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Zusammenfassung

Die vorliegende Dissertation beschéftigt sich mit der Fragestellung, ob FMCW-Radar-
systeme basierend auf kommerziell erhaltlichen Sendeempfingern in der Lage sind,
hochprézise Positionsschatzungen im zwei-dimensionalen Raum zu unterstiitzen. Hoch-
préizise meint hierbei Entfernungsschétzgenauigkeiten im unteren Mikrometerbereich
bei gleichzeitiger Winkelschatzgenauigkeit von besser als einem Grad.

Die Arbeit beleuchtet hierfiir zunéchst die technischen und mathematischen Hinter-
grinde und zeigt mithilfe zahlreicher Simulationen auf, welche Hardware-, Umwelt- und
Zieleffekte Limitationen fiir die erreichbaren Genauigkeiten darstellen. Dafiir werden
zum einen der Einfluss unterschiedlicher Amplituden- und Phasengéange der verschiede-
nen Sende- und Empfangszweige eines mehrkanaligen Radarsystems beleuchtet. Zum
anderen werden duflere, zum Teil nicht beeinflussbare Gegebenheiten wie beispielsweise
die Zielgeometrie oder die Ausbreitungsgeschwindigkeit von EM-Wellen betrachtet.

Ein Demonstratorsystem basierend auf dem IWR6843-Chip von Texas Instruments
wird entworfen und dafiir genutzt, die theoretischen Untersuchungen durch prakti-
sche Ergebnisse zu validieren. Zwei verschiedene Antennenkonfigurationen, eine SISO-
und eine MIMO-Konfiguration, werden zu diesem Zweck an einer Linearachse und mit
verschiedenen Zielszenarien erprobt. Die beiden Systeme erreichen in einem Ein-Ziel-
Szenario jeweils eine Entfernungsschatzgenauigkeit von besser 50 pm fir Zieldistanzen
bis 1,5m. Die MIMO-Konfiguration ist gleichzeitig in der Lage, den Zielwinkel mit
einer Genauigkeit von 0,5° zu bestimmen. In einem Mehr-Ziel-Szenario zeigen sich
schlielich die Grenzen des Demonstrators auf: Die genannten Genauigkeiten kdnnen
weiterhin erreicht werden, stehen die Ziele mindestens 15 cm radial voneinander ent-
fernt. Verkleinert sich dieser Abstand, konnen die Ziele in der verwendeten Algorithmik
nicht mehr sauber voneinander getrennt werden und die Entfernungsschatzgenauigkeit

verschlechtert sich auf einige Millimeter.
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Notationen, Symbole und Abkiirzungen

Mathematische Notationen

P reellwertige skalare Grofie
L komplexwertige skalare Grofle

|Z| Betrag einer skalaren Grofie

T geometrischer Vektor

1| Euklidische Norm eines Vektors

X e Signalvektor

X Matrix

xU XY Transponierte eines Vektors / einer Matrix
xUXE Adjungierte eines Vektors / einer Matrix
T(t) oo zeit-kontinuierliche Funktion

xlk] oo zeit-diskrete Funktion

E{z} oo Erwartungswert einer Grofie

arg{x} ... Argument einer komplexwertigen Grofle
max{x(t)}, max{z[k]} ....... Maximalwert einer Funktion

amodb ......... .. ..., Modulo-Operator (Rest der Division a/b)
lz] Abrunden

[Z] o Aufrunden

] Runden

P Schétzung einer Grofe
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VAR{z} ... Varianz einer Grofle

MSE{z} ...l mittlerer quadratischer Fehler einer Grofle (Mean-
Squared-Error)

RMSE{z} .............oo.... Wurzel der mittleren Fehlerquadratsumme einer Grofie
(Root-Mean-Square-Error)

CRLB{z} ...ttt Cramér-Rao-Schranke einer Grofle

XY et Kronecker Produkt zweier Vektoren

X OV et Hadamard-Produkt zweier Vektoren

AE . Amplitude des Empfangssignals

AN . Amplitude des Lokaloszillatorsignals

AS Amplitude des Sendesignals

ABB Amplitude des komplexen Basisbandsignals

aPlak] oo Schwenkvektor des linearen Phasenmodells

a%Bla] oo Schwenkvektor des schmalbandigen Modells

B oo Bandbreite der Frequenzrampe

BE . Bandbreite der Empfangsketten

B Ausbreitungskonstante des Hohlleiters

C et e Laufindex der Auf-/Abwéirtsrampenpaare pro Mess-
punkt

C o Anzahl Auf-/Abwartsrampen pro Messpunkt

CO v eeee e Vakuumlichtgeschwindigkeit

CL vttt e Ausbreitungsgeschwindigkeit der elektromagnetischen

Wellen in Luft
ARy oo temperaturabhangiger Entfernungsmessfehler

ARp oo Entfernungsschétzfehler der Frequenzauswertung
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Entfernungsschétzfehler der Phasenauswertung
relative Permittivitat eines Materials
Rauschzahl der Empfangerstufe
Mittenfrequenz der Frequenzrampe
Stopfrequenz der Frequenzrampe
Startfrequenz der Frequenzrampe
Abtastfrequenz der Analog-Digital-Umsetzer
Antennengewinn der Sendeantenne(n)
Antennengewinn der Empfangsantenne(n)

Ubertragungsfunktion des rauscharmen Empfangsver-

starkers (engl. low-noise amplifier)

Ubertragungsfunktion des Sendeverstéirkers (engl. power

amplifier)

Laufindex des Messpunktes innerhalb einer Messung
Anzahl der Messpunkte pro Messung

Anzahl der Abtastwerte pro Frequenzrampe
Boltzmann-Konstante

Verluste in den Empfangsketten

Lange eines Hohlleiters

Wellenlénge in Luft

Anzahl der Sendeantennen

komplexwertiges zeit-diskretes additives weiles Gauf3-

sches Rauschen

Anzahl der Empfangsantennen

Brechungsindex der Umgebungsluft

ppm-Anteil des Brechungsindex der Umgebungsluft

Normalvektor des Radarsystem
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D e Laufindex fiir die Anzahl der Ziele

P Anzahl der Ziele

Pg oo Empfangsleistung

DLt « o oovveeee e Luftdruck der Umgebungsluft

Py oo Rauschleistung

Py oo Sendeleistung

7 P Position der n-ten Empfangsantenne

DR veoeeee e Position des Radarmittelpunktes

D Position der m-ten Sendeantenne

B Position des p-ten Ziels

D(t) oo Phase des Rampensignals

GEM) o Phase des Empfangssignals

OEB() Phase des komplexwertigen Basisbandsignals

DS(H) oo Phase des Sendesignals

G Phasendrehung bei der Reflexion am Ziel

DLUfE « v v o e e et e relative Luftfeuchtigkeit der Umgebungsluft

W(0,0) oo Winkelabhéngige Abstrahlcharakteristik einer Anten-
ne

G o Exponent in der exponentiellen parabolischen Interpo-
lation

R oo radiale Entfernung zwischen Radarursprung und Ziel-
mittelpunkt

R o geschitzte radiale Entfernung zwischen Radarursprung

und Zielmittelpunkt

Hﬁ EZH ....................... Entfernung zwischen der n-ten Empfangsantenne und

dem p-ten Ziel

H RZS H ....................... Entfernung zwischen der m-ten Sendeantenne und dem

p-ten Ziel



SE(E) o Empfangssignal

sBB(t) o komplexes Basisbandsignal

sBBIR] oo komplexes Basisbandsignal (zeitdiskretisiert)

sSBBL) Inphase-Komponente des Basisbandsignals

SBBAIR] o Inphase-Komponente des Basisbandsignals (zeitdiskre-
tisiert)

sBBQM) L Quadratur-Komponente des Basisbandsignals

sBBQIE] o Quadratur-Komponente des Basisbandsignals (zeitdis-
kretisiert)

SYO() oo Lokaloszillatorsignal

SS(E) oo Sendesignal

OROS o veeeeeeee e Radarquerschnitt des Ziels

T o Rampendauer

Toye wvoveiii i Zyklusdauer des MIMO-Radarsystems

T Rampenwiederholdauer

Toys o vvoeiii Systemtemperatur

T e Laufzeit des Signals

O Azimutwinkel

O geschatzter Azimutwinkel

TChip «vvveeeeeeiiieaaaean, mittlere Temperatur des Radarchips

WLt « v Temperatur der Umgebungsluft

W e e Rampensteilheit

W) e instantane Rampenfrequenz

We vt e Mittenkreisfrequenz der Frequenzrampe

Wg e Grenzkreisfrequenz des Hohlleiters

WR e et Stopkreisfrequenz der Frequenzrampe

W ettt et Startkreisfrequenz der Frequenzrampe
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xii

x-Komponente der Position der n-ten Empfangsanten-

ne

z-Komponente der Position der m-ten Sendeantenne

Analog-Digital-Umsetzer (analog-digital-converter)
additives weifles Gauflsches Rauschen

Basisband

Schlage pro Minute (beats per minute)

Atemziige pro Minute (breaths per minute)
Konstante Falschalarmrate (constant false alarm rate)
Cramér-Rao-Schranke (Cramér-Rao Lower Bound)
unmoduliertes Dauerstrich-Signal (continuous wave)
Chirp z-Transformation

diskrete Fouriertransformation

Elektrokardiogramm

exponentielle parabolische Interpolation

Estimation of Signal Parameters using Rotational In-

variant Techniques

frequenzmoduliertes Dauerstrich-Signal (frequency mo-

dulated continuous wave)

integrierter Schaltkreis (integrated circuit)
Low-Voltage-Differential-Signaling

multiple input multiple output

mittlerer quadratischer Fehler (Mean Squared Error)
Multiple Signal Classification

Minimum Variance Distortionless Response



OCXO ..o Quarzofen (Oven Controlled Crystal Oscillator)

PPM ... Teile pro Million (parts per million)

RCS ... Radarquerschnitt (radar cross section)

RMSE ....................... Wurzel der mittleren Fehlerquadratsumme (Root Mean
Square Error)

SIL o self-injection locking

SIR ..o Signal-zu-Interferenz-Verhéltnis

SISO ..o single input single output

SIW o Substrat-integrierter Wellenleiter (Subtrate-integrated
Waveguide)

SLA .. Stereolithografie

SNR ... Signal-Rausch-Verhaltnis (signal-to-noise-ratio)

UDP ... o User Datagram Protocol

ULA ... Gruppenantenne mit einheitlichem Abstand (Uniform

Linear Array)
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Motivation

Urspriinglich im militarischen Kontext entwickelt, sind Radarsysteme aus dem heutigen
Alltag nicht mehr wegzudenken. Die stetige Weiterentwicklung der Halbleitertechnik
hat dazu gefiihrt, dass entsprechende Systeme mit immer mehr Funktionalitit, bei
hoheren Frequenzen und gleichzeitig zu gilinstigeren Preisen auf einem einzigen inte-
grierten Schaltkreis (engl. integrated circuit (IC)) gefertigt werden koénnen. So sind
Bauteile, die einen kompletten mehrkanaligen Radar-Sendeempfanger sowie dazuge-
horige Signalprozessoren implementieren, bereits fiir wenige Euros erhéaltlich. Diese
Entwicklung fiihrt zu einer stetigen Erweiterung der Anwendungsfelder von Radar-
Systemen: In modernen Personenkraftwagen sind in der heutigen Zeit bis zu 16 Ra-
darsysteme eingebaut, die den Fahrer unterstiitzen, das Einparken erleichtern, einen
bevorstehenden Unfall erkennen und das autonome Fahren iiberhaupt erméglichen [1,
2]. Die Féhigkeit von Radaren, drei-dimensional Bewegungen zu verfolgen, erlaubt es,
sie zum Beispiel zur kontaktlosen Steuerung von Maschinen mittels Gestenerkennung
einzusetzen [3]. Weiterhin besitzen moderne Systeme hohe Bandbreiten und damit
verbunden hohe Entfernungsauflésungen, was sie zum Einsatz als Positionsreferenz in
Werkzeugmaschinen oder zur genauen Bestimmung von Fiillstdnden in geschlossenen
Systemen qualifiziert. Sie bieten dabei im Vergleich zu anderen Messsystemen wie etwa
laser- oder kontaktbasierten Entfernungsmesssystemen Vorteile: Sie sind verschleiflarm,
operieren auch unter anspruchsvollen Umgebungsbedingungen wie Rauch oder Nebel
und konnen Entfernungen mehrerer Objekte gleichzeitig messen.

Ein weiterer Bereich, in denen Radarsysteme seit einigen Jahrzehnten in der For-
schung untersucht und stetig verbessert werden, ist die kontaktlose Erfassung der Vi-
talparameter eines Menschen [4]. Zu den Vitalparametern, die einen wichtigen Auf-
schluss iiber den allgemeinen Gesundheitszustand eines Patienten geben und gleichzei-

tig die Beurteilung eines Krankheitsverlaufs erméglichen kénnen, zédhlen dabei unter
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anderem die Korpertemperatur, der Blutdruck sowie die Atem- und die Herzrate [5].
Zum gegenwartigen Forschungsstand konnen jedoch lediglich die letzten Beiden von
Radarsystemen erfasst werden. Die Atemrate wird klassisch iiber die Ausdehnung des
Brustkorbes gemessen. Dazu kénnen beispielsweise Brustgurte mit Dehnungssensoren
oder Druck- bzw. Beschleunigungssensoren in der Matratze des Patientenbettes ver-
wendet werden. Die Herzrate wiederum wird im medizinischen Umfeld haufig tiber die
elektrische Anregung des Herzens bestimmt. Hierfiir werden dem Patienten Elektroden
aufgeklebt und mithilfe eines Elektrokardiogramms (EKG) die Anregung gemessen
und daraus die Herzrate bestimmt. Beide Methoden — und auch viele andere etablier-
te Vitalparameter-Messmethoden — sind somit kabel- und/oder elektrodenbasiert. Sie
stellen daher eine Einschrinkung in der Bewegungsfreiheit des Patienten dar, konnen
im Schlaf durch unbewusste Bewegungen zu gefidhrlichen Strangulationen und aufgrund
des standigen Hautkontakts zu Hautreizungen fiihren. Gerade fiir chronisch erkrank-
te Menschen, Patienten in der Palliativmedizin und alle weiteren Personen, die eine
regelméBige oder dauerhafte Uberwachung der Vitalparameter bendtigen, stellt dies
ein Problem dar. Eine kontaktlose und zuverlassige Methode, die Vitalparameter zu
erfassen, kann hier fiir Abhilfe sorgen und gleichzeitig die Pflege- und Versorgungsquali-
tat in medizinischen Einrichtungen durch dauerhaftes Uberwachen des Patientenstatus
verbessern.

Die Herausforderung der kontaktlosen Vitalparameter-Messung via Radar besteht
darin, dass die durch die Atmung und den Herzschlag verursachten Distanzanderungen
und Vibrationen auf der Koérperoberflache sehr gering sind. Sie iiberlagern sich zuséatz-
lich gegenseitig und mit allen anderen Bewegungen des Menschen und kénnen deshalb
nur als Mischsignal erfasst werden.

Der Hub des Brustkorbs wéhrend der Atmung ist noch gut mit dem blolen Auge
zu erkennen. Je nachdem, ob sich der Mensch in Ruhe befindet oder groflem Stress,
wie beispielsweise starker physischer Belastung, ausgesetzt ist, betrdgt der Hub des
Brustkorbs wiahrend der Atmung einige Millimeter bis hin zu wenigen Zentimetern [6].
Gleichzeitig liegt die normale Atemrate (engl. breaths per minute (BrPM)) fiir einen
ruhenden Erwachsenen bei 12 BrPM und bei 45 BrPM fiir ein neugeborenes Kind [7].

Die Vibrationen, die der Herzschlag verursacht, sind schon deutlich schwieriger wahr-
nehmbar. Hier gibt es zwei Phdnomene, die prinzipiell erfasst werden konnen. Die soge-
nannte Pulswelle entsteht, wenn das Blut durch die Geféfie des Korpers gepumpt wird.

Je nach Gefafigrofie, Lage im Korper und Zustand der Gefédfle, dehnen sich diese dabei
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mehr oder weniger stark aus. Dies fiihrt zu einer Vibration auf der Hautoberfliche,
deren Amplitude und zeitlicher Verlauf unter anderem von der Position am Kérper ab-
héngt [8]. Die Amplitude dieser Vibration betrigt bis zu 200 pm [8, 9]. Da die Pulswelle
mit jedem Herzschlag stattfindet, hangt ihre Grundfrequenz direkt von der Herzrate
ab und liegt somit bei etwa 1 Hz bis 3 Hz entsprechend 60 bis 180 Schldgen pro Minute
(engl. beats per minute (BPM)).

Das zweite Phianomen des Herzschlags, das Vibrationen auf der Kérperoberflache ge-
neriert, sind die Herztone. Sie entstehen, wenn sich die Herzklappen wahrend des Herz-
schlages schlieen und werden in den ersten und den zweiten Herzton unterschieden.
Da sich die Herzklappen schnell schliefen, sind die Frequenzanteile der verursachten
Vibration mit 15Hz bis 100 Hz [10] deutlich hoher als bei der Pulswelle. Gleichzeitig
betragt die Amplitude dieser Vibrationen nur wenig Mikrometer [11].

Soll somit eine kontaktlose Messung der Vitalparameter ermoglicht werden, die den
Patienten so wenig wie moglich in seiner Bewegungsfreiheit einschrinkt, wird ein Ra-
darsystem benotigt, welches hochauflosend und prézise Positions- und Distanzdnderun-
gen in zumindest einer Ebene und somit zwei-dimensional erfassen kann. Dies erfordert
in der Regel spezialisierte oder eigens fiir den Zweck entwickelte und gefertigte Sende-
empfinger, was mit entsprechenden Kosten verbunden ist.

Das Ziel der vorliegenden Arbeit ist es, zwei-dimensional hochauflésende Radarsyste-
me zu untersuchen. Dabei wird bewusst auf die Entwicklung spezialisierter Sendeemp-
fénger verzichtet und stattdessen die Leistungsfihigkeit und -grenzen von kostengiins-
tigen und kommerziell erhéltlichen Bauteilen aufgezeigt. Angestrebt wird dabei eine
zeitliche Auflésung und Positionsgenauigkeit, die es erméglicht, die Vitalparameter
von einer oder mehrerer, in wenigen Metern ruhig vor dem Radar sitzenden Personen
aus den Messdaten zu extrahieren.

Die vorliegende Dissertation ist wie folgt gegliedert: Kapitel 2 gibt zunéchst einen
Uberblick iiber den aktuellen Stand der Forschung beziiglich der hochprizisen Entfer-
nungsbestimmung mittels Radartechnik. In Kapitel 3 werden dann die mathematischen
und technischen Grundlagen von frequenzmodulierten, mehrkanaligen Dauerstrich-
Radaren sowie entsprechende Schéitzalgorithmen dargelegt. Dabei wird zunédchst von
einem idealen System ausgegangen und anschliefend reale Hardware-Effekte sowie Ein-
fliisse der Umgebung und des Ziels betrachtet. Kapitel 4 zeigt die Implementierung eines
Demonstrators, seine theoretische Leistungsfihigkeit und gibt Einblicke in dessen tech-

nische Details. Der Demonstrator wird anschlieend in Kapitel 5 charakterisiert und
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kalibriert. In Kapitel 6 werden schliefilich die Ergebnisse der technischen Validierung
des Systems an einer hochprazisen Linearachse aufgezeigt und dessen Erprobung als
kontaktloses Herzschlag-Messsystem dargelegt. Kapitel 7 diskutiert die Ergebnisse im
Hinblick auf die Theorie und den Stand der Technik. Die Arbeit wird abschlieSend in

Kapitel 8 zusammengefasst und mit einem Ausblick beendet.



Stand der Technik - Hochprazise

Radarsysteme

Kapitel 1 hat gezeigt, dass die kontaktlose, zuverldssige und dauerhafte Messung der Vi-
talparameter eines Menschen Vorteile mit sich bringen kann und daher wiinschenswert
ist. Gleichzeitig wurde dargelegt, dass die vom Herzschlag auf der Korperoberfliche
wahrnehmbaren Vibrationen lediglich einige zehn bis hundert Mikrometer Amplitude
besitzen. Dementsprechend werden zur kontaktlosen Vitalparameter-Messung hoch-
prizise Radarsysteme benotigt, die, aufgrund der Frequenzkomponenten der Herztone,
gleichzeitig eine hohe Messwiederholrate besitzen miissen. Nachfolgend wird der aktu-

elle Stand der Technik in diesem Bereich wiedergegeben.

Sollen Radarsysteme miteinander verglichen werden, so miissen zunéchst ihre priméren
Eigenschaften klassifiziert werden. Die wichtigste Eigenschaft ist die Art des Radars.
Dabei wird zumeist in unmodulierte (engl. continuous wave (CW) radar) und modu-
lierte Dauerstrich-Radare, wie beispielsweise phasenmodulierte oder frequenzmodulier-
te Dauerstrich-Radare (engl. frequency modulated continuous wave (FMCW) radar),
unterschieden. Weiterhin existieren Pulsradare und sogenannte self-injection locking
(SIL) Radare. Dabei sind die letzten beiden Klasse im Bereich der hochprézisen Ent-
fernungsbestimmung eher selten anzutreffen und werden daher im Weiteren nicht nédher
betrachtet.

Ein zweites entscheidendes Merkmal eines Radarsystems ist die Anzahl seiner Sende-
und Empfangskanale. FEinkanalige Systeme konnen in der Regel nur eindimensionale
Distanzen oder Distanzénderungen und daraus resultierend gegebenenfalls Geschwin-
digkeiten und Beschleunigungen messen. Mehrkanalige Systeme hingegen koénnen zu-
sitzlich einen oder beide Raumwinkel des Ziels erfassen und erméglichen somit eine

mehr-dimensionale Ortung der Ziele. Tabelle 2.1 stellt einen Auszug von FMCW- und
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CW-Radarsystemen dar, die im Kontext der hochpréazise Positionsbestimmung in den
letzten 10 Jahren publiziert wurden. Sie werden im Weiteren eingehender besprochen.

Die Systeme aus [12-15] stellen FMCW-Radare dar, die zwar die unterschiedlichsten
Mittenfrequenzen und Bandbreiten besitzen, jedoch alle eine einkanalige, monostati-
sche Radarkonfiguration! mit gemeinsamer Sende- und Empfangsantenne realisieren.
Solche Systeme werden im Englischen auch als single input single output (SISO) be-
zeichnet. Weiterhin setzen die Systeme jeweils auf hoch-direktive dielektrische Linsen
als Antennen. Als Sendeempfianger werden in [12-14] kundenspezifische ICs verbaut,
lediglich [15] setzt auf den kommerziell im Massenmarkt verfugbaren BGT60TR24B
von Infineon, dessen Nachfolger auch heute noch erhéltlich ist. Die Systeme werden
mit Zielen in Entfernungen zwischen 0,6 m und 4,8 m getestet. Die erreichten Genau-
igkeiten der Entfernungsschatzung liegen dabei zwischen 1pm und 15,8 pm mit einer
Prazision im einstelligen Mikrometerbereich.

Des Weiteren legen die Arbeiten einen unterschiedlichen Fokus auf bestimmte Pro-
blematiken der Entfernungsschiatzung mittels Radar. So widmet sich [12] zusétzlich
dem Einfluss der Zielform, von Storzielen und von bewegten Zielen. Referenz [14] hin-
gegen untersucht den Einfluss verschiedener Rauschkomponenten im Radar-Frontend
auf die Prézision der Entfernungsbestimmung. Im Gegensatz zu den anderen Verof-
fentlichungen betrachtet [13] auch den Einfluss des Brechungsindex der Luft sowie die
Auswirkungen von Nahfeld-Effekten des Ziels [24]. Aus diesem Grund wird hier die
beste Genauigkeit iiber eine sehr grofle Distanz hinweg erreicht.

Fir die hochprazise Erfassung von Distanzénderungen werden jedoch nicht nur
FMCW- sondern auch CW-Systeme eingesetzt. Die Referenzen [16-18] beschreiben
CW-Systeme basierend auf der Sechstor-Interferometer-Technologie. Sie arbeiten je-
weils bei 24 GHz und sind aus Einzelkomponenten zusammengesetzt. Mit Schéatzge-
nauigkeiten von 38 pm und 250 pm sind die Systeme deutlich ungenauer als die zuvor
genannten FMCW-Radare.

Die zwei-dimensionale Lokalisierung von Zielreflexionen wird beispielsweise in [19-22]
untersucht. Dabei handelt es sich bei [19] um eine simulative Studie, in der verschiedene
Algorithmen zur gleichzeitigen Schétzung von Zielentfernung und -winkel miteinander

und gegeniiber der theoretischen Schatzgenauigkeit verglichen werden. Sie nimmt dabei

!Definition nach IEEE-Standard 686-2017 [23]: ,monostatic radar: A radar system that transmits
and receives through either a common antenna or through collocated antennas®.
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Tabelle 2.1: Stand der Technik: Vergleich verschiedener Radarsysteme im Bezug auf

die Genauigkeit der Positionsbestimmung
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ein FMCW-System bei 77 GHz Sendefrequenz mit jeweils 4 Sende- und Empfangsan-
tennen an. Es wird eine Wurzel der mittleren Fehlerquadratsumme (Root Mean Square
Error (RMSE)) der Entfernungsschiatzung von 600 pm und 0,13° in der Winkelschét-
zung postuliert.

Die anderen Arbeiten setzen jeweils ein 24-GHz-FMCW-System mit geringer Band-
breite ein und erreichen dabei ahnliche Genauigkeiten von kleiner 1° in der Winkel-
schatzung und einigen Zentimetern bei der Distanzbestimmung. Wie bei vielen anderen
Veroffentlichungen zum Thema zwei-dimensionale Lokalisierung mittels FMCW-Radar
liegt der Fokus in [20] darauf, einen effizienten, sogenannten ,super-resolution Algo-
rithmus® mit geringer Komplexitdt zu finden. Er wird dabei mit den urspriinglichen
Varianten, namentlich Multiple Signal Classification (MUSIC) oder Estimation of Si-

gnal Parameters using Rotational Invariant Techniques (ESPRIT), verglichen.

Dieser Uberblick iiber den Stand der Technik zeigt, dass bereits gute Ergebnisse fiir die
Entfernungsschatzung einzelner Ziele im Bereich weniger Mikrometer erreicht werden.
Die Systeme setzen dabei allerdings haufig auf kundenspezifische Bausteine und stark
fokussierende Antennen, was die Systeme kostenintensiv und nur in Ein-Ziel-Szenarien
einsetzbar macht. Wenn es um die 2D-Lokalisierung von Zielen geht, so fokussieren
sich die meisten Arbeiten auf die gemeinsame Schétzung der Parameter Entfernung
und Winkel in Mehr-Ziel-Szenarien unter Beriicksichtigung der Algorithmenkomple-
xitdt und theoretischen Genauigkeit. Die praktisch erreichten Genauigkeiten sind je-
doch fiir die in dieser Arbeit angedachten Anwendung, der kontaktlosen Erfassung von
Herztonen, unzureichend. Hier existiert eine Forschungsliicke, die mit dieser Arbeit

geschlossen werden soll.
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Im Folgenden werden die mathematischen und technischen Grundlagen von frequenz-
modulierten Dauerstrichradaren beschrieben. Dazu wird zunéchst die Signallaufzeit
zwischen Radar und Ziel modelliert. Anschliefend wird das Basisbandsignal eines
modulierten Dauerstrichradars vorgestellt und entsprechende Algorithmen zur Schét-
zung des Einfallswinkels und der Signallaufzeit beschrieben. Danach werden die theo-
retisch erreichbaren Grenzwerte, die sogenannten Cramér-Rao-Schranken, behandelt.
Zum Schluss werden die idealen Gegebenheiten um reale Effekte der Radarhardware,
des Ziels und der Umgebung erweitert und tiber Simulationen entsprechende Auswir-

kungen und Grenzen aufgezeigt.

3.1 Modellierung der Signallaufzeit

In diesem Abschnitt wird die Laufzeit 7, , modelliert, die das Signal eines Radars
von dessen Sendeantenne m iiber eine Reflexion an einem Ziel p zuriick zu dessen
Empfangsantenne n benétigt. Es wird davon ausgegangen, dass das Radarsystem tiber
m = 1,...,M Sende- und n = 1,..., N Empfangsantennen verfiigt. Des Weiteren
befinden sich im Blickfeld des Systems p = 1,..., P Ziele. Abbildung 3.1 zeigt eine
schematische Darstellung der betrachteten Geometrie von Radarsystem und Zielen.
Die Laufzeit 7, ,, kann nach Abbildung 3.1 iiber
(1270 + 122571 (3.1)

Tn,p,m = 4

1
=
bestimmt werden. Darin beschreibt ¢, die Ausbreitungsgeschwindigkeit elektromagne-

tischer Wellen in der Umgebungsluft und HﬁpzniH sowie Hﬁfsz sind die Entfernungen

zwischen Ziel und Sende- beziehungsweise Empfangsantenne. Sie konnen tiber die be-
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Abbildung 3.1: Schematische Darstellung der Geometrie des Radarsystems und seiner
Zielumgebung sowie Definition entsprechender Positions- und Bezugs-
vektoren.

kannte Geometrie des Radarsystems sowie die Positionen der Ziele berechnet werden.

Sie werden tiber

R Nl (52)
[ el e (33)
bestimmt. p,5 = [25,y5 25]T und pF = [2E,92, 2E]T beschreiben die Position der

jeweiligen Antenne in Bezug auf den Referenzpunkt pr des Radars.

Unter den Annahmen, dass der Referenzpunkt pr des Systems in den Koordinatenur-
sprung gelegt wird, sich alle Antennen auf der z-Achse dieses Koordinatensystems be-
finden, es sich bei der Gruppenantenne also um eine lineare Gruppenantenne handelt,

und dass die Ziele in der xy-Ebene liegen, ergeben sich die Entfernungen zu

2

IRzl = (e = Lzl sine)” + (] eosts) 3.4

2

IREA] = (et = [ sim(en)) + (7] coste) 5)

10



3.2 Modellierung des Basisbandsignals

Darin kann 6, als der Winkel zwischen der y-Achse und der Zielrichtung ﬁpz und
HﬁpZH = R, als die radiale Entfernung zwischen Ziel und Radar identifiziert werden.

Die Laufzeit lautet somit in diesem Spezialfall

(@S, — Rysin(6,))* + (R, cos(6,))?

Tn’p7m =

(3.6)

1
CL
1

+— - \/(@F = Rysin(6,))* + (R, cos(0,))*.

CL,

Ziel eines Radarsystems ist es, durch Bestimmung der Laufzeiten 7, ,, die Parameter

R, und 6, und somit die Position der P Ziele in der zy-Ebene zu bestimmen.

3.2 Modellierung des Basisbandsignals

Um diese Bestimmung der Laufzeiten durchzufiithren, vergleichen Radarsysteme das
von Zielen reflektierte und wieder empfangene Signal mit einem Teil des von ihnen mo-
mentan ausgesendeten Signals. Abbildung 3.2 zeigt den schematischen Aufbau eines
idealen FMCW-Radarsystems. Ein Oszillator erzeugt ein in der Frequenz moduliertes
Lokaloszillatorsignal s“©(¢), von dem ein Teil der Leistung iiber eine Antenne abge-
strahlt wird. Dieses Signal breitet sich im Raum aus, trifft dort auf Objekte und wird
reflektiert. Die von unterschiedlichen Objekten reflektierten Signale treffen wieder auf
das Radarsystem und werden von dessen Empfangsantennen aufgenommen. Im Radar
wird dieses Empfangssignal mithilfe von Mischern und dem Sendesignal ins Basisband
umgesetzt. Das entstandene Mischprodukt wird digitalisiert und anschliefend ausge-
wertet.

Das Lokaloszillatorsignal des Radarsystems wird iiber
sO(t) = AX cos (2M°(1)) (3.7)
beschrieben. Ein Teil a dieses Signals wird als Sendesignal
s5(t) = a - s"O(t) = aA™ - cos (@Lo(t)) = A . cos (Cbs(t)) (3.8)

abgestrahlt. Darin ist AS die Amplitude des Sendesignals. Eine etwaige Zeitverzogerung
zwischen Lokaloszillator- und Sendesignal wird hierbei zunachst vernachlédssigt. Das

Sendesignal trifft im Raum auf P Objekte, wird dort jeweils reflektiert und von den

11
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N Empfangskandle 3 i

—<

Abbildung 3.2: Blockschaltbild eines idealen FMCW-Systems.

Empfangsantennen wieder aufgenommen. Das Empfangssignal

s(t) = i A, -St—1,) = i A - cos (PF(1)) (3.9)

p=1 p=1
wird daher als Uberlagerung von verzogerten und gedidmpften Versionen des Sendesi-
gnals beschrieben. Die Signallaufzeit 7, hangt hauptsachlich von der Ausbreitungsge-
schwindigkeit ¢, des Signals, der radialen Entfernung R, zum Ziel und dem Zielwinkel
6, ab (vgl. (3.6)). Die Amplitude A® fasst unter anderem die Abschwéichung des Signals
aufgrund der Ausbreitung im Freiraum, den Radarquerschnitt des Ziels orcg sowie den

Gewinn der Antennen zusammen. Unter Annahme von Fernfeldbedingungen gilt [14]

ASG/\ ORCS
AP = 1
R\ (@)L (810)

mit der Wellenlange A, dem kombinierten Antennengewinn G = VGSGE und den

Verlusten L im Empfangszweig.

Die Phasenanteile des Empfangssignals

OF(t) = (t — 7)) + ¢ (3.11)

12



3.2 Modellierung des Basisbandsignals

sind verzogerte Varianten der Sendephase. Bei der Reflexion am Ziel kann es jedoch zu-
sétzlich zu einer von Form und Beschaffenheit des Ziels abhédngigen Phasendrehung ¢IZ,
kommen (s. Abschnitt 3.5.3). Im Empfangszweig des Systems wird das Empfangssignal
s®(t) mit dem Lokaloszillatorsignal s*°(¢) herunter gemischt und alle Frequenzanteile
des Lokaloszillators sowie alle Mischprodukte, die eine hohere Frequenz besitzen, durch
ein Tiefpassfilter unterdriickt. Es werden dabei die Inphase- und die Quadraturkompo-

nente des Basisbandsignals (BB-Signal)

BRIt = EP:;ASAE-COS (®5(t) — ®E(1)) (3.12)
sBBR(4) = i;AsAg-sm(@S(t)—@g(t)) (3.13)

S
I
—

erzeugt, die in der Datenverarbeitung zum komplexwertigen Basisbandsignal

SBB(t) = sBBI(t) + - sBBQE) = i ;ASA;J (P O-250) zpj ABB L %70 (3.14)
p=1 p=1
zusammengesetzt werden.

Dieses Signal wird in der Praxis immer mit Rauschen behaftet sein. In der vorliegen-
den Arbeit wird davon ausgegangen, dass sich dieses Rauschen hauptséchlich aus ther-
mischen Rauschen, Phasenrauschen des Lokaloszillators sowie Quantisierungsrauschen
der Analog-Digital-Umsetzer (engl. analog-digital-converter (ADC)) zusammensetzt.

Es wird als komplexwertiges additives weifles GauBsches Rauschen (AWGN)
n(t) =ni(t) +j- nqlt) mit  ny,ng ~ N(0,02) (3.15)

modelliert. Darin ist N'(0, 02) die mittelwertfreie Normalverteilung mit Varianz o2, wel-
che der Rauschleistung Py entspricht. Der Quotient SNR = Pg/Px aus der Empfangs-
signalleistung Pr und der Rauschleistung Py wird Signal-Rausch-Verhéaltnis (SNR)
genannt. Es ist ein Maf fiir die Qualitat des Empfangssignals und begrenzt die Leis-
tungsfahigkeit von Schétzalgorithmen (s. Abschnitt 3.4).

Das gemessene, rauschbehaftete, komplexwertige Basisbandsignal lautet somit

2P (t) = "5 () + n(t). (3.16)

13
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w(t)
Sendekanal 1 Sendekanal M
2B We - // \ i / \ /

i 3 i i : i tglobal
T o 3

T T. 3 |

i 2T, - (M — 1) i

Tcyc

Abbildung 3.3: Schematische Darstellung der Modulation des FMCW-Sendesignals.

3.2.1 Linear frequenzmoduliertes Radarsystem

Die haufigste Modulationsart in frequenzmodulierten Dauerstrichradaren ist die linea-
re Frequenzmodulation. Sie kann als Ségezahn- oder Dreiecksmodulation ausgefiihrt
werden. In dieser Arbeit wird die Dreiecksmodulation gewéahlt, da die gemeinsame Ver-
arbeitung von Auf- und Abwértsrampen Vorteile bei der Kompensation von Hardware-
Effekten hat (s. Abschnitt 3.5.2). Die Modulation ist in Abbildung 3.3 schematisch dar-
gestellt. Es wird zunéchst eine Frequenzrampe mit positiver Steigung (Aufwértsrampe)
und nach einer kurzen Wartezeit, in der der Sendeverstéirker ausgeschaltet wird, eine
Frequenzrampe mit negativer Steigung (Abwéartsrampe) generiert. Besteht das Sys-
tem aus M verschiedenen Sendekanélen, wird fiir jeden Sendekanal ein Rampenpaar
ausgesendet. Dieser Zyklus wird nach der Zeitdauer T¢y. wiederholt.

Die Momentanfrequenz des Lokaloszillators wird in diesem Fall tiber

T i L
We W— ur < ——
+ 5 5
T T
1. T,
We £ w— flr — <t
2 2

beschrieben. Darin ist w, die Mittenkreisfrequenz der Rampe, w = 27 B/T, die Ram-
pensteilheit, B die Rampenbandbreite und 7, die Rampendauer. Hier und in allen

weiteren Formeln dieser Arbeit gilt das obere Vorzeichen fiir Aufwarts- und das Untere

14



3.2 Modellierung des Basisbandsignals

fiir Abwéartsrampen. Die Zeit ¢ ist dabei eine lokale Zeitachse, die um jede Frequenz-
rampe zentriert ist.
Die instantane Phase des Lokaloszillators und somit des Sendesignals kann iiber die

Momentanfrequenz via
t

P5(t) = / w(u) du (3.18)
~T./2

beschrieben werden. Dementsprechend kann die Phase des Basisbandsignals zu

EB(1) = B(1) — @%(t — 7,) — o

t

= / w(u)du — gbzz,
(3.19)

L / w(t —t)dt’ — ¢~
0

umformuliert werden. Gleichung (3.19) — und alle darauf basierenden Gleichungen —
nimmt dabei an, dass die Laufzeit 7, innerhalb der Dauer eines Zyklus Tty konstant
ist. Das bedeutet ultimativ, dass sich das Ziel innerhalb des Zyklus nicht oder nur ver-
nachlassigbar gering bewegen darf. In der vorliegenden Arbeit ist dies gegeben. Zum
einen hat Kapitel 1 gezeigt, dass die zu erwartenden Bewegungen aufgrund der Vital-
parameter geringe Frequenzen und sehr kleine Amplituden besitzen. Es wird auflerdem
davon ausgegangen, dass die Personen, deren Vitalparameter ermittelt werden sollen,
ruhig vor dem Radarsystem sitzen. Zum anderen erlauben moderne FMCW-Systeme
hohe Rampensteilheiten und damit geringe Rampendauern 7; in der Groflenordnung
um 100 ps, wodurch die Annahme weiter entspannt wird. Sollte die Laufzeit innerhalb
des Zyklus — beispielsweise in anderen Anwendungen — nicht als konstant angenommen
werden konnen, so muss entsprechend ein Modell 7(¢) aufgestellt und fiir die weiteren
Berechnungen genutzt werden (vgl. [25]).

Wird nun (3.17) in (3.19) eingesetzt, kann die Phase des Basisbandsignals sowohl fiir
die Aufwarts- als auch die Abwértsrampen bestimmt werden. Da im Falle der Abwérts-
rampen die Frequenzen des Basisbandsignal negativ sind, wird im Folgenden dessen

instantane Phase negiert. Aquivalent kénnte das Basisbandsignal der Abwiértsrampen

15
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auch komplex konjugiert werden. Die Phase des Basisbandsignals lautet somit final

Tp

BB . Z
%(ﬂ:il/%iw(ﬁ%ﬂw—¢p
0

. 1., (3.20)
(1) = fwer, — 5@717 Fo,+ wrp i
~—
U/D — w;J/D

Die hochgestellten Indizes U und D weisen hier und im Folgenden jeweils darauf hin,
dass die entsprechende Grofle zu einer Aufwértsrampe (engl. up-chirp) oder zu einer
Abwértsrampe (engl. down-chirp) gehort. Das Basisbandsignal eines mehrkanaligen,
linear-frequenzmodulierten Radarsystems ist folglich vollsténdig tiber
BB & 1 S AE ‘(iwc'r'n m_lw7—2 :F¢Z+w7n mt)
Spm(t) = Zl 5A A e P 5T p,m FOp T W Tnp, (3.21)
p:
beschrieben. Es wird in [26] als das ,exakte Modell“ bezeichnet. Es kann in Vektor-
schreibweise kompakt als 1 x NM Vektor

S0 = |SPB) o sRR) sPR) . sRB () (3:22)

geschrieben werden.
Am Ende der Empfangszweige des Radarsystems wird das Basisbandsignal von
Analog-Digital-Umsetzern, welche die Abtastfrequenz fs besitzen, abgetastet. Die Ab-

tastzeitpunkte t; konnen iiber

_ k(K- mit k=0,...,K—1
Js 2fs (3.23)

und K < |T.fs]

78

ermittelt werden. K gibt dabei die Anzahl an Abtastwerten innerhalb einer Frequenz-

rampe an. Das zeit-diskrete, komplexwertige Basisbandsignal lautet somit rauschfrei

sPB[k] = sPB(#;) und rauschbehaftet xPB[k] := xBB(#;).

16
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Sender Empfianger

Ziel p

—<.
—<.
—<
—<<
—<

dS dE /
dquivalente - - A n
Empfangsgruppenantenne \%\
AN NN e
Y Y Y Y /
del del del N ATYLP

Abbildung 3.4: Links: Schematische Darstellung der dquivalenten Empfangsgruppen-
antenne (hier als regelméaflige lineare Gruppenantenne). Rechts: Dar-
stellung des linearen Phasenmodells fiir die dquivalente Empfangsgrup-
penantenne.

3.2.2 Vereinfachungen des Basisbandmodells
Das lineare Phasenmodell

Wird angenommen, dass sich das Ziel im Fernfeld des Radarsystems befindet, so ver-

laufen alle Vektoren RE,% und REZ quasi parallel zueinander und das reflektierte Signal

n7

kann am Ort des Radars als ebene Welle approximiert werden (Fernfeldbedingungen

[27]). In diesem Fall kann die Laufzeit 7, als
Ty = Top + ATy, mit n=1,.... MN (3.24)

beschrieben werden. Darin ist

T0,p

-2 lgE- 2 m, 325

die Laufzeit zwischen dem Mittelpunkt der Antennenanordnung und dem Ziel. Die
GroBe

Aqui

A1y =

-sin(6,) (3.26)

hingegen beschreibt die Laufzeitdifferenz, die zwischen den Antennen aufgrund des
Einfallswinkels 6, besteht.

17
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Im Zuge dieser Modellvereinfachung ist es daher angebracht, ein Radarsystem be-
stehend aus M > 1 Sende- und N > 1 Empfangsantennen — im Englischen auch als
multiple input multiple output (MIMO)-System bezeichnet — iiber seine dquivalente
Empfangsgruppenantenne! mit M - N Antennen zu beschreiben. Die Positionen x4
innerhalb der dquivalenten Gruppenantenne werden iiber das Kopieren der Empfangs-
gruppenantenne an jede Position der Sendeantennen bestimmt (vgl. Abb. 3.4). Wird
angenommen, dass alle Antennen linear angeordnet sind, ergeben sich die Positionen

zZu
xAaui ZXS®[1]N><1+[1]M><1®XE mit x° = [mi'“’ﬁw}’ X = [xlla”x}EV} - (3.27)

Darin ist ® das Kronecker-Produkt zweier Matrizen und [1],, eine p x r grofie Eins-
matrix.

Werden fiir die Abstinde d5, = 25, — 25, und df = 2 | — 2F zwischen den
Sende- beziehungsweise Empfangsantennen gleichméflige Abstinde gewdhlt und diese
entsprechend zueinander ausgelegt, kann als virtuelle Empfangsgruppenantenne eine
regelméfige, lineare Gruppenantenne (engl. uniform linear array (ULA)) mit einem
gleichbleibenden Abstand dg geschaffen werden (s. Abbildung 3.4). Ebenso ist es mog-
lich, als virtuelle Gruppenantenne eine ausgediinnte Gruppenantenne [28] zu konfigu-
rieren oder mehrere virtuelle Elemente auf ein und dieselbe Position zu legen [29], was
im Falle von bewegten Zielen vorteilhaft sein kann.

Wird zusétzlich zu dieser Modellvereinfachung der Term —3wr;? . aus (3.21) ver-

nachléssigt, da er aufgrund der sehr kurzen Laufzeiten deutlich kleiner als der lineare

Anteil ist, ergibt sich das aus [26] bekannte lineare Phasenmodell schliefllich zu

BB LP Z ASAE j(£weTo pZF¢ +wTo,pt) | ej(:l:wc+wt)~ATn,p ] (328)
—_—
= Q%P(Gpvt)
Gleichung (3.28) ldsst erkennen, dass der Schwenkvektor (engl. steering vector)
atf(0,,t) = [at¥(0,,1),. .., a5 N (0,,1)]T nur vom Zielwinkel 6, sowie der Messzeit ¢ ab-

héngt, nicht jedoch von der Zielentfernung.

'In der Literatur findet sich neben ,dquivalente“ auch die Bezeichnung ,virtuelle* Gruppenanten-
ne. Die Begriffe werden hier synonym verwendet.
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3.3 Schatzung der Zielparameter

Das schmalbandige Modell

Handelt es sich bei dem Radarsystem um eines, dessen Bandbreite B = wT../(27) deut-
lich geringer ist als seine Mittenfrequenz w,, so wird dieses als schmalbandig bezeichnet.
In diesem Fall ist

W ATy p > W AT, (3.29)

sodass der Faktor wtAr, , in (3.28) vernachléssigt werden kann. Es ergibt sich somit
das schmalbandige Modell [26]

1 A . .
§§B,SB(t) _ Z §ASA£J . eJ(:I:wCTo,quQS%+wT0,pt) . eJ:th~ATn,p : (330)
P _.,SB
14y (6p)
in welchem der Schwenkvektor a®2(0,) = [a$8(0,), ..., a5y (0,)]" nur noch vom Ziel-

winkel abhéngig ist.

3.3 Schatzung der Zielparameter

Die zuvor aufgestellten Modelle des Basisbandsignals werden in diesem Abschnitt ge-
nutzt, um Schéatzalgorithmen fiir die gesuchten Zielgroflen Laufzeit, Entfernung und
Winkel aufzustellen. Zunéchst wird die Schatzung des Zielwinkels auf Basis des li-
nearen Phasenmodells dargelegt. Bei den vorgestellten Algorithmen handelt es sich
zum einen um den Bartlett-Schitzer? und zum anderen um den Minimum Variance
Distortionless Response (MVDR)-Schétzer.? Die entsprechenden Versionen dieser Al-
gorithmen fir das schmalbandige Modell kénnen einfach aus denen fiir das lineare
Phasenmodell abgeleitet oder in [26] nachgeschlagen werden. Alternativ zu den in die-
ser Arbeit genutzten klassischen Algorithmen kénnen auch weiterfithrende Methoden,
wie beispielsweise MUSIC [30] und ESPRIT [31] zur Schétzung des Zielwinkels einge-
setzt werden. Sie konnen unter bestimmten Voraussetzungen mehrere Ziele besser im
Winkel trennen, da ihre Charakteristiken in der Regel deutlich schmaler als die der
klassischen Methoden sind. Sie werden in dieser Arbeit nicht weiter betrachtet, weil

die zu untersuchenden Szenarien keine sehr hohe Winkeltrennung benétigen.

2zum Teil auch Delay-and-Sum Beamformer oder konventionelle Winkelschitzung genannt
3auch als Capon-Beamformer bekannt

19



Grundlagen FMCW-Radar

Im Anschluss wird die Schiatzung der Laufzeit erldutert. Sie basiert auf dem in [32]
publizierten Algorithmus und stellt eine vereinfachte Version von diesem dar. Der Al-
gorithmus verwendet dabei unter anderem die in [33] untersuchten Interpolationsme-
thoden. AbschlieBend wird die Ermittelung der radialen Zieldistanz basierend auf den
zuvor geschatzten Groflen dargelegt.

Da die nachfolgenden Algorithmen jeweils das gemessene Basisbandsignal als Grund-
lage besitzen, wird im Weiteren die abgetastete, zeit-diskrete Schreibweise xPB[k] ge-

nutzt und somit auch alle Schétzalgorithmen in der diskreten Variante aufgefiihrt.

3.3.1 Winkelschatzung

Die Modelle in (3.28) und (3.30) zeigen, dass der Zielwinkel 6 zu einer Phasendifferenz
zwischen den Empfangsantennen fiihrt. Die klassischen Winkelschéitzer nutzen diese
Eigenschaft, um ein Winkelspektrum zu schéatzen. Der oder die Winkel, bei denen

dieses Winkelspektrum ein (lokales) Maximum besitzt, sind die gesuchten Zielwinkel.

Bartlett-Winkelschatzung

Im Bartlett-Schétzer wird der Vektor a'[a, k| aus (3.28) genutzt, um das raumlich
gefilterte Signal [34]

(gLP[a, k])H

spp o, k] =
V(@ fa, k) alPla, ]

(w o x"P[k]) (3.31)

zu erzeugen. ( - )% steht hierbei fiir die Adjungierte des Vektors und ® fiir das Hadamard-
Produkt zweier Vektoren. Der Faktor w € R>M¥ beschreibt die Gewichtung der einzel-
nen Empfangskanéle und der Winkel « ist die Blickrichtung, auf die das Radarsystem
in der digitalen Signalverarbeitung ausgerichtet wird. Dieser Winkel wird in der Regel
in einem gleichmafligen Raster a = {astart; Qstart + 00 . . . Qstop} abgetastet, um das

Winkelspektrum
K
PER[o] Z\ BBLP I, K] \ (3.32)

zu erzeugen. Der Winkel f = arg max{PLF[a]}, bei dem das Spektrum sein Maxi-

mum besitzt, ist der geschétzte Zielwinkel 0. Zwei beispielhafte Winkelspektren fiir
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3.3 Schatzung der Zielparameter

P[] (normiert)

P prla] (normiert)
o
e~

Abbildung 3.5: Normiertes Winkelspektrum fiir ein Ziel in R = 2m Entfernung und
bei den Winkeln ¢ = 0° (—) und 6 = 45° (---). Berechnet mit
dem linearen Phasenmodell (3.28) fir ein ULA mit 10 Elementen,
de = 0,55 - A\. und SNR = 30dB. (Links) die Bartlett- und (rechts)
die MVDR-Winkelschatzung.

ein System, dessen virtuelle Empfangsgruppenantenne ein ULA mit 10 Elementen und
dey = 0,55 - A bildet, sind in Abbildung 3.5 auf der linken Seite dargestellt. Es wurde
jeweils ein Ziel bei 6 = 0° und 6 = 45° angenommen. Es zeigt sich eine Charakteristik
mit einer Haupt- sowie einigen Nebenkeulen, wie sie fiir eine lineare Gruppenantenne
mit gleichgewichteten Elementen typisch ist [27]. Das Niveau und Verhalten der Neben-
keulen kann, wenn notig, durch Gewichtung der einzelnen Antennenelemente mithilfe
des Faktors w beeinflusst werden. Hierfiir werden in der Regel Fensterfunktionen ge-
nutzt, die aus der diskreten Fourieranalyse bekannt sind, siche zum Beispiel [35]. Es
ist zudem zu erkennen, dass die Breite der Hauptkeule mit zunehmenden Zielwinkel

groBer wird.

MVDR-Winkelschatzung
Auch die MVDR-Winkelschitzung nutzt den Schwenkvektor aF'[a, k], um ein im Win-

kel gefiltertes Signal zu erzeugen. Sie macht hierbei jedoch nicht nur vom Basisbandsi-

gnal xBB[k], sondern auch von dessen geschitzter Kovarianzmatrix

R, = ;;XBB k] (XBB[IC])H (3.33)
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Gebrauch. Das gefilterte Signal wird dann iiber [34]

A —1 H
(Rolat (o, 1))

(@ P[a, k)" R, alP o, K]

BB,LP

smvpr|a; k] = - x"Pk] (3.34)

berechnet. In (3.34) wird die Inverse der Kovarianzmatrix benétigt. Um die Berechnung
dieser Invertierung robuster zu gestalten, konnen die Diagonalelemente der Kovarianz-
matrix mit einer Gewichtung versehen werden. Im Englischen wird diese Technik als
diagonal loading bezeichnet [36]. Die hierbei verwendeten Gewichtungsfaktoren miissen
dabei fiir jedes System neu bestimmt werden [37].

Das Winkelspektrum des MVDR-Schétzers wird schliellich dquivalent zu Gleichung
(3.32) bestimmt. Ein Beispielspektrum ist als Vergleich zum Bartlett-Spektrum in Ab-
bildung 3.5 auf der rechten Seite eingezeichnet. Es ist zu erkennen, dass das Spektrum
eine deutlich schmalere Hauptkeule und ein geringeres sowie konstanteres Nebenkeu-
lenniveau besitzt. Es ist daher mit dem MVDR-Schétzer leichter, Ziele mit geringerer

Winkeldifferenz voneinander zu unterscheiden.

3.3.2 Laufzeitschatzung

Gleichung (3.20) zeigt, dass die instantane Phase ®JP(t), die ein Ziel im Empfangssi-

gnal erzeugt, hauptséchlich von der Laufzeit 7, abhangt. Ziel ist es daher, die Frequenz

U/D
P

daraus die Laufzeit 7, zu ermitteln. Gleichzeitig sollen dabei die instantanen Phasen

wg/ D und die dazugehérige Phasenlage so exakt wie moglich zu bestimmen, um
von unterschiedlichen Zielen voneinander getrennt werden. Im weiteren Verlauf des Ab-
schnitts wird der Index p der Ubersichtlichkeit wegen fallen gelassen. Alle Berechnungen
sind jedoch fiir jedes identifizierte Ziel einzeln durchzufiihren.

Gleichung (3.20) zeigt ebenfalls, dass die Anteile der instantanen Phase teilweise von
der Rampenrichtung abhangige Vorzeichen besitzen. Eine gemeinsame Verarbeitung
der Messdaten von Auf- und Abwértsrampen erscheint daher vorteilhaft. Dazu werden

zunédchst die Summen und Differenzen der Phasen und Frequenzen betrachtet. Sie
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3.3 Schatzung der Zielparameter

lauten

Aw =wY —wP = (3.35)
Ap =@V =P =2(wer — ¢?) (3.36)
Yw =wY+wP =207 (3.37)
Yo =@V 4+ P =07, (3.38)

Die Differenz der Zielfrequenzen wV und w® ist null. Dies ist hier der Fall, da in (3.19)
angenommen wurde, dass die Laufzeit 7 innerhalb der Dauer eines Zyklus konstant,
das Ziel also statisch ist beziehungsweise sich vernachlassigbar gering oder langsam
bewegt. Wére diese Annahme nicht getroffen worden, fande sich in der Differenz der
Frequenzen die Dopplerfrequenz und somit ein Maf fiir die radiale Geschwindigkeit des
Ziels wieder [38].

Sowohl die Summe der Zielfrequenzen als auch die Differenz der Zielphasen sind

direkt proportional zur gesuchten Laufzeit 7. Sie kann somit iiber

Yw
F
S 3.39
T T (3.39)
und A 24

p Y+
S ik 3.40
T o (3.40)

geschatzt werden. Dabei deuten die hochgestellten Indizes F und P hier und im wei-
teren Verlauf der Arbeit an, dass eine Grole auf Basis der Frequenz oder der Phase
bestimmt wurde. Wahrend (3.39) direkt angewendet werden kann, stellt sich bei (3.40)
ein Problem dar: Die aus den Messdaten bestimmbare Phasendifferenz Ay ist unein-
deutig und wird daher immer auf das Grundintervall [0, 27) zurtickfallen. Die gesuchte
Laufzeit 7 hingegen kann alle Werte aus Rj annehmen. Die direkte Verwendung der
Phasendifferenz wird daher in den meisten Féllen zu einer Fehlschitzung der Laufzeit
fithren. Zur korrekten Berechnung von 7 wird somit die eindeutige, absolute Phasen-
differenz bendtigt.

Werden die Umformulierungen

0V =2nlY + oY mod 27, P = 27I° + P mod 27 (3.41)
»U 5D
::50 ::gp
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mit [V, [P € Z eingefiihrt, kann die Phasendifferenz auch als
Ap = 2(1" — 1P) + (& — &) (3.2

geschrieben werden. Dank der Ahnlichkeit von Gleichung (3.36) und (3.37) kann die
Differenz der ganzen Zahlen mit Hilfe von ¥w und den messbaren, uneindeutigen Pha-

sen ¢V und ¢P iiber

(U —1P) = rm - @Uz; P) — 2&} 5.03)

bestimmt werden. Dabei stellt der Rundungsoperator |-| sicher, dass das Ergebnis eine

ganze Zahl ist. Die Phasendifferenz ergibt sich schliellich zu

@_ ~U __ ~D -9 7
2T

w + (¢Y — ¢P). (3.44)

Sie kann auch wie folgt interpretiert werden: Die Laufzeit ist unterteilt in Perioden-
dauern, welche zu der verwendeten Wellenlange korrespondieren und jeweils ein 27-
Phasenintervall darstellen. Ziel der Phasenschatzung ist es, das absolute, ganzzahlige

Phasenintervall sowie dessen Bruchteil zu ermitteln.

Die Bestimmung der Laufzeiten 7 ldsst sich also auf die Schétzung der Frequenzen

U/P und Phasen ¢V/P der P komplexwertigen Schwingungen, die die Zielreflexionen

w
im Basisbandsignal erzeugen, zuriickfiithren.

Viele Methoden zur exakten Bestimmung der Parameter komplexwertiger Schwin-
gungen wurden in den letzten Jahrzehnten publiziert. Viele davon beruhen auf der
selben Idee: Berechne die diskrete Fouriertransformation (DFT) S®B[k] des komplex-

wertigen Zeitsignals sBB[k] und suche den Frequenz-Bin k = arg max{|S"P[k]|} mit der
grofiten Amplitude im Spektrum. Interpoliere anschlieflend das Pk’requenzspektrum, um
eine genauere Schétzung der Parameter des Maximums zu erhalten.

Die erste Moglichkeit, die Schéatzung zu verfeinern, ist das Anhédngen von Nullen
an die Daten (engl. zero-padding) oder das Anwenden der Chirp z-Transformation
(CZT) [39]. Diese Methoden interpolieren zwar das Spektrum und erhohen somit die
Auflésung, sie sind jedoch auch sehr rechenintensiv und zdhlen somit nicht zu den
effizientesten Methoden.
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3.3 Schatzung der Zielparameter

Die zweite Moglichkeit ist die Interpolation des Spektrums, indem die dem Maximum
zugrundeliegende Kurvenform in Betracht gezogen wird. Hier finden sich in der Litera-
tur sowohl Methoden, die direkt mit dem komplexwertigen Spektrum SB5 [k] arbeiten
[40, 41] als auch welche, die nur das Amplitudenspektrum |S®®[k]| [33, 42] verwenden.
In dieser Arbeit wird der in [33] publizierte exponentielle parabolische Interpolator
(EPI) verwendet, welcher nachfolgend erlautert wird. Zur einfacheren Notation wer-
den im Folgenden die hochgestellten Indizes U und D weggelassen. Die Berechnungen
miissen jedoch fiir jede Rampenrichtung getrennt ausgefithrt werden.

Bei der exponentiellen parabolischen Interpolation wird angenommen, dass die Kur-

venform des spektralen Maximums mit

1/q

S<f) = (aEPI<f - fmax)2 + hEPI) (345)

beschrieben werden kann. Da die Kurvenform des Maximums von der Fensterfunktion,
die wihrend der Fouriertransformation genutzt wurde, abhéngt, wird der Exponent ¢
eingefiihrt. Dieser passt die Approximation an die jeweilige Fensterung an und verrin-
gert damit den Fehler der Interpolation. Referenz [33] listet Werte des Exponenten fur
géngige Fensterfunktionen auf. Die Interpolation kann nun mithilfe des groffiten Werts
im Amplitudenspektrum und dessen Nachbarn berechnet werden. Der interpolierte

Frequenz-Bin ergibt sich zu [33]

~

|SPP Tk + 1|7 — |S"P [k — 1]

R . - . : 3.46
TSPl — 215 + 17— 25°° o — 1 (240
und die gesuchte Frequenz w somit zu
2 N
w 2fs peer (3.47)

K

Laut [33] ist unter idealen Bedienungen durch diese Interpolation eine Verringerung
des Schétzfehlers um einen Faktor von bis zu 85.000 moglich.

Zur Bestimmung der Phase ¢ wird das Phasenspektrum SJP[k] = arg{S®P[k]} der
DFT herangezogen. Wie [43] gezeigt hat, ist das Phasenspektrum im Bereich der spek-

tralen Maxima linear, sodass eine lineare Interpolation zur Verbesserung des gesuchten
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Wertes ausreicht. Die Phasen kénnen somit iiber [32]
b= 52 [[i91]] + (592 [[i]] - 2 [[#791]]) - (% mod 1) (3.48)

berechnet werden.

Zur Bestimmung der Laufzeit aller P Zielreflexionen ist somit die Berechnung der
diskreten Fouriertransformation fiir jede Frequenzrampe sowie die exponentielle pa-
rabolische Interpolation des Amplitudenspektrums und die lineare Interpolation des

Phasenspektrums im Bereich der P spektralen Maxima notwendig.

3.3.3 Entfernungsbestimmung

Mit den geschétzten Parametern Laufzeit und Winkel kann nun die radiale Entfer-
nung der Ziele durch Umstellen von (3.6) bestimmt werden. Fiir ein beliebiges Sende-
Empfangsantennenpaar, welches auf der z-Achse des globalen Koordinatensystems an-
geordnet ist, lautet die Berechnungsvorschrift

A—R.-B
C

Ry, T pm) = (3.49)

mit
A= sin(0,) - ((25)° + (21)® = B2 (@ + a3,) — ah(23,)” — («})3))
B = /(R2 — (aB)2 — 2cos (26,) 2P, — (x5,)?) (RZ — (aF — 25,)?)
C = 2sin’ (,) (25 — 25)* — 2R?

R =cr Tupm-

Dieser Ausdruck vereinfacht sich unter bestimmten Annahmen erheblich. Wird bei-
spielsweise angenommen, dass sich das Ziel gerade vor dem Radarsystem befindet,

vereinfacht sich die Gleichung zu

VU2 = (@F 4+ af)?) (B2 — (o — 23))

Ry(0p, = 0% T pm) = 2R,

(3.50)

Handelt es sich zusétzlich bei dem Antennenpaar um einen Aufbau, der symmetrisch

um den Koordinatenursprung angeordnet ist, also 25 = —zF| verkiirzt sich die Berech-
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3.3 Schatzung der Zielparameter

1
- 2Rz = @y (351)
x5, =—ab

Fiir die Vollstandigkeit lautet der Ausdruck fiir einen monostatischen Aufbau, bei dem

nung weiter zu

Ry(0p, = 0% T pm)

zum Senden und Empfangen dieselbe Antenne genutzt wird,

_ B (3.52)

Rp(em Tn,p,m) 9

S — E—
Ty, =x;=0

3.3.4 Gemeinsame Schatzung von Entfernung und Winkel

Die Ansétze der Berechnung eines im Winkel gefilterten Signals und die Bestimmung
der Laufzeit iiber die DFT kénnen gemeinsam genutzt werden, um ein zwei-dimensio-
nales Entfernung-Winkel-Spektrum zu erstellen. Wird aus dem im Winkel gefilterten
Signal spy™ [a, k] nicht das Spektrum P [a] berechnet, sondern eine diskrete Fourier-
transformation fiir jeden Wert von « durchgefiihrt, so ist das Ergebnis ein Spektrum
ﬁngJLP [a, k], das die Leistungsverteilung des Basisbandsignals im zwei-dimensionalen
Entfernung-Winkel-Raum widerspiegelt. Ein solches Spektrum fiir zwei Ziele bei
(R1,601) = (3m, 0°) und (Rs,0s) = (1m, —25°) ist beispielhaft fiir ein ULA mit 10
Elementen und einem Elementabstand von dg = 0,55 - A\ in Abbildung 3.6 darge-
stellt. Als Rampenparameter wurden f. = 62GHz und B = 2,7 GHz angenommen.
Die beiden spektralen Maxima sind deutlich voneinander trennbar. Die Identifizierung
dieser kann durch eine zwei-dimensionale Maximumsuche geschehen. Um nur priagnan-
te Maxima zu ermitteln und Fehldetektionen zu verringern, kénnen Algorithmen wie
beispielsweise der konstante Falschalarmrate (engl. constant false alarm rate (CFAR))
Algorithmus [44] eingesetzt werden.

Fiir eine mikrometer-genaue Bestimmung der Postionen mehrerer Ziele ist diese Me-
thode jedoch nicht geeignet. Die entsprechenden Auflésungen im Suchwinkel v und fiir
die diskrete Fouriertransformation wiirden zu extremen Rechenzeiten fithren, sodass
dieser Ansatz sehr ineffizient ist. Es bietet sich allerdings an, zunéchst ein Entfernung-
Winkel-Spektrum mit vergleichbar geringer Auflésung zu berechnen, in diesem die Ziele
zu identifizieren und anschliefend mit hoherer Auflosung, aber kleinerem Suchintervall,
die Winkelschatzung und die in Abschnitt 3.3.2 vorgestellte exponentiell parabolische
Interpolation durchzufithren. Dieser Ansatz fithrt zur finalen Algorithmik, die im Rest

dieser Arbeit verwendet wird. Sie wird im folgenden Unterabschnitt beschrieben.
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Abbildung 3.6: Beispielhaftes Entfernung-Winkel-Spektrum fiir zwei Ziele bei
(R1,01) = (3m, 0°) und (Rs,03) = (1m, —25°). Angenommene Sy-
stemparameter: ULA mit 10 Elementen und d,; = 0,55- A, f. = 62 GHz
und B = 2,7 GHz.

3.3.5 Finale Algorithmik fiir die Schatzung von Zielwinkel und

-entfernung

Abbildung 3.7 fasst die im weiteren Verlauf dieser Arbeit verwendete Datenverarbei-
tung als Blockschaltbild zusammen. Zunéachst werden die aufgenommenen Rohdaten
digital Hochpass-gefiltert. Dies ist notwendig, da die analogen Hochpassfilter in den
Empfangsstufen das direkt zwischen Sender und Empfinger gekoppelte Signal nicht
ausreichend stark unterdriicken.

Anschliefend werden die Rohdaten kalibriert, um die Effekte der Hardware auszu-
gleichen (s. Kapitel 3.5). Danach wird, wie im vorherigen Abschnitt beschrieben, ein
grobes Entfernung-Winkel-Spektrum erstellt und die grobe Position aller Ziele erfasst.
Abschlielend wird fiir jedes erfasste Ziel zunéchst eine weitere Winkelschatzung mit ge-
nauerer Auflosung, jedoch eingeschrianktem Winkelbereich durchgefiihrt. Der geschéatz-
te Zielwinkel wird anschlielend genutzt, um die Daten der virtuellen Empfangskanéle
zusammenzurechnen und so das System in der digitalen Verarbeitung auf diesen Win-
kel zu fokussieren. Dabei tritt eine Filterwirkung in der Winkel-Dimension ein, die
andere Ziele unterdriickt. Fiir dieses Fokussieren kann nur der Bartlett-Algorithmus
verwendet werden, da er im Gegensatz zum MVDR-Algorithmus eine kohérente Addi-

tion der Einzelsignale darstellt. Die Kohdrenz wéhrend der Addition ist wichtig, damit
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Rohdaten aufzeichnen

XBB [k}}
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Abbildung 3.7: Blockschaltbild der

N
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finalen Datenverarbeitung. Fiir

~—— ARN

die SISO-

Radarkonfiguration werden nur die grau hinterlegten Blocke ausgefiihrt.
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das so gefilterte Summensignal ein moglichst storungsfreies Spektrum ergibt und somit
die Grundannahmen der folgenden Interpolation erfiillt. Das so berechnete Summensi-
gnal wird also der in Abschnitt 3.3.2 beschriebenen Interpolation unterzogen, woraus
schlussendlich die geschitzte Entfernung resultiert. Zu allerletzt wird der geschéitzte
Wert um die Nahfeld-Effekte korrigiert (s. Kapitel 3.5.3).

Wird nur einer der virtuellen Empfangskanale genutzt, werden entsprechende Schrit-

te zur Winkelschétzung iibersprungen. Diese sind in Abbildung 3.7 weif} hinterlegt.

3.4 Cramér-Rao-Schranke

Um verschiedene Schétzer fiir ein und dieselbe Grofle (hier Laufzeitbestimmung tber
Frequenz und Phase; Winkelbestimmung mit Bartlett und MVDR) miteinander ver-
gleichen zu koénnen, ist ein Maf fiir die Giite eines Schéatzers notwendig. Als Mafizahl
kann zum Beispiel der absolute Fehler X — X, der mittlere quadratische Fehler (engl.
mean squared error (MSE)) oder der RMSE

RMSE{X} = /MSE{X}  mit MSE{X}=E {’X - X‘Q} (3.53)

der Schatzung X im Vergleich zum tatsachlichen Wert X genutzt werden. Hierfiir ist es
wichtig, eine genaue Referenz des tatséchlichen Wertes X zu haben. Diese Fehlergrofien
bieten jedoch nur die Moglichkeit, mehrere Schétzer fiir eine Gréfie miteinander zu ver-
gleichen und festzustellen, welche der Schatzungen unter den gegebenen Bedingungen
besser ist. Sie bieten aber zunachst keine Moglichkeit festzustellen, ob der verwendete
Schétzer allgemein ein guter Schétzer ist oder ob es nicht eine bessere Option gibt.
Hier kommt die sogenannte Cramér-Rao-Schranke (engl. Cramér-Rao Lower Bound
(CRLB)) ins Spiel. Die CRLB stellt eine theoretische untere Grenze fir die Genau-
igkeit einer erwartungstreuen (engl. unbiased) Schiatzung auf Basis des Modells der

Grofle dar. Fiir eine erwartungstreue Schétzung gilt
E{X}=X. (3.54)
In diesem Fall entspricht der MSE der Varianz der geschatzten Groe [45]

MSE{X} = E {\X _ E{X}]Q} — VAR{X} (3.55)
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und somit gilt

RMSE{X} = y/MSE{X} = \/VAR{X} > /CRLB{X} . (3.56)

Ein Vergleich der Leistungsfahigkeit eines Schatzers mit der zugehorigen CRLB bietet
somit die Moglichkeit, eine absolute Aussage iiber die Giite des Schétzers vorzuneh-
men. Werden Schatzwerte basierend auf Messdaten mit der CRLB verglichen, kénnen
auflerdem Riickschliisse auf mogliche systematische Messabweichungen gezogen werden.
Im Folgenden werden die CRLBs fiir die Schatzung der radialen Entfernung und des
Winkels auf Grundlage des linearen Phasenmodells aus Abschnitt 3.2.2 dargelegt.

3.4.1 Radiale Entfernung

Zur Berechnung der CRLB wurde das lineare Phasenmodell und ein monostatisches
System mit R, = (7pcr,)/2 als Basis verwendet. Die CRLBs fiir die Entfernungsschét-
zung basierend auf der Frequenz- und Phasenschitzung aus Abschnitt 3.3.2 ergeben
sich laut [25] zu

CRLB{RF} = 3eLfy (3.57)
~ SNR - 402K (K? — 1) '
und
C4
CRLB{R'} = L : (3.58)

SNR - 16 K (crw, — 4Rpw)?
Ahnliche Darstellungen sind auch in [14, 43] zu finden. Durch unterschiedliche An-
nahmen in der Darstellung des Basisbandsignals und gegebenenfalls vorgenommene
Vereinfachungen, wie K? — 1 ~ K2, weichen die angegebenen Cramér-Rao-Schranken
jedoch leicht voneinander ab.

Werden die beiden Cramér-Rao-Schranken miteinander verglichen, so zeigt sich, dass

. 2
CRLB{R"}  uw*(K?-1) - (%) _ B

_ - 1 .
CRLB{RF}  12f2(crw. — 4R,0)? ~ 1202 12/2 © (3:59)

und somit die Schranke der Phasenschétzung stets kleiner ist als die der Frequenz-
schatzung. Das bedeutet, dass von der Phasenschéitzung prinzipiell genauere Entfer-

nungsschitzungen zu erwarten sind. Die letzte Ungleichung in (3.59) ist erfiillt, wenn
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B < 12f, gilt. Dies ist in allen FMCW-Systemen der Fall, da die instantane Frequenz

stets positiv sein muss.

3.4.2 Winkelschdtzung

Bei der Winkelschatzung hangt die CRLB vor allem von der verwendeten Form der
Gruppenantenne ab. Wird als Anordnung eine (virtuelle) regelméfige lineare Gruppen-
antenne mit M Elementen gewdahlt, so ergibt sich nach [45] die Cramér-Rao-Schranke

Al )
6ci,

w2K - SNR - cos?(0) - d*(M? — M)~

CRLB{0} ~ (3.60)

Eine interessante Gegebenheit der Cramér-Rao-Schranken ist ihre jeweilige Abhangig-
keit zur geschétzten Grofie selbst. Wahrend die Schranke in (3.57) keinerlei Abhéan-
gigkeit zur gesuchten Entfernung darlegt, ist in (3.58) eine solche prinzipiell gegeben.
Bei genauerer Betrachtung der Differenz in (3.58) stellt sich jedoch heraus, dass der
Einfluss der Entfernung und damit die Abhangigkeit der Schranke von der gesuchten
Grofle vernachléssighar gering ist.

Bei der Cramér-Rao-Schranke der Winkelschatzung hingegen ist die Abhéngigkeit
zum gesuchten Parameter aufgrund des Kosinus-Zusammenhangs deutlich stéarker. Glei-
chung (3.60) zeigt in der Endkonsequenz, dass ein Zielwinkel von # = 90° mithilfe eines

ULASs nicht geschétzt werden kann.

3.5 Untersuchung von Hardware-, Ziel-, und

Umgebungseinfliissen

Bis zu diesem Abschnitt wurde das Radarsystem als idealisiertes System und das Ziel
als ideales Punktziel angenommen. Die Auswirkungen von Hardware-, Ziel-, und Um-
gebungseinfliissen auf die zuvor erlauterten Methoden und Schétzer werden im Folgen-
den untersucht. Dazu wird zunéchst das Blockschaltbild eines FMCW-Systems um die
Ubertragungsfunktionen der Hardware-Komponenten im Sende- und Empfangszweig
sowie im Basisband erweitert (vgl. Abbildung 3.2 mit 3.8).

Abschnitt 3.5.1 beschéftigt sich mit den Auswirkungen der Ubertragungsfunktionen

H"(w) und H"™*(w) der Verstérker in den Hochfrequenzzweigen des Radarsystems.
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s A2t & = & B

— o0° o p %

Abbildung 3.8: Blockschaltbild eines realen FMCW-Systems.

Darauffolgend werden die Auswirkungen der Filterstufen im Basisband des Systems er-
klart. Das Kapitel beschaftigt sich abschliefend mit der Reflexion des Signals am Ziel,
der Abhéngigkeit der Ausbreitungsgeschwindigkeit des Signals von den Umgebungsbe-
dingungen sowie den Auswirkungen von Storzielen.

Fir die im weiteren Verlauf dieser Arbeit durchgefiihrten Simulationen werden zwei
verschiedene Konfigurationen eines FMCW-Systems betrachtet: die SISO- und die
MIMO-Konfiguration Die SISO-Konfiguration besitzt nur eine Sende- und eine Emp-
fangsantenne. Sie kann daher nur fiir Entfernungsschéitzungen eingesetzt werden. Die
MIMO-Konfiguration besteht aus drei Sende- und vier Empfangsantennen. Ihre aqui-
valente Empfangsgruppenantenne bildet ein ULA mit 10 Elementen. Die Elemente 4
und 7 sind jeweils virtuell doppelt besetzt (s. Abbildung 3.9). Diese Konfiguration wird
fir die Schatzung von Winkeln und Entfernungen sowie fiir die Positionsbestimmung
mehrerer Ziele verwendet. Die Parameter der Konfigurationen sowie alle weiteren, an-

genommenen Radarparameter sind in Tabelle 3.1 aufgefiihrt.

3.5.1 HF-Ubertragungspfad

Reale FMCW-Systeme enthalten sowohl in den Sende- als auch in den Empfangszwei-
gen Verstarkerstufen. Diese sind notwendig, um das bei der Signalerzeugung generierte,
eher schwache Signal vor dem Aussenden und das beim Empfangen durch die Ausbrei-

tung im Freiraum stark abgeschwichte Signal zu verstédrken. Nur so ist es tiberhaupt
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Tabelle 3.1: Systemparameter der SISO- und MIMO-Radar-Konfiguration

Konfiguration
Parameter Symbol SISO MIMO
Mittenfrequenz fe 62 GHz
Rampensteilheit f 60 MHz/ps
Bandbreite B 2,73GHz / 3,93 GHz *
Abtastfrequenz fs 12 MHz
Anzahl Abtastwerte K 546
Rampendauer T 65,42 s
Rampenwiederholdauer T 108,34 s / 216,68 pis 2
Zykluswiederholdauer Teye 1ms 3
Anzahl Sendeantennen M 1 3
8,89 mm
Position Sendeantennen x5 8,89 mm 16,93 mm
24,97 mm
Anzahl Empfangsantennen N 1 4
—8,89 mm
Position Empfangsantennen xP —8,89mm | 11,57mm
—14,25 mm
—16,93 mm
Abstand virtuelle de — 2,68 mm
Gruppenantenne

!innerhalb der Abtastdauer / gesamt
2 fiir Einzelrampen / Rampenpaare

3 jeder Zyklus enthilt ein Auf-/Abwirtsrampenpaar jeder Sendeantenne

Sendeantennen Empfangsantennen  Aquivalente Gruppenantenne
@ O 0 -+ 0000 = 0000000000
3 - del del

Abbildung 3.9: Schematische Darstellung der Antennenpositionen der MIMO-
Konfiguration.
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moglich, das Signal am Ende der Empfangskette vom Systemrauschen zu unterschieden
und zu detektieren.

Die Verstarker bringen jedoch ein erhebliches Problem mit sich, denn ihre Ubertra-
gungsfunktionen sind frequenzabhéngig und im Allgemeinen nichtlinear. Dies bedeu-
tet, dass sowohl die Amplitude als auch die Phase der Frequenzrampen nichtlinear
verzerrt werden. Wie in [26] und [32] beschrieben wurde, kann dies zur Verzerrung des
Basisbandspektrums und somit zu einer negativen Beeinflussung der exponentiellen
parabolischen Interpolation fithren.

Das Blockschaltbild in Abbildung 3.8 zeigt, dass die Frequenzrampen sowohl die
Leistungsverstarker als auch die rauscharmen Vorverstarker passieren miissen, bevor
sie zum Basisbandsignal herunter gemischt werden. Sie kénnen daher zu einer Uber-
tragungsfunktion

H,» (W) = Hyt(w) BN (w) (3.61)

=n,m

zusammengefasst werden.
Da das Empfangssignal eine verzogerte Version des Sendesignals ist, liegen am Mi-

scher zu jedem Zeitpunkt zwei leicht verschiedene Frequenzen vor. Die Differenzfre-

U/D
p

GroBenordnungen kleiner als die instantane Rampenfrequenz w(t). Im Basisbandsignal

quenz dieser beiden — die Basisbandfrequenz w — ist in der Regel jedoch mehrere
spiegelt sich deshalb die Ubertragungsfunktion H"F(w) direkt wieder. Dabei kann je-
dem Abtastzeitpunkt &k eine Hochfrequenz w(t;) = w[k| zugeordnet werden, an dem
die Ubertragungsfunktion abgetastet wurde. Referenz [26] modelliert deshalb den Ein-
fluss der Ubertragungsfunktion ™ (w) direkt im Basisband. Das Empfangssignal kann

somit als
spoll(t) = Hiv (w(t)) - sy (t) (3.62)

geschrieben werden.

Auswirkungen auf die Entfernungsschatzung

Um zu untersuchen, wie sich unterschiedliche Betrags- und Phasenverliufe der Uber-
tragungsfunktion auf die Entfernungsschatzung auswirken, werden in diesem Abschnitt
Simulationen durchgefiihrt. Grundlage dieser Simulationen bilden das soeben aufge-
stellte Modell des Empfangssignals und ein angenommenes Radarsystem bestehend aus

einer Sende- und einer Empfangsantenne (SISO-Konfiguration). Die simulierten Daten
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werden anschlieend mit der zuvor beschriebenen Interpolationsalgorithmik verarbei-
tet und die auftretenden Fehler untersucht. Folgende Ubertragungsfunktionen werden
betrachtet:

Zunéachst wird als Referenz eine Simulation ohne Beeinflussung durch eine zusétzliche
Ubertragungsfunktion durchgefiihrt. Daher gilt fiir diese Simulation H™ (w(t)) = 1.

Als zweites wird eine reine Beeintrachtigung der Amplitude untersucht. Dafir wird
fiir den Betrag der Ubertagungsfunktion |H™" (w(t))| eine Charakteristik gewdhlt, die
dem ermittelten Verhalten des spéteren Demonstrators (s. Abschnitt 5.1) nachemp-
funden ist. Entsprechend wird ein kosinus-formiges Amplitudenverhalten gewéahlt. Die
Phase wird mit arg{ " (w)} = 0 konstant gehalten.

Zuletzt wird fiir die Ubertragungsfunktion ein Phasenverlauf simuliert, der eine nicht-
lineare Kennlinie abbildet. Diese wird so gewéahlt, dass sie die dispersiven Ausbreitungs-
eigenschaften von Rechteckhohlleitern imitiert. Dieser Fall wurde gewahlt, da Hohlleiter
und auf ihnen basierende Antennen sehr breitbandig angepasst sind und daher in breit-
bandigen Systemen haufig eingesetzt werden [46-48]. Der Phasenfortschritt in einem

Hohlleiter der Linge (" kann tiber
plw, M) = 1" B(w) (3.63)

mit der Ausbreitungskonstanten [49]

Blw) = i\/wQ —w; (3.64)

bestimmt werden. Darin ist ¢ die Ausbreitungsgeschwindigkeit der elektromagnetischen
Welle im den Hohlleiter fillenden Material (z.B. Luft) und w, die Grenzfrequenz des

Hohlleiters. Fur die Grundmode eines Rechteckhohlleiters ist diese

e

und somit lediglich abhéngig von der Breite a'™ des Hohlleiters. Fiir die Simulati-
on wurde ein WR15-Hohlleiter mit den Maflen a'™ = 3,76 mm, b"'" = 1,88 mm und
ML = 40 mm genutzt.

Auflerdem wurde ein Signal-zu-Rausch-Verhéltnis von SNR = 30dB angenommen

und fir jeden Entfernungspunkt C' = 200 Auf-/Abwéartsrampenpaare simuliert. Fiir
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jedes Rampenpaar wurde die Entfernungsschatzung durchgefithrt und anschliefend der
mittlere Fehler

1203(RF/P R )—=(RE) - R mit i=1,...,] (3.66)

c:l

AR (

berechnet. Darin bezeichnet I die Anzahl der simulierten Entfernungspunkte und der
hochgestellte Index F oder P gibt dabei an, ob die geschatzte Entfernung tiber die
Frequenzschétzung (3.39) oder tiber die Phasenschitzung (3.40) ermittelt wurde. Die
GroBen wurden dabei jeweils auf den ersten simulierten Entfernungspunkt (der am
weitesten Entfernte) normiert. Dies ist in der Simulation zwar nicht notwendig, aber in
der Praxis, da eine korrekte Bestimmung der Referenzentfernung R zwischen Ziel und
Antennenapertur mit der benétigten Genauigkeit von weniger als einem Mikrometer
praktisch nicht méglich ist. Der Einheitlichkeit wegen wurde daher bereits hier die
Auswertung auf die Praxis ausgelegt.

Abbildung 3.10 zeigt die Ergebnisse der Simulationen. Dafiir sind jeweils die simulier-
te Ubertragungsfunktion in Betrag und Phase, ein beispielhaftes Entfernungsspektrum
(mittles Zero-Padding interpoliert) sowie die Schétzfehler dargestellt. Zusatzlich zum
mittleren Schétzfehler wurden die Kurven mit einem schattierten Bereich hinterlegt,
welcher das Intervall von plus/minus einer Standardabweichung um den mittleren Feh-
ler anzeigt.

Die Kurven in blau zeigen die Ergebnisse der Referenzsimulation. Das Spektrum
zeigt das zu erwartende Maximum sowie kontinuierlich abfallende Nebenkeulen und die
Schétzfehler schwanken um Null. Die Standardabweichung dieser Fehler héangt dabei
lediglich vom gewahlten Signal-zu-Rausch-Verhaltnis ab.

Die roten Kurven bilden die Simulation mit reiner Amplitudenbeeintrachtigung ab.
Im Spektrum zeigt sich aufgrund des angenommenen Betragsverlaufs der Ubertra-
gungsfunktion eine leichte Verzerrung. Zwar scheint das spektrale Maximum optisch
nicht betroffen zu sein, in den Nebenkeulen jedoch ist ein deutlicher Unterschied zur
Referenzsimulation sichtbar. Und auch in der Auswertung der Frequenz-basierten Ent-
fernungsschatzung zeigt sich die Verzerrung deutlich: Der Fehler schwankt nun mit einer
Amplitude von rund 250 pm um einen Mittelwert von etwa —150 pm. Die Periodizi-
tat dieser Schwankung korrespondiert dabei mit der Auflésung der zugrundeliegenden

diskreten Fourier-Transformation. Die Interpolation wird somit von der leichten Verzer-
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Abbildung 3.10: Simulationsergebnisse der HF-Hardware-Einfliisse. Die Farben repré-
sentieren die verschiedenen Fille.
O.L.: Betrag (—) und Phase (---) der simulierten Ubertragungsfunk-
tion H™F(w).
O.R.: Betragsspektrum des Basisbandsignals.
U.L.: Fehler der Frequenz-basierten Entfernungsschatzung.
U.R.: Fehler der Phasen-basierten Entfernungsschiatzung.

rung des Spektrums verschlechtert, da die darin angenommene Kurvenform nicht mehr
der des tatsiachlichen Spektrums entspricht. Die Starke dieses Effektes hiangt dabei auch
vom Abstand zwischen dem spektralen Maximum und der néchsten Bingrenze ab. Die
Simulationsergebnisse passen somit zu den Untersuchungen aus [33]. In der Phasen-
basierten Auswertung zeigt sich hingegen kein Unterschied zur Referenzsimulation.
Zuletzt zeigen die grilnen Kurven die Auswirkungen des nichtlinearen Phasenverlaufs,
der fiir die Ubertragungsfunktion simuliert wurde. Der nichtlineare Anteil, welcher aus
(3.64) folgt, ist dabei so gering, dass er im oberen linken Graphen der Abbildung 3.10
nicht merklich erkennbar ist. Im Spektrum zeigt sich die zusétzliche Phase der Ubertra-
gungsfunktion vorwiegend als Verschiebung. Die Ubertragungsfunktion stellt hier einen

zusétzlichen Weg von der Lange des Hohlleiters dar. Das Maximum ist optisch nicht
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merklich verzerrt und auch die Nebenkeulen fallen vergleichbar wie in der Referenzsimu-
lation ab. Entsprechend zeigt sich im Fehler der Frequenz-basierten Schitzung dasselbe
Verhalten wie in der Referenzsimulation. Die Kurven sind deshalb deckungsgleich und
daher im linken unteren Graph von Abbildung 3.10 nur schwer voneinander zu unter-
scheiden. Es soll nicht unerwahnt bleiben, dass hier ein konstanter Fehler der Lénge
des Hohlleiters aufgrund der Normierung in der verwendeten Auswertung unterschla-
gen wurde. Die Phasen-basierte Schiatzung wiederum zeigt ein ganz anderes Verhalten.
Zwar liegt der mittlere Fehler hier ebenfalls nahe Null, jedoch ist die Standardabwei-
chung auf etwa 250 pm und somit deutlich angestiegen. Eine genauere Betrachtung der
einzelnen Simulationspunkte zeigt, dass in rund 3 % der Falle der Schatzfehler bei rund
1,21mm ~ A./4 liegt. In diesen Fallen wird bei der Phasenauswertung in (3.43) ein
2m-Intervall geschétzt, dass nicht dem Tatsédchlichen entspricht, weshalb es zu einem
Sprung im Fehler kommt. Da dieser Sprung rund drei Gréflenordnungen grofler als die
restlichen Schéatzfehler ist, fithrt bereits eine geringe Anzahl dieser Spriinge zu einer

deutlich verschlechterten Standardabweichung.

Auswirkungen auf die Winkelschatzung

Abschnitt 3.3.1 hat gezeigt, dass fiir die Schéitzung des Zielwinkels der Zusammen-
hang zwischen der Phasendifferenz benachbarter Empfangsantennen und dem gesuch-
ten Zielwinkel genutzt wird. Entsprechend muss betrachtet werden, wie sich die HF-
Ubertragungsfunktionen H. Efn(w) und vor allem deren Variation zwischen verschiede-
nen virtuellen Empfangskanélen auf die Winkelschétzung auswirkt. Die voran genannte
Simulation wird dafiir wie folgt abgedndert: Das Ziel befindet sich in einer konstanten
Entfernung von R = 1 m und der Winkel § wird variiert. Fiir die Simulation werden alle
in Tabelle 3.1 genannten Antennenpositionen genutzt. Als HF-Ubertragungsfunktion
wird jedem virtuellem Empfangskanal ein frequenzunabhéngiger Betrag mit einem Zu-
fallswert |[HL (w(t))| € [1;2] sowie ein konstanter Phasenoffset mit einem Zufallswert
arg{ H." (w)} € [0°;90°] zugewiesen, um entsprechende Variationen der Leistungsver-
stérker, der rauscharmen Vorverstarker, der Antennen sowie Léngenunterschiede in den
Leitungen zwischen den Antennen und dem Sendeempfinger widerzuspiegeln. Die Zu-

fallswerte werden dabei aus einer Gleichverteilung gezogen. Die Wertebereiche fiir die
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Abbildung 3.11: Ergebnisse der Simulation fiir die Beeinflussung der Winkelschatzung
durch Variation der HF-Ubertragungsfunktionen zwischen den Emp-
fangskandlen. Keine Variation zwischen den Kanédlen (—), zufillige
Amplituden- und Phasen-Variation (—) (|H;,(w(t))| € [1;2] und
arg{H. (w)} € [0°;90°]; 100 Wiederholungen).

Betrage und Phasenoffsets der Ubertragungsfunktionen wurden aus den Kalibriermes-
sungen des Demonstratorsystems abgeleitet (s. Abschnitt 5.1).

Abbildung 3.11 zeigt die Ergebnisse der Simulation. Dargestellt ist der Winkelschétz-
fehler AG = 0 — 0. Es ist, wie zuvor, der mittlere Fehler iber mehrere Simulationswie-
derholungen an einem Positionspunkt abgebildet. Gezeigt werden zum einen die Ergeb-
nisse einer Simulation ohne Variation zwischen den virtuellen Kandlen (blaue Kurve)
und zum anderen 100 Wiederholungen der Simulation mit zufalligen Variationen (graue
Kurven). Wie zu erwarten, ergibt die Simulation mit perfekten Bedingungen eine Feh-
lerkurve, die konstant sehr nahe bei A8 = 0° liegt. Kleine verbleibende Restfehler
sind vor allem der diskreten Natur und somit dem begrenzten Auflésungsvermogen der
Winkelschatzung (s. o in Abschnitt 3.3.1) zuzuschreiben.

Die Simulationen mit Amplituden- und Phasenfehlern zwischen den virtuellen Emp-
fangskanalen wiederum zeigen prinzipiell Fehlerkurven mit einem parabelformigen Ver-
lauf. Die Auspriagung dieser Parabeln reicht dabei von quasi keinem Fehler (Af ~ 0°)
bis hin zu Fehlerkurven mit hohem systematischem und gleichzeitig steigendem Feh-
ler zu grofleren Zielwinkeln hin. In den vorliegenden Simulationen liegt der maximale
Fehler bei max{|Af|} ~ 4°. Dies bedeutet, dass sich die Amplituden- und Phasenvaria-
tionen zwischen den Empfangskanélen innerhalb der Winkelschatzung sowohl gegen-
seitig kompensieren als auch konstruktiv iiberlagern und somit die Schatzung deutlich
verschlechtern konnen. Die Simulationen zeigen somit auch, dass eine Kenntnis der

statistischen Streuung der Ubertragungsverhalten von den Sende- und Empfangskané-
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le nicht ausreicht, um eine zuverlédssige Vorhersage iiber die Leistungsfahigkeit der
Winkelschétzung des Systems treffen zu kénnen. Vielmehr kommt es auf die genaue
Auspriagung der Amplituden- und Phasenvariation zwischen den Kanélen und deren

genaue Platzierung zueinander an.

Dieses Unterkapitel hat gezeigt, dass fiir eine hochprazise Schétzung der Entfernung
und des Winkels eine genaue Kenntnis der HF-Ubertragungsfunktionen H;y (w(t))
sowohl in Abhéngigkeit der Frequenz w als auch die Abhéngigkeit zwischen den unter-

schiedlichen Sende-Empfangskanélen von grundlegender Bedeutung sind.

3.5.2 Basisband-Ubertragungspfad

Das Blockschaltbild in Abbildung 3.8 zeigt, dass auch in den Basisbandpfaden eines
realen FMCW-Systems zusétzlich Komponenten zu finden sind. Hierbei handelt es
sich vor allem um Filter und Verstirker. Hinter den Mischern befinden sich Hochpass-
filter. Thre Hauptaufgabe ist es, niedrige Frequenzanteile, die zu sehr kurzen Laufzeiten
bzw. zu sehr kurzen Zielentfernungen korrespondieren, zu unterdriicken. Sie sollen so
Signalanteile, die durch die direkte Verkopplung von Sende- und Empfangspfad ent-
stehen und somit kein echtes Radarziel darstellen, unterdriicken. Diese Verkopplung
der Zweige kann innerhalb des Radarchips, auf den Zuleitungen zu den Antennen oder
direkt an den Antennen stattfinden. Selbst bei guter Isolation der Sende- und Emp-
fangspfade sind die Signalanteile durch direkte Verkopplung oft ahnlich stark oder gar
starker als die Signalanteile der gewiinschten Ziele.

Die Hochpassfilter stellen fiir hochprazise Messanwendungen mit kurzen Zielentfer-
nungen ein Problem dar. Denn sie verfdlschen die Amplitude und Phase des Basis-
bandsignals frequenz- und somit entfernungsabhéngig. Die Verringerung der Ampli-
tude kann hierbei vor allem zu einer Verringerung des moglichen Signal-zu-Rausch-
Verhéltnisses fiihren.

Der Einfluss der Hochpassfilter auf die Phase des Basisbandsignals fithrt zu einer
Erweiterung von (3.20). Wird die Filterphase ¢"FF in Betracht gezogen, so lautet die
Phase des Empfangssignals

1
BPB(t) = +wer — 5@72 T ¢? + oM"Y 1Tt (3.67)
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Hier zeigt sich ein Vorteil der gemeinsamen Verarbeitung von Auf- und Abwéartsram-
pen: Wird wie in (3.36) vorgeschlagen, die Differenz der Rampensignale genutzt, um
die Laufzeit zu bestimmen, kiirzt sich der Effekt der Filterphase heraus. Eine Kalibrie-
rung des Systems bezogen auf die Basisbandfilter ist bei gemeinsamer Verarbeitung
von Auf- und Abwiértsrampen daher nicht zwingend erforderlich. In [43] wird jedoch
darauf hingewiesen, dass diese Kalibrierung das Signal-zu-Interferenz-Verhéltnis (SIR)

verbessern und somit von Vorteil sein kann.
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3.5.3 Nahfeld-Effekte

In vielen Radaranwendungen wird angenommen, dass sich das Ziel und dessen Re-
flexionsverhalten alleine durch seinen winkelabhéngigen Radarquerschnitt ogcs (engl.
radar cross section (RCS)) beschreiben lésst. Weiterhin wird angenommen, dass die
eintreffende elektromagnetische Welle am Ziel als ebene Welle betrachtet werden kann
und auch als solche reflektiert wird. Das Ziel wird somit hédufig als Punktziel ideali-
siert. Dass diese Annahmen beziehungsweise die Vereinfachung des Sachverhaltes selbst
im klassischen Fernfeldabstand der Antenne und fiir metallische Objekte im Fall von
hochprézisen Radaranwendungen nicht gelten, haben [24] und [50] gezeigt. Stattdessen
muss das Zusammenspiel aus Radar-Antennensystem und Ziel als Ganzes betrachtet
werden, um die entfernungsabhéngigen Reflexionseigenschaften (Amplitude und Pha-
se) erfassen zu kénnen. Im Modell des Basisbandsignals (s. Gleichung (3.11)) ist die
entfernungsabhingige Zielreflexionsphase als ¢? eingefiihrt worden. Dieser Abschnitt
zeigt, wie die im Weiteren als Nahfeld-Effekte titulierten Reflexionsphédnomene in dieser
Arbeit berticksichtigt und berechnet werden.

Um die Auswirkungen der Nahfeld-Effekte betrachten zu konnen, wird hier beispiel-
haft ein System bestehend aus einer Sende- und einer Empfangsantenne sowie einem
Ziel betrachtet. Das Szenario ist in Abbildung 3.12 dargestellt.

Die Sende- und die Empfangsantenne werden dabei iiber ihre jeweilige Position '3
und ' F im globalen Koordinatensystem sowie iiber ihr Abstrahlverhalten ¥°(8, ¢) be-
ziehungsweise W"(6, ) charakterisiert. Das komplexwertige Abstrahlverhalten
(0, ¢9) = /G(0,0) -7 setzt sich dabei aus dem winkelabhéngigen Gewinn G(6, ¢)
und dem Phasenverhalten P(6,¢) der Antennen zusammen. Es kann beispielswei-
se iiber Vollwellensimulationen bestimmt werden. Im Folgenden wird das Fernfeld-
Abstrahlverhalten der Antennen genutzt und angenommen, dass dieses das einfallende
elektrische Feld am Ziel ausreichend genau approximiert. Als Ziel wird eine kreisrun-
de metallische Scheibe mit einem Durchmesser D verwendet. Die Oberflache des Ziels
wird mit S beschrieben. Die Position und Ausrichtung der Scheibe relativ zum An-
tennensystem ist variabel. Im betrachteten Beispiel sind der Normalvektor des Radars
i und der des Ziels 1% entgegengesetzt kollinear ausgerichtet (3 = 0°). Diese Ver-
einfachung eines Zielszenarios dient hier als anschauliches Beispiel. Die nachfolgenden
Analysen und Berechnungen sind jedoch grundsétzlich auch fir komplexere Ziel- und

Antennensysteme durchfithrbar.
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Abbildung 3.12: Simulationsszenario fiir die Nahfeld-Effekte bestehend aus zwei Horn-
antennen und einer Scheibe als Ziel. In Anlehnung an [50].

Fiir die folgenden Berechnungen und Simulationen wird das Modell aus [50] genutzt,
welches auf dem Prinzip der physikalischen Optik [51] beruht und dieses fir die Analyse
des Nahfeld-Reflexionsverhaltens erweitert.

Es zerlegt die Oberfliche S des Ziels zunéachst in Teilflachen dS und bestimmt an-
schliefend fiir jede Teilfliche die Ubertragungsfunktion zwischen Sende- und Empfangs-
antenne. Startpunkt bildet eine angenommene Leistungswelle a, die ein unmoduliertes
Dauerstrich-Sendesignal abbildet. Sie wird zur betrachteten Teilfliche propagiert und
dabei mit der Abstrahlcharakteristik der Sendeantenne in die entsprechende Richtung
gewichtet. An der Teilflache angelangt, wird die ausgebreitete Welle als eine lokale
ebene Welle betrachtet. Die Welle wird an der Teilfliche reflektiert und zum Ort der
Empfangsantenne propagiert. Dort wird sie mit der effektiven Wirkflache sowie dem
Phasenverhalten der Empfangsantenne entsprechend der Einfallsrichtung gewichtet.

Die Gesamtiibertragungsfunktion

(3.68)
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von der Sendeantenne bis zur Empfangsantenne ergibt sich durch die Uberlagerung der
Beitrége aller Teilflachen.

Basierend auf [50] kann der Quotient der Leistungswellen fir den in Abbildung 3.12
dargestellten SISO-Aufbau, bei dem sich die Antennen sehr dicht beieinander befinden,
also |[p® — p8| < |p® — 7| gilt, als

(3.69)
ds

: / (5. 7%) W) - WS () - oK (T )
s'n — — — -
e — ] |7 — S|

approximiert werden. Da das Ubertragungs- und Reflexionsverhalten frequenzabhéngig
ist, muss die Berechnung fiir ausreichend viele Frequenzpunkte innerhalb der Frequenz-
rampen durchgefithrt werden.

Die berechnete Nahfeld-Ubertragungsfunktion ™ (w) wird anschlieBend mit der un-

ter idealen Fernfeldbedingungen berechneten Ubertragung [24]

VFF(w)Zﬁ,/&ﬁi-e‘J'?""' mit |r| = || S| + | B57 (3.70)

verglichen und die Phasendifferenz

26 0) =ane{ 2] | (5.71)

bestimmt. Diese Phasendifferenz wird in [24] genutzt, um die Zielreflexionsphase ¢?

beziechungsweise eine dquivalente Laufzeitdifferenz A7N mittels
0% APT]T = (ATA)'ATy (3.72)
zu berechnen. Darin sind

Y= A (1) AGF(ws) ... AGNF(wy)] (3.73)
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Abbildung 3.13: Die simulierte Entfernungsdifferenz ARNF aufgrund der Nahfeld-
Phéanomene fir f = 0° und D = 60mm (—), D = 70mm (—),
D = 80mm (—) sowie D = 80mm und g = 0,5° (---) sowie § = 1°
().

und

1 1 1
A= . (3.74)

We— W] We— Wy ... We— WN
Es kann daraus final eine Entfernungsdifferenz ARNY = ArN¢p /2 berechnet werden,
um die die geschétzte radiale Entfernung R aufgrund der Nahfeld-Effekte in der Mes-
sung von der tatsdchlichen Entfernung abweicht.

Das in Abbildung 3.12 gezeigte Szenario wurde genutzt, um die Auswirkungen des
Scheibendurchmessers D und des Verkippungswinkels § auf die Nahfeld-Effekte si-
mulativ zu untersuchen. Der Winkel 5 beschreibt dabei eine Drehung des Ziels um
seine lokale y-Achse. Das Szenario entspricht der SISO-Radarkonfiguration aus Tabelle
3.1. Fir die Antennen wurden pyramidale Hornantennen gewéhlt, deren Abmessun-
gen a = 244mm, b = 14,4mm und [ = 50,1 mm betrugen. Die fiir die Berechnun-
gen notwendige Abstrahlcharakteristik W (6, ¢) wurde mithilfe von CST Studio Suite
2024 ermittelt. Die Entfernungsdifferenz ARN wurde fiir die Scheibendurchmesser
D € {60;70; 80} mm berechnet. Weiterhin wurden unterschiedliche Verkippungswinkel
B € {0°0,5% 1°} fir den Durchmesser D = 80 mm simuliert.

Der Graph in Abbildung 3.13 lédsst erkennen, dass die Nahfeld-Effekte einen deutli-
chen Einfluss auf die Entfernungsbestimmung haben. Fir den grofiten Scheibendurch-
messer betragt die Abweichung im betrachteten Entfernungsintervall zwischen 250 pm
und 400 pm. Je kleiner der Scheibendurchmesser ist, desto kleiner ist auch diese ma-

ximale Abweichung. Dies ist mit der Abstrahlcharakteristik der Antennen und der
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sphérischen Wellenausbreitung von elektromagnetischen Wellen zu erklaren: Je kleiner
das Ziel ist, desto weniger verandert sich die Phasenverteilung auf dem Ziel mit der
Frequenz oder dem Abstand. Die Nédherung des einfallenden Feldes als ebene Welle ist
somit besser erfiillt und die Nahfeld-Effekte fallen geringer aus. Weiterhin zeigt sich,
dass bereits kleine Verkippungswinkel von 8 < 1° einen erheblichen Einfluss auf die
Auswirkungen der Nahfeld-Phédnomene besitzen und somit die Anforderungen an einen
entsprechenden Messaufbau zur Bestimmung der Genauigkeit des Radarsystems sehr
hoch sind.

3.5.4 Brechungsindex der Luft

Ein weiterer Effekt, der in hochprézisen Radaranwendungen beachtet werden muss,
ist die Abhéangigkeit der Ausbreitungsgeschwindigkeit von elektromagnetischen Wellen
in Luft von den Umgebungsbedingungen. In 1993 haben Liebe et. al. [52] ein Mo-
dell hierfiir entwickelt, das fiir Frequenzen bis zu 1000 GHz giiltig ist. Es beschreibt
die Abhéangigkeit der komplexwertigen Ausbreitungskonstante von den Umgebungs-
einfliissen Temperatur Jp,¢, Luftdruck prue und relative Luftfeuchtigkeit opug. Zur
Modellierung der Ausbreitungskonstanten werden die Einfliisse der Absorbtionslinien
von Sauerstoffatomen und Wassermolekiilen genutzt. Uber die Jahrzehnte wurden viele
weitere Modelle von Liebes Modell abgeleitet [13, 53, 54]. Sie approximieren dieses in
der Regel fiir bestimmte Frequenzbereiche oder Umgebungsbedingungen, um so einfa-
chere Berechnungsvorschriften zu schaffen.

Da sich die Ausbreitungsgeschwindigkeit cr, unter normalen Umgebungsbedingungen
nur um einige Hundert Teile pro Million (engl. parts per million (PPM)) von der

Vakuumlichtgeschwindigkeit cy unterscheidet, wird der Brechungsindex nj, meist tiber

Ny, = (ng, — 1) - 10° = <2§ - 1) -10° (3.75)
angegeben. Dies ermoglicht eine verkiirzte Darstellung und fiir Entfernungsmessungen
konnen Anderungen der Ausbreitungsgeschwindigkeit oder Unsicherheiten in den Wer-
ten der Umweltbedingungen einfach in Fehler der Form pm/m umgerechnet werden.
Abbildung 3.14 zeigt die Abhéngigkeiten des Brechungsindex nj, von den Umge-
bungseinfliissen Temperatur ¥p,.¢, Luftdruck pr.g und relativen Luftfeuchtigkeit opug

fiir typische Wertebereiche. Es ist zu erkennen, dass der Brechungsindex bis zu 100 GHz
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Abbildung 3.14: Abhéngigkeit des Brechungsindex ny, von der Frequenz, der Lufttem-
peratur, der Luftfeuchtigkeit sowie dem Luftdruck. Sofern nicht anders
angegeben, wurden die Werte f = 62 GHz, V1,4 = 20°C, @ru = 50 %
und prug = 1013,25 mbar verwendet.

kaum von der Frequenz abhéngig ist. Lediglich im Frequenzbereich um 60 GHz gibt es
eine leichte Schwankung. Diese ist auf eine Absorbtionslinie der Sauerstoffmolekiile
zuriickzufiihren. Die Schwankung betriagt jedoch weniger als 2 PPM. Der Einfluss der
Lufttemperatur zeigt eine deutlich starkere und parabelférmige Abhéngigkeit. Fir iib-
liche Raumtemperaturen um 20 °C lésst sich die Anderung mit etwa 2 pm/m/°C ange-
ben. Fiir den Luftdruck und die Luftfeuchtigkeit ist jeweils ein linearer Zusammenhang
festzustellen. Die daraus resultierenden Unsicherheiten betragen etwa 1pm/m/% und
0,3 pm/m/mBar.

Es zeigt sich somit, dass die Messgrofien Luftdruck, -temperatur sowie -feuchtigkeit
mit hinreichender Genauigkeit bekannt sein miissen, soll die Entfernungsbestimmung
iiber einen gewissen Messbereich einen maximalen Fehler im unteren Mikrometerbe-

reich nicht uberschreiten.
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3.5.5 Auswirkungen von Storzielen

In Abschnitt 3.3.2 wurde erlautert, dass die Entfernungsbestimmung eines Ziels dar-
auf beruht, die von ihm erzeugte Spektralkomponente zu interpolieren. Dazu werden
sowohl das Maximum des Spektrums als auch dessen benachbarte Punkte benotigt.
Es muss daher untersucht werden, ob und wie die Interpolation beeinflusst wird, wenn
sich weitere Spektralkomponenten in der Nahe der zu untersuchenden befinden. Diese
weiteren Komponenten konnen sowohl andere gesuchte Ziele oder aber nicht gewollte
Storeffekte, wie beispielsweise Mehrwegeausbreitungen, sein. Diese weiteren Spektral-
komponenten, die wahrend der Entfernungsschatzung gerade nicht im Fokus stehen,
werden in diesem Abschnitt als Storer oder Storziel bezeichnet, auch wenn es sich
dabei um eine weitere valide Spektralkomponente handeln kann.

Zur Untersuchung wurde eine Simulation aufgesetzt, die die SISO-Radar-Konfigu-
ration umsetzt und zwei Ziele nach (3.21) simuliert. Das erste Ziel dient als das gesuchte
Ziel. Seine Entfernung betragt Ry = 1,2m. Das zweite Ziel dient als Stoérer. Seine
Entfernung und die Leistung seiner Reflexion kann relativ zum ersten Ziel verédndert
werden. Die Entfernungsdifferenz Ry — R; der Ziele wird in der Simulation immer
weiter verkleinert und beobachtet, wie sich die geschétzte Entfernung des ersten Ziels
}?1 verandert. Die Simulation wird fiir verschiedene Leistungsquotienten AP = Py/ Py
wiederholt. Abbildung 3.15 zeigt die Ergebnisse dieser Simulation.

Sowohl in der Frequenz- als auch in der Phasen-basierten Entfernungsschatzung zeigt
sich ein Interferenzmuster. Es entsteht, weil sich die zwei Zielkomponenten und deren
Nebenkeulen im Spektrum iiberlagern und somit gegenseitig beeinflussen. Hierdurch
ist die wiahrend der Interpolation angenommene Kurvenform nicht mehr gegeben. Die
Amplitude des Musters steigt mit der Verringerung der Leistungsdifferenz. Fir die
Frequenz-basierte Schatzung liegt das Maximum bei einem Zielabstand von etwa 8 cm.
Der Fehler sinkt wieder zu Null, wenn die Ziele dieselbe Entfernung besitzen. In diesem
Fall liegen die spektralen Komponenten tibereinander, weshalb die Interpolation des
Amplitudenspektrums nicht gestort wird. Die beiden Ziele werden jedoch auch nur
noch als ein Ziel wahrgenommen. Die Periodizitat mit der der Schétzfehler variiert,
betragt etwa 0,6 mm ~ \./8, was auf eine wiederkehrende konstruktive und destruktive
Uberlagerung der beiden einzelnen Spektralanteile hindeutet.

Fiir die Phasen-basierte Schatzung zeigt sich ein etwas anderes Bild. Das Maximum

des Interferenzmusters liegt hier prinzipiell bei einem Zielabstand von 0,6 mm =~ \./8,
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Abbildung 3.15: Einfluss eines Storziels auf die Entfernungsschétzung mittels EPI. Dar-
gestellt sind die Fehler der Entfernungsschitzung basierend auf der
Frequenz- (oben) und Phasenschétzung (unten) fiir unterschiedliche
Absténde zwischen Stor- und Hauptziel und fiir Leistungsverhéltnis-
se von AP = —60dB (—), AP = —40dB (—) und AP = —35dB

(—).

was darauf hindeutet, dass das Storziel auch das Phasenspektrum deutlich beeinflusst.
Fiir grofle Leistungsunterschiede bleibt der Fehler der Schatzung dennoch im Bereich
weniger Mikrometer. Unterschreitet das Leistungsverhaltnis jedoch 40dB, so zeigen
sich Spriinge im Fehler der Phasenschétzung. Diese Spriinge besitzen eine Hohe von
Ae/4 ~ 1,21 mm. Thre Herkunft liegt im Rundungsoperator in (3.44) begriindet. Sind die
Phasenschitzungen ¢V und @P gestort, so wird in (3.43) gegebenenfalls ein absolutes,
ganzzahliges 2m-Intervall geschatzt, dass nicht dem tatséchlichen Intervall entspricht.
Aus diesem Grund besitzen die Fehlerspriinge eine diskrete Hohe, die im Verhéltnis zur
Wellenldange der Mittenfrequenz steht.

Die Simulation zeigt, dass der exponentielle parabolische Interpolator empfindlich
gegeniiber spektralen Storungen ist. Fiir das hier betrachtete SISO-Radar bedeutet
dies, dass zwei Ziele einen Abstand von |Ry — R;| &~ 15cm nicht unterschreiten soll-
ten, sollen beide Entfernungen korrekt bestimmt werden. Diese Zahl entspricht etwa

der Auflésung von drei Frequenz-Bins in der diskreten Fourier-Transformation, sodass
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sich dieser absolute Abstandswert fiir Systeme mit mehr oder weniger Bandbreite als
in diesem Beispiel entsprechend verkleinert bzw. vergrofiert. Es sollte weiterhin darauf
hingewiesen werden, dass in den gezeigten Simulationen bei der Berechnung der DF'T
eine Fensterfunktion mit starker Nebenkeulenunterdriickung und damit verbunden ei-
ner breiten Hauptkeule genutzt wurde. Die Fensterfunktion ist als Nuttall-Fenster oder
4T1* bekannt [33]. Bei der Verwendung anderer Fensterfunktionen in der DFT kénnte
sich der minimal notwendige Abstand zwischen zwei Zielen entsprechend verdndern.

Fir ein MIMO-Radarsystem lassen sich weitere Riickschliisse aus der Simulation
ziehen: Befinden sich zwei Ziele in gleicher Entfernung vor dem System aber in unter-
schiedlichen Raumwinkeln, so kénnen die Nebenkeulen im Winkelspektrum (siche z.B.
Abbildung 3.5) als storende spektrale Komponenten wirken. Fiir sie gilt daher ebenfalls
der hier ermittelte Schwellwert von 40 dB.

44T1 steht fiir ,four-term window with continuous first derivative“
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Die dargestellten Theorien sollen praxisnah validiert werden. Hierzu wird in diesem
Teil der Arbeit ein Hardware-Demonstrator implementiert, der die aus der Motivation
abgeleiteten Anforderungen erfiillt. Dazu werden zunéchst verschiedene, kommerziell
erhéltliche Sendeempfinger verglichen, anschlieend die mit diesen Bauteilen theore-
tisch erreichbaren Genauigkeiten analysiert und den Anforderung gegeniiber gestellt.
Zum Schluss wird der in dieser Arbeit entstandene Demonstrator im Detail beschrie-

ben.

4.1 Auswahl des Sendeempfangers

Der Sendeempfanger bildet den Kern des Radarsystems und ist somit die zentrale Kom-
ponente. Moderne Sendeempfanger implementieren dabei nicht nur die gesamte Hoch-
frequenzschaltung, wie sie in Abbildung 3.8 schematisch dargestellt ist, sondern enthal-
ten zumeist auch die komplette digitale Ansteuerungslogik, Digital-Analog-Umsetzer,
Speicher und vieles mehr. Die hochste Ausbaustufe sind sogenannte System-on-Chips.
Diese besitzen zusétzlich digitale Signalprozessoren, Hardware-Beschleuniger fiir gén-
gige Berechnungen, wie beispielsweise die diskrete Fourier-Transformation, und viele
weitere Funktionen, sodass fiir die meisten Anwendungen neben dem System-on-Chip
keine weiteren Prozessoren benétigt werden. Fiir die Anwendung in dieser Arbeit kom-
men generell drei Bauteile in Frage: SAF86xz von NXP Semiconductors, IWR6843
von Tezxas Instruments und BGT60ATR24 von Infineon. Tabelle 4.1 vergleicht diese
Bauteile in den wichtigsten Kategorien. Es ist zu erkennen, dass der BGT60ATR2/
die kleinste Ausbaustufe der drei Sendeempfanger darstellt. Er besitzt die geringste
Anzahl an Sendekanélen, seine Basisbandarchitektur ist rein reell und auch der Roh-

datenspeicher ist am kleinsten. Der SA F§6xx hingegen stellt das andere Ende der Kom-
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Tabelle 4.1: Vergleich der wichtigsten Figenschaften gingiger, kommerziell erhaltlicher

Sendeempfanger
SAF86xx IWR6843 | BGT60ATR24

Frequenzbereich (GHz) 76...81 60...64 58...62
Sende-/Emfpangsantennen 4/4 3/4 2/4
max. Rampensteilheit (MHz/qs) k.AlL 250 400
Basisbandarchitektur komplex komplex reell
Speichergrofie Rohdaten (kBit) 2048 768 192

Signalprozessoren 2 2 0

Dateninterface CSI-2 / Ethernet LVDS QSPI

L NXP Semiconductors macht zu dieser Kenngrofe keine explizite Angabe

plexitatsskala dar. Er bietet die meisten Sendekanéle, zwei schnelle Signalprozessoren
sowie zwei schnelle digitale Schnittstellen und ist generell am komplexesten aufgebaut.
Die Wahl fallt hier auf den IWR6843: Er bietet die gleiche Bandbreite wie die ande-
ren beiden Bauteile. Seine komplexwertige Basisbandarchitektur erlaubt das direkte
Anwenden der Algorithmen aus Kapitel 3 und mit seiner maximalen Rampensteilheit
und dem schnellen digitalen Interface ist er in der Lage, die Anforderungen an die Ent-
fernungsabtastrate zu erfiillen. Die beiden Signalprozessoren wiirden es ermoéglichen,
die Datenauswertung direkt und in Echtzeit auf dem Bauteil auszufiithren, sodass das

System auch als eigenstandiges Gerat fungieren konnte.

4.2 Uberpriifung der theoretischen Systemperformanz

4.2.1 Auswertung der Cramér-Rao-Schranken

Um zu tberpriifen, ob mit dem ausgewédhlten Bauteil die angestrebten Genauigkeiten
von wenigen Mikrometern und besser als 1° Winkelgenauigkeit theoretisch erreicht wer-
den konnen, und falls dem so ist, welche weiteren Bedingungen daraus folgen, werden
die in Kapitel 3.4 dargelegten Cramér-Rao-Schranken ausgewertet. Die Radarpara-
meter werden dabei so gewédhlt, dass sie innerhalb der Spezifikationen des ITWR6843
liegen und gleichzeitig mit der MIMO-Antennenkonfiguration 1.000 Positionsschatzun-
gen (Winkel und Entfernung) pro Sekunde moglich sind. Es ergeben sich die in Tabelle
3.1 aufgefithrten Parameter. Werden diese in (3.57), (3.58) und (3.60) eingesetzt, er-
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Abbildung 4.1: Links: Cramér-Rao-Schranken (---) und Leistungsfihigkeit der Entfer-
nungsschatzung basierend auf der Frequenz- (—) und der Phasenschét-
zung (—). Rechts: Cramér-Rao-Schranke (---) der Winkelschétzung
und Leistungsfahigkeit der Bartlett- (—) und MVDR-Winkelschétzung
(---) sowie die Ergebnisse einer nicht perfekt kalibrierten Gruppenan-
tenne (—).

geben sich die in Abbildung 4.1 dargestellten Kurven. Sie zeigen jeweils die Cramér-
Rao-Schranke der einzelnen Schéatzer sowie deren tatsachliche Leistungsfahigkeit, wel-
che mithilfe von Monte-Carlo-Simulationen bestimmt wurden. Die linke Abbildung
zeigt dabei die Ergebnisse der Entfernungsschétzung basierend auf der vorgestellten
Frequenz- und Phasenschatzung. Es ist zu erkennen, dass der Fehler der Frequenz-
schatzung auf der logarithmischen Skala linear mit dem Signal-Rausch-Verhaltnis sinkt.
Dabei liegt der Fehler durchgehend oberhalb der Cramér-Rao-Schranke und selbst fiir
hohe Signal-Rausch-Verhéltnisse wird ein Fehler von wenigen Mikrometern gerade so
erreicht. Fiir die Phasenschétzung zeigt sich ein anderes Bild. Thre Performanz féllt fiir
niedrige Signal-Rausch-Verhéltnisse mit der der Frequenzschétzung zusammen. Erst
ab SNR-Werten von etwa 20 dB verringert sich der Fehler enorm und die Leistungsfa-
higkeit der Phasenschétzung nahert sich seiner Cramér-Rao-Schranke an. Ab hier sind
auch Fehler kleiner als ein Mikrometer theoretisch moéglich. Grund fiir die sprunghafte
Charakteristik der Phasenschétzung ist der Rundungsoperator in (3.44). Fiir geringe
SNR-Werte wird hier ein inkorrektes 27-Intervall geschatzt, weshalb die Phasenschét-
zung keinen Vorteil gegentiber der Frequenzschatzung, auf der die Schatzung des 27-

Intervalls beruht, mit sich bringt. Erst fir hohere SNR-Werte wird statistisch gesehen
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immer das korrekte 27-Intervall gefunden und die Phasenschétzung kann ihre Vorteile
ausspielen.

Der rechte Graph in Abbildung 4.1 zeigt die Ergebnisse fiir die Winkelschétzung.
Hierin zeigen die Winkelschatzung nach Bartlett und mittels MVDR sehr dhnliche Er-
gebnisse. Fiir sehr geringe SNR-Werte ergibt sich zunéchst ein Plateau, welches dann
erst stark abfallt und sich schliellich asymptotisch der Cramér-Rao-Schranke annéhert.
Dieses Verhalten von Schétzern ist aus der Literatur bekannt [55, 56]. Fiir positive SNR~
Werte lasst sich somit ein Fehler von weniger als 0,1° erwarten. Diese Erwartungen
werden jedoch schnell getriibt, werden der Simulation zusatzliche Phasendifferenzen
zwischen den virtuellen Empfangskanéilen hinzugefiigt. Die griine Kurve in Abbildung
4.1 zeigt beispielhaft die Ergebnisse einer Bartlett-basierten Winkelschatzung, wenn
zwischen den Empfangskandlen eine zufillige Phasendifferenz von bis zu £8° ange-
nommen wird. Diese Phasendifferenzen konnen beispielsweise durch Toleranzen der
einzelnen Hardware-Kanale zueinander und auch nach einer nicht idealen Kalibrierung
des Systems noch bestehen. Es ist zu erkennen, dass durch diese Nichtidealitat die Win-
kelschatzung beeinflusst wird und nicht mehr ihre volle Leistungsfiahigkeit erreicht. Im

Beispiel wird der Fehler auf etwa 0,15° limitiert.

4.2.2 Fehlerfortpflanzung

Abschnitt 3.3.3 hat gezeigt, dass fiir die Berechnung der geschétzten radialen Ziel-
distanz bei einem MIMO-System sowohl die geschétzten Laufzeiten 7, ,,, als auch
der geschétzte Zielwinkel ép benotigt wird. Unter dem Gesichtspunkt, dass im linea-
ren Phasenmodell Vereinfachungen in Form der dquivalenten Empfangsgruppenantenne
eingefithrt wurden und in der Praxis die Schiatzung der Parameter aufgrund von Rau-
schen, Storungen und ungenauer Modellierung immer Fehlern unterliegen wird, muss
betrachtet werden, wie sich der Fehler einer dieser Schatzgroflen auf das Ergebnis der
Distanz auswirkt, wenn die andere Grofle als gegeben angenommen wird. Der Fokus
wird hier auf eine fehlerbehaftete Winkelschiatzung gelegt, weil diese in dieser Arbeit
vor der Laufzeitschatzung durchgefiihrt wird und sie somit direkt beeinflussen kann
(vgl. Abbildung 3.7).

Es wird folgendes Szenario betrachtet: Das Radarsystem besteht aus zwei Sende-
Empfangsantennenpaaren an den Postionen (7, zF) = (8,89; —8,89) mm, im Folgen-

den symmetrisches Antennenpaar genannt, und (25, 2%) = (24,97; —16,93) mm, im
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Abbildung 4.2: Entfernungsschétzfehler 0 Ry, des symmetrischen (—) und 0 Rasym des
asymmetrischen (---) Antennenpaares aufgrund der Fehlerfortpflan-

zung eines Winkelschatzfehlers 66 fir 6 = 0° (—), 6 = 20° (—) und
6 = 45° (—) und bei einem radialen Zielabstand von R = 1m.

Weiteren als asymmetrisches Antennenpaar betitelt (vgl. Tabelle 3.1). Das Ziel hat ei-
ner radialen Abstand von R = 1 m und einen Winkel von 6 € [0°;45°]. Uber (3.6) wird
fiir beide Antennenpaare die korrekte Laufzeit 7 bestimmt. Bei der Berechnung der ra-
dialen Distanz aus der bekannten Laufzeit 7 und dem geschitzten Winkel 6=6+ 00,
wird nun ein Schétzfehler 00 € [—1°;1°] angenommen und der daraus resultierende
Entfernungsfehler 6R = R(6 + 00, 7) — R(0, ) fir jedes Antennenpaar berechnet. Ab-
bildung 4.2 zeigt die Auswirkung des Winkelschéatzfehlers 6 fiir verschiedene Zielwinkel
0.

Es ist zu erkennen, dass fiir das symmetrische Antennenpaar der Fehler im Sub-
Mikrometer-Bereich liegt. Dies ist damit zu erklaren, dass der Aufbau fast einem mo-
nostatischem System entspricht, wo nach (3.52) die radiale Distanz nicht vom Ziel-
winkel # abhdngt. Fir das asymmetrisches Antennenpaar hingegen betragt der Entfer-
nungsschétzfehler bei einem Grad Winkelfehler zwischen 50 pm und 70 pm. Die MIMO-
Radarkonfiguration muss dementsprechend einen geringen Winkelschétzfehler besitzen,

damit dieser die Entfernungsschétzung nicht zu stark beeinflusst.

Diese beiden Analysen zeigen, dass mit dem IWR6843 und den gewédhlten Radar-
parametern die gewilinschten Genauigkeiten prinzipiell erreicht werden kénnen. Vor-
aussetzungen hierfiir sind ein entsprechend hohes Signal-Rausch-Verhaltnis und eine

entsprechende Kalibrierung der einzelnen Empfangskanéle.
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4.3 Wahl der Einzelantennen und

Antennenkonfiguration

Es sollen nun die Antennen und die Antennenkonfiguration fiir das Radarsystem aus-
gewéhlt werden. Dabei wird zwischen den bereits eingefithrten Konfigurationen SISO
und MIMO unterschieden. Die SISO-Konfiguration bestehend aus einem Sende- und
einem Empfangskanal soll zunachst die Fahigkeit des Radarsystems, kleinste Entfer-
nungsanderungen zu detektieren, beweisen, ohne dass dabei die Performanz durch die
Winkelschatzung oder durch Kanalunterschiede beeinflusst wird. Die Antenne fiir die-
se Konfiguration soll dabei einen Grofiteil der ausgesendeten Radarleistung auf dem
Oberkorper des Menschen fokussieren, um so eine moglichst hohe Signalqualitat fiir
die Vitalparametermessung zu ermoglichen. Wird angenommen, dass sich der/die Pro-
band/in in etwa einem Meter Entfernung zum Radar befindet und sein/ihr Brustkorb
etwa 30cm breit ist, muss die Antenne somit einen Offnungswinkel Opppyw < 8,5°
in beiden Abstrahlungsebenen besitzen. Gleichzeitig muss die Antenne innerhalb der
Frequenzrampe eine moglichst konstante Abstrahlcharakteristik besitzen, sodass eine
breitbandig Antenne bendtigt wird. Daher bietet sich eine pyramidale Hornantenne
an. Dank der stetigen Weiterentwicklung von Fertigungsmethoden, wie beispielsweise
dem 3D-Druck [57], sowie der Verbesserung von leitfihigen Beschichtungsmethoden
[58] lassen sich Hornantennen auch bei hohen Frequenzen schnell, kostengiinstig und
reproduzierbar herstellen. Mit diesen Methoden wird zudem der Entwicklungsprozess
beschleunigt und vereinfacht, da auch kompliziertere Strukturen moglich sind und An-
derungen am Design schnell getestet werden konnen [59].

Wird der Anschluss der Hornantenne im Designprozess des Radarsystems standar-
disiert, konnen unterschiedliche Antennen schnell und einfach getestet werden. Daher
wird auch fir die MIMO-Konfiguration eine Hornantenne gewéahlt. Hier kommen je-
doch weitere Einschrankungen hinzu: Soll eine Winkelschatzung in einer Raumrichtung
ermoglicht werden, so darf die Antenne in dieser Raumrichtung nicht fokussiert sein.
Um weiterhin Gitterkeulen in der Charakteristik der Gruppenantenne zu vermeiden,
sollte der Abstand der virtuellen Empfangskandle A\./2 ~ 24mm nicht signifikant
iiberschreiten. Mit einer H-Ebenen Sektor-Hornantenne, also einer Hornantenne, die

nur in der H-Ebene aufgeweitet ist, lassen sich diese Ziele erreichen.
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Abbildung 4.3: Links: Ansicht der MIMO-Antennenkonfiguration mit den H-Ebenen
Sektor-Hornantennen (oben), der SISO-Konfiguration mit den pyra-
midalen Hornantennen (unten) sowie der individualisierten Flansche

(rechts). Rechts: Simulationsergebnisse der pyramidalen (—) und der
H-Ebenen Sektor-Hornantenne (---) in der E- (—) und der H-Ebene

(—):

Abbildung 4.3 zeigt eine Ansicht der Antennen beider Radarkonfigurationen. Sie be-
sitzen einen gemeinsamen, individualisierten Flansch, der auf einem standardisierten
WR-15 Hohlleiteranschluss mit den Abmafien awris = 3,76 mm und bwgris = 1,88 mm
basiert. Zusammen mit einer diinnen Wandstédrke von twgri15 = 0,8 mm passen die H-
Ebenen Sektor-Hornantennen der MIMO-Konfiguration somit in ein Raster von do =
2,68 mm =~ 0,55 - \., wodurch Gitterkeulen keinen signifikanten Einfluss auf die vir-
tuelle Empfangsgruppenantenne haben. Die virtuelle Empfangsgruppenantenne wurde
in dieser Konfiguration so ausgelegt, dass aus den 12 virtuellen Empfangskanélen ei-
ne regelméflige lineare Gruppenantenne (ULA) mit 10 Elementen entsteht, wobei die
Elemente 4 und 7 jeweils doppelt besetzt sind (s. Abbildung 3.9).

Abbildung 4.3 zeigt weiterhin die simulierte Abstrahlcharakteristik jeweils einer der
Hornantennen. Wie gewiinscht hat die pyramidale Hornantenne im relevanten Winkel-
bereich ein dhnliches Abstrahlverhalten in beiden Schnittebenen. Der Offnungswinkel
liegt in beiden Fallen bei etwa Ogppw ~ 8°.

In der H-Ebene hat die H-Ebenen Sektor-Hornantenne eine vergleichbare Abstrah-
lung, lediglich der maximale Antennengewinn ist von 21,4 dBi auf 16,4 dBi gesunken.
In der E-Ebene wiederum zeigt die H-Ebenen Sektor-Hornantenne eine deutlich unge-
richtetere Abstrahlung. Der Offnungwinkel betrdgt hier rund Opppw ~ 40°, wodurch

eine Winkelschatzung in der gesamten Ebene ermoglicht wird.
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Abbildung 4.4: Links: Schematische Zeichnung des Mikrostreifenleitung-zu-Hohlleiter-
Ubergangs. Zur besseren Ansicht der inneren Strukturen wurde die
vordere Wand ausgeblendet und der erste Ubergang von der Platine
abgehoben. Rechts: Simulierte S-Parameter des Ubergangs. Dargestellt
ist die Anpassung am Mikrostreifenleitungstor (—) und am Hohllei-
tertor (—) sowie der Transmissionsfaktor (—).

4.4 Ubergang Mikrostreifenleitung auf
Rechteckhohlleiter

Um den auf einer Leiterplatte montierten Sendeempfanger IWR6843 mit den Antennen
zu verbinden, wird ein entsprechender Ubergang von Mikrostreifenleitung auf Hohllei-
ter benotigt. In der Literatur lassen sich viele verschiedene Ausfithrungen eines solchen
Ubergangs finden. Einige sind speziell auf differentielle Signale ausgelegt [60], andere
basieren auf resonanten Hohlrdumen [61] und wieder andere sind in der Platinenebene
angeordnet [62] anstatt senkrecht auf der Platine aufzusetzen [63]. In der vorliegenden
Arbeit ist es besonders wichtig, dass der Ubergang die schmale Kante des Hohlleiters
nutzt. Nur so kénnen die Ubergange der einzelnen Kanile dicht beisammen platziert
und somit der in Abschnitt 4.3 festgelegte Antennenabstand realisiert werden. Es wird
deshalb der in [47] publizierte Ubergang genutzt, der in Abbildung 4.4 schematisch
dargestellt ist.

Bei diesem Ubergang wird das Signal von einer koplanaren Mikrostreifenleitung zu-
néchst in ein kurzes Stiick Substrat-integrierten Wellenleiter (engl. substrate-integrated
waveguide (SIW)) tberfiihrt. Dieses wird genutzt, um die Wand des Hohlleiters zu
untertunneln. Anschliefend wird das Signal zunédchst wieder auf einer Mikrostreifenlei-
tung transportiert, bevor es iiber einen zweistufigen Steg (engl. ridge) in den Hohlleiter

eingekoppelt wird. In der Platine ist der Ubergang dabei mit Durchkontaktierungen
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abgeschirmt. Abbildung 4.4 zeigt, dass sich die Ubergéinge verschiedener Kanile so sehr
dicht zusammenlegen lassen, ohne dass sie sich gegenseitig storen.

Die Simulationsergebnisse der S-Parameter dieses Ubergangs sind auf der rechten
Seite von Abbildung 4.4 zu sehen. Der Ubergang zeigt im gesamten Frequenzbereich
des IWR6843 eine gute Anpassung am Mikrostreifen- und Hohlleitertor sowie geringe

Transmissionsverluste.

4.5 Gesamtsystem

Zum Abschluss des Kapitels soll das gesamte Radarsystem vorgestellt werden. Eine
schematische Darstellung des entwickelten Demonstratorsystems ist in Abbildung 4.5
gezeigt. Das System besteht aus vier Hauptkomponenten: dem Radarmodul, dem MM-
WAVEICBOOST- sowie dem DCA1000EVM-Modul von Texas Instruments und einer
Halterung.

Das Radarmodul beinhaltet alle wichtigen Komponenten, die fiir die Radarfunktio-
nalitidt benotigt werden. Es implementiert den IWR6843 sowie die von ihm bendtigten
Spannungsversorgungen und den notwendigen Programmspeicher. Es basiert auf dem
IWR6843ISK-Rev.-B-Modul von Tezxas Instruments. Um den Radarchip thermisch zu
stabilisieren, wird dieser an einen Aluminiumkiihlkérper angebunden. Das Radarmo-
dul enthalt weiterhin die Mikrostreifenleitung-zu-Hohlleiteriibergénge, die im vorheri-
gen Abschnitt vorgestellt wurden. Auf diese konnen die verschiedenen Antennenkon-
figurationen montiert werden. In der vorliegenden Arbeit wurden die Antennenstruk-
turen mittels Stereolithografie-Verfahren (SLA) aus Epoxidharzen 3D-gedruckt und
anschlieBend galvanisch verkupfert. Die Uberginge hingegen sind mittels klassischen
Fertigungsmethoden als Split-Block-Komponenten aus Messing hergestellt worden.

Das Radarmodul wird auf die MMWAVEICBOOST-Komponente aufgesteckt. Die-
se bietet zum einen eine Programmierschnittstelle zum IWR6843 an und leitet zum
anderen dessen Rohdaten per Low-Voltage-Differential-Signaling (LVDS)-Schnittstelle
an das DCA1000EVM-Modul weiter. Dieses wiederum nimmt die Rohdaten entgegen
und speichert sie zunachst zwischen. Sind geniigend Rohdaten vorhanden, verpackt das
DCA1000EVM diese in UDP-Pakete und schickt sie an einen Computer, wo die Daten

verarbeitet werden.
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Abbildung 4.5: Schematische Darstellung des aufgebauten Demonstrator-Systems be-
stehend aus dem Radarmodul (basierend auf dem IWR68431SK-Rev.-
B-Modul von TT), dem MMWAVEICBOOST-, dem DCA1000EVM-

Modul sowie einer gemeinsamen Halterung.
Alle Komponenten sind gemeinsam auf einer Halterung montiert. Sie dient zur
mechanischen Stabilisation und ermoglicht gleichzeitig die Montage an verschiedene

Messaufbauten.
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Das im vorherigen Kapitel dargestellte FMCW-Radarsystem wurde als Demonstrator
aufgebaut. In diesem Abschnitt wird das System charakterisiert und die Ergebnisse der
Kalibrierung werden dargelegt. Dabei wird unter anderem auf das Temperaturverhalten
sowie auf den Einfluss der Radarparameter Sendeleistung und Rampensteilheit auf die

Entfernungsschatzung eingegangen.

5.1 Kalibrierung des Systems

Wie Kapitel 3 gezeigt hat, beinhaltet ein reales FMCW-Radarsystem einige Kompo-
nenten, die die Systemperformanz negativ beeinflussen koénnen. Soll eine moglichste
hohe Genauigkeit erreicht werden, muss das System daher zunéchst kalibriert wer-
den, bevor es eingesetzt werden kann. Ziel der Kalibrierung ist es, alle nicht-idealen
Systemeigenschaften zu erfassen und so gut wie moglich zu kompensieren. Fiir das vor-
liegende MIMO-FMCW-System sind hier vor allem die Ubertragungsfunktionen in den
Sende- und Empfangszweigen zu nennen. Sie fiihren zu Verzogerungen, die nicht zur
geometrischen Distanz gehéren und somit die Entfernungsbestimmung verfalschen. Zu-
dem kénnen die Ubertragungsfunktionen frequenzabhéngig und nichtlinear sein. Dies
kann zu einer Verzerrung des Frequenzspektrums fithren und daher die Interpolation
verschlechtern (s. Abschnitt 3.5.1). Zusétzlich treten in einem mehrkanaligen System
Ungleichheiten in den einzelnen Kanélen auf, wodurch auch die Winkelschéitzung be-
einflusst wird. In diesem Abschnitt wird die Kalibrierung des Systems erlautert.

Viele verschiedene Kalibrierverfahren lassen sich fiir mehrkanalige Radarsysteme in
der Literatur finden. Sie konzentrieren sich dabei haufig auf die Identifizierung und Be-
hebung der Kanalunterschiede in Betrag und Phase und somit auf die Kalibrierung der

Winkelschétzung. Es wird dabei unterschieden zwischen einer ,,Offline-Kalibrierungen*
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[43, 64], die eine bekannte Kalibriermessung benétigen, und ,,Online-Verfahren® [65,
66], die versuchen, gleichzeitig den Zielwinkel und die Kanalunterschiede zu bestim-
men. Weiterhin konnen die Methoden darin unterteilt werden, ob sie die Empfangs-
kanale als unabhéngig zueinander betrachten oder ob eine Verkopplung benachbarter
Empfangsantennen' [67, 68| berticksichtigt wird. Einige Methoden sind zudem auf die
entsprechende Anordnung der Gruppenantenne (L-formig, kreisformig, regelméfiges
Gitter, etc.) optimiert [69, 70].

In dieser Arbeit wird die Methode nach [64] genutzt. Sie entspricht der HF-Pfad
Kalibrierung aus [43], welche auf mehrere Empfangskanile erweitert wird. Fir die
Kalibrierung wird ein Ziel (P = 1) benétigt, dessen genaue Position (Real, Oca) bekannt
ist. Uber die Position ldsst sich nach (3.6) die Verzogerungszeit 7,1, und somit das
zu erwartende Empfangssignal s®B[k] berechnen. Es wird mit dem gemessenen Signal

xBB[k] verglichen, sodass die HF-Ubertragungsfunktionen zu

~ HF k'] _ mBB [k] . e_j("J[k}Tn,lvm_%wT?l,l,m) (51)

—n,m[ “n,m

bestimmt werden kénnen. Diese Art der Kalibrierung gleicht somit nicht nur Kanalun-
terschiede aus, sondern ermittelt auch die Anteile der Verzogerungszeit, die nicht zur
geometrischen Distanz des Ziels gehoren. Es wird somit eine Kalibrierung der Distanz-
und Winkelschatzung erreicht.

Da die einzelnen Sende- und Empfangsantennen winkelabhéngige Abstrahlverhalten
besitzen und Teil der HF-Ubertragungsfunktion sind, kénnen sie somit auch zu win-
kelabhangigen Kanalunterschieden fithren. Die voran genannte Kalibrierung miisste
somit fiir verschiedene Zielwinkel # wiederholt und entsprechend eine Korrekturma-
trix erschaffen werden, die sowohl frequenz-, kanal- als auch winkelabhédngig ist. In
der vorliegenden Arbeit zeigte sich jedoch, dass die Einfliissse der winkelunabhidngigen
Ubertragungsfunktionen (Radar-Sendeempfinger, Zuleitungen und Uberginge) bedeu-
tend grofer sind als die zusétzlichen winkelabhédngigen Unterschiede der Antennen. Die
Kalibrierung wurde daher nur fiir einen Winkel (6 = 0°) durchgefithrt und die Winkel-
abhangigkeit vernachléassigt.

Fir die Kalibrierung wurde das System in einer Antennenmesskammer aufgebaut
und auf ein Ziel (Kupferscheibe mit D = 80 mm), das in R = 3,488 m platziert wurde,

ausgerichtet. Das Ziel wurde dabei auf der statischen Halterung der Kammer montiert.

Yim Englischen als mutual coupling bezeichnet
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)

Abbildung 5.1: Fotografien des Messaufbaus in der Antennenmesskammer. (a) Detail-
ansicht des Ziels, (b) Gesamtansicht, (c¢) Detailansicht des Radarsys-
tems.

Die Halterung, auf der das Radarsystem befestigt wurde, kann sich in azimutaler Rich-
tung drehen, sodass verschiedene Einfallswinkel zwischen Ziel und Radar eingestellt
werden konnen. Die Drehachse der Halterung wurde dabei in die Aperturebene des
Radarsystems gelegt. Abbildung 5.1 zeigt Fotografien des Kalibrieraufbaus.

Die iiber diese Methode ermittelten Ubertragungsfunktionen sind in Abbildung 5.2
dargestellt. Es ist zu erkennen, dass die Amplitude der einzelnen Kanéle tiber die
Sendefrequenzen hinweg um etwa 2dB bis 3 dB schwankt. Zwischen den Kanélen hin-
gegen kann das Amplitudenverhéltnis bis zu rund 7dB betragen. Die Phasenverldufe
zeigen einen starken linearen Trend. Er spiegelt die Verzogerungszeit zwischen Chip-
interner Signalerzeugung beziehungsweise -messung und der Apertur der Antennen
wider, welche einen Offset fiir die Entfernungsschétzung darstellt. Zusétzlich sind die
Phasenverldufe jedes Kanals noch einmal ohne linearen Anteil dargestellt. Sie wurden

iber

(5.2)

~ HF
Y k)
a8 {Eﬁf(w[k—u) }
K [

AL (wlk]) = arg {7, k) | - e 2 U =k 1]

bestimmt. Entsprechend dient hier die Kombination aus erster Sende- und erster Emp-
fangsantenne als Referenz. Es zeigt sich, dass jeder Phasenverlauf einen geringen nicht-
linearen Anteil besitzt, dessen maximaler Spitze-Spitze-Wert bei etwa 22° liegt.

Um die Auswirkung der Kalibrierung auf die Schéatzeigenschaften des Systems sehen
zu konnen, wird die Halterung, auf der das System befestigt ist, verdreht, Messdaten

fiir jeden eingestellten Winkel erhoben und anschlieBend die Winkelschatzung jeweils

64



5.1 Kalibrierung des Systems

100
70 o Rt :\:_\1“':: I
S
Z g
S

f (GHz)

Abbildung 5.2: Die per Kalibrierung ermittelten HF-Ubertragungsfunktionen der 12
virtuellen Empfangskanéle. Die Linienarten repréasentieren die verschie-
denen Sendekanaile, die Linienfarbe die unterschiedlichen Empfangs-
kanéle. O.L.: Amplitudenverlauf. O.R.: Phasenverlauf. U.L.: Phasen-
verlauf ohne linearen Anteil.

einmal mit und ohne Kalibrierung durchgefiihrt. Abbildung 5.3 zeigt die Genauigkeit
der Winkelschétzung. Dargestellt ist hier der mittlere Winkelschéatzfehler von 100 Mes-
sungen pro Winkelposition. Die Standardabweichung dieser 100 Messungen innerhalb
einer Winkelposition liegt bei maximal 0,28°. Zusétzlich zeigt die Abbildung den Ein-
fluss der Kalibrierung auf das mittels Bartlett bestimmte Winkelspektrum. Es ist zu
erkennen, dass ohne Kalibrierung die Winkelschatzung einen mittleren Fehler von rund
—2,8° besitzt und dieser im Bereich von etwa —4° bis —2° schwankt. Der RMSE be-
tragt 2,9°. Die Kalibrierung eliminiert diesen Offset grofitenteils. Der Fehler liegt nun
im Bereich zwischen —1° und 2° und der RMSE sinkt auf 0,5°.
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Abbildung 5.3: Links: Absoluter Winkelschétzfehler basierend auf einer Winkelschét-
zung mittels Bartlett ohne (—) und mit (—) Kalibrierung. Rechts:
Normierte Winkelspektren berechnet tiber Bartlett. Ohne Kalibrierung
(—), mit Kalibrierung (—) und mit Kalibrierung und einer 40 dB-
Dolph-Chebyshev Gewichtung (—).

Auch in den berechneten Winkelspektren zeigt die Kalibrierung ihre Wirkung. Oh-
ne Kalibrierung ist die Hauptkeule im Vergleich zum tatsachlichen Zielwinkel versetzt
und deutlich breiter als in der Theorie. Zudem steigen die Nebenkeulen erheblich an.
Nach Anwendung der Kalibrierung zeigt sich ein Winkelspektrum, welches der Theorie
fir eine gleich-gewichtete Gruppenantenne sehr nahe kommt. Besonders die scharfen
Nullstellen des Spektrums sind nun deutlich stirker ausgeprigt als zuvor. Wird ab-
schlieBend zusatzlich eine Gewichtung der einzelnen Antennenelemente vorgenommen
(s. Abschnitt 3.3.1), zeigt sich jedoch die begrenzte Leistungsfahigkeit der Kalibrierung:
Fiir das in griin dargestellte Winkelspektrum wurden die einzelnen Antennenelemente
mit einer Dolph-Chebyshev-Gewichtung beaufschlagt, die auf ein Nebenkeulenniveau
von 40 dB ausgelegt wurde. Das Spektrum zeigt jedoch ein maximales Nebenkeulenni-
veau von 31dB. Dies liasst darauf schliefen, dass auch nach der Kalibrierung weiterhin
Unterschiede zwischen den Empfangskanélen bestehen, sodass das gemessene Signal
noch immer Nichtidealitdten enthélt und die Gewichtung nicht vollumfanglich den ge-

wiinschten Effekt zeigt.
Die Kalibrierung fithrt aulerdem dazu, dass die Anteile der Verzogerungszeit, die nicht

zur geometrischen Distanz zwischen Radarsystem und Ziel gehoren, heraus kalibriert

werden. Zu diesen Anteilen zdhlen vor allem die Laufzeiten innerhalb des Sendeemp-
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Abbildung 5.4: Auswirkungen einer fehlerhaft bestimmten Kalibrierentfernung. Links:
Absoluter Fehler der Entfernungsbestimmung aufgrund einer falschen
Entfernung bei der Kalibrierung des Systems. Rechts: Fehler der Ent-
fernungsschatzung normiert auf den Schatzwert bei R = 0,5 m.

fingers, auf den Mikrostreifenleitungen zu den Antennen sowie den Ubergingen auf die
Rechteckhohlleiter. Um keinen Fehler bei der Zuweisung der Anteile zu geometrischer
und elektrischer Laufzeit zu machen, muss die Position des Kalibrierziels entsprechend
genau bekannt sein. Im Weiteren wird gezeigt, wie sich eine falsch angenommene Posi-
tion des Kalibrierziels auf die anschlieBende Entfernungsbestimmung auswirkt. Es wird
dabei davon ausgegangen, dass der Zielwinkel (0., = 0°) exakt ist.

Gleichung (3.52) zeigt, dass bei einem monostatischen System der Zusammenhang
zwischen Laufzeit und Entfernung linear ist. Eine fehlerhaft angenommene oder be-
stimmte Entfernung R.. des Kalibrierziels fiithrt somit zu einem Versatz, der entfer-
nungsunabhéngig ist und somit zu einem konstanten Fehler in der Entfernungsschat-
zung bzw. einer Verschiebung des Referenzpunktes. Fiir ein MIMO-System ist der Zu-
sammenhang jedoch nicht-linear. Eine fehlerhafte Entfernung des Kalibrierziels fiihrt
daher zu einem entfernungsabhéngigen Fehler in der Entfernungsschétzung. Um die
Tragweite dieses Fehlers abzuschétzen, wurde eine Simulation durchgefithrt. Dazu wird
ein Ziel angenommen, dessen Abstand im Bereich R € [0,5m;2m] vom SISO-Aufbau
entfernt liegt. Als Kalibrierentfernung wird R., = 0,5 m gewahlt und anschlieSend eine
fehlerhafte Bestimmung dieser im Bereich AR, € [0mm;5mm| angenommen. Der
linke Graph in Abbildung 5.4 zeigt den Fehler der geschatzten Entfernung R—R. Es
wirkt zunéchst so, als ware der Zusammenhang zwischen Fehler in der Kalibrierentfer-
nung und Fehler in der Entfernungsschiatzung wie beim monostatischen System linear.

Wird jedoch der Fehler der Entfernungsschatzung auf die erste Entfernung R = 0,5 m
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normiert, so zeigt sich der nicht-lineare Zusammenhang (s. Abbildung 5.4 rechts). Der
maximale Schétzfehler liegt jedoch selbst bei einer Kalibrierentfernung, die um 10 mm
falsch bestimmt wurde, im Bereich < 2p1m, sodass der entfernungsabhangige Fehler
aufgrund einer ungenauen Kalibrierentfernung in dieser Arbeit als vernachlassigbar

angesehen wird.

5.2 Einfliisse von Radarparametern

5.2.1 Variation der Rampensteilheit

Der erste Parameter, welcher untersucht werden soll, ist die Rampensteilheit w. Ab-
schnitt 3.4 hat gezeigt, dass die Cramér-Rao-Schranken der Entfernungsschiatzer und
somit auch die Standardabweichung der jeweiligen Messungen von der Rampensteilheit
abhéngen. Die nachfolgende Untersuchung soll zeigen, ob die gemessenen Standardab-
weichungen diesen theoretischen Zusammenhéangen folgen.

Dazu werden zunéchst die Cramér-Rao-Schranken so erweitert, dass alle Abhéngig-
keiten zu den Radar- und Messparametern sichtbar werden. Die zu erwartende Emp-

fangsleistung Pr kann nach Gleichung (3.10) tber

P — ]DsGYSG'EO'RCS/\2
T (4r)3RIL

(5.3)

abgeschétzt werden. Die Rauschleistung Py hingegen setzt sich aus den Anteilen des
thermischen Rauschens, Phasenrauschen des Rampensignals und Quantisierungsrau-
schen der Analog-Digital-Umsetzer zusammen [14]. Wird zunéchst nur das thermische
Rauschen betrachtet, kann die Rauschleistung Py am Eingang des Sendeempfangers
iiber

Py = kpT,yB" (5.4)

berechnet werden. Darin ist kg die Boltzmann-Konstante, Ty, die Systemtemperatur
und BY die Bandbreite der Empfingerstufen des Sendeempfingers.

Fir die Bandbreite der Empfangerstufen ist die digitale Vorverarbeitung der Ab-
tastwerte, die innerhalb des IWR6843 implementiert ist, zu beachten. Dafiir miissen
Informationen, die unterschiedliche Schwerpunkte der IWR68/3 Empfangerarchitek-

tur beschreiben, herangezogen werden. Der Leser sei hier auf die Quellen [71, 72] von
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Texas Instruments verwiesen. Es ist davon auszugehen, dass der IWR6843 intern das
IQ-Basisbandsignal zunachst mit einer festen Abtastrate von 12,5 MHz digitalisiert. Im
Anschluss folgt eine Dezimationsstufe, die es dem Nutzer erlaubt, eine frei wihlbare ef-
fektive Abtastrate zwischen fs = 2MHz und fs = 12,5 MHz auszuwéhlen. Nach dieser
Stufe wird das Signal digital frequenzverschoben, damit das gewiinschte Basisband-
spektrum um 0 Hz zentriert ist. Dies erleichtert die anschliefende digitale Filterung,
welche bei der Dezimation und Interpolation auftretende Aliasing-Effekte und Spiegel-
frequenzspektren unterdriickt. Das so verarbeitete Basisbandsignal wird dem Nutzer
iiber ein schnelles, digitales Interface zur Verfiigung gestellt. Es ist bandbegrenzt und
kann bis zur eingestellten effektiven Abtastrate fg ausgewertet werden. Im Folgenden
wird daher mit der effektiven Empfingerbandbreite BY = fg gerechnet.

Zur Berechnung des Signal-zu-Rausch-Verhéltnisses an den ADCs muss weiterhin die
Gesamtrauschzahl F' der Empfangerstufen berticksichtigt werden. Das erwartete SNR
wird somit tiber

SNR = — F (5.5)

bestimmt.

Zusitzlich miissen die Ubertragungsfunktionen der Hochpassfilter H™'Y(f) in den
Empfangerstufen sowie die Verluste L zwischen Chip und Antennen beachtet werden.
Die Hochpassfilter stellen besonders fir Anwendungen mit geringer Zielentfernung,
wie sie in dieser Arbeit betrachtet werden, ein Problem dar. Thr Dampfungsverhal-
ten ist frequenzabhéngig. Da die Zwischenfrequenz eines Ziels von seiner Entfernung
und der verwendeten Rampensteilheit abhéngt, kann es zu einer Verschlechterung des
Signal-zu-Rauschverhéltnisses durch die Dampfung der Hochpassfilter kommen. Beim
IWR6843 besteht das Hochpassfilter aus einer Reihenschaltung zweier Hochpassfil-
ter 1. Ordnung, deren Grenzfrequenzen fIF¥ und fHPF
méglichen Grenzfrequenzen sind fiPE = 175kHz und fIPE = 350 kHz. Die Ubertra-

cl,min c2,min

einstellbar sind. Die minimal

gungsfunktion des Hochpasses lasst sich somit iiber

if if

HHP — .
L CEuTAY SN T

(5.6)
beschreiben.

Die Verluste zwischen Chip und Antennen kénnen per Simulation abgeschétzt wer-

den. Fiir einen Umlauf zwischen Sender und Empfinger bestehend aus Leitungen auf
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der Platine und den zwei Ubergingen auf Hohlleitertechnik werden hier Verluste von
L = 6dB angenommen.

Das Einsetzen aller Gegebenheiten in die Cramér-Rao-Schranken (3.57) und (3.58)
aus Abschnitt 3.4 und Vereinfachen ergibt

TR*kpT, L-F 12w, fs* B®
CRLB{R"} = 2L o 5.7
{ } ORCS PsGSGEHHP ng(Kz - 1) ( )
fir die Frequenz-basierte Entfernungsschatzung und
RYkpTyq L-F 2w.2BE
CRLB{RF} = T "Blw it (5.8)

ORCS ' PsGSGEHHPP ' K(crwe — 4Rw)?

fiir die auf der Phasenauswertung basierende. Dabei ist jeweils der erste Faktor haupt-
sichlich vom Messszenario (Entfernung und Radarquerschnitt), der Zweite von den
Eigenschaften der Sende- und Empfangsstufen (Sendeleistung, Antennengewinne und
Rauschzahl) und der Dritte von den Rampenparametern (Mittenfrequenz, Rampen-
steilheit, Abtastrate und Anzahl Abtastwerte) sowie der Ausbreitungsgeschwindigkeit
abhidngig. Es ist zu erkennen, dass die ersten beiden Faktoren fiir beide Arten der
Entfernungsschatzung identisch sind.

Fir die Messung wurde der aus Abschnitt 5.1 bekannte Messaufbau verwendet und
der Parameter Rampensteilheit f = &/(2r) im Bereich f € [14;60] MHz/ps vari-
iert. Zusétzlich wurde entschieden, dass bei allen Messungen die maximal verfiighare
Bandbreite By, des Sendeempféngers genutzt werden soll. Beim IWR6843 sind dies
Biax = 4 GHz. Wird die Anzahl der Abtastwerte K und die Mittenfrequenz w,. konstant
gehalten, fithrt dies zu einer Abhéngigkeit fiir die Abtastfrequenz in der Form

K

fs = (5.9)
BmaX
— — 2TApc

f

Darin beschreibt Tapc die Zeitdauer zwischen Rampenbeginn und erstem Abtastwert

bzw. Rampenende und letztem Abtastwert (symmetrische Abtastung). Diese Zeit ist
notwendig, um etwaige Storungen, die in der Rampenerzeugung zu Beginn und am

Ende der Rampe auftreten konnen, von der Messung auszuschliefien (s. [73]). Der Auf-
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Abbildung 5.5: Ergebnisse der Messung mit variierende Rampensteilheit f. Dargestellt
sind die gemessenen Standardabweichungen fiir die Frequenz- (—) und
Phasen-basierte (—) Entfernungsschitzung sowie die entsprechenden
Cramér-Rao-Schranken (---).

rundungsoperator | - | stellt sicher, dass das Ergebnis eine ganze Zahl ist, da nur
ganzzahlige Abtastraten im IWR68/3 eingestellt werden konnen.

Die aufgenommenen Messdaten wurden mit der Algorithmik aus Abschnitt 3.3.5 ver-
arbeitet und von den geschétzten Entfernungen die Standardabweichung bestimmt. Da-
zu wurden fir jede Rampensteilheit 240 Auf-/Abwértsrampen aufgezeichnet. Etwaige
Spriinge in der Phasen-basierten Entfernungsbestimmung wurden von der Auswertung
der Standardabweichung ausgeschlossen, da diese das Ergebnis deutlich verzerren.

Abbildung 5.5 zeigt die Ergebnisse dieser Messung. Die Auswertung zeigt, dass sich
die gemessenen Standardabweichungen der Entfernungsschatzungen qualitativ wie ihre
jeweilige theoretische Cramér-Rao-Schranke verhalten. Die Standardabweichung der
Frequenz-basierten Auswertung hat einen leicht steigenden Verlauf und bewegt sich
im Bereich zwischen etwa 50 pm und 150 pm. Die Standardabweichung der auf der
Phasenauswertung basierenden Entfernungsschatzung ist nahezu konstant bei einem
Wert von 1,5 pm und entfernt sich mit abnehmender Rampensteilheit leicht von ihrer
Cramér-Rao-Schranke.

Es ist auflerdem ein leichter Offset beider gemessenen Kurven zum theoretischen Ver-
lauf zu erkennen. Dieser Offset entspricht einem nahezu konstanten Faktor von etwa

0,26 oder 5,9dB im logarithmischen Mafistab. Zwei Hauptgriinde lassen sich fiir diese
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Abweichung ausmachen: Zum einen sind fiir die Berechnungen groitenteils Datenblatt-
und Simulationswerte herangezogen wurden. Vor allem die Werte fiir die Sendeleistung,
den Antennengewinn, der Rauschzahl und dem Radarquerschnitt unterliegen jedoch
Fertigungs- und Ausrichtungstoleranzen, sodass entsprechende Abweichungen entste-
hen konnen.

Zum anderen sind zwei weitere Einfliisse, die nach [14] einen Einfluss auf das Signal-
zu-Rausch-Verhéltnis und somit auf die gemessene Standardabweichung haben, nicht
betrachtet worden. Das ist zum einen das Quantisierungsrauschen der Analog-Digital-
Umsetzer und zum anderen das Phasenrauschen des Oszillators, welcher meist als ge-
meinsame Taktquelle fiir alle HF- und Steuersignale innerhalb eines Sendeempfangers
genutzt wird. Dabei spielt das Phasenrauschen innerhalb der Signallaufzeit 7 eine un-
tergeordnete Rolle. Da das Empfangssignal eine verzogerte Variante des Sendesignals
ist und auch das Lokaloszillatorsignal vom Sendesignal abgeleitet wird, ist das Phasen-
rauschen von Empfangs- und Lokaloszillatorsignal bei geringen Messdistanzen stark
korreliert und wird deshalb im Empfinger weitestgehend unterdriickt?®. In [14, Abs.
3.1.4.3] wird jedoch erlautert, dass besonders fiir kurze Rampendauern das Phasenrau-
schen bzw. der Jitter des Ostzillators einen Einfluss auf die gemessene Standardabwei-
chung haben kann, da gewisse Parameter wie die Mittenfrequenz oder die Rampendau-
er aufgrund der Oszillatorschwankungen von Messung zu Messung minimal variieren
koénnen.

Abschlieflend soll darauf hingewiesen werden, dass die Standardabweichung der auf
der Phasenauswertung basierenden Entfernungsschatzung stets deutlich kleiner ist als
die der Frequenz-basierten. Dies stimmt mit den Aussagen und Gleichungen aus Ab-
schnitt 3.4 und somit mit der Theorie tiberein. Wenn méglich sollte daher die Phasen-

basierte Entfernungsschétzung genutzt werden.

5.2.2 Variation der Sendeleistung

Wie soeben beschrieben, hat das Signal-zu-Rausch-Verhéltnis einen starken Einfluss auf
die Leistungsfihigkeit des Radarsystems beziiglich der zu erwartenden Genauigkeit der
Winkel- und Entfernungsschatzung. Gleichzeitig ist das Signal-zu-Rausch-Verhéaltnis
SNR direkt proportional zur Sendeleistung Ps. Es erscheint daher zunéchst sinnvoll, mit

einer moglichst hohen Sendeleistung zu arbeiten. Es ist allerdings zu beachten, dass die

2im Englischen wird dieser Effekt als Range-Correlation bezeichnet

72



5.2 Einfliisse von Radarparametern

50 T T T T
= 40l &
0 S
& a
Z 30| %
20 | | | |

—-30 —24 —-18 —-12 -6 0
PS - PS7max (dB)

Abbildung 5.6: Links: Geschétztes Signal-zu-Rausch-Verhéltnis SNR fiir das Szenario
1 (—), Szenario 2 (—) und Szenario 3 (—). Rechts: Die berechneten
Entfernungsspektren fiir das Szenario 3 bei Leistungsabschwéichungen

von 0dB (—), 9dB (—) und 27dB (—).
Empfangsstufen eines Sendeempfangers nur bis zu einer bestimmten Eingangsleistung
Pp max im linearen Bereich arbeiten. Dariiber hinaus kann es aufgrund der nichtlinea-
ren Kennlinie der Empfangsstufe zur Bildung von Harmonischen, Intermodulationspro-
dukten und anderen unerwiinschten Effekten kommen [49]. Um in vielen verschiedenen
Anwendungen und Zielszenarien — kurze oder weite Entfernungen, schwach oder stark
reflektierende Ziele, omni- oder unidirektionale Antennen — einsetzbar zu sein, bietet
der IWR6843-Sendeempfinger die Moglichkeit, die Sendeleistung zu variieren und so
die Empfangsstufen im passenden Arbeitsbereich zu halten. Die Sendeleistung Ps kann
in 3-dB-Schritten um bis zu 30 dB vom Maximalwert Ps ,ax abgeschwacht werden. Um
den Einfluss der Sendeleistung auf das Signal-zu-Rausch-Verhéltnis zu untersuchen,
wurde eine Messung mit verschiedenen Zielszenarien in einer Antennen-Messkammer

durchgefiihrt. Die folgenden drei Zielszenarien wurden betrachtet:
1. eine 70 mm grofe kreisrunde Kupferscheibe in einem Abstand von R ~ 1m
2. eine 90 mm grofle kreisrunde Kupferscheibe in einem Abstand von R ~ 1m

3. wie 2. mit einem zusétzlichen Winkelreflektor (Kantenldnge 150 mm) in einer

Entfernung von R =~ 0,75 m und einem Winkel von 6 ~~ 30°.

Die Zielszenarien sind also so ausgelegt, dass die in Summe reflektierte Leistung von

Szenario zu Szenario steigt.
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Abbildung 5.6 zeigt die Ergebnisse dieser Untersuchung. Das geschétzte Signal-zu-
Rausch-Verhiltnis SNR wurde nach [43] aus den gemessenen Zeitsignalen xPB[k] be-
rechnet. Fir eine bessere Aussagekraft wurden die Ergebnisse von 100 Auf-/Abwérts-
rampen gemittelt. Bis zu einer Leistungsabschwachung von 15 dB zeigt sich fir alle un-
tersuchten Messungen wie erwartet ein nahezu linearer Anstieg des Signal-zu-Rausch-
Verhéltnisses. Ab diesem Punkt jedoch entwickeln sich die Kurven unterschiedlich: Bei
der Messung mit dem kleinsten Ziel bleibt das Verhéltnis fiir eine weitere Steigerung der
Sendeleistung quasi konstant. Bei den anderen Messung hingegen beginnt das Signal-
zu-Rausch-Verhéltnis wieder zu sinken. Wobei der Abfall fiir die Messung mit der in
Summe grofiten Zielreflexion am starksten ausfallt. Dies entspricht nach der Radarglei-
chung nicht den Erwartungen und muss daher néher untersucht werden. Abbildung 5.6
zeigt dafiir auf der rechten Seite zusétzlich die berechneten Entfernungsspektren fiir
das dritte Zielszenario bei den Leistungsabschwéachungen 0 dB, 9dB und 27 dB. In allen
Messungen ist die Zielreflexion bei R &~ 1 m sowie dessen ersten beiden Harmonischen
gut zu erkennen. Auch in den nicht gezeigten Entfernungsspektren der anderen Zielsze-
narien sind die Harmonischen der Zielreflexion bereits fiir geringe Sendeleistungen zu
erkennen. Dies spricht dafiir, dass diese nicht aus der Empfangsstufe des Sendeempfan-
gers stammen, sondern durch mehrfache Reflexionen des Signals zwischen Radar und
Ziel hervorgerufen werden. Diese sind recht stark ausgepragt, da sowohl das Ziel als
auch die Halterung des Radars (vgl. Abbildung 5.1) gute Reflektoren sind. Es handelt
sich also um Mehrfachreflexionen und nicht um Intermodulationsprodukte.

Dennoch ist in Abbildung 5.6 zu erkennen, warum das Signal-zu-Rausch-Verhéltnis
mit steigender Sendeleistung wieder abféllt. Wird das Szenario 3 betrachtet, so stei-
gen die Maxima der spektralen Zielkomponente nur bis zu einer Leistungsabschwé-
chung von 9dB an. Danach sinken sie wieder leicht. Bei einer Abschwéachung von 0dB
ist das Maximum 4 dB kleiner als bei einer Leistungsabschwéichung von 9dB. Bei ei-
nem idealen System miisste hier das Maximum 9dB grofler sein, sodass sich das reale
System um 13dB schlechter verhéilt. Grund hierfiir sind die rauscharmen Verstarker
in den Empfangsketten des Sendeempfangers. Laut Datenblatt [71] liegt der 1-dB-
Kompressionspunkt der Empfanger im Falle der geringsten einstellbaren Empfangsver-
starkung bei —24 dBm und bei der hochsten Einstellung bei —42 dBm. Letztere wurde
in dieser Arbeit verwendet. Die abgeschitzte Empfangsleistung liegt aber bereits in Sze-
nario 2 unter Berticksichtigung des Antennengewinns, aller Verluste und der maximalen

Sendeleistung bei P ~ —32dBm. Somit werden die Verstiarker ab einer Leistungsab-
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schwachung von etwa 9dB zunehmend in Kompression gebracht, weshalb die Maxima
im Spektrum nicht wie erwartet weiter steigen.

Weiterhin verhalt sich der Rauschpegel des Spektrums unerwartet. Das reine Rausch-
verhalten des Spektrums kann untersucht werden, indem das Basisbandsignal zweier
aufeinander folgender Frequenzrampen gleicher Steigung voneinander subtrahiert wird.
Da das Zielsignal korreliert ist, das Rauschen hingegen nicht, enthélt das Subtraktions-
ergebnis nur Rauschen. Dieses jedoch mit doppelter Leistung. Abbildung 5.6 lasst auf
der rechten Seite erkennen, dass das Rauschlevel bei der Messung mit 0 dB Leistungs-
abschwachung im Vergleich zu den anderen Leistungsabschwéchungen durchschnitt-
lich um mindestens 10dB und teilweise um bis zu 20 dB angehoben ist. Referenz [74]
zeigt auf, dass die effektive Rauschzahl der Empfangerketten sich aufgrund der direk-
ten Verkopplung von Sende- und Empfangsantennen mit zunehmender Sendeleistung
verschlechtern kann. Um alle Hintergriinde des Rauschleistungsanstiegs identifizieren
zu koénnen, sind jedoch weitere ausgiebige Untersuchungen notwendig. Die Messun-
gen zeigen allerdings, dass das beste Signal-zu-Rausch-Verhéltnis und somit die beste

Systemperformanz nicht zwingend bei der hochsten Sendeleistung erreicht wird.

5.3 Temperaturverhalten

Wenn es um hohe Messprazision geht, konnen auch die kleinsten Umgebungsanderun-
gen einen signifikanten Einfluss haben. Einer dieser Einfliisse ist die Eigenerwarmung
des Messsystems wahrend der Laufzeit. Viele professionelle Messgerate sind daher fiir
bestimmte Umgebungsbedingungen spezifiziert. In einigen Geraten werden zur Vermei-
dung oder zumindest zur Abschwéichung von Temperaturdrift-Effekten entsprechend
temperatur-geregelte Bauteile, wie etwa Quarzofen (engl. Oven Controlled Crystal Os-
cillator (OCXO)), verbaut, welche mit entsprechenden Kosten und Aufwand verbunden
sind.

Der folgende Abschnitt zeigt die Untersuchung des entwickelten Radarsystems auf
Temperaturanderungen nach dem Einschalten. Fiir die Messung wurde der in Abschnitt
5.1 erléduterte und abgebildet Messaufbau genutzt. Die Messkammer bietet hierbei den
Vorteil, dass sie nicht nur elektromagnetische Strahlungen absorbiert, sondern aufgrund
ihrer Lage und Bauweise auch eine stabile Messumgebung beziiglich der in Kapitel 3.5.4

genannten Umwelteinfliisse sowie mechanischen Einfliissen wie Vibrationen darstellt.
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Abbildung 5.7: Auswertung der Temperaturdrift-Messungen. Oben: Abweichung der
Entfernungsmessung ARy sowie mittlere Chiptemperatur Jcyi, gegen-
iiber der Messzeit t. Unten: Gemessene Entfernungsabweichung ARy
(—) inklusive Standardabweichung gegentiber der gemessenen mittle-
ren Chiptemperatur Jcyp, und Approximation (5.10) (---).

Bei der Messung wurden nach dem Einschalten des Systems fiir die ersten 90 Minuten
fiir alle Kanéle des Radarsystems zyklisch Messdaten erhoben und abgespeichert. Die
Temperatur des Systems wurde iiber die internen Temperatursensoren des Radarchips
ermittelt. Der IWR6843 verfiigt insgesamt iiber 10 interne Temperatursensoren, die
jeweils mit einer Auflésung von 1°C ausgelesen werden konnen. Aus diesen Werten
wird eine mittlere Chiptemperatur @cmp bestimmt, die im Folgenden als Maf3 dient.
Fiir jeden Messzeitpunkt wurde diese mittlere Chiptemperatur sowie der aus den Daten
berechnete Entfernungswert protokolliert. Die Werte wurden schlussendlich auf den
letzten Messzeitpunkt normiert. Die Ergebnisse sind in Abbildung 5.7 zu sehen.

Der obere Graph zeigt die gemessene Entfernungsabweichung eines Sende-Empfangs-
kanals aufgrund des Temperaturdrifts sowie die mittlere Chiptemperatur Jcy, iiber

der Messdauer t. Alle weiteren Kanéle weisen einen vergleichbaren Verlauf auf. Es ist
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5.3 Temperaturverhalten

ein deutlicher Sattigungsverlauf der Messabweichung iiber die Zeit zu erkennen. Die
maximale Abweichung betragt rund 100 pm. In der selben Zeit ist die mittleren Chip-
temperatur Jep;p, von 27°C auf 39,5°C angestiegen und dort in Séttigung gegangen.
Der untere Graph von Abbildung 5.7 zeigt die gemessene Entfernungsabweichung
iiber die mittlere Chiptemperatur Jcyip. Es zeigt sich eine eindeutige Abhéingigkeit der
Abweichung von der Temperatur. Die Charakteristik lasst sich iiber eine Approxima-

tionsfunktion der Form

ARy (50}@) =q- (50}@)3 +b mit a=-242nm - o3
b = 150,1 pm

(5.10)

beschreiben. Grund fiir die temperaturabhéngige Entfernungsabweichung ist das Plati-
nenmaterial Isola Astra® MT77. Erwirmt sich die Platine des Systems, so sinkt die rela-
tive Permittivitat e, des Materials leicht [75]. Dadurch erhoht sich die Ausbreitungsge-
schwindigkeit des Signals auf der Platine minimal und die gemessene Entfernung wirkt
bei der Umrechnung von Laufzeit zu Entfernung kiirzer. Weiterhin sind thermische
Ausdehnungseffekte der Platine und der Mikrostreifenleitung-zu-Hohlleiteriiberginge
nicht ganzlich auszuschliefen.

Selbst wenn der Radarchip thermisch gut an die Platine angebunden ist und der
Kihlkorper fiir zusatzliche thermische Masse sorgt, ist die mittlere Chiptemperatur
nur ein indirektes Maf fiir die Temperatur des Gesamtsystems, wodurch die Charakte-
ristik ARy (EChip> einer hoheren Ungenauigkeit unterliegt (siche schattierter Bereich in
Abbildung 5.7). Daher wurde auf eine Temperatur-Kompensation der Messdaten mit-
hilfe der obigen Approximationsfunktion verzichtet. Alle Messungen in dieser Arbeit

wurden deshalb erst nach dem Erreichen der Betriebstemperatur durchgefiihrt.
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Validierung

Dieses Kapitel widmet sich den Validierungsmessungen, die mit dem vorgestellten Ra-
darsystems durchgefiihrt wurden. Zur Validierung der Leistungsfahigkeit des Systems
wurde der in Abbildung 6.1 dargestellte Messaufbau genutzt. Dieser besteht aus einem
optischen Tisch, auf dem eine hochprézise Linearachse aufgebaut ist (Physik Instru-
mente (PI) GmbH & Co. KG, Model A-125.750A1). Auf der Linearachse befindet sich
eine Halterung, die verschiedene Radarziele aufnehmen kann und besonders steif kon-
struiert ist [76]. Auf der gegeniiberliegenden Seite ist die Halterung fir das Radar zu
sehen. Diese besteht aus einem drehbaren Tisch sowie Aluminiumprofilen, an denen das
Radar befestigt wird. Die Achse und die Halterung des Radarsystems wurden mithilfe
eines Lasers so ausgerichtet, dass der Bewegungsvektor der Achse mit der Normalen des
Radarsystems iibereinstimmt. Nicht dem Ziel zugehorige Metallkanten und -flichen, die
als Storziele fungieren kénnten, wurden mit Absorbern verkleidet, um ihren Einfluss
auf die Messung zu minimieren. Zur Bestimmung der Ausbreitungsgeschwindigkeit ¢y,
wurden Sensoren der Firma Dracal Technologies verwendet, die eine entsprechend ho-
he Messprézision fiir die benotigten Groflen Luftdruck, -temperatur und -feuchtigkeit
besitzen. Alle in den Messungen verwendeten Gerédtschaften und Komponenten sind
im Anhang A noch einmal detailliert aufgefiihrt.

Im Folgenden werden zunéachst die Messungen des SISO-Systems in Abschnitt 6.1
besprochen. Anschliefend daran folgen die Ergebnisse des MIMO-Antennensystems.
Hier wurden zunéchst Messungen mit einem Ziel auf der Linearachse unter verschie-
denen Zielwinkeln 6 durchgefithrt. Der Aufbau wurde anschliefend um ein zweites,
statisches Ziel erweitert, welches an unterschiedlichen Orten relativ zum beweglichen
Ziel positioniert wurde. Die Ergebnisse werden in Abschnitt 6.3 dargelegt. Das Ka-
pitel endet schliellich mit Messungen, die die Erprobung des Radars als kontaktloses

Herzschlag-Messsystem darstellen.
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6.1 SISO-System an der Linearachse

Abbildung 6.1: Fotografien des Messaufbaus zur Validierung des aufgebauten Radar-
systems. (a) Ansicht des gesamten Aufbaus. (b) Bild aus Sicht des Ra-
dars mit der Definition des Normalenvektors des Systems und des Ziel-
winkels. (c) Foto des Radars mit SISO-Antenne. (d) Foto des Radars
mit MIMO-Antenne.

6.1 SISO-System an der Linearachse

Fir die Messungen mit dem SISO-Antennenarray wurde das Radarsystem wie in Ab-
bildung 6.1(a) und 6.1(c) gezeigt aufgebaut und auf das Ziel mit § = 0° ausgerichtet.
Als Ziele kamen bei dieser Messung Scheiben mit einer Kupferoberfliche und Durch-
messern von D = 60mm, D = 70mm und D = 80 mm zum Einsatz. Die Linearachse
wurde in einem Bereich von R € [0,9m;1,5m] in Schritten von 6R = 1 mm bewegt,
sodass jeweils I = 601 Messpunkte erfasst wurden. Die weiteste Entfernung wurde
dabei mit einem Laserentfernungsmessgerat des Typs STABILA Messgerdite LD520
zwischen Ziel und Antennenapertur bestimmt. An jedem Entfernungsmesspunkt wur-

den jeweils C = 200 Auf-/Abwirtsrampen aufgezeichnet. Die weiteren Radarparameter
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Abbildung 6.2: Fehlerkurve der Entfernungsschatzung per Frequenz- (—) und Phasen-
schédtzung (---) mit dem SISO-Radarsystem. Als Ziele dienten Kupfer-
scheiben mit den Durchmessern D = 80mm (—), D = 70mm (—)
und D = 60mm (—).

entsprechen den Konfigurationen in Tabelle 3.1. Sie gelten fiir alle in diesem Kapitel

vorgestellten Messungen. Die Daten wurden mit der Algorithmik aus Abschnitt 3.3.5

verarbeitet.

Die Ergebnisse der Messung sind in Abbildung 6.2 dargestellt. Die Auswertung der
Messung erfolgte dabei dquivalent zu Abschnitt 3.5.1, sodass der mittlere Schétzfehler
sowie die Standardabweichung der Messung abgebildet sind.

Abbildung 6.2 zeigt fir die drei Ziele einen sehr &hnlichen Kurvenverlauf. Der Entfer-
nungsfehler AR variiert iiber den gesamten Messbereich je nach Zielgrole grofitenteils
zwischen 150 pm und 600 pm. Es ist dabei eine Abhangigkeit zwischen Zielgrofle und
maximalem Fehler zu erahnen: je kleiner das Ziel, desto grofler ist der maximale Fehler.
Im Falle der Scheibe D = 60 mm betriagt der Fehler maximal 600 pm.

Die Kurven des Fehlers AR stimmen fiir die verschiedenen Ziele itberein. Der ma-
ximale Fehler betragt hier rund 50 pm. Die Messung bestétigt somit die Aussage aus
Abschnitt 3.4, dass fiir ein ausreichend hohes Signal-zu-Rausch-Verhéltnis die Phasen-
schiatzung genauere Ergebnisse als die Frequenz-basierte liefert. Der Fehler zeigt dabei
einen nahezu linearen Trend. Dieser deutet auf zwei mogliche Fehlerquellen hin: Zum
einen hat Kapitel 3.5.3 gezeigt, dass die Nahfeld-Phénomene sehr sensitiv gegeniiber
kleinsten Winkelverkippungen sind. Der verbleibende Messfehler von etwa 50 pm kénn-
te daher mit einer nicht perfekten, parallelen Ausrichtung von Ziel und Radarsystem
und somit einer ungenauen Kompensation der Nahfeld-Effekte begriindet werden. Zum
anderen besitzt auch die Linearachse nur eine begrenzte Positioniergenauigkeit. Sie ist

mit einer Positioniergenauigkeit von £5um [77] und einem Temperaturkoeffizienten
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6.2 MIMO-System an der Linearachse: Ein Ziel

von 10,1+0,2 pm/m/°C bei 20 °C [78] spezifiziert. Wahrend der Messungen betrug die
Raumtemperatur etwa 24 °C, wodurch bereits eine Unsicherheit von bis zu 24 pm ge-
geben ist. Der Fehler der Phasen-basierten Entfernungsschatzung liegt somit in einem

Bereich, der mit Umwelteinfliissen und mechanischen Ungenauigkeiten begriindbar ist.

6.2 MIMO-System an der Linearachse: Ein Ziel

Nach Abschluss der Messungen mit der SISO-Antennenkonfiguration, wurde diese ge-
gen die MIMO-Gruppenantenne ausgetauscht. Fiir die im Folgenden beschriebenen
Messungen gilt daher der Messaufbau nach Abbildung 6.1(a), (b) und (d). Die grund-
legenden Parameter der Messungen sind, wie zuvor in Abschnitt 6.1 beschrieben, geblie-
ben. Als Ziel wurde hier jedoch nur die Scheibe mit einem Durchmesser D = 80 mm
verwendet. Als zusétzlicher Parameter kommt der Zielwinkel 6 hinzu. Dieser wurde
im Bereich 6 € [—50°;0°] verindert und die Messung wiederholt. Die Anderung des
Zielwinkels wurde dabei durch Verdrehung des Radarsystems relativ zur Linearachse
realisiert (vgl. Abb. 6.1(b)).

Abbildung 6.3 zeigt die Messergebnisse fiir Zielwinkel von 6§ = 0°, § = —10°,
0 = —30° und € = —50°. Im oberen Graphen ist der Fehler Af = 6 — 6 der Winkel-
schatzung dargestellt. Der Fehler liegt bei allen Messungen im Bereich zwischen 4-0,4°.
Dies stimmt mit den Ergebnissen aus der Kalibriermessung tberein (vgl. Abschnitt
5.1). Es ist der Trend zu erkennen, dass der Winkelfehler mit geringerer Entfernung
zunimmt. Dies liegt darin begriindet, dass fiir die Winkelschatzung das linear-phasige
Fernfeldmodell (s. Abschnitt 3.2.2) verwendet wurde. Die in dem Modell angenom-
menen Vereinfachungen sind bei den geringen Entfernungen um R = 1m nicht mehr
ganzlich erfiillt und fiihren daher zu einem anwachsenden Fehler in der Winkelschat-
zung.

Der mittlere Graph zeigt den Messfehler der Frequenz-basierten Entfernungsschat-
zung. Auch hier liegen die Kurven der einzelnen Messungen dicht beieinander. Der
Fehler betragt im Grofteil nicht mehr als 500 pm. Alle Kurven zeigen dabei eine gewis-
se Welligkeit. Die Periodizitat dieser Welligkeit betragt etwa 5cm und stimmt somit
gut mit der Breite eines Entfernungsbins der diskreten Fourier-Transformation, wel-
che von der Bandbreite der Frequenzrampe abhangt, tiberein. Wie die Simulationen in

Abschnitt 3.5.1 gezeigt haben, konnen fiir diese Welligkeit spektrale Verzerrungen der
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Abbildung 6.3: Darstellung der Schéatzfehler fiir die Winkel- sowie Entfernungsschét-
zung im Falle des MIMO-Radarsystems mit einem beweglichen Ziel.
Gezeigt sind die Daten bei Zielwinkeln von 0 = 0° (—), § = —10°
(—), 0 = =30° (—) und 6 = —50° (—).

Grund sein. Diese Verzerrungen kénnen zum einen von nicht perfekt kalibrierten Am-
plitudenverhéltnissen zwischen den Radar-Kanélen stammen (s. Abschnitt 3.5.1). Zum
anderen konnen jedoch auch Mehrwegeausbreitungen im Messaufbau und damit die
Uberlagerung verschiedener Signale mit nahezu gleicher Laufzeit, die zu Verzerrungen
fithren, nicht ausgeschlossen werden.

Der Fehler bleibt jedoch gering genug, sodass die Phasen-basierte Entfernungsschét-
zung fehlerfrei arbeitet. Diese ist im unteren Graphen von Abbildung 6.3 zu sehen. Fiir
den Fehler AR ergeben sich Fehlerkurven, wie sie auch schon in Abbildung 6.2 zu se-

hen waren. Der maximale Fehler liegt hier bei rund 35 pm und somit erneut im Bereich
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6.3 MIMO-System an der Linearachse: Zwei Ziele

Abbildung 6.4: Fotografien der betrachteten Zwei-Ziel-Szenarien: Statisches Ziel (a) vor
(0 =~ 30°, R~ 0,6m, D =90mm), (b) hinter (§ ~ —13,5°, R~ 1,85m,
D = 90mm) und (c) mittig (0 ~ 35°, R ~ 1,22m, Kantenldnge Win-
kelreflektor a = 150 mm) zum bewegten Ziel (6 = 0°, R € [0,9m; 1,5 m],
D = 80mm).

der Unsicherheit vom mechanischen Messaufbau und Umwelteinfliissen. Lediglich in der
Messung mit 6 = 0° treten einige sprunghafte Ausreiler mit nahezu konstanter Hohe
von etwa b pum auf, die jedoch nicht zur 27m-Problematik gehoéren. Diese Art Ausreifler
traten nur sehr selten bei Messungen auf und konnten bei einer direkten Wiederho-
lung der Messung nicht bestétigt werden. Da die Achse eine Positioniergenauigkeit in
ahnlicher Grofle besitzt, werden diese gelegentlichen Ausreifler der Linearachse zuge-
schrieben.

Die Messungen zeigen in Génze, dass sowohl das SISO- als auch das MIMO-System
in der Lage sind, die Entfernung eines Ziels mit Genauigkeiten im unteren zweistelli-
gen Mikrometerbereich fiir Distanzen bis zu 1,5m zu ermitteln. Im Falle des MIMO-
Systems ist aufgrund der zusétzlichen Winkelinformation sogar eine hochprézise Lage-

bestimmung im zweidimensionalen Raum méglich.

6.3 MIMO-System an der Linearachse: Zwei Ziele

Das Messszenario wird in diesem Abschnitt um ein weiteres, statisches Ziel erweitert.
Dies dient der Uberpriifung, ob das MIMO-System auch die Position von zwei Zielen
hochprézise bestimmen kann und in welchen Féllen dies nicht mehr moglich ist. Dazu
wurden die drei in Abbildung 6.4 dargestellten Szenarien untersucht: In Szenario A
befindet sich das zweite, statische Ziel (eine Kupferscheibe mit D = 90mm) in einer
radialen Entfernung, die deutlich vor der kiirzesten Entfernung der Linearachse liegt.
Die Winkeldifferenz der Ziele betragt etwa 30°. In Szenario B befindet sich dasselbe

Ziel deutlich hinter der weitesten Entfernung der Linearachse. Die Winkeldifferenz ver-
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Abbildung 6.5: Darstellung der Schéatzfehler fiir die Winkel- sowie Entfernungsschét-
zung im Falle des MIMO-Radarsystems und zwei Zielen. Gezeigt sind
die Ergebnisse fiir das statische (—) und das bewegte (—) Ziel. Links:
Szenario A nach Abb. 6.4(a). Mitte: Szenario B nach Abb. 6.4(b).
Rechts: Szenario C nach Abb. 6.4(c).

ringert sich jedoch auf etwa 13,5°. In Szenario C wird das statische Ziel schliellich so
positioniert, dass seine radiale Entfernung etwa mit der halben Bewegungsdistanz der
Linearachse iibereinstimmt. In dieser Messung wurde als statisches Ziel ein Winkel-
reflektor mit einer Kantenldnge a = 150 mm gewéhlt. Die Winkeldifferenz der beiden
Ziele betragt circa 35°.

Abbildung 6.5 zeigt die Auswertung der Zwei-Ziel-Messungen hinsichtlich des Win-
kelschétzfehlers Af sowie der Entfernungsschatzfehler AR und AR'. Fiir das statische
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Abbildung 6.6: Entfernung-Winkel-Spektrum von Szenario B. Das statische Ziel be-
findet sich bei (R,0) = (1,87m,—13°), das Bewegte bei (R,0) =
(1,26 m, 0°), dessen erste Harmonische bei (R, ) = (2,58 m, 0°) und die
zweite Harmonische bei (R,60) = (3,95m,0°). Die erste Harmonische
interferiert mit dem statischen Ziel, sobald die Entfernung des beweg-
lichen Ziels unter R = 1 m fallt.

Ziel wurde jeweils der erste Messwert als Referenzierung genutzt, sodass die Kurven
die Abweichung zum initialen Wert widerspiegeln.

Die linke Spalte in Abbildung 6.5 zeigt die Ergebnisse fiir Szenario A. Die Positi-
on des beweglichen Ziels wird hier genauso gut ermittelt wie im Falle von nur einem
Ziel. Der Winkelfehler betragt maximal 0,5° und verringert sich mit zunehmender Ent-
fernung. Der Entfernungsfehler der Phasenauswertung liegt bei maximal 15pm. Fir
das statische Ziel wiederum ergeben sich nahezu konstante Kurven, d.h. weder die
Winkelschétzung noch die Entfernungsschatzung wird durch das sich bewegende Ziel
verschlechtert. Die beiden Ziele storen sich in der Auswertung somit gegenseitig nicht.

Die mittlere Spalte spiegelt die Auswertung des Szenarios B wider. Fiir radiale Ent-
fernungen des bewegten Ziels groflier als einen Meter sind die Ergebnisse vergleichbar
mit denen aus Szenario A. Bewegt sich das Ziel auf der Linearachse jedoch néher
zum Radar, so wird das statische Ziel offensichtlich gestort. Dies fithrt sowohl zu einer
Verschlechterung des Winkelfehlers als auch der Frequenz-basierten Entfernungsschat-
zung. Der Fehler wird so grof, dass nicht mehr das richtige 27-Intervall geschatzt wird.
Dies fiihrt schlussendlich dazu, dass bei der Phasenauswertung der Fehler um mindes-

tens A/4 ~ 1,2mm springt. Der Grund fir diese Stérung wird offensichtlich, wird das
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Entfernung-Winkel-Spektrum der Messung betrachtet (s. Abbildung 6.6): Neben der
zu erwartenden spektralen Komponente fiir den einfachen Weg zwischen dem Radar
und dem Ziel auf der Linearachse ist auch eine Spektralkomponente fiir den doppel-
ten und den dreifachen Weg zu erkennen. Diese ,,bewegen* sich entsprechend mit dem
Ziel der Linearachse mit. Die erste harmonische Komponente ist dabei lediglich 16 dB
schwécher als die gewiinschte Spektralkomponente. Bei radialen Entfernungen R < 1m
befindet sich dieses Geisterziel nun in einer dhnlichen Distanz wie das statische Ziel
und stort dieses (vgl. Abschnitt 3.5.5). Da die Ziele in diesem Szenario nur iiber etwa
13,5° im Raumwinkel getrennt sind, die Hauptkeule der MIMO-Antenne jedoch selbst
bei gleichférmiger Gewichtung der Antennenelemente eine Halbwertsbreite von min-
destens 9° besitzt, ist eine ausreichende Unterdriickung des Geisterziels nur tiber den
Raumwinkel nicht moéglich. Die Storung ist somit unvermeidbar.

Die rechte Spalte zeigt schliefSlich die Ergebnisse aus Szenario C. Hier befindet sich
das statische Ziel etwa in der halben Bewegungsreichweite der Linearachse, liegt aber
aus Sicht des Radars 6 ~ 35° links von diesem. Es ist zu erkennen, dass sich die
Ziele in groflen Teilen der Messung gegenseitig storen. Dies fithrt bei der Winkel-
schiatzung des statischen Ziels zu einem Interferenzmuster sowie einem erhohten Fehler
von bis zu £0,5°. Auch die Frequenz-basierte Entfernungsschatzung zeigt fiir beide
Ziele ein Interferenzmuster. Der Fehler steigt dabei auf maximal 3mm an und die
Phasen-basierte Entfernungsbestimmung schligt entsprechend fehl. Wie in Abschnitt
3.5.5 dargelegt wurde, ist die spektrale Interpolation mittels EPI empfindlich gegen-
iiber weiteren, storenden Spektralkomponenten. Diese Storkomponenten miissen im
Vergleich zur untersuchten Komponente mindestens 40 dB schwécher sein oder entspre-
chend stark unterdriickt werden. Befinden sich die beiden Ziele in dhnlicher radialer
Entfernung, muss das MIMO-System diese Unterdriickung alleine durch den Gruppen-
faktor in der Winkelebene bewiltigen. Wie Abschnitt 5.1 zeigte, erreicht das vorlie-
gende MIMO-System nach Kalibrierung und mit einer entsprechenden Gewichtung der
Einzelantennen lediglich eine Nebenkeulen-Unterdriickungen von maximal 31 dB. Die
Nebenkeulen-Unterdriickung in der Winkelebene reicht somit nicht aus, um die beiden
Ziele fir die Interpolation storungsfrei voneinander zu trennen. Dies spiegelt sich in

den Fehlerkurven von Abbildung 6.5 in der rechten Spalte wider.
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Abbildung 6.7: Links: Fotografie des Versuchsauftbaus zur Vitalparametermessung ei-
ner gerade vor dem Radar sitzenden Person. Rechts: Vom Radarsystem
geschatzte Entfernung.

6.4 SISO-System mit Proband

Zum Abschluss der Validierung soll das entworfene Radarsystem als kontaktloses Herz-
schlag-Messsystem erprobt werden. Dazu wird das System zunéchst in seiner SISO-
Konfiguration mittig vor einem sitzenden Probanden positioniert (sieche Abbildung 6.7).
Die Entfernung zwischen Radarsystem und Proband betrégt etwa R ~ 1 m. Das Radar
wird dabei auf Hohe des Brustkorbes montiert und auf selbigen gerichtet. Der Pro-
band wurde angewiesen, ruhig auf dem Stuhl zu sitzen und normal zu atmen. Das
Radar wurde nach Tabelle 3.1 entsprechend konfiguriert und es wurden jeweils Mes-
sungen mit 30 Sekunden Lénge aufgezeichnet und ausgewertet. Abbildung 6.7 zeigt
auf der rechten Seite exemplarisch die vom Radarsystem geschatzte Entfernung in den
ersten 10 Sekunden einer solchen Messung. Es ist zu erkennen, dass die geschétzte
Entfernung stark schwankt und teilweise innerhalb weniger Millisekunden um einige
Zentimeter springt. Es ist leicht nachvollziehbar, dass eine korrekte Extraktion der fei-
nen Vibrationen, welche von den Vitalparametern erzeugt werden, aus diesem Signal
nicht moglich sein wird. Der Grund fiir die stark schwankende Entfernungsschétzung
wird erkennbar, wenn das zur Messung gehorende Zeit-Entfernung-Spektrum betrach-
tet wird. Es ist in Abbildung 6.8 dargestellt. Es zeigt, dass die Leistung der gesuchten
Spektralkomponente mit der Zeit erheblich schwankt. Besonders deutlich wird dies im
Bereich zwischen t = 6s und ¢t = 9s. Grund fiir diese Schwankungen ist die komplexe
Bewegung des Ziels (Brustkorbs). Mit jedem Atemzug verformt sich das Ziel und damit
die Reflexion, die das Radar sieht, stark.
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Abbildung 6.8: Das zu Abbildung 6.7 korrespondierende Zeit-Entfernung-Spektrum fiir
die Vitalparametermessung einer atmenden, gerade vor dem Radarsys-
tem sitzenden Person.

Abschnitt 3.5.3 sowie die Referenzen [24] und [50] haben gezeigt, dass die Reflexi-
onsphase und auch -amplitude aufgrund der Nahfeld-Effekte selbst bei einfachen Ziel-
geometrien eine starke Entfernungs-, Winkel- und Rotationsabhéangigkeit besitzen kon-
nen. Wie sich diese bei komplexeren Zielszenarien darstellen, ist schwer abzuschatzen.
Dass jedoch die Entfernungsschéitzung, die in dieser Arbeit auf der Identifizierung und
Interpolation des spektralen Maximums beruht, bei einer stark schwankenden Reflexi-
onsamplitude und somit einer entsprechend variierenden Empfangsleistung fehlschlagt,
ist nachvollziehbar.

Um final zu erproben, ob das Radarsystem in der Lage ist, die feinen Vibrationen,
die der Herzschlag auf der Korperoberfliche erzeugt, zu erfassen, wurden die Mes-
sungen erneut durchgefiihrt und der Proband gebeten, die Luft anzuhalten. Es zeigt
sich in der Tat eine deutlich stabilere Amplitude des spektralen Maximums und da-
mit auch eine konstantere Entfernungsschétzung. Abbildung 6.9 zeigt die Auswertung
dieser Messung. Im oberen Graph ist in blau die unverarbeitete, Frequenz-basierte Ent-
fernungsschatzung der Messung zu sehen. Sie ist deutlich konstanter als zuvor und lasst
bereits periodische Muster erkennen, die auf den Herzschlag des Probanden schlieflen
lassen. Der Herzschlag wird deutlicher erkennbar, wird das Entfernungssignal auf den
Frequenzbereich 0,75 Hz bis 3Hz — entspricht 45 bis 180 Herzschldge pro Minute —
gefiltert. Im unteren Graph ist zudem das auf den Herzton-Bereich (10 Hz bis 80 Hz)

gefilterte Signal zu erkennen. Diese sind eindeutig und gut voneinander separierbar. Es
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ist weiterhin das synchron zum Radarsignal aufgenommene EKG-Signal eingezeichnet.
Es wurde mithilfe eines SS2LB-Sensors und dem MP36-System der Firma BIOPAC
Systems, Inc. aufgezeichnet und dient als Referenz. Es zeigt eine sehr gut Ubereinstim-
mung zu den vom Radarsystem ermittelten Herztonen. Die leichte zeitliche Verzogerung
zwischen EKG-Maximum und Herzton-Maximum ist auf die unterschiedlichen Mess-
methoden zuriickzufithren: Das EKG misst die elektrische Anregung des Herzen, welche
zeitlich vor der eigentlichen Bewegung, die vom Radar erfasst wird, stattfindet. Das
System ist somit in der Lage, die feinen Vibrationen, die die Herztone auf dem Brust-
korb erzeugen, zu erfassen und daraus den Zeitpunkt jedes Herzschlags zu ermitteln.
Voraussetzung hierfiir ist, dass das spektrale Maximum, welches von der Reflexion des

Brustkorbs erzeugt wird, entsprechend stabil ist.
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Abbildung 6.9: Auswertung der Vitalparameter-Messung einer ruhig sitzenden, Luft-
anhaltenden Person. Oben: vom Radarsystem geschéitzte Entfernung
(—) und auf den Frequenzbereich 0,75Hz bis 3Hz gefiltertes Ent-
fernungssignal (Pulswelle) (—). Unten: auf den Frequenzbereich der
Herztone (10 Hz bis 80 Hz) gefiltertes Entfernungssignal sowie dessen
Einhiillende (—) und das synchron aufgenommene EKG-Signal (—).
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Die erreichten Ergebnisse werden im Folgenden mit den angestrebten Zielen verglichen
und gegeniiber dem Stand der Technik diskutiert. Dabei werden zunéchst die rein
technisch erreichten Genauigkeiten der Entfernungs- und Winkelschatzung diskutiert

und anschlieend die Funktionalitdt als kontaktloses Herzraten-Messsystem beurteilt.

7.1 Hochauflosende Positionsbestimmung

Mit dem in dieser Arbeit vorgestellten FMCW-Radarsystem konnten in der SISO-
Konfiguration Genauigkeiten der Entfernungsmessung von 600pm fiir den Fall der
Frequenz-basierten Entfernungsschatzung und 50 pm fiir die Phasen-basier-te Schat-
zung in einem Distanzbereich von 0,9m bis 1,5m erreicht werden. Die Standardab-
weichung der Messung betragt dabei tiber den gesamten Messbereich hinweg maximal
1,05 pm. Die Theorie hat gezeigt, dass aufgrund der Nahfeld-Effekte bereits kleinste
Ungenauigkeiten im Messaufbau grofie Auswirkungen auf die Entfernungsbestimmung
mittels Radartechnik haben kénnen. Weiterhin besitzt die verwendete Linearachse eine
limitierte Positioniergenauigkeit, die aufgrund der Linge und Temperaturabhéingigkeit
im Bereich zwischen 10 um und 25 pum liegt. Die verbleibende Messabweichung kann
daher nicht mit absoluter Sicherheit nur dem Radarsystem zugeordnet werden. Um die
Unsicherheiten im Messaufbau zu verringern, wéren eine professionelle Ausrichtung der
Achse und der Halterung sowie eine Referenzierung der Messung, beispielsweise mit-
hilfe eines Laserinterferometers, notwendig, welches wiahrend dieser Arbeit nicht zur
Verfiigung stand.

Das vorgestellte System erreicht so eine Genauigkeit, die mit den in den Referenzen
[12, 16, 17] vorgestellten Radaren gleich kommt. Lediglich in [13] wurde eine bessere Ge-

nauigkeit der Entfernungsschétzung tiber weite Messstrecken hinweg publiziert. Hierin
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wird allerdings ein System mit deutlich hoherer Mittenfrequenz (Faktor 2,5), sehr viel
mehr Bandbreite (Faktor 14) und einer sehr stark fokussierenden Antenne genutzt.
Weiterhin wird bei genauer Betrachtung der publizierten Fehlerkurven die Genauigkeit
von £1 pm nur fir Distanzen R > 3m erreicht. Bei geringeren Distanzen steigt auch
in [13] der Fehler je nach verwendeter Zielscheibengréfie auf bis zu 16 pm an. Unter
diesen Aspekten entspricht das in dieser Arbeit entwickelte SISO-Radarsystem nicht
nur dem Stand der Technik, sondern bietet zusatzlich einen entscheidenden Vorteil: es
basiert auf einem kommerziellen Baustein und Standardaufbautechniken. Es ist damit

deutlich kostengiinstiger und einfacher zu implementieren als die Speziallosungen aus

12, 43].

In der MIMO-Konfiguration kann das entwickelte System sowohl Entfernungen als
auch Zielwinkel schiatzen. Die Kalibriermessungen in der Antennenmesskammer sowie
die Messungen an der Linearachse haben dabei gezeigt, dass das Radarsystem Win-
kel mit einem RMSE{é} < 0,5° schatzen kann. Befindet sich ein einziges Ziel vor dem
Radar, so liegt die Genauigkeit der Entfernungsschétzung wie schon zuvor in der SISO-
Konfiguration im Bereich einiger hundert Mikrometer im Falle der Frequenz-basierten
und bei maximal 40 pm im Fall der Phasen-basierte Schéitzung. Die Erweiterung des
Radarsystems auf mehrere Empfangs- und Sendekanéle und die damit verbundene zu-
satzliche Winkelschatzung erhohen den Fehler in der Entfernungsbestimmung somit
nicht. Das aufgebaute Demonstratorsystem erreicht somit bei der Winkelschatzung
ahnliche Genauigkeiten wie die Systeme aus dem Stand der Technik [19-22]. Gleich-
zeitig ist der Fehler in der Entfernungsschétzung um mindestens eine Zehnerpotenz
geringer. Verlduft die Phasenschétzung fehlerfrei, so verbessert sich die Entfernungs-
schatzung im Vergleich zum Stand der Technik sogar um bis zu drei Zehnerpotenzen.
Das Demonstratorsystem erweitert somit die bislang unerreichten Genauigkeiten der
eindimensionalen Entfernungsschétzer [12, 43] nun auch auf die zweite Messdimension,
ohne dabei Einbuflen in der Messgenauigkeit zu nehmen oder auf kundenspezifische
Bauteile oder Aufbautechniken angewiesen zu sein.

Wird der Messung ein zweites Ziel hinzugefiigt, so kann die Position beider Ziele
unverandert genau bestimmt werden, wenn sich die radiale Entfernung der beiden Zie-
le deutlich unterscheidet. Die Simulationen in Abschnitt 3.5.5 haben gezeigt, dass die
Ziele einen minimalen radialen Distanzunterschied von |Ry — Ry| > 0,15 m bendtigen,

damit sich die spektralen Maxima bei der Interpolation nicht gegenseitig beeinflussen.
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Die Messungen in Abschnitt 6.3 bestétigen dies. In Szenario A kann die Position beider
Ziele mit Fehlern von |§ — 6] < 0,5° und |ARP| < 15um sehr genau bestimmt wer-
den. Szenario B zeigt, dass auch Mehrfach-Reflexionen als Storziel fungieren konnen,
weshalb die hohe Genauigkeit der Positionsschitzung nur fiir Entfernungen R; > 1m
erreicht werden konnte. Das Mehrziel-Szenario C wiederum zeigt die absoluten Grenzen
des aufgebauten Radarsystems auf. Befinden sich die Ziele in ahnlicher radialer Distanz
zum Radar, so storen sich die spektralen Komponenten gegenseitig. Auf die Winkel-
schatzung hat dies noch einen geringen Einfluss, sodass sich der Winkelschétzfehler
nicht nennenswert verschlechtert. Wie die Simulationen gezeigt haben, ist der expo-
nentielle parabolische Interpolator jedoch deutlich empfindlicher gegeniiber Stérungen,
sodass sich in diesem Szenario der Entfernungsschétzfehler auf einige Millimeter erhoht.
Das System ist also nicht in der Lage, die spektralen Komponenten der zwei Ziele wéh-
rend der Entfernungsschatzung ausreichend voneinander zu trennen. Grund hierfiir
sind die im Winkelspektrum verbleibenden Nebenkeulen (s. Abschnitt 5.1). Eine Ver-
besserung der Kalibrierung, beispielsweise durch die Beachtung der Verkopplung der
Empfangsantennen, konnte die Nebenkeulen weiter senken und dieses Problem somit
gegebenenfalls 16sen. Die Verkopplung kénnte weiterhin hardware-seitig berticksichtigt
und durch entsprechend angepasste Antennen verringert werden.

Eine Erhohung der Anzahl der Empfangskanéle, beispielsweise durch Kaskadierung
mehrerer Sendeempfanger, wiirde zu einer Verringerung der Hauptkeulenbreite und so-
mit zu einer leichteren Trennung mehrerer Ziel fithren. Dies konnte ebenfalls bei der
Positionsschatzung in Multi-Ziel-Szenarien helfen. Jedoch erhohte sich damit die Kom-
plexitat des Systems und damit auch die der Kalibrierung enorm. Weiterhin fiihrt eine
Vergroflerung der Kanalanzahl zu einer vergroferten effektiven Apertur, wodurch auch
die Komplexitdt der Nahfeld-Effekte ansteigt und die Verkopplung von Entfernung und
Winkel (engl. range-angle coupling, siehe [79]) eine grofiere Rolle spielt. Der Mehrge-
winn dieser Uberlegung in einem praktischen System ist daher nur durch sehr genaue
Betrachtungen abschatzbar.

In der vorliegenden Arbeit wurden die Schétzungen von Winkel und Entfernung
nacheinander und somit getrennt voneinander durchgefiithrt. Dabei stellt vor allem die
Interpolation des Frequenzspektrums eine Schwachstelle dar. Eine weitere Verbesserung
der Systemleistungsfahigkeit, beispielsweise durch eine gleichzeitige und gemeinsame
Schatzung von Einfallswinkel und Entfernung wie in [19, 80, 81], wére somit denkbar.

Weiterhin kénnten auf der Eigenwertzerlegung basierende Methoden, wie beispielsweise
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Varianten des MUSIC- oder ESPRIT-Algorithmus, in den Schétzungen dafiir sorgen,
dass die Spektralkomponenten besser und damit storungsfreier voneinander getrennt

werden und sich somit die Schatzungen verbessern.

7.2 Kontaktlose Messung der Herzrate

Als letztes Experiment in dieser Arbeit wurde das aufgebaute Radarsystem als kon-
taktloses Herzraten-Messsystem erprobt. Es konnte schnell festgestellt werden, dass
das Frequenzspektrum des realen Messszenarios aufgrund der komplexen Bewegung
des menschlichen Ziels sehr stark mit der Zeit fluktuiert. Dies fiithrt schlussendlich da-
zu, dass die Interpolation und somit die Entfernungsschatzung fehlschlégt, wodurch
die geschétzte Distanz einer ruhig sitzenden Person teilweise innerhalb weniger Mil-
lisekunden um 10 cm variiert. Eine exakte Extraktion der Vitalparameter Atem- und
Herzrate ist aus diesen Daten daher nicht moglich. Eine Erweiterung des Szenarios auf
mehrere Personen ist unter diesen Gesichtspunkten aussichtslos und wurde daher in
dieser Arbeit nicht durchgefiihrt.

Es konnte jedoch gezeigt werden, dass das System sehr wohl in der Lage ist, die
feinen Vibrationen der Herztone auf dem Brustkorb des Probanden zu erfassen. Hierzu
wurde die Komplexitdt der Bewegung verringert, indem der Proband gebeten wur-
de, wahrend der Messung die Luft anzuhalten. In diesem Fall ist das Radarsystem in
der Lage, die Herztone sauber und in sehr guter zeitlicher Ubereinstimmung mit dem
Referenz-EKG zu erfassen. Es lasst sich daraus riickschliefSen, dass das vorwiegende
Problem ist, dass das Radarsystem in der aktuellen Konfiguration immer die Bewe-
gungen des gesamten Oberkérpers als Uberlagerung wahrnimmt. Es ist daher denkbar,
dass deutlich starker fokussierte Antennen und damit die Erfassung eines kleineren
Bereichs des Oberkérpers dieses Problem deutlich reduzieren. In [82] ist dem Autor
dieser Arbeit die gleichzeitige Erfassung von Atembewegung, Pulswelle und Herztone
mit dem System aus [46], welches eine solche, stark fokussierte Antenne besitzt, bereits
gelungen. Eine Umriistung des Systems aus dieser Arbeit auf andere Antennen ist dank
des Rechteckhohlleiter-Anschlusses problemlos moglich.

Alternativ kénnte eine Algorithmik eingesetzt werden, die nicht auf der Interpolation
des Frequenzspektrums zur Verbesserung der Entfernungsschiatzung setzt. Die Autoren

aus [83] und [84] nutzen eine zwei-dimensionale Fourier-Transformation, um zunéchst
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die unterschiedlichen Ziele voneinander zu trennen. Anschliefend wird die Phasenin-
formation der jeweiligen spektralen Maxima extrahiert und verfolgt. Dieses Signal wird
demoduliert und anschliefend iiber Filterung und eine weitere Fourier-Transformation
die Frequenzen, die mit der Herz- und Atemrate korrelieren, extrahiert. Diese Vorge-
hensweise unterscheidet sich in zwei Punkten erheblich zu der in dieser Arbeit: Zum
einen wird im ersten Schritt nur ein Startwert fiir die Phase ermittelt, welcher dann
weiter verfolgt wird. Dabei wird jedoch nicht auf das entsprechende 27-Intervall inter-
poliert, weshalb der Startwert nur als Referenz, aber nicht als absoluter Distanzwert
angesehen werden kann. Es wird somit effektiv nur eine relative Distanzénderung ge-
messen. Zum anderen fiithrt die Fourier-Transformation bei der Extraktion der Herz-
und Atemrate zu einer zeitlichen Mittelung. Dadurch werden zwar kurzzeitige Storun-
gen oder Messfehler vermindert, jedoch werden somit auch nur mittlere Herz- bezie-
hungsweise Atemraten bestimmt.

Eine entsprechende Umsetzung der Algorithmen wire auch fiir das in dieser Ar-
beit entworfene System moglich. Sind die extrahierten Phaseninformationen tiber die
Zeit hinweg keinen oder nur wenigen Storungen ausgesetzt, ist eine zweite Fourier-
Transformation wie in den Referenzen nicht notwendig. Stattdessen kénnen die Vital-
parameter mithilfe von Filtern auch zeitlich aufgelést aus den Phaseninformationen
extrahiert und verfolgt werden (vgl. Abbildung 6.9). Die Algorithmik wére entspre-
chend auf den Anwendungsfall ,kontaktlose Vitalparametermessung® optimiert und
entspricht nicht dem Gedanken der allgemeinen, hochprézisen, absoluten Positionsbe-

stimmung, der dieser Arbeit zugrunde liegt.
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In dieser Dissertation wurden frequenzmodulierte Dauerstrichradare basierend auf kom-
merziell verfiigharen Sendeempfangern hinsichtlich ihrer Fahigkeit zur hochprézisen
Schétzung von Zielentfernungen und -winkeln untersucht. Dazu wurden zunéchst die
technischen und mathematischen Grundlagen des Funktionsprinzips von FMCW-
Radaren dargelegt und entsprechende Schétzalgorithmen aufgezeigt. AnschlieBend wur-
den die theoretisch erreichbaren Genauigkeiten aufgelistet und Storeffekte, die die prak-
tisch erreichbaren Genauigkeiten negativ beeinflussen und limitieren und in der Regel
aus der Hardware des Radars oder der Messumgebung herriihren, simulativ untersucht
und erklart. Im Anschluss wurden kommerziell erhéltliche Sendeempfanger-Bausteine
verglichen, um eine Auswahl fiir die Implementierung eines Demonstratorsystems zu
treffen. Die Wahl fiel auf den IWR6843 von Texas Instruments, da dieser Baustein einen
guten Kompromiss aus Hardware-Eigenschaften und Komplexitét darstellt. Nachfol-
gend wurde die Kalibrierung und Charakterisierung des gefertigten Radarsystems er-
lautert. Hier sind zundchst die nicht-idealen Eigenschaften des Systems messtechnisch
erfasst worden, damit diese durch eine entsprechende Kalibrierung der Messdaten in
den folgenden Messungen soweit wie moglich ausgeglichen werden konnen. Des Wei-
teren wurden die Auswirkungen bestimmter Radarparameter sowie der Systemtem-
peratur auf die Messpréazision untersucht. Es stellte sich heraus, dass die Steilheit der
Frequenzrampe lediglich einen geringfiigigen Einfluss auf die Prézision der Entfernungs-
schitzung besitzt. Die Sendeleistung hingegen kann einen starken Einfluss besitzen: zu
wenig Leistung fithrt zu einem unnotig geringem Signal-zu-Rausch-Verhaltnis, dass die
Messprazision begrenzt. Zu viel Sendeleistung kann jedoch vor allem in reflexionsrei-
chen Messumgebungen zur Ubersteuerung der Empfangsketten fithren, was ebenfalls
das Signal-zu-Rausch-Verhéltnis verringert. Es muss daher ein Mittelweg gefunden wer-

den. Abschlieend wurde das Demonstratorsystem in Validierungsmessungen an einer
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hochprazisen Linearachse eingesetzt. Sowohl mit der SISO- als auch mit der MIMO-
Antennenkonfigurationen konnten bei der Entfernungsschatzung eines Ziels Genauig-
keiten von rund 50 pm erreicht werden. Die MIMO-Konfiguration erreicht zudem eine
Winkelschéatzgenauigkeit von mindestens 0,5°. Diese Genauigkeiten werden auch fiir die
Positionsschatzung von zwei Zielen erreicht, solange diese eine radiale Entfernungsdif-
ferenz von mehr als 15 cm aufweisen. Darunter kommt es zur gegenseitigen Storung der
Ziele, welche theoretisch in bestimmten Féllen tiiber die Gruppenantenne unterdriickt
werden kann. In der Praxis ist jedoch die unzureichende Kalibrierung der limitierende
Faktor.

Das Radar wurde final als kontaktloses Herzraten-Messsystem erprobt. Hier stellte
sich heraus, dass die komplexe und verteilte Struktur sowie die Bewegung des mensch-
lichen Oberkérpers nicht kompatibel mit den Annahmen der verwendeten Schétzalgo-
rithmik ist. Hier ist insbesondere die Interpolation des Frequenzspektrums zu nennen.
Es gelang daher nicht, die Vitalparameter Atmung, Pulswelle und Herzténe eines sit-
zenden Probanden sauber zu erfassen. Erst wenn die komplexe Bewegung des Brust-
korbs durch Anhalten der Luft eliminiert wird, ist eine Erfassung der Pulswelle sowie

Herztone mit dem gezeigten System moglich.

In dieser Arbeit konnten mit kommerziell erhéltlichen, kostengiinstigen Bauteilen und
Aufbautechniken Messprézisionen in der Entfernungsschéitzung erreicht werden, die
bislang Systemen mit spezialisierten Bauteilen und damit verbunden deutlich hoheren
Kosten vorbehalten waren. Auflerdem konnte diese Messprazision durch die Verwen-
dung mehrerer Sende- und Empfangsantennen auch auf eine zweite Messdimension
erweitert werden. Es ist somit eine gleichzeitige Bestimmung von Zielentfernungen mit
Genauigkeiten im zweistelligen Mikrometerbereich und Zielwinkeln im Zehntel-Grad
Segment moglich. Eine solche Kombination aus Messgenauigkeiten wurde fiir FMCW-
Radarsysteme bislang noch nicht verdffentlicht. Nichtsdestotrotz verbleibt, besonders
im Bereich der Mehrziel-Messungen, ein Verbesserungspotential. Die Simulationen und
Messungen in dieser Arbeit haben gezeigt, dass es in Mehrzielszenarien vor allem auf
die gegenseitige Unterdriickung des jeweils anderen Ziels wihrend der Auswertung an-
kommt. Durch Optimierung der Gruppenantenne und entsprechende Anpassung der
Kalibrierung kann diese verbessert und somit die Messprézision weiter gesteigert wer-
den. Auch der Einsatz fortgeschrittenerer Algorithmen stellt eine potenzielle Losung

des Problems dar. Hier soll vor allem das seit einigen Jahren immer mehr an Bedeu-
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tung gewinnende, weite Feld der Datenverarbeitung mithilfe von neuronalen Netzen als
mogliche Weiterentwicklung nicht unerwéahnt bleiben. Im Bereich der Winkelschétzung

konnten bereits vielversprechende Ergebnisse erreicht werden [85, 86].

98



Verwendete Geratschaften

Tabelle A.1 fasst die im Rahmen dieser Arbeit bei Messungen verwendeten Gerétschaf-

ten zusammen.

Tabelle A.1: Verwendete Gerate und Komponenten

Gerit / Komponente Hersteller Typ
Laser-Entfernungsmessgerét STABILA Messgerate LD 520
Sensor fiir Tempera- Dracal Technologies Inc. | PTH420
tur/Luftfeuchte/Luftdruck

Sensor fiir CO4 Dracal Technologies Inc. | DXC120
Linearachse Physik Instrumente (PI) | A 123
Encoder Linearachse Renishaw RTLF-S

Radarfrontend Eigenbau basierend auf T1
IWR6843ISK Rev. B
Debugger / Programmer Texas Instruments MMWAVEICBOOST
Dateniibertragung Texas Instruments DCA1000EVM
Grundgerét BIOPAC Systems, Inc. | MP36
EKG-Elektroden BIOPAC Systems, Inc. | SS2LB
Impedanz-Kardiographie- BIOPAC Systems, Inc. | SS31LA

Modul
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