bendtigt wird, um
die Wiener-Matrix W zu berechnen. Weiterhin wird die Korrelationsmatrix Ry, ,, be-
notigt, um die Wiener-Matrix zu berechnen. Aus diesem Grund wurde vorausgesetzt,
dass die Kanaliibertragungsfunktionen fiir die vergangenen Zeitpunkte v = 0 bis v = 34
auch im Bereich von 2,45 GHz bis 2,55 GHz bekannt sind. Dies ist in realen Systemen
der Fall, wenn ein Riicksignalisierungskanal vorhanden ist. Natiirlich macht es auch
Sinn eine Pradiktion durchzufiihren falls ein Riicksignalisierungskanal vorhanden ist.
Falls der zuletzt riicksignalisierte Kanal direkt eingesetzt werden wiirde, so besteht das
Problem darin, dass diese Informationen wahrscheinlich veraltet sind. Jedoch kénnen
diese veralteten Informationen zum Schétzen der Korrelationsmatrizen eingesetzt wer-
den, um die Filterkoeffizienten basierend auf dem Wiener-Filter Ansatz zu bestimmen,
so wie es im Abschnitt 4.3.3 beschrieben wurde. Fiir die Préadiktion basierend auf dem
Wiener-Filter wurde fiir das Szenario Labor 2 daher angenommen, dass fiir die ersten
35 Zeitpunkte der Kanal sowohl im Ausgangsfrequenzbereich als auch im Préadiktions-
frequenzbereich bekannt ist. Das Ziel besteht darin, die Kanaliibertragungsfunktionen
fiir den aktuellen Zeitpunkt v = 35 in Frequenzrichtung zu prédizieren. Mithilfe des
Wiener-Filters konnen alle Abtastwerte auf einmal prédiziert werden, so wie es in Ab-
schnitt 4.3.3 beschrieben wurde, ohne dass die Pradiktion iterativ fortgesetzt werden
muss. Dieser Wiener-Filter Ansatz wurde mit WIEN II bezeichnet. Das bedeutet, dass
beim WIEN II Ansatz im Gegensatz zum REK Ansatz, zum LS Ansatz und zum KOV
Ansatz auch Informationen tiiber die vergangenen Zeitpunkte verwendet werden. Falls
auch fiir den REK Ansatz, den LS Ansatz und den KOV Ansatz Informationen iiber
die vergangenen Zeitpunkte verwendet werden wiirden, so konnten die sich ergebenden
Préadiktionsergebnisse ebenfalls in den vorigen Abbildungen 6.9 bis 6.13 an den Stellen,
bei denen die Pradiktionsweite in Zeitrichtung Av = 0 betrégt, abgelesen werden.

In Abbildung 6.14 ist der nicht normierte MSE (6.3) beim Einsatz von REK, LS und
KOV dargestellt. In Abbildung 6.15 ist der nicht normierte MSE (6.3) beim Einsatz
von WIEN II logarithmisch dargestellt. Zusétzlich ist auch wieder der MSE (6.7) darge-
stellt, um die Vorteile der Pradiktion gegeniiber keiner Pradiktion zu verdeutlichen. Um
zu zeigen, dass es nicht sinnvoll ist, die zuletzt riicksignalisierten Kanaliibertragungs-

funktionen direkt und ohne Pradiktion einzusetzen, ist in Abbildung 6.15 zusétzlich
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Abbildung 6.14. MSE zwischen den komplexen Abtastwerten beim Einsatz von REK,
LS und KOV fiir das Szenario Labor 2 bei der Frequenzpradiktion
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Abbildung 6.15. MSE zwischen den komplexen Abtastwerten beim Einsatz von
WIEN II fiir das Szenario Labor 2 bei der Frequenzpradiktion
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Tabelle 6.4. Normierter MSE zwischen den gemessenen Kanaliibertragungsfunktionen
und den prédizierten Kanaliibertragungsfunktionen fiir das Szenario Labor 2

Pradiktionsverfahren | normierter MSE
REK 1,106
LS 0,914
KOV mit P=D 1,042
KOV mit P =91 0,575
KOV mit P = 151 0,633
WIEN II 0,002
FEEDBACK 2,070
OHNE 3,145

der MSE dargestellt, der sich ergibt, wenn die zuletzt riicksignalisierten Kanaliibertra-
gungsfunktionen direkt eingesetzt werden wiirden. Dieser Ansatz wurde mit FEED-
BACK bezeichnet.

Die Ergebnisse des KOV Ansatzes mit einer Filterordnung von P = 91 und P = 151
sind besser als die Ergebnisse mit einer Filterordnung von P = 7. Dies liegt zum einen
moglicherweise daran, dass mehr als sieben Ausbreitungspfade vorhanden sind. Zum
anderen kann es an den getroffenen Annahmen beim direktionalen Kanalmodell liegen.
Der reale Kanal kann offensichtlich besser pradiziert werden, wenn die Filterordnung
grofler gewéhlt wird. Im Gegensatz zur reinen Zeitpradiktion sind bei der reinen Fre-
quenzpréadiktion die Ergebnisse des LS Ansatzes etwas besser, als die Ergebnisse des
REK Ansatzes. Insbesondere fiir grofte Priadiktionsweiten sind die Ergebnisse des REK
Ansatzes sogar schlechter als die Ergebnisse des OHNE Ansatzes. Beim Vergleich der
Ergebnisse aus Abbildung 6.14 mit den Ergebnissen aus Abbildung 6.15 zeigt sich,
dass die Ergebnisse beim WIEN II Ansatz signifikant besser sind, als alle anderen
Ergebnisse. Das bedeutet, falls ein Riicksignalisierungskanal vorhanden ist, sollte der
WIEN II Ansatz angewandt werden. Auch ldsst sich feststellen, dass das Verwenden
der zuletzt riicksignalisierten Kanaliibertragungsfunktionen nicht sinnvoll ist, da die

zuletzt riicksignalisierten Kanaliibertragungsfunktionen veraltet sind.

In Tabelle 6.4 sind die sich ergebenden normierten MSE (6.11) und (6.12) gelistet. Da
es sich um eine reine Frequenzpradiktion zum aktuellen Zeitpunkt v = 35 handelt,
wurde die Pradiktionsweite Av in Zeitrichtung auf 0 gesetzt. Die Pradiktionsweite in

Frequenzrichtung wurde auf F'- Aw = 100 MHz gesetzt. Dementsprechend wurde der
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normierte MSE zwischen den préadizierten 100 MHz und den gemessenen 100 MHz im
Bereich von 2,45 GHz und 2,55 GHz berechnet. Ein kleinerer Wert fiir ' - Aw ist nicht
sinnvoll, da sonst ein Bereich der préadizierten Kanaliibertragungsfunktionen im Bereich
der bekannten Kanaliibertragungsfunktionen liegen wiirde. Es ist zu erkennen, dass alle
Ergebnisse im Vergleich zum WIEN II Ansatz verhaltnisméfig schlecht sind.

Im Folgenden werden die Ergebnisse fiir das Szenario Labor 2 mit den Ergebnissen des
synthetisch generierten Kanals verglichen. In Abbildung 6.8 sind die sich ergebenden
normierten MSE bei einer reinen Frequenzpradiktion des synthetisch generierten Ka-
nals in Abhéngigkeit vom SRV dargestellt. Es ldsst sich feststellen, dass ein normierter
MSE von 0,002 beim Einsatz des Wiener-Filters beim synthetisch generierten Kanal
erst fiir ein SRV der Kanalschédtzung von grofer als 36 dB auftritt. Der normierte MSE
in Tabelle 6.4 beim Einsatz von REK korrespondiert mit einem SRV von gréfser als
28 dB in Abbildung 6.8. Die normierten MSE beim Einsatz von KOV und OHNE in
Tabelle 6.4 sind kleiner, als die normierten MSE beim Einsatz von KOV und OHNE
in Abbildung 6.8.

6.3.2 Anwenden der Pradiktionsverfahren auf die gemessenen
Funkkanale der Szenarien Korridor und Labor 1

In diesem Abschnitt wird die Leistungsfdhigkeit der untersuchten Prédiktionstechni-
ken an den real gemessenen Funkkandlen der beiden Szenarien Korridor und Labor 1
untersucht. Bei diesen beiden Szenarien wurde ein zeitinvarianter MIMO-Kanal ver-
messen. Daher wird lediglich eine Préadiktion in Frequenzrichtung vorgenommen. Um
die Leistungsfahigkeit der Pradiktionstechniken zu untersuchen, wurde wieder der Be-
reich von 2,35 GHz bis 2,45 GHz als bekannter Bereich definiert. Das bedeutet, dass
von den insgesamt 401 gemessenen Abtastwerten der 36 - 36 Kanaliibertragungsfunk-
tionen, W = 201 bekannte Abtastwerte in Frequenzrichtung vorhanden sind. Das Ziel
der Pradiktion besteht darin, die restlichen Abtastwerte fiir den Frequenzbereich bis
2,55 GHz zu bestimmen. Zum Prédizieren basierend auf dem direktionalen Kanalmo-
dell wurde der Rekonstruktionsansatz REK eingesetzt und es wurde der Least-Squares
Ansatz LS eingesetzt. Die pfadspezifischen Parameter wurden mit dem SAGE Algo-
rithmus geschétzt. Untersuchungen fiir das Szenario Korridor mit verschiedenen An-
nahmen fiir den Wert D haben gezeigt, dass D = 7 zu den besten Ergebnissen im Sinne
des minimalen MSE zwischen den préadizierten Kanaliibertragungsfunktionen und den
gemessenen Kanaliibertragungsfunktionen fiihrt. Untersuchungen fiir das Szenario La-

bor 1 mit verschiedenen Annahmen fiir den Wert D haben gezeigt, dass D = 10 zu
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Tabelle 6.5. Parameter der elektromagnetischen Wellen fiir das Szenario Korridor

Pfad Parameter
7 A I I < O I U

d=11| 26,23ns | —179,40° | 74,87° 3,28° 76,80° | 2,74 —j0,06
d=21| 26,45ns | —169,87° | 77,68° | —5,34° | 79,57° | —0,92 + j2,02
d=3| 26,61ns | 168,31° | 74,24° 18,03° | 76,10° | 0,22 —j1,43
d=4| 28,18ns | —154,90° | 78,14° | 22.21° | 81,89° | —0,86 + j0,38
d=51| 71,58 ns 6,08° 73,92° 8,87° 76,63° | 0,66 —j0,38
d=6|17190ns | —175,92° | 76,40° | —175,58° | 76,58° | 0,29 4 j0,31
d=7T1| 75,77ns | —12,20° | 75,39° 10,44° | 77,81° | —0,11 +j0,32

den besten Ergebnissen im Sinne des minimalen MSE zwischen den pradizierten Ka-

naliibertragungsfunktionen und den gemessenen Kanaliibertragungsfunktionen fiihrt.

In Tabelle 6.5 sind die geschitzten Parameter der elektromagnetischen Wellen fiir das
Szenario Korridor aufgefithrt. Anhand der Abbildungen B.1 bis B.3 ldsst sich erken-
nen, dass der erste Ausbreitungspfad mit der direkten Sichtverbindung zwischen dem
Sender und dem Empfianger korrespondiert. Der zweite und der dritte Ausbreitungs-
pfad korrespondieren ebenfalls ungefahr mit der direkten Sichtverbindung zwischen
dem Sender und dem Empfanger. Der vierte Ausbreitungspfad korrespondiert mit ei-
ner Reflexion an der Seitenwand des Korridors. Der fiinfte und der siebente Ausbrei-
tungspfad korrespondieren mit einer Reflexion an der in Abbildung B.1 dargestell-
ten Wand auf der rechten Seite. Der sechste Ausbreitungspfad korrespondiert mit ei-
ner Reflexion an der in Abbildung B.1 dargestellten Wand ganz auf der linken Seite.
Weiterhin besitzt der sechste Ausbreitungspfad eine Laufzeit von ungefahr 171,90 ns.
Da 171,90 ns die lidngste geschétzte Laufzeit ist, ist ein Abtastabstand im Frequenz-
bereich von 1/171,90ns ~ 5,8 MHz ausreichend, um Aliasing-Effekte zu verhindern.
Der tatséchliche Abtastabstand im Frequenzbereich betréagt jedoch ungefahr 0,5 MHz.
Dementsprechend ist der Funkkanal mit einem Faktor von ungefahr 11,6 in Frequenz-

richtung {iberabgetastet.

In Tabelle 6.6 sind die geschitzten Parameter der elektromagnetischen Wellen fiir das
Szenario Korridor aufgefiihrt. Anhand der Abbildungen B.4 bis B.6 lasst sich erkennen,
dass die ersten drei Ausbreitungspfade mit der direkten Sichtverbindung zwischen dem

Sender und dem Empfanger korrespondieren. Der vierte bis siebente Ausbreitungspfad
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Tabelle 6.6. Parameter der elektromagnetischen Wellen fiir das Szenario Labor 1

Parameter
O A I I I T

13,07 ns 0,47° 79,73° | —=177,03° | 75,50° | 11,95+ j0,45

Pfad

I
—_

13,16 ns —1,76° | 78,73° | —179,47° | 74,70° | —5,00 — j6,89

13,13 ns 3,99° 79,01° | —173,48° | 74,56° | —5,38 —j2,39

21,00mns | 176,72° | 74,81° | —177,71° | 73,77° | —1,16 4 j1,07

21,54 ns 58,54° | 79,14° | 126,82° | 76,73° | 0,30 —j1,13

26,05ns | 138,94° | 76,47° | 139,54° | 75,05° | —0,39 431,05

27.80ns | —133,32° | 74,71° | —131,99° | 77,01° | 0,62+ j0,49

46,01 ns —2,65° | 76,97° | =57,41° | 73,52° | —0,33 —j0,03

64,19 ns 24,10° | 77,04° | 170,16° | 76,30° | 0,07+ j0,28

ST IV <V I~V IV IV R~V I~V [~V [0
Il
O |0 [N ]| |0 | =] W |

I
—_
(@)

100,46 ns | —20,82° | 77,54° | 162,10° | 74,11° | 0,09 —j0,15

korrespondiert jeweils mit einer einfachen Reflexion an den Wéanden oder der Fenster-
front. Der achte bis zehnte Ausbreitungspfad korrespondiert jeweils mit einer Mehr-
fachreflexion an den Wanden oder der Fensterfront. Die maximal aufgetretene Laufzeit
betragt beim Szenario Labor 1 100,46 ns. Das bedeutet, dass ein Abtastabstand im
Frequenzbereich von 1/100,46 ns ~ 10,0 MHz ausreichend ist, um Aliasing-Effekte zu
verhindern. Der tatséchliche Abtastabstand im Frequenzbereich betriagt jedoch unge-
fahr 0,5 MHz. Dementsprechend ist der Funkkanal mit einem Faktor von ungefahr 20,0

in Frequenzrichtung tiberabgetastet.

Zum Pradizieren basierend auf dem filterbasierten Kanalmodell wurde die Kovarianz-
methode eingesetzt. Beim Schétzen der Filterkoeffizienten wurde die Pradiktionsweite
wieder auf Aw = 1 gesetzt und die Abtastwerte wurden iterativ pradiziert. Die Fil-
terordnungen fiir das Szenario Korridor wurden exemplarisch auf P = 7, auf P = 91
und auf P = 151 gesetzt. Die Filterordnungen fiir das Szenario Labor 1 wurden ex-
emplarisch auf P = 10, auf P = 91 und auf P = 151 gesetzt. Der Wert von P = 7
fiir das Szenario Korridor beziehungsweise der Wert P = 10 fiir das Szenario Labor 1
wurde gewéhlt, da auch D = 7 beziehungsweise D = 10 diskrete Ausbreitungspfade
beim Schéitzen der Parameter der elektromagnetischen Wellen vorausgesetzt wurden.
Der Wert P = 91 wurde gewahlt, da verschiedene Untersuchungen gezeigt haben, dass
dieser Wert zu guten Ergebnissen im Sinne des MSE zwischen den préadizierten Ka-

naliibertragungsfunktionen und den gemessenen Kanaliibertragungsfunktionen fiihrt.
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Abbildung 6.16. MSE zwischen den komplexen Abtastwerten beim Einsatz von REK,
LS und KOV fiir das Szenario Korridor

Der Wert P = 151 wurde gewéhlt, um zu zeigen, welchen Einfluss eine moglicher-
weise zu grok gewéhlte Filterordnung auf die Pradiktionsergebnisse besitzt. Weiterhin
wurden die Werte P = 91 und P = 151 bereits beim Szenario Labor 2 eingesetzt, so-
dass die Ergebnisse vergleichbar sind. Die Filterkoeffizienten wurden durch Losen des
linearen Gleichungssystems (4.26) geschétzt. Dieser Ansatz wurde wieder als KOV be-
zeichnet. Die Korrelationsmatrizen, die fiir das Wiener-Filter benttigt werden, kénnen
nicht basierend auf einer Realisierung des Kanals geschétzt werden. Die Korrelations-
matrizen basierend auf dem Verzogerungsleistungsdichtespektrum und basierend auf
dem Winkelleistungsdichtespektrum zu berechnen ist nicht sinnvoll, da weder das Ver-
zogerungsleistungsdichtespektrum, noch das Winkelleistungsdichtespektrum bekannt
ist. Erste Untersuchungen haben gezeigt, dass die Annahme eines konstanten Verzoge-
rungsleistungsdichtespektrums und eines konstanten Winkelleistungsdichtespektrums
zu sehr schlechten Ergebnissen fiihrt. Daher wurde der Wiener-Filter Ansatz nicht

naher untersucht.

In den Abbildungen 6.16 und 6.17 ist jeweils der MSE f,, (6.3) zwischen den pradi-
zierten Abtastwerten und den gemessenen Abtastwerten der Kanaliibertragungsfunk-
tionen fiir die beiden Szenarien Korridor und Labor 1 dargestellt. Weiterhin ist in den
Abbildungen 6.16 und 6.17 der MSE fw (6.7) gestrichelt dargestellt, um die Vortei-
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Abbildung 6.17. MSE zwischen den komplexen Abtastwerten beim Einsatz von REK,
LS und KOV fiir das Szenario Labor 1

le der Pradiktion gegeniiber keiner Préadiktion zu beurteilen. Dies wurde wieder als
OHNE bezeichnet. Es ldsst sich in den Abbildungen 6.16 und 6.17 erkennen, dass der
OHNE Ansatz zu signifikant schlechteren Ergebnissen fiihrt, verglichen mit den Ergeb-
nissen der Prédiktion. Trotzdem steigt der MSE beim OHNE Ansatz nicht monoton
an. Vielmehr steigt der MSE zunéchst an, anschliefend féllt er wieder ab und steigt
mit noch groferer Pradiktionsweite wieder an. Dieses Ergebnis war bereits bei den Un-
tersuchungen am synthetisch generierten Kanal und bei den Untersuchungen an den
real gemessenen Funkkandlen des Szenarios Labor 2 aufgetreten. Falls lediglich ein ein-
ziger Ausbreitungspfad vorhanden ware, ist es leicht zu erkennen, dass der Fehler beim
OHNE Ansatz mit steigender Pradiktionsweite auch wieder sinkt. Ein SISO-Subkanal
wiirde durch eine komplexe Exponentialfunktion dargestellt werden. Der Betrag wére
konstant und die Phase dieser komplexen Exponentialfunktion wére periodisch, wobei
die Periodendauer durch die Pfadparameter der elektromagnetischen Welle bestimmt
ware. Da die Phase periodisch wére, muss der MSE beim OHNE Ansatz ebenfalls pe-
riodisch sein. Bei den real gemessenen Funkkanélen handelt es sich jedoch um eine
Uberlagerung vieler elektromagnetischer Wellen. Dies hat zur Folge, dass der Fehler
beim OHNE Ansatz nicht zwangsléaufig periodisch ist, jedoch kann der MSE mit stei-
gender Prédiktionsweite auch kleiner werden. Die Ergebnisse beim Einsatz des REK
Ansatzes und beim Einsatz des LS Ansatzes unterscheiden sich insbesondere beim Sze-
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nario Korridor nur wenig voneinander. Beim Szenario Labor 1 sind die Ergebnisse des
LS Ansatzes ein wenig besser als die Ergebnisse des REK Ansatzes. Fiir grofe Pradikti-
onsweiten ist der REK Ansatz und der LS Ansatz besser geeignet als der KOV Ansatz.
Die Kovarianzmethode liefert fiir kleine Pradiktionsweiten bessere Ergebnisse, jedoch
sind die Ergebnisse abhéngig von der Filterordnung. Eine Filterordnung von P = 7
beim Szenario Korridor und eine Filterordnung von P = 10 beim Szenario Labor 1
fiihrt bei diesen gemessenen Szenarien zu den schlechtesten Pradiktionsergebnissen.
Diese Ergebnisse konnen zum einen daran liegen, dass mehr als sieben beziehungs-
weise mehr als zehn Ausbreitungspfade vorhanden sind. Zum anderen kann es an den
getroffenen Annahmen beim direktionalen Kanalmodell liegen. Der reale Kanal kann
offensichtlich besser préadiziert werden, wenn die Filterordnung grofer gewahlt wird.
Aufgrund der grofseren Filterordnung konnen moglicherweise Effekte des realen Ka-
nals beriicksichtigt werden, die beim direktionalen Kanalmodell nicht berticksichtigt
werden. Beim Szenario Korridor fiihrt eine Filterordnung von P = 91 zu besseren Er-
gebnissen als eine Filterordnung von P = 151. Dies liegt wieder an der auf Seite 114
beschriebenen Uberabtastung der Kanaliibertragungsfunktionen. Obwohl die Kanal-
iibertragungsfunktionen mit einer hohen RBW gemessen wurden, so sind die Messer-
gebnisse natiirlich nicht rauschfrei. Daher kann der Einfluss des Rauschens bei einer zu
groft gewéhlten Filterordnung zu stark werden. Beim Szenario Labor 1 unterscheiden
sich die Pradiktionsergebnisse bei einer Filterordnung von P = 91 und P = 151 nur

wenig voneinander.

Die bisherigen Darstellungen haben den nicht normierten MSE zwischen den gemes-
senen Abtastwerten der Kanaliibertragungsfunktionen und den pradizierten Abtast-
werten der Kanaliibertragungsfunktionen gezeigt. Dass bedeutet, dass die absoluten
Werte des MSE fiir unterschiedliche Szenarien nicht fair miteinander verglichen wer-
den konnen. Um auch die Leistungsfidhigkeit der untersuchten Pradiktionstechniken
fair fiir verschiedene Szenarien miteinander vergleichen zu kénnen, sind in Tabelle 6.7
der normierte MSE (6.11) und der normierte MSE (6.12) zwischen den gemessenen
Kanaliibertragungsfunktionen und den préadizierten Kanaliibertragungsfunktionen ge-
listet. Aufserdem ist es durch die Analyse der relativen Leistungsfahigkeit moglich,
die sich ergebenden normierten mittleren quadratischen Fehler bei der Pradiktion des
synthetisch generierten Funkkanals und die sich ergebenden normierten mittleren qua-
dratischen Fehler bei der Priadiktion der gemessenen Funkkanile fair miteinander zu
vergleichen. Zum Berechnen des normierten MSE wurde genauso wie bei den Unter-
suchungen an dem synthetisch generierten Funkkanal und wie bei den real gemessenen
Funkkanélen des Szenarios Labor 2 vorgegangen. Das bedeutet, dass die Pradiktions-
weite in Frequenzrichtung auf F' - Aw = 100 MHz gesetzt wurde und die Pradiktions-
weite in Zeitrichtung wurde auf 0 gesetzt. Das bedeutet, dass basierend auf den ersten
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Tabelle 6.7. Normierter MSE zwischen den gemessenen Kanaliibertragungsfunktionen

und den pradizierten Kanaliibertragungsfunktionen fiir die Szenarien Korridor und
Labor 1

Pridiktionsvertahren normierter MSE (6.11) & (6.12)
Korridor Labor 1
REK (6.11) 0,293 0,394
LS (6.11) 0,287 0,349
KOV mit P =D (6.11) 0,427 0,987
KOV mit P =91 (6.11) 0,200 0,368
KOV mit P =151 (6.11) 0,318 0,375
OHNE (6.12) 3,573 2,514

100 MHz der gemessenen Kanaliibertragungsfunktionen die zweiten 100 MHz préadiziert
wurden. Anschliefsend wurde der normierte MSE zwischen den pradizierten Kanaliiber-
tragungsfunktionen und den gemessenen Kanaliibertragungsfunktionen berechnet. An
Tabelle 6.7 lasst sich erkennen, dass keine Pradiktion durchzufiihren ungeeignet ist.
Das bedeutet, dass der bekannte Bereich der Kanaliibertragungsfunktionen nicht di-
rekt fiir den unbekannten Bereich der Kanaliibertragungsfunktionen verwendet werden
sollte. Diese Aussage deckt sich auch mit den Ergebnissen am synthetisch generierten
Funkkanal in Abbildung 6.8. Weiterhin lasst sich feststellen, dass die beiden auf dem
direktionalen Kanalmodell basierenden Ansétze REK und LS gute Ergebnisse erzielen.
Fiir das Szenario Korridor unterscheiden sich diese beiden Ergebnisse nicht signifikant
voneinander. Beim Szenario Labor 1 sind die Unterschiede zwischen REK und LS etwas
grofser. Der KOV Ansatz mit einer Filterordnung von P = 91 erzielt fiir das Szenario
Korridor das beste Ergebnis und der LS Ansatz erzielt fiir das Szenario Labor 1 das
beste Ergebnis. Der KOV Ansatz mit einer Filterordnung von P = D erzielt in bei-
den Szenarien das schlechteste Ergebnis aller untersuchten Pradiktionsverfahren. Beim
Vergleich der Ergebnisse vom Szenario Korridor und vom Szenario Labor 1 lasst sich
feststellen, dass die relative Leistungsfahigkeit beim Szenario Korridor besser ist. Die
Ergebnisse der einzelnen Préadiktionstechniken in Tabelle 6.4 und in Tabelle 6.7 zeigen,
dass die jeweiligen Priadiktionstechniken in den beiden Szenarien Korridor und Labor 1
zu besseren Ergebnissen fiihren, als die jeweiligen Pradiktionstechniken in dem Szena-
rio Labor 2. Beim Vergleich der Werte aus Tabelle 6.7 mit den Werten in Abbildung 6.8
zeigt sich, dass die relativen Ergebnisse der Pradiktion der real gemessenen Funkkané-
le besser sind, als die relativen Ergebnisse der Pradiktion des synthetisch generierten

Funkkanals unter Einfluss von Rauschen. Ausnahme hierbei sind die Ergebnisse des
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WIEN I Ansatzes, der bei den gemessenen Funkkanilen nicht ndher untersucht wurde.
Daher lédsst sich die Vermutung aufstellen, dass in realen Systemen die Leistungsfa-
higkeit des REK Ansatzes, des LS Ansatzes und des KOV Ansatzes vom Rauschen
dominiert wird und nicht von getroffenen Vereinfachungen beim direktionalen Kanal-

modell.
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Kapitel 7

Zusammenfassung

7.1 Zusammenfassung in deutscher Sprache

Viele moderne Ubertragungsverfahren, die eine hohe Leistungsfiahigkeit besitzen, beno-
tigen senderseitige Kanalkenntnis. Typischerweise ist es jedoch schwierig, senderseitige
Kanalkenntnis zu erlangen. Empféngerseitige Kanalkenntnis lasst sich klassischerweise
basierend auf der Ubermittlung von a priori bekannten Trainingssignalen erlangen. Es
wurden verschiedene trainingssignalbasierte Verfahren untersucht, um die empfénger-
seitige Kanalkenntnis zu schéatzen. Dabei hat sich herausgestellt, dass der unterraumba-
sierte Maximum-Likelihood-Schétzer, in Abhéngigkeit vom Szenario, signifikante Ver-

besserungen gegeniiber dem klassischen Maximum-Likelihood-Schétzer erzielen kann.

Basierend auf der geschitzten empfangerseitigen Kanalkenntnis wurden Verfahren vor-
geschlagen und untersucht, um die senderseitige Kanalkenntnis zu erlangen. Sowohl
der vorgeschlagene Rekonstruktionsansatz als auch der vorgeschlagene Least-Squares
Ansatz basieren auf einem physikalisch motivierten Kanalmodell. Dieses physikalisch
motivierte Kanalmodell kann ausgehend von den Maxwellschen Gleichungen hergelei-
tet werden. Bei diesem sogenannten direktionalen Kanalmodell werden die Kanaliiber-
tragungsfunktionen als Superposition von diskreten Ausbreitungspfaden beschrieben.
Jeder einzelne Ausbreitungspfad wird durch verschiedene physikalische Parameter be-
schrieben. Zum Pradizieren der empfangerseitigen Kanalzustandsinformationen miissen
die pfadspezifischen Parameter der Ausbreitungspfade geschitzt werden. Da die phy-
sikalischen Parameter der Ausbreitungspfade bendtigt werden, wurden Verfahren zum
Schétzen dieser Parameter untersucht. Dabei wurde insbesondere auf den SAGE Algo-
rithmus (engl. Space Alternating Generalized Expectation Maximization) eingegangen.
Der SAGE Algorithmus ist ein iterativer Maximum-Likelihood-Schéatzer und liefert im
Vergleich zu den anderen untersuchten Verfahren die besten Ergebnisse.

Neben der Préadiktion basierend auf dem direktionalen Kanalmodell wurden auch Ver-
fahren zum Préadizieren basierend auf dem sogenannten filterbasierten Kanalmodell
vorgestellt. Das filterbasierte Kanalmodell ist im Allgemeinen nicht physikalisch moti-
viert. Es konnte jedoch gezeigt werden, dass das physikalisch motivierte direktionale
Kanalmodell in das filterbasierte Kanalmodell iiberfiihrt werden kann. Zum Pradizie-

ren der empféangerseitigen Kanalkenntnis basierend auf dem filterbasierten Kanalmodell
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miissen die Filterkoeffizienten geschétzt werden. Zum Schétzen der Filterkoeffizienten
wurde unter anderem die Kovarianzmethode untersucht. Der Vorteil der Kovarianzme-
thode liegt darin, dass das Schétzen der Filterkoeffizienten einfach ist. Der Nachteil
der Kovarianzmethode liegt darin, dass der mittlere quadratische Fehler zwischen den
pradizierten Kanaliibertragungsfunktionen und den tatsdchlichen Kanaliibertragungs-
funktionen im Allgemeinen durch die geschétzten Filterkoeffizienten nicht minimiert
wird. Daher wurde auch das Minimum Mean Square Error Verfahren zum Schétzen
der Filterkoeffizienten untersucht, sodass der mittlere quadratische Fehler zwischen
den préadizierten Kanaliibertragungsfunktionen und den tatséchlichen Kanaliibertra-
gungsfunktionen minimiert wird. Dies fiithrte auf das Wiener-Filter. Der Nachteil beim
Wiener-Filter besteht darin, dass Statistiken zweiter Ordnung {iber den Kanal und
iiber das Rauschen bekannt sein miissen. Die Statistik zweiter Ordnung des Kanals
zu erlangen ist nicht trivial. Falls ein Riicksignalisierungskanal vorhanden ist, kénnen
wahrend einer Initialisierungsphase die Kanalkorrelationsmatrizen geschéitzt werden,
um anschliefend die Filterkoeffizienten zu bestimmen. Somit ist es mdglich, den mittle-
ren quadratischen Fehler zwischen den préadizierten Kanaliibertragungsfunktionen und

den tatséchlichen Kanaliibertragungsfunktionen zu minimieren.

Das Anwenden der vorgeschlagenen Pradiktionstechniken auf einen synthetisch gene-
rierten Funkkanal und auf real gemessene Funkkanile hat gezeigt, dass es moglich und
sinnvoll ist, die empfangerseitigen Kanalzustandsinformationen zu pradizieren, um die
senderseitigen Kanalzustandsinformationen zu erhalten. Somit kénnen moderne Uber-
tragungstechniken, die senderseitige Kanalkenntnis benotigen, erfolgreich eingesetzt

werden.

7.2 Zusammenfassung in englischer Sprache

Many modern transmission techniques require channel state information at the trans-
mitter side in order to achieve a high performance. Unfortunately, it is difficult to
achieve channel state information at the transmitter side. Channel state information
at the receiver side can be achieved based on the transmission of a priori known training
signals. Different training signal based techniques to achieve the channel state informa-
tion at the receiver side were investigated. The subspace based maximum-likelihood-
estimator yields significant performance gains compared to the classical maximum-
likelihood-estimator for certain scenarios.

Based on the estimated channel state information at the receiver side, different tech-
niques to predict the channel state information at the transmitter side were investiga-

ted. The proposed reconstruction approach and the proposed least-squares approach are
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based on a physically motivated channel model. This physically motivated channel mo-
del can be deduced from Maxwell’s equations. This channel model is called directional
channel model and the channel transfer functions can be described by a superposition
of different discrete propagation paths. Each propagation path can be described by
different physical path parameters. In order to predict the channel state information
at the receiver side, it is necessary to estimate the physical path parameters. Diffe-
rent techniques to estimate these physical path parameters were studied. Especially
the SAGE algorithm (space alternating generalized expectation maximization) were
investigated. The SAGE algorithm is an iterative maximum-likelihood-estimator and
leads to the best results among the different proposed techniques for estimating the
physical path parameters.

Additionally to the prediction, based on the directional channel model, the prediction
based on the so called filter based channel model was investigated. In general, it is not
possible to motivate the filter based channel model in a physical sense. However, it was
possible to show that the directional channel model can be converted into the filter
based channel model. In order to predict the channel state information at the recei-
ver side based on the filter based channel model, it is necessary to estimate the filter
coefficients. For estimating the filter coefficients the covariance method was studied.
The advantage of the covariance method is that it is easy to compute the filter coef-
ficients. Unfortunately, the mean square error between the predicted channel transfer
functions and the real channel transfer functions is not minimized. Hence, a minimum
mean square error technique which leads to the minimum mean square error between
the predicted channel transfer functions and the real channel transfer functions was
also investigated. This led to the Wiener-filter. The disadvantage of the Wiener-filter
is the need for having the knowledge of the second order statistics about the noise
and about the channel. To achieve the knowledge of the second order statistic of the
channel is nontrivial. In case of having a feedback channel, it is possible to estimate
the channel correlation matrices during an initialization process. With the knowledge
of the channel correlation matrices and with the knowledge of the noise correlation ma-
trix it is possible to estimate the filter coefficients in such a way that the mean square
error between the predicted channel transfer functions and the real channel transfer

functions is minimized.

The investigated prediction techniques were applied for one artificial generated mobile
channel and for three real measured mobile channels. The results show that it is possible
and useful to apply prediction techniques. Thus, modern transmission techniques can
benefit from channel state information at the transmitter side based on the prediction

of the channel state information at the receiver side.
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Anhang A

Herleitungen

A.1 Korrelationsmatrix des Rauschens

Zur Herleitung der Korrelationsmatrix des Rauschens (2.13) und der Array Korrelati-
onsmatrix (2.14) wird davon ausgegangen, dass sich die an den M Antennen empfan-
genen Storsignale durch Uberlagerung von D aus verschiedenen Richtungen kommen-
den Storsignalanteilen ergeben. Die D Storsignalanteile erzeugen am Referenzpunkt,
der in Kapitel 3 eingefiithrt wurde, jeweils ein Empfangssignal o@ia?, wobei n® der
leistungsnormierte Storsignalanteil ist und o @ ist die Leistung des Storsignalanteils.

Jeder dieser D Storsignalanteile erzeugt an der m-ten Empfangsantenne den Empfangs-

signalanteil
. (m,d
n(ma) (i) = e”éix )a(d)ﬁ(d) (1) (A.1)
mit
V) (a2)

. o md) . .
wobei e+ einem Element der Steuermatrix (3.29) entspricht. Das gesamte an der

Antenne m empfangene Storsignal ist folglich

)

D
= Y DR (5 (A.3)

Das totale empfangene und nicht iiberabgetastete Storsignal ist
n () = (@ (i)...n )" (A4)

Ausgehend von Gleichung (2.11) ergibt sich die Korrelationsmatrix des Rauschens zu

R, =E{n()n()"}

Egl,l) o EEILM)
= : : , (A.5)
EEIMJ) o EgM,M)

wobei sich die M? Blocke der Korrelationsmatrix des Rauschens zu

D D 4
_E { (Z Y @) (@ (i)> . (Z e @5 @*T> } (A.6)

d=1
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ergeben. Mit
R, = £{a ()2 ()" | (A7)
folgt aus (A.6)

Falls es sich beim Rauschen n(d) um unkorreliertes Gaufsrauschen mit der normierten

D
Rmm) — (Z PCERS —Wf({,f d)> ‘R,. (A.8)
1
(7)

Leistung 1 handelt, so ergibt sich

R, =1, (A.9)
wobei I die Einheitsmatrix ist. Mit der nicht normierten M x M Array Korrelations-
matrix

~(1,1) ~(1,M)
B ZRX *r =Rx
R, = : : : (A.10)
(M 1) ~(M,M)
Rx oo Ipy
wobei fiir
& 2 . (m,d) (m’.d)
ngm) = Z o@D M "I hx (A.11)

gilt, folgt fiir die Korrelationsmatrix des Rauschens (A.5)

R =R, ®L (A.12)

=tn =a

Das bedeutet, dass alle Blocke der Korrelationsmatrix des Rauschens (A.5) bis auf die

Gewichte fg;’m/) identisch sind.

Im Folgenden wird die nicht normierte Array Korrelationsmatrix genauer betrachtet.

Die Elemente der nicht normierten Array Korrelationsmatrix Ea ergeben sich zu

(m,d) (mﬂd))

D
~(m TTL TRx ~TRrx
E O'
d=1

Im Folgenden wird angenommen, dass unendlich viele Ausbreitungspfade vorhanden

(A.13)

sind und dass die Einfallswinkel im Azimut gleichverteilt sind, und dass die Poldi-

stanzwinkel alle identisch sind. Damit ergibt sich

2
gpf—iz = 17)T -d (A.14a)
9 = 90°, (A.14b)

wobei vereinfachend, jedoch ohne Einschridnkung der Allgemeinheit angenommen wur-
de, dass die Poldistanzwinkel alle 90° betragen. Mit (3.5), (A.2) und (A.14b) folgt fiir



A.1 Korrelationsmatrix des Rauschens 141

den Imaginéranteil des Exponenten in (A.13)

m,d m’,d
Avpe =i — i ?

2
= 77? <x(m)cos <g0§€2> + y™sin ((pg?()

— 2)cos <g0§€2> + y(m/)sin <g0§iz>)

2 / /
— 7” <x<m> _ pm >> COS <§0§g> i <y<m> _ylm )) sin (¢;2)
——— ———

Ax(m) Ay(m)

2m 2 2 (d) Ay( )
— m (m)~“ .
= (\/Ax( "+ Ay cos (chX atan ( ) . (A.15)

Der Abstand zwischen der m-ten und der m/-ten Empfangsantenne ergibt sich im

Allgemeinen zu

Jlman’) _ \/ Azm? | Aym?, (A.16)
Somit lésst sich (A.15) zu

9 fmam') Ay
Avpy = % - COS (‘sz — atan <Ai(m))> (A.17)

schreiben. Weiterhin wird angenommen, dass fiir die Leistung der Storsignalanteile bei

einer unendlichen Anzahl von Ausbreitungspfaden

2
@2 _ 7 A.18
’ D (A.-18)
gilt. Mit (A.14a), (A.17) und (A.18) lasst sich (A.13) zu
(m,m,) (m)
~ / 2T 2mt -COS(Q—W-dfatan(Ay ))
(mm') . i X D Ap(m)
o z%iréo m 2D ° (A.19)

schreiben. Gleichung (A.19) ist die Summendarstellung des Riemannschen Integrals

~(Tn m') _ U_ j2m [(m m cos 27’ )d 27 .d A2
) = 2 / 7). (A20)
0

Dieses Integral entspricht der mit o gewichteten Besselfunktion J, () erster Gattung

m,m/’ 2 E(m,m’)
ing ) — 0.2 . JO (%) ) (A.Ql)

Somit kann die nicht normierte Array Korrelationsmatrix berechnet werden

(1,1) (1,M)
JO (ZWZ)\ ) o JO (27r€)\ )

R, =0’ : : : (A.22)

JO (ZWZMD) JO (2#Z§\4M))

und nullter Ordnung
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Mit
R, =0’ R, (A.23)

folgt fiir die Korrelationsmatrix des Rauschens

R,=0""R,®L (A.24)

A.2 MIMO-Kanalkorrelationsmatrix

Zur Herleitung der MIMO-Korrelationsmatrix R, wird zunéchst ein Vektor erzeugt,
in dem alle M - N Vektoren (3.21) iibereinander gestapelt sind. Mit der MIMO-
Kanalmatrix (3.22) ergibt sich

h (fo) = vec (H (/o))
h"Y (f)

_ | B, U (A.25)

hN (fy)
Die M-N-W -V xM-N-W -V Korrelationsmatrix ergibt sich zu

R, = E{b(f)-h(fo)"}

(1,1,1,1) (1,1,1,N 1,1,M,N
R! . R R! )
_ R(1,}v,1,1) R(l,fV,l,N) R(l,]\},M,N) (A.26)
— _h « .. _h .« . _h ) .
(M,.N,l,l) (M,}v,l,N M,N,M,N
R! .. R{ b R )
wobei sich die M? - N2 Blocke der Korrelationsmatrix zu
Eém,n,m n') - F {h(m,n) (fO) . h(m’,n’) (fo)*T}
D d (m.d) (n.d)
— E { (Z Q(d) . h(d ) (fo) . ej'YRX’ . e,jA/Tx’ )
d=1
D @ T o) ()
. Zg( " hy (fo) e L eI (A.27)
d=1

ergeben. Hierbei ist ﬁ((id) (fo) der d-te normierte direktionale Anteil der Kanaliibertra-

gungsfunktion. Zusatzlich gilt

fyl({Z’d) = —QWfOT}({T’d) (A.28)
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und

V(T”;’d) = —QWfQTTZd). (A.29)

Im Weiteren wird angenommen, dass fiir die Korrelationsmatrix Ry, ;,, des normierten

direktionalen Anteils
(d)
thhd - E {hd

gilt. Mit (A.30) ergibt sich (A.27) zu

m,n,m’,n’) m . (n, _ (m/,d) (n/,d)
E( <Z}O‘(d)’ el LY g L i )‘Ehdhd- (A.31)

Mit der M - N x M - N Array Korrelationsmatrix

(fo) - By’ (fo)*T} (A.30)

FLLLY L(LLLN) (11,M,N)
R, = E(l,];f,l,l) N £(1,1\},1,N) N E(l,N;M,N) 7 (A.32)
K(M,J.V,l,l) N E(M,];f,l,N) N E(M,J\},M,N)
wobei fiir
-~ D (m,d) (n.d) (m'.d) i)
/) Z }g(d) e Rx e e Ry . eI (A.33)
gilt, folgt fiir die MIMO-Korrelationsmatrix (A.26)
R, =R, QR ;- (A.34)

Das bedeutet, dass alle Blocke der Kanalkorrelationsmatrix (A.26) bis auf die Gewichte

r(mmm'n) jdentisch sind.

Im Folgenden wird die Array Korrelationsmatrix genauer betrachtet. Es wird voraus-
gesetzt, dass alle Antennen der beiden Arrays die gleiche Polarisation und die gleichen
Richtdiagramme aufweisen. Unter der Annahme, dass die Korrelationskoeffizienten der
Array Korrelationsmatrix an der Empféngerseite R, und die Korrelationskoeffizienten
der Array Korrelationsmatrix R, an der Senderseite unkorreliert sind, gilt [KSP*02]

R,=R, ®R, . (A.35)

Dass diese Unkorreliertheit tatséchlich in realen Systemen gegeben ist, kann im Allge-
meinen nicht gewihrleistet werden. In [OHW*03| wird durch Messungen belegt, dass
diese Unkorreliertheit nicht gegeben ist, jedoch als Anndherung durchaus angenommen

werden kann. Die M x M Array Korrelationsmatrix an der Empfangerseite ergibt sich

“t (1) (1,0)
T'Rx .o IRy
R, = : : , (A.36)
(M,1) (M,M)

ZRX 0 ZRx
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wobei sich die Elemente fg’m/) Al

) D () (m'.d)
zﬁﬁ’m)zzm(d)lz'é(m TR ) (A.37)
d=1

ergeben. Auf die Herleitung von (A.37) wird verzichtet, da dies unter der Annahme
von nur einer Sendeantenne mathematisch analog zur Herleitung von Gleichung (A.33)
erfolgen kann. Im Folgenden wird angenommen, dass unendlich viele Ausbreitungspfade
vorhanden sind und das die Einfallswinkel im Azimut gleichverteilt sind, und dass die

Poldistanzwinkel alle identisch sind. Damit ergibt sich

2
P = % -d (A.38a)
9 = 90°, (A.38b)

wobei vereinfachend, jedoch ohne Einschriankung der Allgemeinheit angenommen wur-
de, dass die Poldistanzwinkel alle 90° betragen. Analog zu dem Imaginérteil des Expo-

nenten in (A.13) ergibt sich der Imaginérteil des Exponenten in (A.37) zu

27 f(mm) Ay™
AVrx = % - COS (cpg)z — atan <Ag(m))) ) (A.39)

Weiterhin wird angenommen, dass fiir die komplexen Gewichte bei einer unendlichen

Anzahl von Ausbreitungspfaden
0@ = = (A.40)

gilt. Mit (A.38a), (A.39) und (A.40) lasst sich (A.37) zu

D m!
(m,m’) : 1 2 JQM(T ™) «cos| 22 .d—atan Ayg:;
= - e Az

(AA1)

schreiben. Gleichung (A.41) ist die Summendarstellung des Riemannschen Integrals

2

, o (m,m/) . 2
(m7m) _ i .]72 £ X -COS(%-d)d _ﬂ- X d A 42
TRrx It € D . ( . )

Dieses Integral entspricht der Besselfunktion Jg (+) erster Gattung und nullter Ordnung

, O mm
rnm) _ g, (W—) | (A.43)

Somit kann die Array Korrelationsmatrix an der Empfangerseite berechnet werden

2me L) 212
Jo (25) g (2

R... = : : . (A.44)
JO (27rf()\M’1)) o JO (2#2(1/1’]\4))
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Mathematisch analog lisst sich die Array Korrelationsmatrix an der Senderseite her-

(1,1) (1,N)
JO <27r€>\ ) o JO <27r€>\ )

Ray, = : : : (A.45)

(N,1) (N,N)
JO (27r€)\ ) o JO (27%)\ )

wobei £(™") der Abstand zwischen der n-ten Sendeantenne und der n/-ten Sendeantenne

leiten

ist. In [Fle00| werden die Array Korrelationsmatrizen fiir weitere Verteilungsfunktionen
der Winkel hergeleitet.

Im Folgenden wird die Korrelationsmatrix Ry, j,, genauer betrachtet. Es wird zunéchst
angenommen, dass es sich um einen reinen frequenzselektiven Kanal handelt. Daher ist

es ausreichend, die Korrelationsmatrix Ry, j,, nur zu einem Zeitpunkt v zu untersuchen.

Die Vektoren E((id) (fo) entsprechen im Allgemeinen nicht zeitvarianten, iiberabgetaste-
ten SISO-Kanaliibertragungsfunktionen. Die zugehérige, nicht zeitvariante und nicht
iberabgetastete Kanalimpulsantwort wird mit k((id) (fo) bezeichnet und enthélt D Ele-
mente. Den iiberabgetasteten Vektor der Kanaliibertragungsfunktionen erhélt man,
indem (W — D) Nullen an den Vektor Eéd) (fo) angefiigt werden und anschliefend wird
der Vektor von links mit der W x W Fouriermatrix F;, multipliziert. Diese Vorgehens-
weise entspricht dem sogenannten Zero Padding [KKO09|. Das gleiche Ergebnis wird
erzielt, indem an den Vektor k((id) (fo) keine Nullen angefiigt werden und dieser Vektor
mit der Matrix Fy, p von links multipliziert wird, wobei Fy, , den ersten D Spalten
der Fouriermatrix F;, entspricht. Damit ergibt sich die W x W Korrelationsmatrix zu

Ehdhd = EW,D . E}}]} : E*W’I:Da (A~46)

wobei Ri; der D x D Kanalkorrelationsmatrix der nicht tiberabgetasteten Kanalim-
pulsantworten E((id) (fo) entspricht. Falls es sich um einen WSSUS Kanal (engl. Wide
Sense Stationary Uncorrelated Scattering) handelt, so handelt es sich bei R um eine
Diagonalmatrix, deren Elemente auf der Hauptdiagonalen dem Verzogerungsleistungs-
dichtespektrum entsprechen.

Nun wird angenommen, dass es sich um einen reinen zeitselektiven Kanal handelt. Da-
her ist es ausreichend, die Korrelationsmatrix Ry, ;, nur zu einem Frequenzindex w zu
untersuchen. Unter der Annahme, dass es sich um einen reinen zeitselektiven Kanal
handelt, lasst sich die Korrelationsmatrix Ry, j,, mathematisch analog zu dem Fall her-
leiten, bei dem angenommen wurde, dass es sich um einen reinen frequenzselektiven
Kanal handelt. Es wird lediglich anstelle der Kanalimpulsantwort die Doppler-Funktion
betrachtet. Die Doppler-Funktion entspricht der inversen Fouriertransformierten der
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zeitvarianten Kanaliibertragungsfunktion beziiglich der Zeit t. An die nicht {iberab-
getastete Doppler-Funktion werden (V' — D) Nullen angefiigt. Damit ergibt sich die
V x V Korrelationsmatrix zu

R, =Fyp Ry BV, (A.47)

wobei die Matrix Fy, , den ersten D Spalten der V' x V' Fouriermatrix Fy, entspricht.
Bei der D x D Kanalkorrelationsmatrix Ry der nicht iiberabgetasteten Doppler-
Funktionen handelt es sich um eine Diagonalmatrix, deren Elemente auf der Haupt-

diagonalen dem Dopplerleistungsdichtespektrum entsprechen.

Abschliefsend wird angenommen, dass es sich um einen zeitselektiven und frequenzse-
lektiven Kanal handelt. In diesem Fall ergibt sich die W -V x W -V Korrelationsmatrix

zu
Ehdhd = (EV,D ® EW,D) ) Ef(f( ’ (E*V:FD ® E;;,D) ) (A48)

wobei Ry die D? x D? Kanalkorrelationsmatrix der nicht {iberabgetasteten

Verzogerungs-Doppler-Funktion entspricht.
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Anhang B

Beschreibung der Messszenarien

B.1 Szenario Korridor

Bei dem Szenario Korridor wurde mithilfe von einem VNA und zwei virtuellen, zirkula-
ren Antennenarrays ein 36 x 36 zeitinvarianter MIMO-Kanal vermessen. Das bedeutet,
dass die Antennen auf den Drehtischen von Messung zu Messung um jeweils 10° im
mathematisch positiven Drehsinn gedreht wurden. Die Radien der beiden virtuellen

Antennenarrays betrugen jeweils 25 cm. Am VNA wurden die folgenden Einstellungen

vorgenomimen
Mittenfrequenz fo =2,45 GHz,
Bandbreite B =200 MHz,
Anzahl an Messpunkten W =401,
RBW 100 Hz,
interne Dampfungsglieder 0dB,
Sendeleistung 0 dBm und
Mittelung aus.

Ein Grundriss des Szenarios ist in Abbildung B.1 dargestellt und in den Abbildun-
gen B.2 und B.3 sind Fotos des Messszenarios dargestellt. Der Drehtisch, der in der
Skizze rechts platziert wurde, wurde als Empfanger definiert und der andere Drehtisch
entsprechend als Sender, wobei diese Festlegung prinzipiell willkiirlich ist und auch
vertauscht werden kann. Diese Festlegung hat jedoch Einfluss darauf, ob es sich bei
den Richtungen der elektromagnetischen Wellen an den virtuellen Antennenarrays um
Einfallswinkel oder um Ausfallswinkel handelt. Die Hohe des Mittelpunkts der An-
tennen befand sich jeweils bei 1,23 m iiber dem Boden. Die kiirzesten Absténde von

35,97m

I >

Tx Rx
€) [9)

| I ey T | I >
6,39 m

Abbildung B.1. Grundriss des Szenarios Korridor
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Abbildung B.3. Foto des Szenarios Korridor
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den beiden RPs zu den Seitenwénden betrugen jeweils 55 cm und 83 cm. Die Hohe des
Korridors betrug 2,98 m. Die Antennen waren bei der Startposition direkt aufeinander
ausgerichtet, sodass sich der kleinstmogliche Abstand von 6,39 m zwischen den beiden
Antennen ergeben hat. Die Startposition der beiden Antennen ist ebenfalls in Abbil-
dung B.1 mit eingezeichnet. Das Koordinatensystem wurde so definiert, dass die direkte

Sichtverbindung zwischen dem Sender und dem Empfénger den beiden Azimutwinkeln

PRy = 180° (B.1a)
Oy = 0° (B.1b)

entsprach.

B.2 Szenario Labor 1

Bei dem Szenario Labor 1 wurde mithilfe von einem VNA und zwei virtuellen, zirkula-
ren Antennenarrays ein 36 x 36 zeitinvarianter MIMO-Kanal vermessen. Das bedeutet,
dass die Antennen auf den Drehtischen von Messung zu Messung um jeweils 10° im
mathematisch positiven Drehsinn gedreht wurden. Die Radien der beiden virtuellen

Antennenarrays betrugen jeweils 25 cm. Am VNA wurden die folgenden Einstellungen

vorgenomimen
Mittenfrequenz fo = 2,45 GHz,
Bandbreite B =200 MHz,
Anzahl an Messpunkten W =401,
RBW 100 Hz,
interne Dampfungsglieder 0dB,
Sendeleistung 0dBm und
Mittelung aus.

Ein Grundriss des Szenarios ist in Abbildung B.4 dargestellt und in den Abbildungen
B.5 und B.6 sind Fotos des Messszenarios dargestellt. Vorhandene Tische im Raum
wurden in Abbildung B.4 ebenfalls mit eingezeichnet, wobei die Tische entweder eine
Hohe von 77 cm hatten oder eine Hohe von 1,37 m hatten. Die Hohe des Raums be-
trug 2,98 m. Der Drehtisch am Fenster wurde als Sender definiert und der Drehtisch in
der Mitte des Raums entsprechend als Empfanger, wobei diese Festlegung prinzipiell

willkiirlich ist und auch vertauscht werden kann. Diese Festlegung hat jedoch Einfluss
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6,89 m

Schrank 2,42 m hoch

Fensterfront

Schrank 2,42 m hoch

77 cm hoch - 137 cm hoch

Abbildung B.4. Grundriss des Szenarios Labor 1
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Abbildung B.5. Foto des Szenarios Labor 1

Abbildung B.6. Foto des Szenarios Labor 1
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darauf, ob es sich bei den Richtungen der elektromagnetischen Wellen an den virtuel-
len Antennenarrays um Einfallswinkel oder um Ausfallswinkel handelt. Die Hohe des
Mittelpunkts der Antennen befand sich jeweils bei 1,8 m iiber dem Boden. Der kiirzes-
te Abstand des RPs des Empfangsantennenarrays zur Fensterfront betrug 96 cm. Die
Antennen waren bei der Startposition direkt aufeinander ausgerichtet, sodass sich der
kleinstmogliche Abstand von 2,19 m zwischen den beiden Antennen ergeben hat. Das
Koordinatensystem wurde so definiert, dass die direkte Sichtverbindung zwischen dem

Sender und dem Empfinger den beiden Azimutwinkeln

PRy = 180° (B.2a)
oy = 0° (B.2b)

entsprach.

B.3 Szenario Labor 2

Bei dem Szenario Labor 2 wurde mithilfe von einem VNA, einem virtuellen, zirkularen
Antennenarray und einem x-y-Tisch ein 1 x 36 zeitvarianter SIMO-Kanal zu I = 36
verschiedenen Zeitpunkten vermessen beziechungsweise es wurde ein 36 x 1 zeitvarian-
ter MISO-Kanal zu I = 36 verschiedenen Zeitpunkten vermessen. Das bedeutet, dass
die Antenne auf dem Drehtisch um jeweils 10° im mathematisch positiven Drehsinn
gedreht wurde und die Antenne auf dem x-y-Tisch wurde an 36 verschiedenen Stellen
positioniert. Der Radius des virtuellen Antennenarrays betrug 25 cm. Der Abstand zwi-
schen zwei aufeinanderfolgenden Antennenpositionen auf dem x-y-Tisch betrug 3 cm.

Am VNA wurden die folgenden Einstellungen vorgenommen

Mittenfrequenz fo = 2,45 GHz,
Bandbreite B =200 MHz,
Anzahl an Messpunkten W =401,
RBW 100 Hz,
interne Dampfungsglieder 0dB,
Sendeleistung 0 dBm und
Mittelung aus.

Ein Grundriss des Szenarios ist in Abbildung B.7 dargestellt und in den Abbildungen
B.8 und B.9 sind Fotos des Messszenarios dargestellt. Die Bewegungsrichtung der An-
tenne auf dem x-y-Tisch ist ebenfalls mit in Abbildung B.7 eingezeichnet. Vorhandene
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12,18 m

Tx

2,72m

Fensterfront

77 cm hoch - 137 cm hoch

Abbildung B.7. Grundriss des Szenarios Labor 2
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Abbildung B.8. Foto des Szenarios Labor 2

Abbildung B.9. Foto des Szenarios Labor 2
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Tische im Raum wurden ebenfalls mit eingezeichnet, wobei die Tische entweder eine
Hoéhe von 77 cm hatten oder eine Hohe von 1,37 m hatten. Die Hohe des Raums betrug
2,98 m. Der Drehtisch wurde als Sender definiert und die Antenne auf dem x-y-Tisch
wurde als Empfanger definiert, wobei diese Festlegung prinzipiell willkiirlich ist und
auch vertauscht werden kann. Diese Festlegung hat jedoch Einfluss darauf, ob es sich
bei den Richtungen der elektromagnetischen Wellen an dem virtuellen Antennenarray
um Einfallswinkel oder um Ausfallswinkel handelt. Die Hohe des Mittelpunkts der An-
tenne auf dem Drehtisch befand sich bei 1,74 m iiber dem Boden und die Hoéhe des
Mittelpunkts der Antenne auf dem x-y-Tisch befand sich bei 1,96 m iiber dem Boden.
Der kiirzeste Abstand des RPs des virtuellen, zirkularen Antennenarrays zur Wand be-
trug 54 cm. Die Antenne auf dem Drehtisch war bei der Startposition so ausgerichtet,
dass sich der kleinstmdgliche Abstand von 2,72 m zwischen der Sendeantenne und der
Linie, auf der sich die Empfangsantenne bewegt hat, ergab. Die Antenne auf dem x-y-
Tisch war bei der Startposition so ausgerichtet, dass sich der gréfstmogliche Abstand
zur Startposition der Sendeantenne ergab. Der Abstand bei der Startposition der An-
tenne auf dem x-y-Tisch zur Fensterfront betrug 2,82 m. Die Startposition der beiden
Antennen ist ebenfalls mit eingezeichnet. In der Endposition der Antenne auf dem x-y-
Tisch hat sich ebenfalls der grofstmogliche Abstand zur Startposition der Sendeantenne

ergeben.
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Anhang C

Liste haufig verwendeter Abkiirzungen und
Formelzeichen

C.1 Abkiirzungen

EM Expectation-Maximization

ESPRIT  Estimation of Signal Parameters via Rotational Invariance Techniques

FDD Frequency Division Duplex
MIMO Multiple-Input Multiple-Output
MISO Multiple-Input Single-Output
ML Maximum-Likelihood

MMSE Minimum-Mean-Square-Error
MSE Mean-Square-Error

MUSIC Multiple Signal Classification
RBW Resolution Bandwidth

RP Referenzpunkt

SAGE Space Alternating Generalized Expectation Maximization
SIMO Single-Input Multiple-Output
SISO Single-Input Single-Output
TDD Time Division Duplex

VNA Vector Network Analyzer

C.2 Formelzeichen

A (fo) Matrix mit allen Steuervektoren

Ag. (fo) Matrix mit den Steuerfaktoren fiir die Empfangsseite

Ar, (fo) Matrix mit den Steuerfaktoren fiir die Sendeseite

ﬂgg (fo) Vektor mit den Steuerfaktoren fiir die Empfangsseite fiir den d-ten Aus-
breitungspfad

Q(IEQ (fo) Vektor mit den Steuerfaktoren fiir die Sendeseite fiir den d-ten Ausbrei-
tungspfad

B Bandbreite

D Anzahl der Ausbreitungspfade

e

—
.

~—

Empfangsvektor zum Zeitindex ¢
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F

f

13
warAw,erAv

fn,w—l—Aw,v-‘,—Av

==w,v

Sz = = e

Abtastabstand im Frequenzbereich

Frequenz im Bereich von —B/2 bis B/2

Dopplerfrequenz des d-ten Ausbreitungspfades

mittlerer quadratischer Fehler bei der Pradiktion

normierter mittlerer quadratischer Fehler bei der Pradiktion
Mittenfrequenz

Systemmatrix

(w + Aw,v + Av)-ter Abtastwert der Kanaliibertragungsfunktion zwi-
schen der m-ten Empfangsantenne und der n-ten Sendeantenne
Kanalmatrix

direktionale Kanalmatrix

Kanalvektor mit Abtastwerten aller Kanaliibertragungsfunktionen
Kanalvektor zum Zeitindex ¢ mit Abtastwerten aller Kanaliibertragungs-
funktionen

Kanalvektor im Unterraum zum Zeitindex ¢ mit Abtastwerten aller Ka-
naliibertragungsfunktionen

Kanalvektor mit bekannten Abtastwerten aller Kanaliibertragungsfunk-
tionen

direktionaler Kanalvektor mit Abtastwerten der d-ten direktionalen Ka-
naliibertragungsfunktion

Kanalvektor mit préadizierten Abtastwerten aller Kanaliibertragungs-
funktionen

unterraumbasierter Kanalvektor zum Zeitindex ¢ mit Abtastwerten aller
Kanaliibertragungsfunktionen

Kanalvektor mit Abtastwerten der Kanaliibertragungsfunktionen zwi-
schen allen Sendeantennen und allen Empfangsantennen zum Frequenz-
index w und Zeitindex v

Kanalvektor mit Abtastwerten der Kanaliibertragungsfunktion zwischen
der m-ten Empfangsantenne und der n-ten Sendeantenne bei der Mit-
tenfrequenz fy

Kanalvektor zum Zeitindex ¢ mit Abtastwerten der Kanaliibertragungs-
funktion zwischen der m-ten Empfangsantenne und der n-ten Sendean-
tenne

Einheitsmatrix

Grofse des Unterraums

Anzahl der Empfangsantennen

Anzahl der Sendeantennen

Rauschmatrix

Rauschvektor
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Filterordnung

Filterkoeffizient

Vektor mit den Filterkoeffizienten

Filterordnung

Array Korrelationsmatrix

Array Korrelationsmatrix der direktionalen Kanaliibertragungsfunktio-
nen

Kanalkorrelationsmatrix

Korrelationsmatrix des Rauschens

Abtastabstand im Zeitbereich

Zeit

Anzahl der Abtastwerte der Kanaliibertragungsfunktion in Zeitrichtung
Anzahl der Abtastwerte der Kanaliibertragungsfunktion in Frequenzrich-
tung

Wiener Filter

Kanalvektor mit Abtastwerten der Kanaliibertragungsfunktionen zwi-
schen allen Sendeantennen und allen Empfangsantennen in Folge des
d-ten Ausbreitungspfades

komplexes Gewicht des d-ten Pfads

Pradiktionsweite in Frequenzrichtung

Pradiktionsweite in Zeitrichtung

Pradiktionsweite in Frequenzrichtung

Pradiktionsweite in Zeitrichtung

Parametervektor

Poldistanzwinkel der Einfallsrichtung des d-ten Ausbreitungspfades
Poldistanzwinkel der Ausfallsrichtung des d-ten Ausbreitungspfades
Wellenlange

u-ter Eigenwert

absolute Frequenz

pu-ter Eigenwert

Rauschvarianz

Laufzeit des d-ten Ausbreitungspfades

Laufzeit des d-ten Ausbreitungspfades vom Referenzpunkt auf der Emp-
fangsseite zur m-ten Empfangsantenne

Laufzeit des d-ten Ausbreitungspfades vom Referenzpunkt auf der Sen-
deseite zur n-ten Sendeantenne

Einfallsrichtung im Azimut des d-ten Ausbreitungspfades
Ausfallsrichtung im Azimut des d-ten Ausbreitungspfades

Parametervektor des d-ten Ausbreitungspfades



159

Literaturverzeichnis

[ABO7]

[AJIF99]

[ASPW09]

[ASW10]

[AZKO6]

[BD96

[BHKLO1]|

[BLMO3|

[BNNT08]

[BOONOG]

[BUNOI]|

[Bun08]
(Bur73|

[CEV07]

Abe, T.; Bauch, G.: Differential Codebook MIMO Precoding Technique.
2007, S. 3963-3968.

Andersen, J. B.; Jensen, J.; Jensen, S. H.; Frederiksen, F.: Prediction of
Future Fading Based on Past Measurements. Proc. IEEE 50th Vehicular
Technology Conference (VTC’99-Fall), 1999, S. 151-155.

Al-Shatri, H.; Palleit, N.; Weber, T.: Transmitter Power Allocation for Op-
timizing Sum Capacity in Interference Channels. Proc. 1jth International
OFDM-Workshop (InOWo’09) , Hamburg, Germany, 2009, S. 73-77.

Al-Shatri, H.; Weber, T.: Optimizing Power Allocation in Interference
Channels Using D.C. Programming. Proc. 6th Workshop on Resource Al-
location in Wireless Networks (RAWNET’10), 2010.

Al Zhour, Z.; Kilicman, A.: Matrix Equalities and Inequalities Involving
Khatri-Rao and Tracy-Singh Sums. Journal of Inequalities in Pure and
Applied Mathematics, Bd. 7, 2006, S. 1-17.

Brockwell, P. J.; Davis, R. A.: Introduction to Time Series and Forecasting.
Springer-Verlag, 1996.

Beuth, K.; Hanebuth, R.; Kurz, G.; Liiders, C.: Nachrichtentechnik. 2.
Auflage. Vogel Buchverlag, 2001.

Barhumi, I.; Leus, G.; Moonen, M.: Optimal Training Design for MIMO
OFDM Systems in Mobile Wireless Channels. IEEE Transactions on Signal
Processing, Bd. 51, 2003, S. 1615-1624.

Bui, H. P.; Nishimoto, H.; Nishimura, T.; Ohgane, T.; Ogawa, Y.: Per-
formance of MIMO E-SDM Systems Using Channel Prediction in Actual
Time-Varying Indoor Fading Environments. IEICE Transactions on Com-
munications, 2008, S. 1713-1723.

Bui, H. P.; Ogawa, Y.; Ohgane, T.; Nishimura, T.: Extrapolation of Time-
Varying MIMO Channels for an E-SDM System. 2006, S. 1748-1752.

Brunner, C.; Utschick, W.; Nossek, J. A.: Exploiting the Short-Term and
Long-Term Channel Properties in Space and Time: Eigenbeamforming
Concepts for the BS in WCDMA. FEuropean Transactions on Telecom-
munications, Bd. 12, 2001, S. 365-378.

Bundesnetzagentur: Frequenznutzungsplan. 2008.

Burg, J. P.: Mazimum Entropy Spectral Analysis. Dissertation, Stanford
University, 1975.

Chen, M.; Ekman, T.; Viberg, M.: New Approaches for Channel Prediction
Based on Sinusoidal Modeling. FURASIP Journal on Advances in Signal
Processing, Bd. 2007, 2007.



160

Literaturverzeichnis

[Cha03]

[CHCO3]

|CHCO04]

[CLT+02]

[DHHHO00)

[DLR77|

[DM84]

[DS03]

[EDHH97]

[EDHHOS)]

[FDHTI6]

[FHO4]

Chan, R.: Channel Prediction for Adaptive Modulation in Wireless Com-
muinications. Dissertation, Virginia Polytechnic Institute and State Uni-
versity, 2003.

Chalise, B. K.; Héring, L.; Czylwik, A.: Uplink to Downlink Spatial
Covariance Matrix Transformation Concepts for Downlink Beamforming.

Proc. IEEE International Symposium on Signal Processing and Informati-
on Technology (ISSPIT’03), 2003.

Chalise, B. K.; Héaring, L.; Czylwik, A.: Robust Uplink to Downlink Spa-
tial Covariance Matrix Transformation for Downlink Beamforming. Proc.
IEEE International Conference on Communications (ICC°04), 2004.

Chong, C. C.; Laurenson, D. I.; Tan, C. M.; McLaughlin, S.; Beach, M. A_;
Nix, A. R.: Joint Detection-Estimation of Directional Channel Parameters
Using the 2-D Frequency Domain SAGE Algorithm With Serial Interfe-
rence Cancellation. Proc. IEEE International Conference on Communica-

tions (1CC°02), Bd. 2, 2002, S. 906-910.

Duel-Hallen, A.; Hu, S.; Hallen, H.: Long-Range Prediction of Fading
Signals: Enabling Adaptive Transmission for Mobile Radio Channels. IEEE
Signal Processing Magazine, Bd. 17, 2000, S. 62-75.

Dempster, A. P.; Laird, N. M.; Rubin, D. B.: Maximum Likelihood from
Incomplete Data via the EM Algorithm. Journal of the Royal Statistical
Society. Series B, Bd. 39, 1977, S. 1-38.

Dudgeon, D. E.; Mersereau, R. M.: Multidimensional Digital Signal Pro-
cessing. Prentice Hall, 1984.

Detlefsen, J.; Siart, U.: Grundlagen der Hochfrequenztechnik. 2. Auflage.
Oldenbourg Wissenschaftsverlag, 2003.

Eyceoz, T.; Duel-Hallen, A.; Hallen, H.: Prediction of Fast Fading Parame-
ters by Resolving the Interference Pattern. Signals, Systems & Computers.
Conference Record of the Thirty-First Asilomar Conference on, 1997.

Eyceoz, T.; Duel-Hallen, A.; Hallen, H.: Deterministic Channel Modeling
and Long Range Prediction of Fast Fading Mobile Radio Channels. /IEEE
Communications Letter, Bd. 2, 1998, S. 254-256.

Fleury, B. H.; Dahlhaus, D.; Heddergott, R.; Tschudin, M.: Wideband
Angle of Arrival Estimation Using the SAGE Algorithm. Proc. IEEFE 4th

International Symposium on Spread Spectrum Techniques & Applications
(ISSSTA’96), 1996, S. 79-85.

Fessler, J. A.; Hero, A. O.: Space-Alternating Generalized Expectation-
Maximization Algorithm. IEEE Transactions on Signal Processing, Bd. 42,
1994, S. 2664-2675.



Literaturverzeichnis 161

[FHI6]

[Fis02]

[FJS02]

[FLI6]

[F1e00]

[FWSS]

[God97]

[Hzn01]

[Hay02]

[HDHH99]

[HHS9)

[Hoh11]

[HHDH99]

[Hie06]

Fischer, R.; Huber, J.: A new Loading Algorithm for Discrete Multi-
tone Transmission. Proc. IEEE Global Telecommunications Conference
(GLOBECOM’06), 1996.

Fischer, R. F. H.: Precoding and Signal Shaping for Digital Transmission.
John Wiley & Sons, 2002.

Fleury, B. H.; Jourdan, P.; Stucki, A.: High-Resolution Channel Parameter
Estimation for MIMO Applications Using the SAGE Algorithm. Interna-
tional Zirich Seminar on Broadband Communications, 2002, S. 301-309.

Fleury, B. H.; Leuthold, P. E.: Radiowave Propagation in Mobile Com-
munications: An Overview of European Research. IEEE Communications
Magazine, Bd. 34, 1996, S. 70-81.

Fleury, B. H.: First- and Second-Order Characterization of Direction Di-
spersion and Space Selectivity in the Radio Channel. IEEE Transactions
on Information Theory, Bd. 46, 2000, S. 2027-2044.

Feder, M.; Weinstein, E.: Parameter Estimation of Superimposed Signals
Using the EM Algorithm. [IEEE Transactions on Acoustics, Speech, and
Signal Processing, Bd. 36, 1988, S. 477-489.

Godara, L. C.: Applications of Antenna Arrays to Mobile Communications,
Part II: Beam-Forming and Direction-of-Arrival Considerations. Procee-
dings of the IEFE, Bd. 85, 1997, S. 1195-1245.

Hénsler, E.: Statistische Signale. 3. Auflage. Springer-Verlag, 2001.
Haykin, S.: Adaptive Filter Theory. 4. Auflage. Prentice Hall, 2002.

Hu, S.; Duel-Hallen, A.; Hallen, H.: Adaptive Power Control Using Long
Range Prediction for Realistic Fast Fading Channel Models and Measured
Data. Proc. IEEE 5th International Symposium on Communication Theory
and Application (ISCTA’99), 1999, S. 118-120.

Hughes-Hartogs, D.: Ensemble Modem Structure for Imperfect Transmis-
ston Media. 1989. United States Patents No. 4,679,227 and 4,731,816 and
4,833,706.

Hoéher, P. A.: Grundlagen der digitalen Informationsibertragung. View-
eg+Teubner Verlag, 2011.

Hu, S.; Hallen, H.; Duel-Hallen, A.: Physical Channel Modeling, Adapti-
ve Prediction and Transmitter Diversity for Flat Fading Mobile Channel.
Proc. 2nd Workshop on Signal Processing Advances in Wireless Commu-
nications (SPAWC’99), 1999, S. 387-390.

Hiebel, M.: Grundlagen der vektoriellen Netzwerkanalyse. Rohde&Schwarz
GmbH & Co. KG, 2006.



162

Literaturverzeichnis

[HKL02]

[HLBO0O|

[HIM72]

[HNO5|

[HWO8]

1GSO1]

[Jai02]

[TBMW02]

[IMK*05]

[J6t04]

[Kal60]

[Kam04]

[Kay88]

Hugl, K.; Kalliola, K.; Laurila, J.: Spatial Reciprocity of Uplink
and Downlink Radio Channels in FDD Systems. Technischer Bericht,
COST 273 TD(02)066, 2002.

Hugl, K.; Laurila, J.; Bonek, E.: Transformation Based Downlink Beam-
forming Techniques for Frequency Division Duplex Systems. Proc. 2000
International Symposium on Antennas and Propagation (ISAP’00), 2000,
S. 1529-1532.

Harashima, H.; Miyakawa, H.: Matched-Transmission Technique for Chan-
nels With Intersymbol Interference. IEEE Transactions on Communicati-
ons, Bd. 20, 1972, S. 774-780.

Haardt, M.; Nossek, J. A.: Unitary ESPRIT: How to Obtain Increased
Estimation Accuracy With a Reduced Computational Burden. IEEE Tran-
sactions on Signal Processing, Bd. 43, 1995, S. 1232-1242.

Hwang, J.-K.; Winters, J. H.: Sinusoidal Modeling and Prediction of
Fast Fading Processes. Proc. IEEE Global Telecommunications Conference
(GLOBECOM’05), 1998, S. 892-897.

Iwata, T.; Goto, Y.; Susaki, H.: Application of the Multiple Signal Classi-
fication (MUSIC) Method for one-Pulse Burst-Echo Doppler Sonar Data.
Measurement Science and Technology, Bd. 12, 2001, S. 2178-2184.

Jain, P.: On the Impact of Channel and Channel Quality Estimation on Ad-
aptive Modulation. Dissertation, Virginia Polytechnic Institute and State
University, 2002.

Jotten, C. A.; Baier, P. W.; Meurer, M.; Weber, T.: Subspace Related
Signalling of Feedback Information for Low Rank MIMO Channels. Bd. 56,
2002, S. 146-145.

Jamsé, T.; Meinila, J.; Kyosti, P.; Baum, D. S.; El-Sallabi, H.; Rautiainen,
T.; Schneider, C.; Milojevic, M.; Zetterberg, P.: Querview of WINNER
Channel Modelling Activities. 15th Meeting of the Wireless World Research
Forum (WWRF), Paris, 2005.

Jotten, C. A.: Fin Beitrag zur ramlichen Sendesignalvorverarbeitung in
der Abwdrtsstrecke frequenzduplexbasierter Mobilfunksysteme mit Code-
Vielfachzugriff. Dissertation, Lehrstuhl fiir hochfrequente Signaliibertra-
gung und -verarbeitung, Technische Universitit Kaiserslautern, 2004.

Kalman, R. E.: A New Approach to Linear Filtering and Prediction Pro-
blems. Transactions of the ASME - Journal of Basic Engineering, Bd. 82,
1960, S. 35-45.

Kammeyer, K. D.: Nachrichteniibertragung. 3. Auflage. B. G. Teubner,
2004.

Kay, S. M.: Modern Spectral Estimation. Prentice Hall, 1988.



Literaturverzeichnis 163

[Kay93]

[KKO7]

[KKO03]

[KK09)

[KKKBYG6]

[K1e96]

[K&hoo]

[Kro96]
[KSP+02]

[Kiih06]

[Kum86]

[KV96]

[KWC04]

[LHO5]

[Lin05]

Kay, S. M.:  Fundamentals of Statistical Signal Processing: Estimation
Theory. Upper Saddle River: Prentice Hall, 1993.

Klenner, P.; Kammeyer, K. D.: Spatially Interpolated OFDM With Chan-
nel Estimation for Fast Fading Channels. Proc. IEEE 65th Vehicular Tech-
nology Conference (VTC’03-Spring), 2007.

Klenner, P.; Kammeyer, K. D.: Space-Time Coded OFDM Transmission
With Spatial Interpolation in the Presence of Severe Doppler Spread. Proc.
3rd International Symposium on Communications, Control and Signal Pro-
cessing (ISCCSP’08), 2008.

Kammeyer, K. D.; Kroschel, K.: Digitale Signalverarbeitung. View-
eg+Teubner Verlag, 2009.

Klein, A.; Kawas Kaleh, G.; Baier, P. W.: Zero Forcing and Minimum
Mean-Square-Error Equalization for Multiuser Detection in Code-Division
Multiple-Access Channels. IEEE Transactions on Vehicular Technology,
Bd. 45, 1996, S. 276-287.

Klein, A.: Multi-User Detection of CDMA Signals-Algorithms and Their
Application to Cellular Mobile Radio. Dissertation, Universitit Kaiserslau-
tern, 1996.

Kohler, B.-U.: Konzepte der statistischen Signalverarbeitung. Springer-
Verlag, 2005.

Kroschel, K.: Statistische Nachrichtentheorie. Springer-Verlag, 1996.

Kermoal, J. P.; Schumacher, L.; Pedersen, K. I.; Mogensen, P. E.; Frede-
riksen, F.: A Stochastic MIMO Radio Channel Model With Experimental
Validation. IEEE Journal on Selected Areas in Communications, Bd. 20,
2002, S. 1211-1226.

Kiihn, V.: Wireless Communications over MIMO Channels. John Wiley
& Sons, 2006.

Kummer, M.: Grundlagen der Mikrowellentechnik. 1. Auflage. VEB Verlag
Technik Berlin, 1986.

Krim, H.; Viberg, M.: Two Decades of Array Signal Processing Research.
IEEFE Signal Processing Magazine, Bd. 13, 1996, S. 67-94.

Kang, G.; Weckerle, M.; Costa, E.: Space-Time Joint Channel Estimation
in Filtered Multitone Multicarrier Multibranch Systems. Wireless Com-
munications and Networking Conference, 2004, S. 1844-1849.

Love, D. J.; Heath, R. W.: Limited Feedback Unitary Precoding for Spatial
Multiplexing Systems. IEEE Transactions on Information Theory, Bd. 51,
2005, S. 2967-2976.

Lindner, J.: Informationsiibertragung. 1. Auflage. Springer-Verlag, 2005.



164

Literaturverzeichnis

[LIJP10]

[LOT1]

[LR99)

[Liit96]

[Mak75]

[Mar87]

[MD04]

[MG92

[MHO6]

[MIKO5]

[Mo097|

[MS00]

[MWSL02

[NAOG]

[NTOO05]

Lee, J.-H.; Jung, S.-Y.; Park, D.: Simplified Maximum-Likelihood Pre-
coder Selection for Spatial Multiplexing Systems. [EEE Transactions on
Vehicular Technology, Bd. 59, 2010, S. 4628-4634.

Lewis, T. O.; Odell, P. L.: Estimation in Linear Models. 1. Auflage. Prentice
Hall, 1971.

Liberti Jr., J. C.; Rappaport, T. S.: Smart Antennas For Wireless Com-
munications: 1S-95 and Third Generation CDMA Applications. 1. Auflage.
Prentice Hall, 1999.

Liitkepohl, H.: Handbook of Matrices. John Wiley & Sons, 1996.

Makhoul, J.: Linear Prediction. A Tutorial Overview. Proceedings of the
IEEE, 1975, S. 561-580.

Marple, S. L.: Digital Spectral Analysis With Applications. 1. Auflage.
Prentice Hall, 1987.

Mutti, C.; Dahlhaus, D.: Adaptive Power Loading for Multiple-Input
Multiple-Output OFDM Systems With Perfect Channel State Informati-
on. Proc. Joint COST 273/284 Workshop on Antennas and Related System
Aspects in Wireless Communications, 2004.

Meinke, H. H.; Gundlach, F.-W.: Taschenbuch der Hochfrequenztechnik. 5.
Auflage. Springer-Verlag, 1992.

Marzetta, T. L.; Hochwald, B. M.: Fast Transfer of Channel State Informa-
tion in Wireless Systems. IEEFE Transactions on Signal Processing, Bd. 54,
2006, S. 1268-1278.

Manolakis, D. G.; Ingle, V. K.; Kogon, S. M.: Statistical and Adaptive
Signal Processing:. Artech House, 2005.

Moon, T. K.: The Expectation-Maximization Algorithm. IEEE Signal
Processing Magazine, Bd. 13, 1997, S. 47-60.

Moon, T. K.; Stirling, W. C.: Mathematical Methods and Algorithms for
Signal Processing. 1. Auflage. Prentice Hall, 2000.

Maniatis, I.; Weber, T.; Sklavos, A.; Liu, Y.: Pilots for Joint Channel
Estimation in Multi-user OFDM Mobile Radio Systems. Proc. IEEE 7th

International Symposium on Spread Spectrum Techniques & Applications
(ISSSTA02), Prag, 2002, S. 44-48.

Nakamura, T.; Abeta, S.: Super 3G Technology Trends. NTT DoCoMo
Technical Journal, Bd. 2, 2006, S. 52-56.

Nishimura, T.; Tsutsumi, T.; Ohgane, T.; Ogawa, Y.: Compensation of
Channel Information Error Using First Order Extrapolation in Eigenbeam
Space Division Multiplexing (E-SDM). Proc. IEEE International Confe-
rence on Wireless Communications and Applied Computational Electroma-
gnetics (ACES’05), 2005, S. 44-47.



Literaturverzeichnis 165

[OHW+03] Ozcelik, H.; Herdin, M.; Weichselberger, W.; Wallace, J.; Bonek, E.: De-

[OMO9]

[PALOG]

[Pal0g]

[Pap00]

[Par92|

[P&t99)

[PDTI1]

[Pic3)]

[PRKS5|

[Pro01]

[PWO7]

[PWO9]

[PW10a|

ficiencies of “Kronecker” MIMO Radio Channel Model. IEFE Electronics
Letters, Bd. 39, 2003, S. 1209-1210.

Oyerinde, O. O.; Mneney, S. H.: Adaptive CIR Prediction of Time-Varying
Channels for OFDM Systems. IEEE AFRICON 2009, 2009.

Palleit, N.; Ahrens, A.; Lange, C.: Transmit Power Allocation in SVD-
Equalized Broadband MIMO Transmission Systems. International Confe-

rence on Advances in the Internet, Processing, Systems and Interdiscipli-
nary Research (IPSI'06), New York, 2006.

Palleit, N.: Sum Rate Maximization in Interference Channels. Proc.
13. Diskussionssitzung der ITG-Fachgruppe ,Angewandte Informations-
theorie”, Rostock, 2009.

Papathanassiou, A.: Adaptive antennas for mobile radio systems using
Time Division CDMA and joint detection. Dissertation, Lehrstuhl fiir
hochfrequente Signaliibertragung und -verarbeitung, Universitat Kaisers-
lautern, 2000.

Parsons, J. D.: The Mobile Radio Propagation Channel. Pentech Press,
1992.

Pétzold, M.: Mobilfunkkandle. 1. Auflage. Vieweg, 1999.

Parsons, J. D.; Demery, D. A.; Turkmani, A. M. D.: Sounding Techniques
for Wideband Mobile Radio Channels: A Review. Communications, Speech
and Vision, IEE Proceedings I, Bd. 5, 1991, S. 437-446.

Picinbono, B.: Random Signals and Systems. 2. Auflage. Prentice Hall,
1993.

Paulraj, A.; Roy, R.; Kailath, T.: Estimation of Signal Parameters via Ro-
tational Invarinace Techniques — ESPRIT. Proc. 19th Asilomar Conference
on Signals, Systems, and Computers, 1985.

Proakis, J. G.: Digital Communications. 4. Auflage. New York: McGraw-
Hill, 2001.

Palleit, N.; Weber, T.. Untersuchungen zur Kanalschitzung durch
Ausnutzen langzeitstatistischer rdumlicher Eigenschaften von MIMO-
Funkkanélen. Tagungsband des 12. Symposiums Maritime Elektrotechnik,
Elektronik und Informationstechnik, Rostock, 2007.

Palleit, N.; Weber, T.: Prediction of the Channel Transfer Function. Work-
shop Selbstorganisierende Sensor- und Datenfunknetze, 2009.

Palleit, N.; Weber, T.: Channel Prediction in Point-to-Point MIMO-
Systems. Proc. 7th International Symposium on Wireless Communication
Systems (ISWCS’10), 2010.



166

Literaturverzeichnis

[PW10b)

[PW11]

[RKS9]

[Sch86]

[Sem03]

[SKO01]

[SK02]

[SK03a]

[SK03b|

[SK03c]

[SMO5]

[TBS05]

[TH96)

Palleit, N.; Weber, T.: Frequency Prediction of the Channel Transfer Func-
tion in Multiple Antenna Systems. Proc. International ITG/IEEE Work-
shop on Smart Antennas (WSA’10), 2010.

Palleit, N.; Weber, T.: Time Prediction of non Flat Fading Channels.
Proc. 36th IEEFE International Conference on Acoustic, Speech, and Signal
Processing (ICASSP’11), 2011.

Roy, R.; Kailath, T.: ESPRIT — Estimation of Signal Parameters via Ro-
tational Invariance Techniques. IEEE Transactions on Acoustics, Speech,
and Signal Processing, Bd. 37, 1989, S. 984-995.

Schmidt, R. O.: Multiple Emitter Location and Signal Parameter Estima-
tion. IEEE Transactions on Antennas and Propagation, Bd. 34, 1986, S.
276-280.

Semmelrodt, S.:  Methoden zur pradiktwen Kanalschitzung fir adapti-
ve Ubertragungstechniken im Mobilfunk. Dissertation, Universitat Kassel,
2003.

Semmelrodt, S.; Kattenbach, R.: Application of Spectral Estimation Tech-
niques to 2-D Fading Forecast of Time-Variant Channels. Technischer

Bericht, COST 273 TD(01)034, 2001.

Semmelrodt, S.; Kattenbach, R.: A 2-D Fading Forecast of Time-Variant
Channels Based on Parametric Modeling Techniques. Proc. 15th Interna-

tional Symposium on Personal, Indoor and Mobile Radio Communications
(PIMRC’02), 2002.

Semmelrodt, S.; Kattenbach, R.: Fading Forecast Schemes for Frequen-
cy Selective Radio Channels. Technischer Bericht, COST 273 TD(03)112,
2003.

Semmelrodt, S.; Kattenbach, R.: Investigation of Different Fading Fore-
cast Schemes for Flat Fading Radio Channels. Proc. IEEE 57th Vehicular
Technology Conference (VTC’03-Spring), 2003.

Semmelrodt, S.; Kattenbach, R.: Performance Analysis and Comparison
of Different Fading Forecast Schemes for Flat Fading Radio Channels.
Technischer Bericht, COST 273 TD(03)045, 2003.

Schathuber, D.; Matz, G.: MMSE and Adaptive Prediction of Time-
Varying Channels for OFDM Systems. IEEE Transactions on Wireless
Communications, Bd. 4, 2005, S. 593-602.

Thomas, T. A.; Baum, K. L.; Sartori, P.: Obtaining Channel Knowledge
for Closed-Loop Multi-Stream Broadband MIMO-OFDM Communications
Using Direct Channel Feedback. Proc. IEEE Global Telecommunications
Conference (GLOBECOM’05), 2005, S. 3907-3911.

Torrance, J. M.; Hanzo, L.: Upper Bound Performance of Adaptive Modu-
lation in a Slow Rayleigh Fading Channel. IEE Electronics Letters, 1996.



Literaturverzeichnis 167

[Tom71]

[TS310]

[TU07|

[UB01]

[Vas96]

[VPP97]

[VTO1]

[vT02]

[vVVB88|

[WABDO6]

[Weill]

[WhaT1|

[Wie50]

[WMO5]

[WMZ05a]

Tomlinson, M.: New Automatic Equalizer Employing Modulo Arithmetic.
IEE FElectronics Letters, Bd. 7, 1971, S. 138-139.

SGPP TS 36.211 V10.0.0: Evolved Universal Terrestrial Radio Access
(E-UTRA); Physical Channels and Modulation. 2010.

Tejera, P.; Utschick, W.: Feedback of Channel State Information in Wi-
reless Systems. Proc. IEEE International Conference on Communications
(1CC°07), 2007.

Utschick, W.; Brunner, C.. Efficient Tracking and Feedback of DL-
Eigenbeams in WCDMA. Proc. 4th European Personal Mobile Commu-
nications Conference (EPMCC’01), 2001.

Vaseghi, S. V.: Advanced Signal Processing and Digital Noise Reduction.
John Wiley & Sons, 1996.

Vanderveen, M. C.; Papadias, C. B.; Paulraj, A.: Joint Angle and Delay
Estimation (JADE) for Multipath Signals Arriving at an Antenna Array.
IEEE Communications Letter, Bd. 1, 1997, S. 12-14.

Vook, F. W.; Thomas, T. A.: MMSE Multi-User Channel Estimation for
Broadband Wireless Commuinications. Proc. IEEE Global Telecommuni-

cations Conference (GLOBECOM’01), 2001.

van Trees, H. L.: Optimum Array Processing Part IV of Detection, Esti-
mation, and Modulation Theory. 1. Auflage. John Wiley & Sons, 2002.

van Venn, B. D.; Buckley, K. M.: Beamforming: A Versatile Approach to
Spatial Filtering. IEEE Signal Processing Magazine, Bd. 5, 1988, S. 4-24.

Weber, T.; Ahrens, A.; Buch, T.; Deng, S.: Exploiting Second Order Sta-
tistics in MIMO Channel Estimation. Proc. 2006 IST Summit, Mykonos,
2006.

Wei, X.: Cooperative Communications with Partial Channel State Infor-
mation in Mobile Radio Systems. Dissertation, Institut fiir Nachrichten-
technik, Universitat Rostock, 2011.

Whalen, A. D.: Detection of Signals in Noise. 1. Auflage. Academic Press,
1971.

Wiener, N.: Eztrapolation, Interpolation, and Smoothing of Stationary Ti-
me Series. John Wiley & Sons, 1950.

Weber, T.; Meurer, M.: Advanced Channel Estimation Exploiting Second
Order Statistics. Proc. 2005 IST Summit, Dresden, 2005.

Weber, T.; Meurer, M.; Zirwas, W.: Improved Channel Estimation Exploi-
ting Long Term Channel Properties. Proc. 12th International Conference
on Telecommunications (ICT’05), Kapstadt, 2005.



168 Literaturverzeichnis

[WMZ05b] Weber, T.; Meurer, M.; Zirwas, W.: Subspace Based Channel Estimation.
COST 273 TD(05)004, Bologna, 2005.

[ZB95] Zinke, O.; Brunswig, H.: Hochfrequenztechnik 1. 5. Auflage. Springer-
Verlag, 1995.



	Einleitung
	Motivation
	Einordnung der Arbeit in das wissenschaftliche Umfeld
	Ziele der Arbeit
	Inhaltsübersicht

	Gewinnen der aktuellen Kanalzustandsinformationen
	Ausbreitung elektromagnetischer Wellen
	Konzept eines Systems zum Messen des aktuellen Kanalzustands
	Aufbau des Messsystems
	Ablauf einer Messung
	Übersicht über die Messkampagnen

	Trainingssignalbasiertes Schätzen des aktuellen Kanalzustands
	Systemmodell
	Maximum-Likelihood-Schätzer
	Minimum-Mean-Square-Error-Schätzer
	Maximum-Likelihood-Schätzer im Unterraum

	Anwenden der trainingssignalbasierten Schätzverfahren auf gemessene Funkkanäle

	Direktionales Modell des Punkt zu Punkt MIMO-Mobilfunkkanals
	Direktionales Kanalmodell
	Schätzen der pfadspezifischen Parameter
	Beamforming Verfahren
	Unterraumbasierte Verfahren
	Maximum-Likelihood Verfahren
	Modifiziertes direktionales Kanalmodell
	Maximum-Likelihood-Schätzer
	Expectation-Maximization Algorithmus
	SAGE Algorithmus
	Initialisieren des Expectation-Maximization Algorithmus und des SAGE Algorithmus



	Filterbasiertes Modell des Punkt zu Punkt MIMO-Mobilfunkkanals
	Filterbasiertes Kanalmodell
	Zusammenhang zwischen dem direktionalen Kanalmodell und dem filterbasierten Kanalmodell
	Schätzen der Filterkoeffizienten des filterbasierten Kanalmodells
	Schätzen der Filterkoeffizienten basierend auf den pfadspezifischen Parametern
	Schätzen der Filterkoeffizienten basierend auf der Kovarianzmethode
	Schätzen der Filterkoeffizienten basierend auf dem Wiener-Filter


	Prädizieren der Kanalzustandsinformationen
	Motivation
	Prädizieren der Kanalzustandsinformationen basierend auf dem direktionalen Kanalmodell
	Gemeinsames Prädizieren der Kanalzustandsinformationen in Frequenz- und Zeitrichtung
	Separates Prädizieren der Kanalzustandsinformationen in Frequenz- und Zeitrichtung

	Prädizieren der Kanalzustandsinformationen basierend auf dem filterbasierten Kanalmodell
	Gemeinsames Prädizieren der Kanalzustandsinformationen in Frequenz- und Zeitrichtung
	Separates Prädizieren der Kanalzustandsinformationen in Frequenz- und Zeitrichtung


	Untersuchung der Leistungsfähigkeit der Prädiktionstechniken
	Definition der Gütekriterien
	Anwenden der Prädiktionsverfahren auf einen synthetisch generierten Funkkanal
	Beschreibung des synthetisch generierten Funkkanals
	Anwenden der Prädiktionsverfahren

	Anwenden der Prädiktionsverfahren auf gemessene Funkkanäle
	Anwenden der Prädiktionsverfahren auf die gemessenen Funkkanäle des Szenarios Labor 2
	Anwenden der Prädiktionsverfahren auf die gemessenen Funkkanäle der Szenarien Korridor und Labor 1


	Zusammenfassung
	Zusammenfassung in deutscher Sprache
	Zusammenfassung in englischer Sprache

	Herleitungen
	Korrelationsmatrix des Rauschens
	MIMO-Kanalkorrelationsmatrix

	Beschreibung der Messszenarien
	Szenario Korridor
	Szenario Labor 1
	Szenario Labor 2

	Liste häufig verwendeter Abkürzungen und Formelzeichen
	Abkürzungen
	Formelzeichen




