Hybride Zeitbereichsmethoden zur feldorientierten Berechnung zeitinvarianter Modelle von Funkkanĺalen in Gebĺauden

Vom Fachbereich Elektrotechnik der GerhardŰMercatorŰUniversitĺat Ű Gesamthochschule Duisburg zur Erlangung des akademischen Grades eines DoktorŰIngenieurs genehmigte Dissertation

von Dipl. Ű Ing. Andreas Lauer aus Duisburg

Referent: Prof. Dr. Ű Ing. Ingo Wolff Korreferent: Prof. Dr. Ű Ing. Heinrich Brakelmann Tag der mĺundlichen Prĺufung : 09.07.1998 ii

Inhaltsverzeichnis

1 Vorbetrachtungen zu InhausŰKanalmodellen 1 1.1 Einleitende Bemerkungen . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 1 1.2 Substanz und Nutzen linearer Funkkanalmodelle . . . . . . . . . 1 1.3 Lineare Kanalmodelle in der Praxis . . . . . . . . . . . . . . . . 4 1.3.1 Zeitinvariante Kanalmodelle . . . . . . . . . . . . . . . . 4 1.3.2 Skalare Kanalmodelle . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 5 1.3.3 Kanalmodelle im Basisband . . . . . . . . . . . . . . . . 5 1.3.4 Diskrete Kanalmodelle . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 6 1.4 Verfahren zur Gewinnung von Kanalmodellen . . . . . . . . . . 6 1.4.1 Messungen . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 6 1.4.2 Einfache Berechnungsverfahren . . . . . . . . . . . . . . 7 1.4.3 Strahlenoptische Verfahren (GO), UTD, GTD . . . . . . . 7 1.4.4 Feldorientierte Berechnungsverfahren . . . . . . . . . . . 8 1.5 Zielsetzung und ĺUbersicht ĺuber die vorliegende Arbeit . . . . . . 9

2 Vereinfachung und Zergliederung des InhausŰFeldproblems 11 2.1 De^nition des InhausŰFeldproblems . . . . . . . . . . . . . . . 11 2.2 Zergliederung des Feldproblems in AntennenŰ und Ausbreitungsproblem . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 12 2.3 Vereinfachung des Ausbreitungsproblems zur Behandlung mit einem zweieinhalbdimensionalen Lĺosungsverfahren . . . . . . . 14 2.4 Entkopplung von AntennenŰ und Ausbreitungsproblem . . . . . 16 2.4.1 Ermittlung eines ĺaquivalenten Stromfadens fĺur die Sendeantenne . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 16 2.4.2 Abkopplung der Empfangsantenne . . . . . . . . . . . . . 20 2.5 Gesamtkonzept der feldorientierten Berechnung der Kanalimpulsantwort im unendlich hohen Stockwerk . . . . . . . . . . . . 21 2.6 Ein Interpolationsverfahren fĺur die modale ĺUbertragungsfunktion 22

iii

3 FDTDŰVerfahren zur Ausbreitungssimulation 24 3.1 Diskrete Felder, Feldoperatoren . . . . . . . . . . . . . . . . . . 24 3.2 Separation des dreidimensionalen YeeŰVerfahrens . . . . . . . . 27 3.2.1 Das Yee-Schema fĺur lineare isotrope Medien mit elektrischen und magnetischen Verlusten . . . . . . . . . . . . . 27 3.2.2 Separation zur Herleitung des MultiŰMode FDTDŰ Verfahrens . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 34 3.3 Die Diskrete Wellengleichung zur vereinfachten Behandlung homogener Gebiete . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 35 3.3.1 Untersuchung der Effektivitĺat von Zeitbereichsverfahren auf Basis der Diskreten Wellengleichungen . . . . . . . . 37 3.3.2 Verbindung des MultiŰMode FDTDŰVerfahrens mit der Diskreten Wellengleichung zu einem Hybrid . . . . . . . 38 3.4 Absorbierende Randbedingungen: Der perfekte Absorber . . . . 42 3.4.1 Der perfekte Absorber im kontinuierlichen Raum . . . . . 42 3.4.2 Re~exionsfreiheit einer ebenen Grenzschicht beim perfekten Absorber . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 44 3.4.3 Diskretisierung des perfekten Absorbers . . . . . . . . . . 46 3.4.4 Genauigkeitsuntersuchung des diskreten perfekten Absorbers . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 49 3.5 Stabilitĺat, Dispersion und Genauigkeit . . . . . . . . . . . . . . 51 3.5.1 Stabilitĺat und zeitliche Genauigkeit des Ausbreitungssimulationsverfahrens in homogenen quellenfreien verlustbehafteten Gebieten . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 51 3.5.2 Dispersion in homogenen quellenfreien verlustbehafteten Gebieten . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 54 3.5.3 Untersuchung der Genauigkeit des simulierten Re~exionsfaktors praxisnaher Diskontinuitĺaten . . . . . . . . . . 60 3.6 Anregung und Feldauswertung . . . . . . . . . . . . . . . . . . 66 3.6.1 Anregung des Ausbreitungsverfahrens durch einen konzentrierten Strom . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 66 3.6.2 Feldauswertung fĺur das Ausbreitungsverfahren . . . . . . 67 3.7 Erweiterungsmĺoglichkeiten der Ausbreitungssimulation . . . . . 67 3.7.1 Lokale Verfahrensverfeinerungen . . . . . . . . . . . . . 67 3.7.2 Verbesserte Behandlung von Decke und Boden in StahlbetonŰBauweise . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 69

3.7.3 Anbindung von GO/UTD Verfahren zur Berĺucksichtigung externer Streuer und Antennen . . . . . . . . . . . . . . . 70 3.7.3.1 Auskopplung von Wellenanteilen zur Verwendung in strahlenoptischen Simulationsverfahren . 70 3.7.3.2 Einkopplung von extern erzeugten elektromagnetischen Feldern . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 72 3.7.3.3 Diskrete Realisierung der EinŰ und Auskopplung 72

4 Zeitbereichsverfahren fĺur rotationssymmetrische Antennen 74 4.1 Ein zweidimensionales FDTDŰVerfahren zur Behandlung rotationssymmetrischer Antennen . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 74 4.1.1 Das dreidimensionale rotationssymmetrische FDTDŰ Schema . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 74 4.1.2 Separation des rotationssymmetrischen Verfahrens . . . . 77 4.2 Die Diskrete Wellengleichung zur vereinfachten Behandlung homogener Gebiete in rotationssymmetrischen Feldproblemen . . . 81 4.2.1 Hybride Verbindung beider Verfahren . . . . . . . . . . . 82 4.3 Der perfekte Absorber in rotationssymmetrischen Feldproblemen 82 4.3.1 Der kontinuierliche rotationssymmetrische perfekte Absorber . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 83 4.3.2 Diskretisierung des rotationssymmetrischen perfekten Absorbers . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 85 4.3.3 Quantitative Untersuchung des rotationssymmetrischen perfekten Absorbers . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 86 4.4 Stabilitĺat und Dispersion des rotationssymmetrischen Verfahrens 90 4.5 Anregung und Auskopplung im Sendebetrieb . . . . . . . . . . . 90 4.5.1 Anregung fĺur koaxial gespeiste Antennen . . . . . . . . . 91 4.5.2 Anregung bei drahtgespeisten Antennen . . . . . . . . . . 93 4.5.3 Die NahfeldŰzuŰFernfeldtransformation . . . . . . . . . . 96 4.6 Anregung und Auskopplung im Empfangsbetrieb . . . . . . . . . 98

5 Anwendungsaspekte und Simulationsergebnisse 100 5.1 Simulation rotationssymmetrischer Antennen . . . . . . . . . . . 100 5.1.1 Eine Disconeantenne fĺur das 1800 MHzŰBand . . . . . . 100 5.1.2 Eine koaxial gespeiste Monopolantenne fĺur Frequenzen von 800 bis 1200 MHz . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 105 5.1.3 Dipolantennen zur Veri^kation der Empfangssimulation . 111 5.2 Simulationen zur beispielhaften Berechnung von Kanalimpulsantworten in verschiedenen Testszenarien . . . . . . . . . . . . . 115 5.2.1 Gebĺaude des IMST in KampŰLintfort . . . . . . . . . . . 115 5.2.2 Korridor eines alten Laborgebĺaudes . . . . . . . . . . . . 123 5.3 AbschlieSSende Bewertung der Simulationsergebnisse . . . . . . 123

6 Zusammenfassung und Ausblick 127

A Ein Stromentwicklungsverfahren fĺur Drahtantennen 129

Literaturverzeichnis 133

Verzeichnis der verwendeten Formelzeichen 137

Kapitel 1 Vorbetrachtungen zu InhausŰKanalmodellen

1.1 Einleitende Bemerkungen

Seit ca. 1980 ^ndet ein rasanter Fortschritt in der Miniaturisierung elektronischer Schaltungen durch monolithische und hybride Integration statt [1]. Somit wird es immer interessanter, kostengĺunstige miniaturisierte Funkgerĺate fĺur verschiedene Kommunikationszwecke auch in Gebĺauden einzusetzen.

Zu erwĺahnen sind hier vor allem moderne Funktelefone. Im DŰNetz mit Trĺagerfrequenzen bei 900 MHz und EŰNetz bei 1800 MHz arbeiten Gerĺate, die meist mit Basisstationen auSSerhalb des Gebĺaudes kommunizieren. Zudem gibt es sogenannte SchnurlosŰTelefone, zum Beispiel nach dem DECTŰStandard bei 1800 MHz mit gebĺaudeinternen Basisstationen.

Zunehmend werden auch Funkstrecken zur Datenĺubertragung in Gebĺauden eingesetzt. Neben mobiler industrieller Datenerfassung und Robotersteuerung sind hier auch Anwendungen in privaten Haushalten zu nennen, beispielsweise die Fernablesung von Heizkostenzĺahlern. Wegen geringer Datenrate kann man hier auf niedrige Frequenzen, z. B. um 400 MHz zurĺuckgreifen. AuSSerdem entwickelt man Ťwireless LANsŤ, drahtlose Computernetzwerke, die aufgrund der erforderlichen Bandbreite bei hohen Frequenzen, z. B. 17 GHz arbeiten. Funkĺubertragung in Gebĺauden ist keineswegs unkritisch. Neben gewollten und unbeabsichtigten elektromagnetischen Emissionen stĺort vor allem die Streuung des elektromagnetischen Feldes an verschiedenartigen Objekten, die in Gebĺauden und deren Umgebung in hoher Dichte vorhanden sind.

Aussage 1.1 Gute Ausnutzung gebĺaudeinterner Funkĺubertragungsstrecken erfordert aufgrund kritischer Ausbreitungsbedingungen infolge zeitvarianter Streuung der Funkwellen an verschiedenartigen Objekten genaue Untersuchungen.

1.2 Substanz und Nutzen linearer Funkkanalmodelle

Zur Beschreibung von Funkĺubertragungsstrecken benutzt man Kanalmodelle. Es ist zweckmĺaSSig, die Antennen dem Funkkanal zuzurechnen und die Schnittstellen des Kanalmodells in Form von EingangsŰ und AusgangsgrĺoSSen an den genau zu de^nierenden Antennenanschlĺussen zu wĺahlen. Bild 1.1 zeigt schematisch den Funkkanal mit n voneinander unabhĺangigen Funkgerĺaten G_1 bis G_n, die jeweils eine Antenne besitzen. Es wird zunĺachst nicht zwischen Sendern und Empfĺangern unterschieden. Mathematisch lĺaSSt sich dieser Funkkanal sehr allge-

G_1

G_n

G_2

G_3

G_4

G_5

G_6

y_1(t) x_1(t) y_5(t)

x_5(t) x_3(t) y3(t) x_2(t)

y_2(t)

x_n(t) y_n(t) y_6(t)

x_6(t) x_4(t) y_4(t)

Funkkanal

Bild 1.1. Der Funkkanal mit Systemumgebung.

mein durch einen Operator F : (R → R^n ) → (R → R^n ) beschreiben mit

y(t) = F (x(t)).

(1.2.1)

Der Eingangsvektor x(t) und der Ausgangsvektor y(t) sind zeitabhĺangige Spaltenvektoren mit den Komponenten x_n bzw. y_n , n ∈ {1,2,3..n}.

Da die auftretenden elektrischen und magnetischen Feldstĺarken sehr klein sind, kann der Kanal als linear angesehen werden. Unter Voraussetzung von Kausa-

1.2. SUBSTANZ UND NUTZEN LINEARER FUNKKANALMODELLE 3

litĺat wird so allgemein

F (x(t)) = ∞∫ 0 h(t,t) x(t − t )dt.

(1.2.2)

Die Impulsantwort des nunmehr linearen zeitvarianten vektorwertigen Kanalmodells stellt h(t,t) : R^2 → R^{n×n} dar.

Aussage 1.2 Unter einem idealen linearen zeitvarianten Kanalmodell wird eine vektorwertige lineare Abbildung eines zeitabhĺangigen Eingangsvektors auf einen zeitabhĺangigen Ausgangsvektor verstanden, die den realen Funkkanal genau und deterministisch beschreibt. Es ist durch seine matrixwertige zeitabhĺangige Impulsantwort vollstĺandig de^niert.

Das Modell ist allgemeiner, als es zunĺachst erscheint. So lassen sich zur Behandlung von Gerĺaten mit mehr als einer Koppelstelle zum Funkfeld mehrere Eingangs und/oder AusgangsgrĺoSSen zusammenfassen.

Hĺau^g werden Kanalmodelle de^niert, die additive Stĺorungen n(t) zulassen [2]. Die Stĺorungen kĺonnen hier als Funkgerĺat G_s aufgefaSSt werden, welches fĺur die KanaleingangsgrĺoSSe x_s(t) = n(t) sorgt, die ggf. eine Realisierung eines Zufallsprozesses sein kann.

Obiges Kanalmodell ^ndet Verwendung beispielhafter und konkreter Art. Das Ziel konkreter Verwendung ist es, die Funkĺubertragung in wirklichen Gebĺauden genau zu beschreiben. Dies ist vor allem bei der Installationsplanung von Funkanlagen von praktischem Nutzen. Will man das Kanalmodell jedoch im Zuge der Entwicklung von Funkgerĺaten (Hochfrequenzteil und Software) heranziehen oder allgemein ĺUbertragungsverfahren entwickeln und testen, so genĺugt es, ein Kanalmodell fĺur ein hypothetisches Gebĺaude zu verwenden, welches beispielhaft ausgewĺahlt wird.

Aussage 1.3 Konkrete Verwendung erfordert Kanalmodelle fĺur wirkliche Gebĺaude. Zur beispielhaften Verwendung genĺugen manuell oder zufĺallig ausgewĺahlte, hypothetische Kanalmodelle.

Bisher wurde nicht die Gewinnung des Kanalmodells, d. h. die Bestimmung der Kanalimpulsantwort h(t,t) beschrieben.

Aussage 1.4 Die Gewinnung von idealen zeitvarianten konkreten Kanalmodellen ist ein nichtkausaler Vorgang.

Dies ist ein prinzipielles Problem bei der Vorhersage von Kanaleigenschaften, das von der Zeitvarianz des Funkkanals herrĺuhrt.

Bei der Berechnung konkreter Kanalimpulsantworten treten weitere prinzipielle Schwierigkeiten auf, da Geometrie und Materialzusammensetzung der Streuer oft nicht genau genug bekannt sind und sich fĺur verborgene Strukturen (z. B. Stahlkonstruktionen in Betondecken, Feinstruktur von Menschen) auch nicht ermitteln lassen, ohne die Struktur zu zerstĺoren.

1.3 Lineare Kanalmodelle in der Praxis

1.3.1 Zeitinvariante Kanalmodelle

Das Problem von Aussage 1.4 umgeht man in der Praxis, indem der Kanal zunĺachst als zeitinvariant angesehen wird. Ihm wird eine zeitinvariante Kanalimpulsantwort h(t ) zugeordnet. Wegen der geringen Geschwindigkeit, mit der sich die Funkgerĺate und die Streuer im Gebĺaude bewegen^1, fĺallt die damit verbundene Vernachlĺassigung des Dopplereffekts nur in Sonderfĺallen ins Gewicht.

Benĺotigt man ein zeitvariantes Kanalmodell, z. B. zum Test eines HandoverŰ Verfahrens, ermittelt man zunĺachst fĺur verschiedene Beispielkon^gurationen endlich viele zeitinvariante Kanalimpulsantworten. Diese lassen sich zu einer zeitvarianten Kanalimpulsantwort ĺuberlagern, die Gewichte werden beispielsweise mit einem zeitabhĺangigen Zufallsverfahren bestimmt.

Aussage 1.5 Fĺur einen GroSSteil der praktischen Verwendungszwecke genĺugen zeitinvariante Kanalmodelle, die fĺur verschiedene Beispielkon^gurationen vorliegen.

Ferner wird man Geometrie und Materialeigenschaften bei der Berechnung von Kanalmodellen aus Grĺunden des DatenbeschaffungsŰ und Rechenaufwands nur sehr stark vereinfacht berĺucksichtigen kĺonnen. Vielfach werden Objekte (z. B. Mĺobel, Personen, Heizkĺorper, Streuer auSSerhalb des Gebĺaudes) einfach weggelassen. Die meisten Berechnungsverfahren benutzen auSSerdem nur pauschale oder sehr stark vereinfachte Modelle der Funkwellenausbreitung.

1Mit Ausnahme am Gebĺaude vorbeifahrender Automobile oder Zĺuge. Ein sich mit 50 km/h bewegender Re~ektor kann aufgrund des Dopplereffekts eine maximale Frequenzverschiebung von ca. 100 Hz bei einer Trĺagerfrequenz von 1 GHz bewirken.

1.3. LINEARE KANALMODELLE IN DER PRAXIS 5

1.3.2 Skalare Kanalmodelle

In der Literatur wird selten ein matrixwertiges Kanalmodell benutzt. Meist wird eine skalarwertige Impulsantwort h(t,t) betrachtet [2, 3], die die Komponente h_{m,n} (t,t) der matrixwertiges Kanalimpulsantwort h(t,t) darstellt. Dabei wird der Ein~uSS aller Funkgerĺate (auSSer G_m und G_n ) als Streuer vernachlĺassigt.

Aussage 1.6 In der Praxis werden meist Funkkanĺale mit zwei Funkgerĺaten, einem Sender G_n und einem Empfĺanger G_m , und der skalaren Kanalimpulsantwort h(t,t) untersucht. Diese bildet nĺaherungsweise das Element h_{m,n} (t,t) der matrixwertigen Kanalimpulsantwort h(t,t) fĺur n Funkgerĺate.

Die Kanalimpulsantwort reagiert sehr emp^ndlich auf ĺAnderungen der Antennenstandorte (Fast Fading). Daher wird oft eine ĺuber benachbarte Antennenstandorte gemittelte Kanalimpulsantwort angegeben.

1.3.3 Kanalmodelle im Basisband

Vielfach wird dem Kanal ein idealisierter Hochfrequenzteil des Senders und Empfĺangers, bestehend aus zwei idealen Modulatoren und einem idealen TiefpaSS nach Bild 1.2 zugerechnet. Dann spricht man von einer Kanalimpulsantwort

e^jw^{0t} TP e^{−j}w^{0t} hm_;n (t; t ) Ÿym (t)

Ÿxn (t)

Bild 1.2. Der Basisbandkanal.

Ÿh(t,t) im Basisband mit dem Vektor der EingangsgrĺoSSen Ÿx(t) und dem Ausgangsvektor Ÿy(t). Mit der TiefpaSSgrenzkreisfrequenz w_g und der Trĺagerkreisfrequenz w_0 ist

Ÿh(t,t) = w^g p ∞∫ −∞ si(w_g(t − z )) h(t − t + z,z ) e^{−jw 0z} dz.

(1.3.1)

Aussage 1.7 Die Basisbandimpulsantwort Ÿh(t,t) ist komplexwertig und wegen des idealen Tiefpasses nichtkausal. Ist die Impulsantwort zeitinvariant, so ist auch die Basisbandimpulsantwort zeitinvariant.

Fĺur Abschĺatzungen wird oft auch nur der Betrag der Fouriertransformierten der zeitinvarianten Basisbandkanalimpulsantwort Ÿh(w ) fĺur w = 0 ermittelt [4, 5]. Dies entspricht einer monofrequenten Betrachtung und wird im folgenden als Empfangsstĺarke bezeichnet.

1.3.4 Diskrete Kanalmodelle

Fĺur einfache Anwendungszwecke kann ein diskretes Kanalmodell Verwendung ^nden [2, 6]. Hier besteht die Basisbandimpulsantwort aus einer Abfolge gewichteter Diracfunktionen. Der TiefpaSS aus Bild 1.2 besitzt somit eine unendliche Grenzfrequenz. Die diskrete Kanalimpulsantwort ist

Ÿh_d(t,t) =^N∑ k=0 α_k(t) e^{jJ k(t)} d(t − t_k(t)) ,

(1.3.2)

wobei die Teilfunktionen meist als diskrete Echos infolge einer Mehrwegeausbreitung interpretiert werden.

1.4 Verfahren zur Gewinnung von Kanalmodellen

Im folgenden werden stets lineare zeitinvariante skalare Kanalmodelle zugrunde gelegt.

1.4.1 Messungen

Kanalimpulsantworten kann man messen [6, 7]. Oft kommt ein relativ breitbandiges MeSSgerĺat zur Verwendung, das ĺuber Hochfrequenzleitungen mit zwei MeSSantennen verbunden ist. Auch Anordnungen mit getrenntem Sender und Empfĺanger sind ĺublich und bei grĺoSSerem Antennenabstand notwendig, die Synchronisation ist jedoch aufwendig [6]. Bei Messungen wird oft mit homodynen, bandbegrenzten Empfĺangern operiert. Die Kanalimpulsantwort wird dann direkt im Basisband gemessen und angegeben.

Zu beachten ist, daSS die MeSSergebnisse sehr stark vom MeSSaufbau abhĺangen, speziell von Art, Aufstellung und elektrischer Anbindung der verwendeten MeSSantennen. Auch die Antennenzuleitungen und die Aufstellung der MeSSgerĺate sind hier zu berĺucksichtigen.

Vom MeSSkanal auf den Funkkanal zwischen z. B. Handtelefon und Basisstation zu schlieSSen ist problematisch. Fĺur groSSe prinzipielle Genauigkeit scheint es trotz hohem Aufwand angemessen, den Hochfrequenzteil des MeSSgerĺates in den

1.4. VERFAHREN ZUR GEWINNUNG VON KANALMODELLEN 7

Originalgerĺaten unterzubringen und mit dem eigentlichen MeSSgerĺat ĺuber elektromagnetisch unproblematische Leitungen, beispielsweise dielektrische Lichtwellenleiter, zu kommunizieren.

1.4.2 Einfache Berechnungsverfahren

Es gibt viele heuristische Berechnungsverfahren fĺur Funkkanĺale in Gebĺauden. Oft wird nur die Empfangsstĺarke ermittelt, entweder pauschal [8, Tabelle 1] oder in Abhĺangigkeit der Gebĺaudegeometrie [7], wobei einfache Nĺaherungsformeln zugrunde liegen.

Wĺande zwischen Sender und Empfĺanger werden in Pauschalmodellen z. B. durch einen materialabhĺangigen Empfangsstĺarkeverlust berĺucksichtigt, ebenso Freistrecken durch einen lĺangenabhĺangigen. Prinzipiell wird hier zwischen der sogenannten LOS (Line of Sight) Situation, bei der die direkte Verbindungslinie zwischen Sender und Empfĺanger hindernisfrei ist und der NLOS (non Line of Sight) Situation unterschieden, bei der dies nicht der Fall ist. Genauere Modelle berĺucksichtigen die Gebĺaudegeometrie auch auSSerhalb der direkten Verbindung zwischen Sender und Empfĺanger, um beispielsweise im NLOSŰFall bedeutsame Beugungseffekte an Wandecken mit zu erfassen [5].

1.4.3 Strahlenoptische Verfahren (GO), UTD, GTD

Gern werden zur Bestimmung von Kanalimpulsantworten strahlenoptische Verfahren (Geometrical Optics) in Form der ŤRay LaunchingŤ, ŤRay TracingŤ oder der verbesserten ŤRay SplittingŤ Methode [3] verwendet.

Hier wird die elektromagnetische Wellenausbreitung mit Hilfe einer Fernfeldnĺaherung vereinfacht, so daSS ein Strahl als Reprĺasentant eines Wellenpaketes angesehen werden kann. Diese Strahlen kĺonnen ĺuber verschiedene Mechanismen miteinander in Wechselwirkung treten. Berĺucksichtigung in Form der Fresnelschen Formel [9] ^nden zunĺachst Re~exion und Transmission der Strahlen an endlich dicken, ebenen dielektrischen Hindernissen. Meist werden die Re~exionseigenschaften der Streuer bei Bandmittenfrequenz berechnet, was als grobe Nĺaherung angesehen werden muSS, wenn Kanalimpulsantworten im Zeitbereich zu ermitteln sind.

Sollen fĺur aufwendigere Simulationen Beugungseffekte mitberĺucksichtigt werden, bedient man sich der in der UTD (Universal Theory of Diffraction) bzw. GTD (Geometrical Theory of Diffraction) ausgearbeiteten Ansĺatze fĺur die Wechselwirkung optischer Strahlen in speziellen Anordnungen (dielektrische

Keile, ĺOffnungen etc.) [10]. Auch rauhe Ober~ĺachen kĺonnen mit einbezogen werden [3].

Berechnungen dieser Art liefern entweder Empfangsstĺarken [11] oder aber komplette Kanalmodelle [3], meist zeitdiskrete Modelle nach (1.3.2). Um den Simulationsaufwand in Grenzen zu halten, werden bei der Strahlverfolgung die Streuer meist als unendlich dĺunne Bleche angesehen. Da Beugungseffekte viele zusĺatzliche Strahlen erzeugen, ~ieSSen sie oft nur bei wenigen Streuern in die Berechnungen ein [3].

Die Mĺoblierung der Gebĺaude wird meist vernachlĺassigt, ebenso die innere Struktur von Stahlbetonkonstruktionen. Mit diesen Vereinfachungen lassen sich mit heutigen Computern dreidimensionale Simulationen der Funkwellenausbreitung in Gebĺauden durchfĺuhren [11].

Aussage 1.8 Strahlenoptische Verfahren fĺur die Funkkanalsimulation in Gebĺauden sind weit verbreitet. Aufgrund der vereinfachten Behandlung des elektromagnetischen Feldes, sind sie angebracht, wenn die Abmessungen der Streuer groSS gegenĺuber der Freiraumwellenlĺange bei Trĺagerfrequenz sind. Sie sind daher nur fĺur hohe Frequenzen geeignet.

Sollen auch Streuer mit kleinsten Abmessungen von z. B. einem Meter (Fenster, Tĺuren usw.) ohne aufwendige Berĺucksichtigung von Beugungseffekten behandelt werden, so ist dies ab einer Trĺagerfrequenz von ca. 5 GHz ohne groSSe Fehler mĺoglich. Fĺur diese ĺUberschlagsrechnung wurde gefordert, daSS ein ein Meter langer, homogener Stromfaden 90 % der Strahlungsleistung in einem Winkelbereich von 5^∘ konzentriert.

1.4.4 Feldorientierte Berechnungsverfahren

Feldorientierte Berechnungsverfahren fĺur die Kanalimpulsantwort gehen von der Maxwellschen Theorie aus [12, 13, 14]. Zur simulationstechnischen Behandlung werden die Maxwellschen Gleichungen im ZeitŰ oder Frequenzbereich aufgestellt, diskretisiert und dann numerisch ausgewertet. Hierfĺur gibt es verschiedene Standardverfahren (Stromentwicklungsmethoden wie das Randintegralverfahren [15], Reihenentwicklungsverfahren, etc.), die jedoch bisher fĺur die Simulation von Funkkanĺalen in Gebĺauden kaum zum Tragen kommen. Hauptgrund ist, daSS die Simulation elektrisch groSSer Strukturen mit einer Maximalausdehnung von beispielsweise 100 Freiraumwellenlĺangen oft mit einem die Leistungsfĺahigkeit verfĺugbarer Computer um GrĺoSSenordnungen ĺuberschreitenden Rechenaufwand verbunden ist.

1.5. ZIELSETZUNG UND ĺUBERSICHT ĺUBER DIE VORLIEGENDE ARBEIT 9

Einzig Zeitbereichsmethoden, speziell das Verfahren der Finiten Differenzen im Zeitbereich (FDTD), haben sich bereits in begrenztem Umfang etabliert [16, 17, 18, 19]. Das Verfahren ist erstmals 1966 in [20] beschrieben worden und hat aufgrund der explosionsartigen Entwicklung der Computerleistung in letzter Zeit immer mehr Verwendung gefunden. Dies vor allem dort, wo es um die Berechnung elektrisch kleiner Hochfrequenzbauelemente im MikroŰ und Millimeterwellenbereich geht [21, 22]. Auch im Mobilfunkbereich ^ndet es Interesse, speziell fĺur Antennenanalysen [23].

Im Gegensatz zu den oben angefĺuhrten strahlenoptischen Methoden, ist die erreichbare Genauigkeit bei feldorientierten Verfahren zunĺachst frequenzunabhĺangig. Da der Berechnungsaufwand jedoch mit der Trĺagerfrequenz stark ansteigt, bei den in dieser Arbeit untersuchten Verfahren mit w^3_0 bis w^4_0, sind diese Methoden zur Zeit nur fĺur niedrige Frequenzen anwendbar.

1.5 Zielsetzung und ĺUbersicht ĺuber die vorliegende Arbeit

Der Aufbereitung und Anwendung des Verfahrens der Finiten Differenzen im Zeitbereich zum Zweck der Berechnung linearer zeitinvarianter Funkkanalimpulsantworten in Gebĺauden ist die vorliegende Arbeit gewidmet. Hauptintention ist dabei, den weit verbreiteten strahlenoptischen Berechnungsverfahren eine weitere Erkenntnisquelle gegenĺuber zu stellen.

In Kapitel 2.5 wird zunĺachst das Problem der Berechnung zeitinvarianter Kanalimpulsantworten auf der Ebene der elektromagnetischen Wellenfelder betrachtet und dort zergliedert, wobei die Antennenberechnung von der Wellenausbreitungssimulation abgespalten wird.

Das so entstandene Wellenausbreitungsproblem wird in Kapitel 3 diskretisiert, der numerischen Berechnung der Antenneneigenschaften widmet sich Kapitel 4. Fĺur beide Probleme wird je ein hybrides Zeitbereichsverfahren vorgestellt, das Diskontinuitĺaten mit Standardverfahren behandelt, homogene Gebiete aber mit einem effektiveren Algorithmus bearbeitet.

Kapitel 5 beschĺaftigt sich mit Anwendungsaspekten. Koaxial gespeiste Beispielantennen werden in Bezug auf den Eingangsre~exionsfaktor und die Abstrahlcharakteristik untersucht, die berechneten Werte werden mit Messungen verglichen. Funkkanalimpulsantworten in zwei Testgebĺauden werden bei 1800 MHz ermittelt und gemessenen gegenĺubergestellt.

Ein genaues Verfahren, das dem Stand der Simulationstechnik in vollem Umfang entspricht, wird ebenso entwickelt wie eine schnellere, vereinfachte Version. Fĺur praktische Anwendungen kommt das vorgestellte Verfahren aufgrund geringer

Rechenzeiten durchaus in Frage, die vereinfachte Version ist in Bezug auf die Rechenzeit vielen RayŰTracing Programmen sogar ĺuberlegen. Die in dieser Arbeit vorgestellten Verfahren sind momentan bis ca. 3 GHz voll nutzbar, bei hĺoheren Frequenzen kann man ertrĺagliche Rechenzeiten mit verringerter Genauigkeit durch grobere Diskretisierung erreichen. Hĺalt jedoch die derzeitige Leistungsexplosion in der Computertechnik erwartungsgemĺaSS an, werden feldorientierte Verfahren wie die hier vorgestellten zur Berechnung von Funkkanĺalen in Gebĺauden immer attraktiver werden.

Kapitel 2

Vereinfachung und Zergliederung des InhausŰFeldproblems

Prinzipiell sind moderne Zeitbereichsmethoden zur Lĺosung der Maxwellschen Gleichungen mĺachtig genug, um aus einer gegebenen rĺaumlichen Verteilung der Permittivitĺat e, der Permeabilitĺat m, der elektrischen Leitfĺahigkeit^1 k und der magnetischen Leitfĺahigkeit s, die die Antennen samt Gebĺaudeumgebung beschreiben, eine Funkkanalimpulsantwort direkt zu bestimmen. Wie in Kapitel 3 beschrieben, muSS hierzu das elektromagnetische Feld rĺaumlich und zeitlich diskretisiert werden. Daher ist der Rechenaufwand in erster Nĺaherung abhĺangig vom Verhĺaltnis v der grĺoSSten Ausdehnung des simulierten Gebĺaudes, beispielsweise L =30 m, zur ZellgrĺoSSe des Verfahrens, z. B. l =0,2 mm (um auch die Antennenzuleitungen noch gut au~ĺosen zu kĺonnen). Bei dreidimensionaler Rechnung mĺussen maximal v^3 Zellen im Computerspeicher gehalten und verarbeitet werden, hier also ca. 3·10^{15} Elemente. Dies ist mit heutigen Computern schlichtweg unmĺoglich.

Der Umgehung dieses Problems ist das vorliegende Kapitel gewidmet. In Abschnitt 2.2 wird zunĺachst die fĺur sich genommen machbare Antennensimulation abgespalten, um die ZellgrĺoSSe auf z. B. 1/10 der Trĺagerwellenlĺange l_0 heraufsetzen zu kĺonnen. Trotzdem kann das so entstandene Ausbreitungsproblem heutzutage mit erschwinglichen Computern nicht dreidimensional behandelt werden, daher beschĺaftigt sich Abschnitt 2.3 mit zweidimensionalen Berechnungsmĺoglichkeiten fĺur Wellenfelder in dreidimensionalen Gebĺauden. In Abschnitt 2.4 wird dann die vollstĺandige Entkoppelbarkeit von AntennenŰ und Ausbreitungsproblem untersucht.

2.1 De^nition des InhausŰFeldproblems

Das InhausŰFeldproblem dient der feldorientierten Ermittlung eines linearen zeitinvarianten skalaren Funkkanalmodells nach Abschnitt 1.3.

1Endliche Leitfĺahigkeiten dienen hier der Beschreibung dielektrischer Verluste. Will man auch metallische Verluste (Skineffekt) direkt mit einbeziehen, so steigt der Aufwand nochmals um viele GrĺoSSenordnungen.

Das Feld be^ndet sich in einem durch die rĺaumliche Verteilung der Permittivitĺat e (x), der Permeabliltĺat m (x), der elektrischen Leitfĺahigkeit k (x) und der magnetischen Leitfĺahigkeit s (x) beschriebenen Gebĺaude. Metallische Gegenstĺande, insbesondere die SendeŰ und die Empfangsantenne, besitzen eine unendlich groSSe elektrische Leitfĺahigkeit.

Die EingangsgrĺoSSe x(t) des skalaren Funkkanals wird mit der Spannungsamplitude der hinlaufenden Welle in der Sendeantennenzuleitung identi^ziert, die AusgangsgrĺoSSe y(t) mit der Spannungsamplitude der auslaufenden Welle in der Empfangsantennenzuleitung. Die Referenzebene wird an das antennenseitige Ende der jeweiligen Leitung gelegt. Die zeitliche Fouriertransformierte h(w) der Kanalimpulsantwort h(t) entspricht damit dem aus der Hochfrequenztechnik als Transmissionsfaktor bekannten Streuparameter S_{21}(w ).

Es wird im folgenden ein kartesisches Koordinatensystem x = (x,y,z)^T zugrunde gelegt, dessen zŰRichtung nach oben (senkrecht zur Erdober~ĺache) orientiert ist.

2.2 Zergliederung des Feldproblems in AntennenŰ und Ausbreitungsproblem

Die auf den Metall~ĺachen der Antennen vorhandene Flĺachenstromdichte J_f(x,t) kann als Quelle des elektromagnetischen Feldes aufgefaSSt werden. Sie stellt gleichzeitig die Ersatzquelle fĺur die Metallgebiete dar [14, Abschnitt 1.13]. Die Ersatzanordnung fĺur die Metallgebiete sind dann luftgefĺullte Gebiete mit einer Ersatz~ĺachenstromdichte auf dem Rand.

Aussage 2.1 Sind in unmittelbarer Nĺahe der Antennen keine Streuer vorhanden, so gilt in guter Nĺaherung:

1. Die Ersatz~ĺachenstromdichte J_{f,s}(x,t) der Sendeantenne ist bei unverĺanderter EingangsgrĺoSSe x(t) identisch mit der Flĺachenstromdichte J_{f,s,0}(x,t) auf derselben Antenne im Vakuum.

2. Die Ersatz~ĺachenstromdichte J_{f,e}(x,t) der Empfangsantenne ist bei unverĺandertem Primĺarfeld F_p(x,t) identisch mit der Flĺachenstromdichte J_{f,e,0}(x,t) auf derselben Antenne im Vakuum.

3. Die AusgangsgrĺoSSe y(t) ist bei gleicher Flĺachenstromdichte J_{f,e}(x,t) auf der Empfangsantenne identisch mit der AusgangsgrĺoSSe y_0(t) derselben Antenne im Vakuum.

2.2. ZERGLIEDERUNG DES FELDPROBLEMS 13

Das Primĺarfeld F_p(x,t) = ( E^T_p (x,t),H^T_p (x,t)

)_T ist dabei jenes elektromagnetische Feld, welches sich ohne Vorhandensein der Empfangsantenne einstellen wĺurde. Es ĺuberlagert sich mit dem von der Ersatz~ĺachenstromdichte J_{f,e}(x,t) der Empfangsantenne erzeugten Sekundĺarfeld F_s(x,t) zu einem Gesamtfeld

F(x,t) = F_p(x,t) + F_s(x,t),

(2.2.1)

welches die Randbedingungen auf der Empfangsantenne im Vakuum erfĺullt. Das Gesamtfeld genĺugt den Maxwellschen Gleichungen, wenn die Einzelfelder dies tun. Die Randbedingungen in Form verschwindender Tangentialkomponenten der elektrischen Feldstĺarke auf den Antennen werden nur nĺaherungsweise erfĺullt. Speziell werden in Aussage 2.1 Wirkungen nach Bild 2.1 vernachlĺaSSigt. Dort sind Wirkungen von Flĺachenstromdichten auf tangentiale elektrische Felder an den Antennenober~ĺachen durch Pfeile wiedergegeben. Gestrichelte Pfeile entsprechen vernachlĺassigten Wirkungen.

Empfangsantenne

Streuer

Sendeantenne

Bild 2.1. Wirkungen von Flĺachenstromdichten auf tangentiale elektrische Felder an den Antennenober~ĺachen.

Damit lĺaSSt sich die Ermittlung der AusgangsgrĺoSSe y(t) wie folgt sequentiell gestalten.

Simulation der Sendeantenne im Vakuum: Eingangssignal ist x(t). Es wird die Ersatz~ĺachenstromdichte J_{f,s}(x,t) der Sendeantenne ermittelt.

Ausbreitungssimulation: Aus der Ersatz~ĺachenstromdichte J_{f,s}(x,t) der Sendeantenne wird das Primĺarfeld F_p(x,t) in der Umgebung der Empfangsantenne berechnet.

Simulation der Empfangsantenne im Vakuum: Das bestimmte Primĺarfeld in der Umgebung der Empfangsantenne wird in die AusgangsgrĺoSSe y(t) ĺuberfĺuhrt.

2.3 Vereinfachung des Ausbreitungsproblems zur Behandlung mit einem zweieinhalbdimensionalen Lĺosungsverfahren

Sollen sich in einem Gebĺaude elektromagnetische Wellen nur in zwei Raumrichtungen, hier in der (x,y)ŰEbene, ausbreiten, so bietet sich das Herausgreifen eines Stockwerks in folgender Art an:

Aussage 2.2 Das Stockwerk wird als unendlich hoch angesehen. Hĺangen ferner die Materialeigenschaften der Streuer nicht von der zŰKoordinate ab, so lĺaSSt sich das dreidimensionale elektromagnetische Feld nach Wanderwellen in zŰRichtung entwickeln. Mit diesem Ansatz kann die zŰAbhĺangigkeit des elektromagnetischen Feldes absepariert werden, das Restproblem ist zweidimensional.

Bild 2.2 illustriert den in Aussage 2.2 umrissenen Sachverhalt. Die Nĺaherung des unendlich hohen Stockwerks ist auch bei der zweidimensionalen Ray Tracing Methode gebrĺauchlich [3]. Betrachtet man nur solche Antennen, die nicht direkt nach oben oder unten abstrahlen, bleibt der Fehler meist gering. Der Wanderwellenansatz ist

F_p(x,t) = ∞∫ −∞ F_p(x,y,k_z,t) e^{−jkz z} dk_z,

(2.3.1)

wobei sich die Spektralanteile F_p(x,y,k_z,t) fĺur verschiedene transversale Wellenzahlen k_z unabhĺangig voneinander berechnen lassen. Im monofrequenten Fall entspricht die transversale Wellenzahl k_z der Wellenausbreitung unter einem Winkel j = arccos^{kz}_{k0} gegen die Vertikale (bei j = 0 breitet sich die Welle nach oben aus), mit der Freiraumwellenzahl k_0 =^w_{c0} .

Fĺur jeden Wert der transversalen Wellenzahl k_z ist eine separate Simulation erforderlich, zur exakten Auswertung von (2.3.1) also unendlich viele. Somit muSS

2.3. VEREINFACHUNG DES AUSBREITUNGSPROBLEMS 15

Sendeantenne J_{f,s}(x,t)

Luftbereich

m_0,e_0

z = 0

Streuer m,e,k z = z_d

Decke

Boden z

y x

Bild 2.2. Zweidimensionales Gebĺaude in Gestalt eines vereinfachten Stockwerks.

die Integration in (2.3.1) durch eine geeignete Summe genĺahert werden. Dann ist F_p(x,t) = n ∑_{i=−n}^Fp^{(x,y,k}z,i^{,t) e−jkz;i z D} kz;i^,

(2.3.2)

wobei die Diskretisierung nichtĺaquidistant erfolgen kann. Die Summe ist endlich, da Feldanteile mit |k_z| > k_0 nicht ausbreitungsfĺahig sind. Der Wanderwellenansatz fĺuhrt zu komplexwertigen elektromagnetischen Feldgleichungen im Zeitbereich. Um den damit verbundenen Simulationsmehraufwand zu vermeiden, werden bei der Ausbreitungssimulation Stehwellen

F_{ps}(x,k_z,t) = F_p(x,y,k_z,t) { sin(k_zz) fĺur H_z,E_x,E_y cos(k_zz) fĺur E_z,H_x,H_y } (2.3.3)

angesetzt. Aus zwei Stehwellen gleicher transversaler Wellenzahl k_z lĺaSSt sich nach

F_p(x,k_z,t) = F_{ps}(x,k_z,t) ± jF_{ps}(x + p 2k_z e_z,k_z,t)

= Fp(x,y,kz,t) { sin(k_zz) + jsin(p/2 + k_zz) = je^{−jkzz} cos(k_zz) + jcos(p/2 + k_zz) = e^{−jkzz} } (2.3.4) unmittelbar eine Wanderwelle ĺuberlagern.

Im folgenden wird F_{ps}(x,k_z,t) als Mode zur transversalen Wellenzahl k_z bezeichnet.

2.4 Entkopplung von AntennenŰ und Ausbreitungsproblem

Fĺur die Ausbreitungssimulation muSS die Ersatz~ĺachenstromdichte der Sendeantenne bekannt sein. Daher ist das Ausbreitungsproblem zunĺachst antennenabhĺangig. Zudem wird zur Simulation der Empfangsantenne das Primĺarfeld F_p(x,t) benĺotigt, damit ist die Empfangsantennensimulation abhĺangig von der Ausbreitungssimulation.

2.4.1 Ermittlung eines ĺaquivalenten Stromfadens fĺur die Sendeantenne

Aussage 2.3 Ist die Sendeantenne durch einen konzentrierten Stromfaden der Stromstĺarke i_s(z,t) lĺangs einer einzigen, in zŰRichtung ausgedehnten Strecke ersetzbar, so lĺaSSt sich das zweidimensionale Ausbreitungsproblem antennenunabhĺangig formulieren.

Rotationssymmetrische Antennen, deren Symmetrieachse in zŰRichtung liegt, lassen sich in guter Nĺaherung durch einen solchen ĺaquivalenten Stromfaden ersetzen. Der Stromfaden erzeugt im Vakuum das gleiche Fernfeld wie die Antenne. Derartige Antennen, wie DipolŰ und Disconeantenne, werden in der FunkkanalmeSStechnik oft eingesetzt.

Konzentrierte Ersatzstromstĺarken fĺur DrahtŰDipolantennen sind aus der Literatur bekannt [24]. Im folgenden wird unter Verwendung des Fernfelds ein ĺaquivalenter Stromfaden fĺur allgemeine Antennen hergeleitet. Ein konzentrierter Stromfaden der Stromstĺarke i(z,w) in Richtung der positiven zŰAchse erzeugt im Vakuum ein elektromagnetisches Feld mit dem magnetischen Vektorpotenti- al A_v(x,w) = e_z 4p ∞∫ −∞ i(z^′,w ) e^{−jk0 |r|} |r| dz^′.

(2.4.1)

Eine Fernfeldnĺaherung liefert in Kugelkoordinaten x = (r,j,α)^T fĺur das magnetische Feld

H_f(x,w) = jk_0 sinj 4p e^{−jk0 r} r ∞∫ −∞ i(z^′,w ) e^{jkzz′} dz^′ e_α

(2.4.2) mit der transversalen Wellenzahl k_z = k_0 cosj.

Aussage 2.4 In das Fernfeld geht die Ortsabhĺangigkeit der erzeugenden konzentrierten Stromstĺarke nur ĺuber die Fouriertransformierte der Stromstĺarke i(z,w) in den Spektralbereich mit der Wellenzahl k_z = k_0 cosj ein. Im Fernfeld machen sich dabei nur Spektralanteile mit transversalen Wellenzahlen |k_z| ≤ k_0 bemerkbar, Anteile mit grĺoSSeren Wellenzahlen strahlen nicht ab.

Aussage 2.4 kann genutzt werden, um andersherum einer Antenne mit dem Fernfeld H_f(x,w ) einen ĺaquivalenten Stromfaden der Stromstĺarke i_s(z,w ) zuzuordnen. Dazu de^niert man zunĺachst

i_s(k_z,w ) =

H_{f,α}(x,w )

jk_0 sinj 2 e^{−jk0 r} r = 2 j H_{f,α}(x,w) √ k^2_0 − k^2_z r e^{−jk0 r} . (2.4.3)

Durch Fouriertransformation ergibt sich die gewĺunschte Ersatzstromstĺarke

i_s(z,w) =

k_0∫

−k_0

i_s(k_z,w ) e^{−jkzz′} dk_z.

(2.4.4)

Aussage 2.5 Der ĺaquivalente Stromfaden, der sich aus dem Fernfeld der Sendeantenne im Vakuum ergibt, kann fĺur die Ausbreitungssimulation direkt in der bandbegrenzten Spektralbereichsdarstellung verwendet werden. MuSS er z. B. fĺur eine dreidimensionale Ausbreitungssimulation jedoch im Ortsbereich formuliert werden, so ist er dort wegen der Bandbegrenzung im Spektralbereich zu lang. Abhilfe schafft die stetig differenzierbare Fortsetzung der Ersatzstromstĺarke im Spektralbereich, die nach Aussage 2.4 das meSSbare Fernfeld unberĺuhrt lĺaSSt.

Der Ersatzstrom im Spektralbereich i_s(k_z,w ) wird dazu bei |k_z| > k_0 durch Polynome erster Ordnung stetig differenzierbar fortgesetzt. Multiplikation der fortgesetzten Funktion mit der Fensterfunktion

f_e(k_z) =

1 ,|k_z| ∈ [0,k_0] cos^2

(_p 2C (_{|kz|} k_0 − 1 )) ,|k_z| ∈]k_0,k_0 (C + 1)] 0 ,sonst

(2.4.5) fĺuhrt zu sanftem Abklingen im Spektralbereich. Die spektrale Erweiterung C hat sich mit C = 5 als praktisch brauchbar erwiesen, das Integrationsintervall fĺur das numerisch auszuwertende Integral in (2.4.4) ist dann mit ] − 6k_0,6k_0[ noch hinreichend klein.

Diagramm 2.1 zeigt dazu die aus dem Fernfeld einer 8 cm langen Drahtantenne mit kosinusfĺormiger Stromverteilung mit einem Maximalwert von 1 A ermittelte ortsabhĺangige Ersatzstromstĺarke bei f = 1,8 GHz. Setzt man als Schnittgrenze eine Stromstĺarke von 1 mA an, so ist die Ersatzdrahtantenne ohne spektrale Erweiterung (C = 0) viel lĺanger als 2 m. Bei C = 5 ist sie ca. 30 cm lang, der Verlauf der Ersatzstromstĺarke kommt dann dem der Originalstromstĺarke schon sehr nahe.

10 �2 10 �1 10 0

2 3 5 2 3 5

Position z in m −→

10 �7

10 �6

10 �5

10 �4

10 �3

10 �2

10 �1

10^0

Betrag der Stromstĺarke in A −→

C = 0 C = 1 C = 5 Originalverteilung

Diagramm 2.1. Betrag der aus dem Fernfeld ermittelten ortsabhĺangigen Ersatzstromstĺarke einer 8 cm langen Drahtantenne mit kosinusfĺormiger Stromverteilung bei f = 1800 MHz. Parameter ist der spektrale Erweiterungsfaktor C. Die Verteilung ist achsensymmetrisch zu z = 0, das Diagramm zeigt nur den Teil z > 0.

2.4.2 Abkopplung der Empfangsantenne

Aussage 2.6 Bei rotationssymmetrischen Antennen, deren Achse in zŰRichtung liegt, ist das Ausgangssignal im Empfangsbetrieb nur von der zŰKomponente des elektrischen Primĺarfeldes E_{p,z}(x,t) auf der Antennenachse abhĺangig.

Zur Herleitung eines Ausdrucks fĺur das Ausgangssignals wird das als reines Wanderwellenfeld angenommene monofrequente elektrische Primĺarfeld E_p(x,y,k_z,w ) im Spektralbereich nach ebenen Wellen mit unterschiedlichem Einfallswinkel f gemĺaSS

E_p(x,y,k_z,w ) = p∫

−p w(f,k_z,w ) d_f E_{f =0} e^{−jk(f,kz) (x−xe)} df

(2.4.6)

entwickelt, wobei x_e der Ortsvektor der Empfangsantennenmitte ist.^2 Die Drehmatrix ist

d_f = cos(f ) −sin(f ) 0 sin(f ) cos(f) 0 0 0 1 , (2.4.7)

und der elektrische Feldvektor ist E_{f =0} = (−cos(j ),0,sin(j )), wobei j = arccos(k_z/k_0) gilt.

Die Antenne reagiere nun auf eine ebene Welle

E_{f =0}(x,y,k_z,w ) = E_{f =0} e^{−jk(f=0,kz) (x−xe)}

(2.4.8)

mit einem Ausgangssignal y_{f =0}(k_z,w ). Da die Antenne aufgrund der Rotationssymmetrie Wellenanteile, die unter verschiedenen Winkeln f einfallen nicht unterscheiden kann, ist der gesamte Spektralanteil des Ausgangssignals

y(k_z,w ) = y_{f =0}(k_z,w ) p∫

−p w(f,k_z,w ) df.

(2.4.9)

Auf der Antennenachse ist aber die zŰKomponente des elektrischen Primĺarfeldes

E_{p,z}(k_z,w ) = p∫

−p w(f,k_z,w ) sin(j ) df

(2.4.10)

2Es sind nur die Feldanteile enthalten, fĺur die die Empfangsantenne emp^ndlich ist.

2.5. GESAMTKONZEPT DER BERECHNUNG DER KANALIMPULSANTWORT 21

und so

y(k_z,w ) = y_{f =0}(k_z,w )

E_{p,z}(k_z,w ) sin(j ) . (2.4.11)

Das Ausgangssignal der rotationssymmetrischen Empfangsantenne hĺangt also nur von der zŰKomponente des elektrischen Primĺarfeldes auf der Antennenachse ab. Die Empfangsantennensimulation ist damit von der Ausbreitungssimulation abgekoppelt, denn y_{f=0}(k_z,w ) kann unabhĺangig vom Ausbreitungsproblem ermittelt werden.

2.5 Gesamtkonzept der feldorientierten Berechnung der Kanalimpulsantwort im unendlich hohen Stockwerk

Das Zusammenfĺugen der Ergebnisse von AntennenŰ und Ausbreitungssimulation geschieht zweckmĺaSSig im FrequenzŰ und Spektralbereich. Zunĺachst wird hier noch einmal das Ablaufschema fĺur die entkoppelten Simulationen zusammengefaSSt.

Simulation der Sendeantenne im Vakuum: Mit beliebiger hinlaufender Welle in der Antennenzuleitung wird die ĺUbertragungsfunktion h_x(k_z,w ) fĺur den ĺaquivalenten Stromfaden bestimmt. Dazu ist eine einzige Zeitbereichssimulation erforderlich.

Ausbreitungssimulation: Mit beliebigem, konzentriertem Stromfaden an der Sendeantennenposition wird die Ausbreitungssimulation angeregt. Je Stĺutzstelle von k_z ist eine Simulation erforderlich. Es ergibt sich die modale ĺUbertragungsfunktion h_p(k_z,w ) fĺur die zŰKomponente der elektrischen Feldstĺarke am Empfangsstandort.

Simulation der Empfangsantenne im Vakuum: Die Empfangsantenne wird mit einer ebenen Welle als Primĺarfeld angeregt. Je Einfallswinkel der ebenen Welle ist eine Simulation erforderlich. Die ĺUbertragungsfunktion fĺur die auslaufende Welle in der Antennenleitung ist h_y(k_z,w ).

Die Zeitbereichssimulationen liefern zunĺachst Zeitreihen fĺur die jeweiligen Ergebniswerte. Da die Anregungszeitfunktion jedoch vorgegeben wird, lĺaSSt sich mit der diskreten Fouriertransformation problemlos die jeweils benĺotigte ĺUbertragungsfunktion im Frequenzbereich bestimmen.

Insgesamt gilt dann fĺur die Fouriertransformierte

h(w ) = ∞∫ −∞ h(t) e^{−jw t} dt

(2.5.1)

der skalaren Kanalimpulsantwort des Funkkanals

h(w) =

k_0∫

−k_0

h_x(k_z,w ) h_p(k_z,w ) h_y(k_z,w ) dk_z.

(2.5.2)

2.6 Ein Interpolationsverfahren fĺur die modale ĺUbertragungsfunktion

Aussage 2.7 Sind die SendeŰ und die Empfangsantenne elektrisch weit voneinander entfernt, so hĺangt die modale ĺUbertragungsfunktion, besonders ihr Phasenwinkel, sehr stark von der transversalen Wellenzahl ab.

Gleichung (2.5.2) muSS also mit sehr vielen (GrĺoSSenordnung 5000) Stĺutzstellen diskretisiert werden. Da aber nicht so viele Ausbreitungssimulationen durchgefĺuhrt werden kĺonnen, ist ein Interpolationsverfahren erforderlich.

Klassische Interpolationsverfahren, die gewichtete Mittelwerte bilden, kommen nicht in Frage, da sich auch die Frequenzabhĺangigkeit stark mit der transversalen Wellenzahl ĺandert. Es wird also ein problemangepaSStes Interpolationsverfahren benĺotigt.

Eine konzentrierte elektrische Stromstĺarke i_s(k_z,w ) erzeugt ein elektrisches Feld mit einer zŰKomponente

E_z(r,k_z,w ) = −

Z_{F,0} i_s(k_z,w ) 4 k^2 k_0

H^{(2)}_0 (kr ), k = √ k^2_0 − k^2_z

(2.6.1)

mit dem Feldwellenwiderstand im Vakuum Z_{F,0} und der Hankelfunktion zweiter Art der Ordnung null H^{(2)}_0 (z ). Der Abstand des Aufpunkts vom Quellpunkt ist r.

2.6. EIN INTERPOLATIONSVERFAHREN F ĺUR DIE UBERTRAGUNGSFUNKTION 23

Berechnet man das Gesamtfeld durch Superposition des Feldes, das vom Ersatzstrom der Sendeantenne erzeugt wird, mit dem Feld seiner Spiegelstrĺome^3 c_n i_s(k_z,w ), so ergibt sich

E_z(r,k_z,w ) = −

Z_{F,0} i_s(k_z,w ) 4 k^2 k_0 ∑_n c_n H^{(2)}_0 (kr_n ) = h_E(k) k_0 , (2.6.2)

wobei h_E(k) der Abkĺurzung dient mit k^2 = k^2_0 + k^2_z .

Eine Zeitbereichssimulation mit festem k_z liefert h_E(k) fĺur alle k > k_z. Da die rechten Seiten von (2.6.2) nur ĺuber k von k_z abhĺangen, kann E_z(r,k_z,w ) fĺur andere Ÿk_z > k_z bei entsprechend geĺanderter Kreisfrequenz w bestimmt werden. Gleiches gilt fĺur die modale ĺUbertragungsfunktion h_p(k_z,w ). Die InterpolationsŰ beziehungsweise Extrapolationsvorschrift lautet dann

h_p(k_z,w ) ≈ w_1 w h_p(k_{z,1},w_1),

w_1 = c_0 √( w c_0

)_2 − k^2_z + k^2_{z,1}.

(2.6.3)

In der schnelleren, vereinfachten Version des Simulationsverfahrens wird h_p(k_z,w ) nur fĺur k_z = 0 mit dem Ausbreitungssimulator ermittelt. Alle anderen Stĺutzstellen werden mit (2.6.3) extrapoliert.

3Hierfĺur werden die Streuer als dĺunne Bleche angenommen, die die Wellenausbreitung nicht verzĺogern.

Kapitel 3 Ein Hybrides Multimode FDTDŰVerfahren zur Ausbreitungssimulation

Im vorliegenden Kapitel wird ein ortsŰ und zeitdiskretes Simulationsverfahren zur Lĺosung des in Kapitel 2 de^nierten Ausbreitungsproblems entwickelt. Ausgehend vom bekannten YeeŰSchema [20] wird dazu in Abschnitt 3.2 zunĺachst ein zweidimensionales Zeitbereichsverfahren hergeleitet, mit dem die Moden fĺur verschiedene transversale Wellenzahlen k_z getrennt simuliert werden kĺonnen. In homogenen Gebieten kann dieses vereinfacht werden, wobei sich eine Diskrete Wellengleichung (DWG) ergibt. Die Kombination beider Methoden stellt ein leistungsfĺahiges, hybrides Simulationsverfahren dar, das die Grundlage dieser Arbeit bildet.

Abschnitt 3.4 beschĺaftigt sich mit den besonders wichtigen absorbierenden Randbedingungen. Hierfĺur wurde der in [25] vorgestellte perfekte Absorber wegen seiner hervorragenden Eigenschaften ausgewĺahlt.

Am Kapitelende kommen noch Erweiterungsmĺoglichkeiten in Hinsicht auf Verfahrensverfeinerungen und die Anbindung an andere Simulatoren zur Sprache.

3.1 Diskrete Felder, Feldoperatoren

Das elektromagnetische Feld F(x,t) = ( E^T(x,t),H^T(x,t)

)_T stellt eine Abbildung des R^3 × R auf den R^6 dar, die bestimmten AnfangsŰ und Randbedingungen sowie den Maxwellschen Rotationsgleichungen

e (x)∂_t E(x,t) = rot H(x,t)−k (x)E(x,t) − J(x,t), −m (x)∂_t H(x,t) = rot E(x,t)+s (x)H(x,t)

(3.1.1)

genĺugt. Hierbei ist ∂_t der Operator fĺur die partielle Differentiation nach der Zeit t und J(x,t) ein eingeprĺagtes Feld der elektrischen Stromdichte. Dielektrische Verluste werden formal ĺuber die elektrische Leitfĺahigkeit k (x), magnetische Verluste ĺuber die magnetische Leitfĺahigkeit^1s (x) berĺucksichtigt.

1Der Begriff der magnetischen Leitfĺahigkeit s wird in der elektromagnetischen Feldtheorie nicht allgemein verwendet, da diese nicht unmittelbar einen physikalischen Effekt beschreibt. Nĺutzlich ist

3.1. DISKRETE FELDER, FELDOPERATOREN 25

Zur numerischen Behandlung wird statt des kontinuierlichen elektromagnetischen Feldes ein diskretes elektromagnetisches Feld F(X,T ), X ∈ Z^3, T ∈ Z betrachtet.

Das diskrete Feld wird mit dem kontinuierlichen verknĺupft, indem man es als Ansammlung von Reprĺasentativwerten^2 desselben auffaSSt. Jedem Reprĺasentativwert wird ein Ort x und eine Zeit t des kontinuierlichen Raumes zugeordnet, er wird an diese Stelle interpretiert. Dieser geometrische InterpretationsprozeSS wird mathematisch als ein Vektor von Zuordnungsabbildungen Z des Z^3 ×Z auf

den R^3 × R aufgefaSSt, der fĺur jede Feldkomponente eine Komponente besitzt.

Aussage 3.1 Um bei der Behandlung von diskreten Feldern lange Ausdrĺucke mit einer unĺubersichtlichen Fĺulle von Indizes zu vermeiden hat es sich bewĺahrt, sogenannte Feldoperatoren einzufĺuhren. Sie ^nden zur Manipulation der Felder wie z. B. Verschiebung und Differenzenbildung Verwendung. Die Menge O der Feldoperatoren stellt die algebraische Struktur eines Rings dar, der als Operatorenring zusammen mit den diskreten Feldern einen Modul^3 bildet [26].

Grundlegende Feldoperatoren, die sogenannten Erzeugenden des Rings, sind 0,1, x, y, z und t sowie x, y, z und t. Sie werden ĺuber ihre Wirkung auf diskrete Felder de^niert. Es ist

0 F(X,T ) = 0, 1 F(X,T ) = F(X,T ), x F(X,T ) = F(X + E_x,T ), y F(X,T ) = F(X + E_y,T ), z F(X,T ) = F(X + E_z,T ), x F(X,T ) = F(X − E_x,T ), y F(X,T ) = F(X − E_y,T ), z F(X,T ) = F(X − E_z,T ), t F(X,T ) = F(X,T + 1), t F(X,T ) = F(X,T − 1),

(3.1.2)

die magnetische Leitfĺahigkeit zunĺachst zur Symmetrisierung der Maxwellschen Gleichungen, sie kann aber auch zur Beschreibung frequenzabhĺangiger magnetischer Verluste verwendet werden. Da die magnetische Leitfĺahigkeit zur Beschreibung des perfekten Absorbers (Abschnitt 3.4) unbedingt benĺotigt wird, wird sie bereits an dieser Stelle eingefĺuhrt.

2Der Standardbegriff des Abtastwertes wĺare hier unzutreffend, da die Werte nicht durch einen AbtastprozeSS gewonnen, sondern mit einem numerischen Nĺaherungsverfahren berechnet werden.

3Ein Modul ist eine algebraische Struktur, die einem Vektorraum gleicht, auSSer daSS bei erstgenanntem der Operatorenraum kein Kĺorper, sondern ein Ring ist.

mit den Einheitsvektoren E_x = (1,0,0)^T, E_y = (0,1,0)^T und E_z = (0,0,1)^T. Die Multiplikation in O ist als Verkettungsoperation de^niert. Beispielsweise ist x^2 F(X,T ) = xx F(X,T ) = F(X + 2E_x,T ) oder yx F(X,T ) = F(X + E_x + E_y,T ).

Der zu einem Feldoperator a ∈ O bezĺuglich der Multiplikation inverse Operator wird wahlweise als a^{−1} oder a geschrieben.

ĺUber die Vertrĺaglichkeitsbedingung (_a +_b) F(X,T) =_a F(X,T ) +_b F(X,T ) lĺaSSt sich mit a, b ∈ O die Addition de^nieren.

Die angegebene algebraische Struktur ist ein kommutativer Ring, jedoch kein Kĺorper, da z.B. der Feldoperator x + y kein inverses Element bezĺuglich der Multiplikation besitzt.^4 Durch sukzessive Addition und Multiplikation wird ausgehend von den Erzeugenden ganz O generiert. Nimmt man die Menge der reellen Zahlen R noch zu den Erzeugenden hinzu, so stellen die Feldoperatoren einen leistungsfĺahigen Kalkĺul bei der Arbeit mit diskreten Feldern dar.

Aussage 3.2 Der Kalkĺul der ortsunabhĺangigen Feldoperatoren ist vĺollig in dem der z-Transformation [27] enthalten. Die ĺAquivalenz geht so weit, daSS die Ausdrĺucke syntaktisch identisch sind.

Dies lĺost sich auf, wenn man ortsabhĺangige Feldoperatoren betrachtet. Solche werden beispielsweise bei Diskontinuitĺaten der Permittivitĺat, bei Betrachtung endlicher Feldrĺaume und bei krummlinigen Koordinatensystemen (Kapitel 4) benĺotigt. Hier wird die Verwendung der z-Transformation sehr aufwendig, wĺahrend die Feldoperatoren lediglich die Kommutativitĺat der Multiplikation einbĺuSSen, so ist

x a(X) F(X,T) = a(X + E x) F(X + E x,T )

≠ a(X) x F(X,T) = a(X) F(X + E_x,T ),

mit a(X) : Z^3 → O .

Nun sind also Felder von Feldoperatoren mĺoglich. Es bietet sich an, fĺur diese wieder Feldoperatoren hĺoherer Ordnung zu de^nieren, z. B. fĺur die Mittelwertbildung verschiedener Permittivitĺaten. Zur Vermeidung von Fehldeutungen wird ein Operator hĺoherer Ordnung geschweift geklammert.

4Es gibt keinen Feldoperator a mit a(x + y) = 1.

3.2 Separation des dreidimensionalen YeeŰVerfahrens

3.2.1 Das Yee-Schema fĺur lineare isotrope Medien mit elektrischen und magnetischen Verlusten

Ausgangspunkt fĺur die Entwicklung des Ausbreitungssimulationsverfahrens ist das FDTDŰVerfahren in Form des dreidimensionalen Yee-Schemas [20, 28].

Die Komponenten des diskreten elektromagnetischen Feldes werden in die Mitten der Kanten zweier kubischer Untergitter interpretiert, ein Untergitter fĺur die elektrische Feldstĺarke (EŰGitter) und eines fĺur die magnetische Feldstĺarke (HŰ Gitter). Die Untergitter sind um eine halbe Raumdiagonale der Zelle des ĺaquidistanten^5 Gitters gegeneinander verschoben. Wird der Koordinatenursprung in eine Ecke des EŰGitters gelegt, ergibt sich die Zelle X_0 = (X_0,Y_0,Z_0)^T nach Bild 3.1. Beide Untergitter zusammen bilden das YeeŰGitter. Betrachtet man die Zel- Dx

Hy

Ex

Hx

Ez

Hz Ey

D_xX_0

D_x ı X0 − 1=2(1;1;1)T ȷ

Dx

Dx

m(X_0);s(X_0) e(X_0);k(X_0)

Bild 3.1. Die Einheitszelle X_0 des YeeŰGitters.

5Nichtĺaquidistante Gitter sind wegen der Re~exionen an den Diskontinuitĺaten im Zusammenhang mit Wellenausbreitungssimulationen nur bedingt einsetzbar.

le des EŰUntergitters als Einheitszelle, so be^nden sich die Reprĺasentativwerte des EŰFeldes in der Mitte der zur jeweiligen Feldkomponente parallelen Kante, die des HŰFeldes in der Mitte der zur jeweiligen Feldkomponente orthogonalen Flĺache des nunmehr kubisch ~ĺachenzentrierten YeeŰGitters mit der Gitterkonstanten D_x.

Die in Bild 3.1 beschrifteten Feldwerte werden der Zelle X_0 zugerechnet. Der Vektor der Zuordnungsabbildungen fĺur das diskrete elektromagnetische Feld F(X,T ) ist somit

Z_F(X) =

D_xX + D_x/2 E_x D_xX + D_x/2 E_y D_xX + D_x/2 E_z D_xX + D_x/2 (E_y + E_z) D_xX + D_x/2 (E_z + E_x) D_xX + D_x/2 (E_x + E_y) , (3.2.1)

d. h. die HŰUntergitterzelle D_xX_0 −D_x/2 (1,1,1)^T wird der EŰUntergitterzelle D_xX_0 zugeschlagen^6.

Die Permittivitĺat e (X_0) und die elektrische Leitfĺahigkeit k(X_0) fĺullen die genannte EŰUntergitterzelle aus, die Permeabilitĺat m(X_0) sowie die magnetische Leitfĺahigkeit s (X_0) die genannte HŰUntergitterzelle^7. Damit sind Diskontinuitĺaten in den Materialparametern an den Kanten des jeweiligen Untergitters mĺoglich. In den Kantenmitten kĺonnen somit Reprĺasentativwerte fĺur die Feldkomponenten der elektrischen Feldstĺarke E bzw. der magnetischen Feldstĺarke H in Kantenrichtung de^niert werden, ohne Interpretationsprobleme aufgrund der Grenzbedingungen zu bekommen.

Zur Diskretisierung wird (3.1.1) mit Hilfe des Satz von Stokes in Integralform

∂_t ∫ A e (x)E(x,t) dA = ∫ ∂A H(x,t) ds − ∫ A k(x)E(x,t) dA − ∫ A J(x,t) dA, −∂_t ∫ A m (x)H(x,t) dA = ∫ ∂A E(x,t) ds + ∫ A s (x)H(x,t) dA

(3.2.2)

6Auf die auch ĺubliche Darstellung mit halbzahligen Indizes wird hier verzichtet. Bei dieser muSS der ĺUbergang zu ganzzahligen Indizes spĺatestens bei der Implementierung auch erfolgen.

7So entsteht ein Versatz der magnetischen gegenĺuber der elektrischen Materialzelle um eine halbe Raumdiagonale einer Unterzelle. Dieser erschwert die Diskretisierung von Materialdiskontinuitĺaten mitunter erheblich, wenn sich elektrische und magnetische Materialparameter sprunghaft an der gleichen Stelle ĺandern. Eine Lĺosungsmĺoglichkeit fĺur dieses Problem ist das Verschleifen des ĺUbergangs derjenigen Materialparameter, die weniger stark variieren.

geschrieben. Gilt dies fĺur jede beliebige Flĺache A mit ihrem geschlossenen Rand ∂A, so sind die Maxwellschen Gleichungen exakt erfĺullt. Werden aber nur Flĺachen A aus dem zu dem jeweils auf der linken Gleichungsseite stehenden Feld gehĺorigen Untergitter zugelassen, so ist dies eine zur Diskretisierung fĺuhrende Nĺaherung.

Im nĺachsten Schritt werden die Integrale nĺaherungsweise durch die Reprĺasentativwerte ausgedrĺuckt. Fĺur die in Bild 3.1 schraf^erte Flĺache ist dann

(3.2.3) e (X) + e (X − E_x) + e (X − E_y) + e (X − E_x − E_y) 4 D^2_x ∂_t E_z(X,t) = D_x ( H_y(X,t) − H_x(X,t) − H_y(X − E_x,t) + H_x(X − E_y,t) ) − k(X) + k (X − E_x) + k (X − E_y) + k (X − E_x − E_y) 4 D^2_x E_z(X,t)

− D^2_x J_z(X,t).

Die Verwendung von Feldoperatoren macht dies kĺurzer und ĺubersichtlicher

(3.2.4) 1/4 {1 + x + y + xy} e (X)D^2_x ∂_t E_z(X,t) = (1 − x)D x Hy(X,t) + (y − 1)D x Hx(X,t) − 1/4 {1 + x + y + xy} k (X)D^2_x E_z(X,t) − D^2_x J_z(X,t).

Schreibt man abkĺurzend

e_{a,b}(X) = 1/4{1 + a + b + ab} e (X), k_{a,b}(X) = 1/4{1 + a + b + ab} k (X), m_{a,b}(X) = 1/4{1 + a + b + ab} m (X), s_{a,b}(X) = 1/4{1 + a + b + ab} s (X),

(3.2.5)

mit a, b ∈ O und

Ÿa(X) = a_{y,z}(X) 0 0 0 a_{z,x}(X) 0 0 0 a_{x,y}(X) , (3.2.6)

Ÿa(X) ∈ { Ÿm(X) , Ÿe (X) , Ÿs (X) , Ÿk (X) }, so wird insgesamt^8

∂_t E(X,t) = 1D_x 1Ÿe (X)

0 z − 1 1 − y 1 − z 0 x − 1 y − 1 1 − x 0 H(X,t) − Ÿk (X)_Ÿ e (X)^{E(X,t)}

− 1Ÿe (X) J(X,t) ,

∂_t H(X,t) = 1D_x 1Ÿm (X)

0 z − 1 1 − y 1 − z 0 x − 1 y − 1 1 − x 0 E(X,t) − Ÿs (X)_Ÿ m (X)^{H(X,t) .}

(3.2.7)

Die Gleichungen (3.2.7) stellen das zeitkontinuierliche Yee-Schema dar.

Bild 3.2 zeigt das zeitliche Diskretisierungsschema. Die Reprĺasentativwerte des elektrischen Feldes werden den Zeitpunkten T D_t zugeordnet, die des magnetischen den Zeiten (T − 1/2)D_t. Die Diskretisierung der nicht eingezeichneten elektrischen Stromdichte ist der des magnetischen Feldes ĺaquivalent. Der erste

T � 1 T � 1=2

tH(X;T )

T

E(X;T )

T + 1=2

H(X;T ) tE(X;T )

(1 � t)H(X;T )

(1 � t)E(X;T ) t=D t

Bild 3.2. Zeitliches Diskretisierungsschema.

8Da Ÿm (X) und Ÿe (X) fĺur die infragekommenden isotropen Medien Diagonalmatrizen sind, kann die Matrixdivision hier aufgrund der Kommutativitĺat der Multiplikation symmetrischer Matrizen einfach als Bruch geschrieben werden.

Teil von (3.2.7) wird dem Zeitpunkt t = (T − 1/2)D_t zugeordnet. Es ist ∂_t E(X,t)|_{t=(T−1/2)D t} ≈ 1/D_t (1 − t) E(X,T ), H(X,t)|_{t=(T−1/2)D t} ≈ t H(X,T ), E(X,t)|_{t=(T−1/2)D t} ≈ 1/2 (1 + t) E(X,T ), J(X,t)|_{t=(T−1/2)D t} ≈ t J(X,T ),

(3.2.8)

sowie ∂_t H(X,t)|_{t=T D t} ≈ 1/D_t (1 − t) H(X,T ), E(X,t)|_{t=T D t} ≈ E(X,T ), H(X,t)|_{t=T D t} ≈ 1/2 (1 + t) H(X,T )

(3.2.9)

fĺur den zweiten Teil von (3.2.7). Schreibt man (3.2.7) abkĺurzend als

∂_t E(X,t) = 1D_x 1Ÿe (X) rH(X,t) − Ÿk (X)Ÿe (X) E(X,t) − 1Ÿe (X) J(X,t) ,

∂_t H(X,t) = 1D_x 1Ÿm (X) rE(X,t) − Ÿs (X)Ÿm (X) H(X,t) ,

(3.2.10)

so ergibt sich

t− E(X,T ) = D^tD_x 1Ÿe (X) r t H(X,T )−D_t Ÿk (X)Ÿe (X) 12 t^+E(X,T ) −D_t 1Ÿe (X) t J(X,T ), t− H(X,T ) = D^tD_x 1Ÿm (X) rE(X,T ) −D_t Ÿs (X)Ÿm(X) 12 t^+H(X,T )

(3.2.11)

mit t^− = (1 − t) und t^+ = (1 + t).

Umstellen nach E(X,T ) bzw. H(X,T ) liefert das zeitdiskrete YeeŰSchema E(X,T ) = D^tk_+D_x 1Ÿe r t H(X,T )+ k^−k_+ t E(X,T ) − D^tk_+ 1Ÿe t J(X,T ), H(X,T ) = D^ts_+D_x 1Ÿm rE(X,T ) + s^−s_+ t H(X,T )

(3.2.12) mit^9

k^+ = 1 + D^t_2^Ÿk_Ÿe , k^− = 1 − D^t_2^Ÿk_Ÿe ,

s^+ = 1 + D^t_2^Ÿs_Ÿm , s^− = 1 − D^t_2^Ÿs_Ÿm .

(3.2.13)

Die Ortsabhĺangigkeit der Parameter ist nicht mehr explizit angegeben. Der ĺUbersicht halber werden hier die De^nitionen

Ÿa = a_{y,z} 0 0 0 a_{z,x} 0 0 0 a_{x,y} , (3.2.14)

Ÿa ∈ { Ÿm , Ÿe , Ÿs , Ÿk },

e_{a,b} = 1/4{1 + a + b + ab} e, k_{a,b} = 1/4{1 + a + b + ab} k, m_{a,b} = 1/4{1 + a + b + ab} m, s_{a,b} = 1/4{1 + a + b + ab} s,

(3.2.15)

mit a, b ∈ O und

r = 0 z − 1 1 − y 1 − z 0 x − 1 y − 1 1 − x 0 ,

r = 0 z − 1 1 − y 1 − z 0 x − 1 y − 1 1 − x 0

(3.2.16)

nochmals aufgefĺuhrt.

Fĺur die Verlustbehandlung gibt es auch ein anderes Zeitdiskretisierungsverfahren [29], das als Lĺosung einer gewĺohnlichen Nĺaherungsdifferentialgleichung mit zeitlichen Exponentialfunktionen gedeutet werden kann. Numerische Experimente mit einem eindimensionalen YeeŰSchema zeigen die Gleichwertigkeit dessen mit der hier vorgestellten Methode [30]. Fĺur gegen null gehende Leitfĺahigkeiten konvergieren die beiden Verfahren gegeneinander.

9Das Symbol 1 ist hier eine 3x3 Diagonalmatrix aus Einheitsfeldoperatoren.

An dieser Stelle wird darauf hingewiesen, daSS (3.2.12) auch unter Verwendung von Kreuzprodukten

Ĺr × E(X,T ) = rE(X,T ), Ĺr × H(X,T ) = rH(X,T )

(3.2.17) mit Ĺr = (1 − x 1 − y 1 − z)^T , Ĺr = (1 −_x 1 −_y 1 −_z)^T

(3.2.18)

geschrieben werden kann.

Hierbei ist der als ,,ĹŤ geschriebene Dualisierungsoperator linear und bijektiv. Er ordnet einem Vektor eine antisymmetrische Matrix zu. Der dazu inverse Operator wird durch das gleiche Symbol vertreten, so daSS zweimaliges Dualisieren wieder den Ausgangsvektor ergibt. Der De^nitionsbereich des inversen Operators umfaSSt dabei ausdrĺucklich nur antisymmetrische Matrizen aus R^{3×3} . Die ĺAhnlichkeit zu den kontinuierlichen Rotationsoperatoren im Nablakalkĺul ist auffallend. Der prinzipielle Unterschied besteht darin, daSS Ĺr ≠ Ĺr gilt und Ĺr auch nicht durch Multiplikation mit einem Feldoperator in Ĺr ĺuberfĺuhrt werden kann. Es ist nĺamlich

Ĺr = − x 0 0 0 y 0 0 0 z Ĺr. (3.2.19)

Folgendes spricht fĺur die allgemeine Verwendung der Matrizenschreibweise:

• Implementierung direkt ,,vom BlattŤ.

• Einfache Behandlung von Eigenwertproblemen.

• Homogene Darstellung, da bei Diskontinuitĺaten in jedem Fall der Matrixkalkĺul zum Einsatz kommt.

• Ausnutzung des Assoziativgesetzes bei der Matrixmultiplikation.

Einziger Problemfall ist der Entwicklungssatz fĺur das doppelte Kreuzprodukt. Dieser lautet im Matrizenkalkĺul

ABC = ĹB ĹA^T C − C ĹA^T ĹB

(3.2.20) mit antisymmetrischen Matrizen A,B ∈ R^{3×3} und beliebiger Matrix C ∈ R^{3×1} . Die Herleitung erfolgt unmittelbar ĺuber das doppelte Kreuzprodukt. Eine kreuzproduktfreie Darstellung, die auch fĺur andere C oder hĺoherdimensionale Rĺaume Gĺultigkeit besitzt, ist ĺuber den Tensorkalkĺul mĺoglich. Dem Dualisierungsoperator entspricht dann der Vorgang des Dualisierens durch ĺUberschiebung mit einem LeviŰCivita Tensor [31, 8.3.1.3].

3.2.2 Separation zur Herleitung des MultiŰMode FDTDŰVerfahrens

Wie in Abschnitt 2.2 erwĺahnt, erfolgt die Separation des Ausbreitungsverfahrens durch Ansatz von stehenden Wellen mit fester transversaler Wellenzahl k_z in zŰ Richtung. Es ist

E(x,t) = sin(k_zz) 0 0 0 sin(k_zz) 0 0 0 cos(k_zz) E(x,y,t),

J(x,t) = sin(k_zz) 0 0 0 sin(k_zz) 0 0 0 cos(k_zz) J(x,y,t),

H(x,t) = cos(k_zz) 0 0 0 cos(k_zz) 0 0 0 sin(k_zz) H(x,y,t).

(3.2.21)

Der Separationsansatz (3.2.21) lĺaSSt sich sofort auf das diskrete Feld ĺubertragen. Als Separationskonstante wird K_z = k_zD_x verwendet. Es ist unter Berĺucksichtigung der Positionen der Reprĺasentativwerte im diskreten Feld nach Bild 3.1

E(X,T ) = sin(K_z Z) 0 0 0 sin(K_z Z) 0 0 0 cos^+(K_z Z) E(X,Y,T ),

J(X,T ) = sin(K_z Z) 0 0 0 sin(K_z Z) 0 0 0 cos^+(K_z Z) J(X,Y,T ),

H(X,T ) = cos^+(K_z Z) 0 0 0 cos^+(K_z Z) 0 0 0 sin(K_z Z) H(X,Y,T ),

(3.2.22) mit cos^+(K_z Z) = cos(K_z (Z + 1/2)).

Aus den Additionstheoremen der trigonometrischen Funktionen ergibt sich (z − 1) cos^+(Kz Z) = 2 sin( Kz2 ) sin(Kz Z), (z − 1) sin(Kz Z) = 2 sin( Kz2 ) cos^+(Kz Z).

(3.2.23)

Damit wird nach Herauskĺurzen der Separationsfunktionen^{10} E(X,Y,T ) = D^tk_+D_x 1Ÿe r_2 t H(X,Y,T )+ k^−k_+ t E(X,Y,T ) − D^tk_+ 1Ÿe t J(X,Y,T ), H(X,Y,T ) = D^ts_+D_x 1Ÿm r_2 E(X,Y,T ) + s^−s_+ t H(X,Y,T )

(3.2.24)

mit r_2 =

0 ŸK_z 1 − y − ŸK_z 0 x − 1 y − 1 1 − x 0 ,

r_2 =

0 ŸK_z 1 − y − ŸK_z 0 x − 1 y − 1 1 − x 0

(3.2.25)

wobei ŸK_z = 2sin( K^z2 ) als diskrete transversale Wellenzahl bezeichnet wird. Aussage 3.3 Das separierte YeeŰSchema liefert nach Superposition der Moden dieselben Ergebnisse, die das dreidimensionale YeeŰSchema fĺur die vereinfachte Stockwerkstruktur nach Bild 2.2 ermittelt. Es kann auch vor der Diskretisierung separiert werden, dann wird ŸK_z = K_z .

3.3 Die Diskrete Wellengleichung zur vereinfachten Behandlung homogener Gebiete In homogenen quellfreien Gebieten lĺaSSt sich das separierte YeeŰSchema noch vereinfachen. Es ist (x − 1 y − 1 ŸKz) r2 = ĹrT2 r2 = 0,

(x − 1 y − 1 − ŸKz) r2 = Ĺr T 2 r_2 = 0

(3.3.1)

10Die Materialparameter Ÿe , Ÿk , Ÿm und Ÿs dĺurfen jetzt nicht mehr von Z abhĺangen.

und bei geeigneten Anfangsbedingungen somit wegen (3.2.24)

Ĺr^T_2 H(X,Y,T ) = 0,

Ĺr^T_2 E(X,Y,T ) = 0.

(3.3.2)

Dies entspricht den kontinuierlichen Gleichungen div E(x,t) = 0, div H(x,t) = 0, die in homogenen quellfreien Gebieten Gĺultigkeit besitzen. Gleichung (3.2.24) lĺaSSt sich ferner umformen in ( 1 − s^−s_+ t )( 1 − k^−k_+ t ) E(X,Y,T ) = D^{2t} D^2_x Ÿm Ÿe k^+s^+ r_2 r_2 t E(X,Y,T ), ( 1 − k^−k_+ t )( 1 − s^−s_+ t ) H(X,Y,T ) = D^{2t} D^2_x Ÿm Ÿe k^+s^+ r_2 r_2 t H(X,Y,T ).

(3.3.3)

Nun ist wegen (3.2.20) und (3.3.1)^{11}

r_2 r_2 E(X,Y,T ) = −Ĺr^T Ĺr E(X,Y,T ), r_2 r_2 H(X,Y,T ) = −Ĺr^T Ĺr H(X,Y,T ),

(3.3.4)

mit den skalaren Feldoperatoren

−Ĺr^T Ĺr = −Ĺr^T Ĺr = x + x + y + y − 4 − ŸK^2_z .

(3.3.5)

Damit wird schlieSSlich

[s^−k^− s^+k^{+ t −}

( s^− s^{+ +} k^− k^+ ) + t ] E(X,Y,T ) =^{D 2t (x+x+y+y−4− ŸK2z )}

D^2_x Ÿm Ÿe k^+s^+ E(X,Y,T ),

[s^−k^− s^+k^{+ t −}

( s^− s^{+ +} k^− k^+ ) + t ] H(X,Y,T ) =^{D 2t (x+x+y+y−4− ŸK2z )}

D^2_x Ÿm Ÿe k^+s^+ H(X,Y,T ).

(3.3.6)

Die Gleichungen (3.3.6) werden Diskrete Wellengleichungen (DWGn) genannt. Sie gelten auch fĺur die einzelnen Feldkomponenten. Im folgenden werden nur die zŰKomponenten der DWGn verwendet, nach [14, Kapitel 1.4] ist nĺamlich das quellfreie elektromagnetische Feld eindeutig durch zwei Feldkomponenten festgelegt.

11Fĺur ŸK_z = 0 verschwinden die dritte Zeile und die dritte Spalte von Ĺr Ĺr^T und Ĺr Ĺr^T. Zur Herleitung der DWG fĺur E_z(X ;Y; T ) braucht dann (3.3.1) nicht verwendet zu werden, somit sind auch inhomogene Permittivitĺat und elektrische Leitfĺahigkeit zulĺassig. Die magnetischen Materialparameter Ÿm und Ÿs mĺussen aber ortsunabhĺangig sein, da beim Schritt zum oberen Teil von (3.3.3) die Kommutativitĺat der Multiplikation mit der Feldoperatormatrix r_2 ausgenutzt wird. Die Feldkomponente H_z(x; t) mit der Separationsfunktion sin(k_zz) verschwindet bei ŸK_z = 0.

3.3.1 Untersuchung der Effektivitĺat von Zeitbereichsverfahren auf Basis der Diskreten Wellengleichungen

Die diskreten Wellengleichungen ermĺoglichen eine ComputerspeicherŰ und Rechenzeitersparnis gegenĺuber dem YeeŰSchema bei zweidimensionalen Zeitbereichssimulationen. Die x und yŰKomponenten des elektrischen und des magnetischen Feldes gibt es in einer DWGŰZelle gar nicht. Da zeitlich neue Werte der zŰKomponenten beider Felder bei der DWG von zwei vergangenen Werten abhĺangen, mĺussen vier Feldwerte pro Zelle im Computerspeicher gehalten werden, bei der YeeŰZelle sind es sechs^{12}.Dies bedeutet eine Speicherersparnis von 33 %.

Zur Ermittlung der Rechenzeitersparnis ist hier nochmals vereinfacht die Hĺalfte des YeeŰSchemas

E(X,Y,T )=c_1

0 ŸK_z 1 − y − ŸK_z 0 x − 1 y − 11 − x 0

H_x(X,Y,T ) H_y(X,Y,T ) H_z(X,Y,T )

+ c_{2t} E(X,Y,T ) (3.3.7)

und eine der diskreten Wellengleichungen

E_z(X,Y,T ) = c_3(x + x + y + y + c_4) t E_z(X,Y,T ) + c_5t^2E_z(X,Y,T )

(3.3.8)

mit den Konstanten c_1 bis c_5 angegeben^{13}. Im verlustlosen Fall gilt c_2 = 1 und c_5 = 1.

Bei der diskreten Wellengleichung sind bei geschickter Implementierung 4 Ladeoperationen^{14} , 1 Speicheroperation, 2 Multiplikationen und 4 Additionen pro Halbzelle erforderlich. Im verlustbehafteten Fall erhĺoht sich die Zahl der Multiplikationen auf 3.

Arbeitet man mit dem YeeŰSchema, so werden pro Halbzelle 6 Ladeoperationen^{15} , 3 Speicheroperationen, 5 Multiplikationen und 10 Additionen benĺotigt. So ergibt sich eine Gesamtzahl von 10 zu 18 Speicherzugriffen und 6 zu 30 arithmetischen Operationen (bzw. 7 zu 31 im verlustbehafteten Fall) pro Gesamtzelle. Je nach Verhĺaltnis der Speicherzugriffsgeschwindigkeit zur Geschwindigkeit der arithmetischen Operationen wird die Rechnung mit den DWGn um den Faktor 1,5 bis 5 schneller von statten gehen.

12Bei ŸK_z = 0 sind es zwei Feldwerte bei der DWGŰZelle gegenĺuber dreien beim YeeŰVerfahren. 13Ausdrĺucke fĺur diese Konstanten kĺonnen (3.2.24) bzw. (3.3.6) entnommen werden. 14Man zĺahlt sechs, zwei kĺonnen jedoch entfallen, wenn die Werte der letztbehandelten Zelle in Registern gehalten werden 15Bei geschickter Implementierung wie oben.

3.3.2 Verbindung des MultiŰMode FDTDŰVerfahrens mit der Diskreten Wellengleichung zu einem Hybrid

Da sich die diskreten Wellengleichungen nur fĺur homogene Gebiete herleiten lassen^{16}, mĺussen Diskontinuitĺaten mit dem YeeŰVerfahren behandelt werden. Dazu muSS festgelegt werden, ob eine Feldkomponente in einer Zelle mit dem YeeŰVerfahren oder der DWG behandelt wird, oder ob sie gar nicht berechnet werden muSS.

Die Homogenitĺat der Materialparameter wurde bei der Gewinnung von (3.3.2) und (3.3.3) dahingehend ausgenutzt, daSS die Kommutativitĺat der Multiplikation zweier Feldoperatoren ausgenutzt wurde.

Speziell wurde bei der Herleitung der DWG fĺur H_z(X,Y,T ) die Kommutativitĺat der Multiplikation von r_2 mit 1/(k^+ Ÿe ) und die von (x − 1, y − 1, ŸK_z) mit Ÿm s^+ ausgenutzt. LĺaSSt man die Voraussetzung der Homogenitĺat fallen, so treten nach Einsetzen der De^nitionen und Kommutation bei r_2 1/(k^+ Ÿe ) in der relevanten dritten Zeile die Terme xe, xe, ye und ye auf (dieselben Terme erscheinen auch mit k). Die weitere Herleitung ist identisch zu der im homogenen Fall, wenn

xe = xe = ye = ye = e, xk = xk = yk = yk = k

(3.3.9)

fĺur die Zelle gilt, in der die DWG fĺur H_z(X,Y,T ) benutzt werden soll. Die zweite Kommutation liefert ym = xm = xym = m, ys = xs = xys = s.

(3.3.10)

Die analoge Betrachtung fĺur E_z(X,Y,T ) ergibt

xm = xm = ym = ym = m, xs = xs = ys = ys = s, ye = xe = xye = e, yk = xk = xyk = k.

(3.3.11)

Dies soll nun illustriert werden. Dazu zeigt Bild 3.3 zunĺachst symbolisch das zweidimensionale Gitter fĺur die Diskrete Wellengleichung. In Bild 3.4 sind dann notwendig homogene Gebiete fĺur die Behandlung der fett dargestellten Feldkomponenten eingezeichnet. Gestrichelt fette Berandungen bezeichnen dabei Gebiete konstanter magnetischer Materialparameter, durchgezogene fette Berandungen Gebiete konstanter elektrischer Materialeigenschaften.

16auSSer bei ŸK_z = 0, s.o.

D_x

D_x 0

0 1 2

1

2

E_z

H_z

X

Y

Bild 3.3. Zweidimensionales Gitter fĺur die Diskreten Wellengleichungen.

Im Falle von inhomogenen Materialverteilungen, mĺussen diejenigen Feldkomponenten, fĺur die diese Bedingungen nicht gelten, mit dem YeeŰSchema behandelt werden. Dies gilt auch fĺur die x und yŰKomponenten des jeweils anderen Feldes, die einer solchen H_z(X,Y,T ) bzw. E_z(X,Y,T )ŰKomponente direkt benachbart sind und zur zeitabhĺangigen Berechnung derselben benĺotigt werden. Bild 3.5 zeigt dazu zunĺachst die Symbolik fĺur das zweidimensionale Yee-Gitter, Bild 3.6 zeigt ein hybrides Beispielgitter mit einer fett durchgezogen eingezeichneten Diskontinuitĺat der elektrischen Materialparameter.

Es fĺallt auf, daSS nur wenige Feldkomponenten mit dem langsamen YeeŰSchema behandelt werden mĺussen.

40 3. FDTDŰVERFAHREN ZUR AUSBREITUNGSSIMULATION

Bild 3.4. Gebiete notwendig homogener Materialparameter fĺur die Anwendbarkeit der Diskreten Wellengleichungen auf die markierten Feldkomponenten. Dick durchgezogen umrandete Gebiete mĺussen homogene elektrische Materialparameter, dick gestrichelt umrandete Gebiete homogene magnetische Materialparameter aufweisen.

Hz Ez

D_x

D_x 0

0 1 2

1

2

Ex Ey

Hx Hy

X

Y

Bild 3.5. Zweidimensionales Gitter fĺur das YeeŰSchema.

Bild 3.6. Zweidimensionales Gitter des hybriden Verfahrens im Falle einer unregelmĺaSSigen BeispielŰDiskontinuitĺat der elektrischen Materialparameter.

3.4 Absorbierende Randbedingungen: Der perfekte Absorber

Nur ein endlicher Teil des diskreten Feldraums kann im Computerspeicher gehalten werden. Setzt man die Umgebung dieses Teils als frei von Streuern voraus, so wird eine spezielle Behandlung der Rĺander des Feldraums benĺotigt. An den Rĺandern sollen einfallende Wellen nicht re~ektiert werden, man spricht daher auch von absorbierenden Randbedingungen (ABCs).

Lange Zeit standen keine zufriedenstellenden ABCs zur Verfĺugung. Mit diskretisierten Abstrahlbedingungen [32, 33] konnte zwar eine gewisse Re~exionsarmut erreicht werden, den Durchbruch aber brachte erst der perfekte Absorber, englisch Perfectly Matched Layer, kurz PML genannt [25, 34]. Dieser soll wegen seiner exzellenten Eigenschaften sowohl in der Ausbreitungssimulation als auch in der Antennensimulation zum Einsatz kommen. Nach einigen einleitenden Erlĺauterungen werden die PMLŰGleichungen in diesem Kapitel mit Feldoperatoren geschrieben, dann separiert und so der zweidimensionalen Ausbreitungssimulation zugĺanglich gemacht.

3.4.1 Der perfekte Absorber im kontinuierlichen Raum

Inspiriert durch AbsorberŰPyramiden in AntennenmeSSrĺaumen kann man versuchen, auch in der Simulationstechnik mit ausgedehnten verlustbehafteten Bereichen als ABCs zu arbeiten.

Im Falle senkrechten Welleneinfalls aus einem Luftgebiet auf einen mit elektrischen und magnetischen Verlusten behafteten Halbraum mit den Materialparametern m_0,s,e_0 und k ergibt sich als Re~exionsfaktor

S_{11,⊥} =

Z_F − Z_{F,0} Z_F + Z_{F,0} , Z_{F,0} =

√m_0

e_0 ,

Z_F = √ jw m_0 + s jw e_0 + k = Z^{F,0}

1 − j s w m_0 1 − j k w e_0 , (3.4.1)

mit den Feldwellenimpedanzen Z_F und Z_{F,0}.

Vollstĺandige Re~exionsfreiheit S_{11,⊥} = 0 erreicht man frequenzunabhĺangig bei Z_F = Z_{F,0}, also bei k e^= s m^= α.

(3.4.2)

Der Absorptionskoef^zient α ist der Kehrwert der elektrischen Relaxationszeit t_E = e/k und der magnetischen Relaxationszeit t_M = m/s [35, Seite 7.26]. Im Falle beliebigen Einfalls einer ebenen Welle aus einem Luftbereich auf einen verlustbehafteten Halbraum gilt dies nicht mehr. Die Re~exionsfreiheit kann aber durch einen Kunstgriff gerettet werden, indem alle Feldkomponenten in zwei Anteile aufgeteilt werden [34]. Beispielsweise wird H_x(x,t) in die Teilkomponenten H_x(x,t)_{xy}(x,t) und H_x(x,t)_{xz}(x,t) aufgespalten mit H_x(x,t) = H_x(x,t)_{xy}(x,t) + H_x(x,t)_{xz}(x,t). Die Teilkomponente mit dem Subindex y bzw. z gehĺort dabei zu dem Anteil der Welle, der sich in y bzw. zŰRichtung ausbreitet. Ein Absorber z.B. am Rand y = 0 wĺurde dann anisotrop H_x(x,t)_{xy}(x,t) mit Verlusten belegen, H_x(x,t)_{xz}(x,t) jedoch nicht. So werden die senktrecht zum Absorber einfallenden Anteile der Welle absorbiert, ohne sich tangential zum Absorber ausbreitende Wellenanteile zu beein~ussen.

Die Maxwellgleichungen lauten im Frequenzbereich fĺur quellfreie verlustbehaftete Medien im Falle ebener Wellen E(x,t) = Ee^{jkxx+kyy+kzz}, H(x,t) = He^{jkxx+kyy+kzz} und unter Berĺucksichtigung von (3.4.2)

jw e (1 − j αw )E = j

0 −k_z k_y k_z 0 −k_x −k_y k_x 0 H,

jw m (1 − j αw )H = −j

0 −k_z k_y k_z 0 −k_x −k_y k_x 0 E. (3.4.3)

Nach der erwĺahnten Aufteilung der Feldkomponenten ergibt sich

jwe dg

“α_y “α_z “α_z “α_x “α_x “α_y

E^{VI} = j

0 0 k_y 0 −k_z 0 k_z 0 0 0 0 −k_x 0 k_x 0 −k_y 0 0

1 1 0 0 0 0 0 0 1 1 0 0 0 0 0 0 1 1

H^{VI},

jwm dg

“α_y “α_z “α_z “α_x “α_x “α_y

H^{VI} = −j

0 0 k_y 0 −k_z 0 k_z 0 0 0 0 −k_x 0 k_x 0 −k_y 0 0

1 1 0 0 0 0 0 0 1 1 0 0 0 0 0 0 1 1

E^{VI}

(3.4.4) mit

dg “α_y “α_z “α_z “α_x “α_x “α_y = 1 − j^{αy}_w 0 0 0 0 0 0 1 − j^{αz}_w 0 0 0 0 0 0 1 − j^{αz}_w 0 0 0 0 0 0 1 − j^{αx}_w 0 0 0 0 0 0 1 − j^{αx}_w 0 0 0 0 0 0 1 − j^{αy}_w ,

E^{VI} =

E_{xy} E_{xz} E_{yz} E_{yx} E_{zx} E_{zy}

,H^{VI} =

H_{xy} H_{xz} H_{yz} H_{yx} H_{zx} H_{zy} .

(3.4.5)

Es fĺallt auf, daSS in die rechten Seiten von (3.4.5) nur die Summen der Teilkomponenten eingehen.

Im Ortsbereich hĺangt der Absorptionskoef^zient α_x nur von der xŰKoordinate, α_y nur von y und α_z nur von z ab. Soll also ein dreidimensionaler Wĺurfel x ∈ R^3 , 0 < x,y,z < d mit absorbierenden Rĺandern der Dicke a versehen werden, so wird beispielsweise bei x ∈]0,a[ ∪ ]d − a,d[ der Absorptionskoef^zient α_x ≠ 0 gesetzt. In den Kanten des Wĺurfels sind dann immer zwei Absorptionskoef^zienten von Null verschieden, in den Ecken alle drei.

Da fĺur die Betrachtung hier zunĺachst der Halbraum x > 0 absorbierend sein soll, wĺahlt man α_y = 0 und α_z = 0 und α_x konstant fĺur x > 0.

Aussage 3.4 Sind zwei Absorptionskoef^zienten gleich, braucht die Aufteilung der auf ihren Abhĺangigkeitsrichtungen senkrechten Feldkomponenten nicht zu erfolgen, da nach (3.4.5) in diesem Fall die nach auSSen einzig relevante Summe der Teilkomponenten wieder der entsprechenden Maxwellschen Gleichung gehorcht. Sind alle Absorptionskoef^zienten gleich, so ist (3.4.5) nach auSSen ĺaquivalent zu den Maxwellschen Gleichungen.

3.4.2 Re~exionsfreiheit einer ebenen Grenzschicht beim perfekten Absor- ber Nun soll die Re~exionsfreiheit der Grenzschicht bei x = 0 gezeigt werden. Dazu mĺussen in beiden Halbrĺaumen Feldtypen mit gleichem k_y und k_z untersucht werden, die die Grenzschichtbedingungen bei x = 0 erfĺullen.

Zur Berechnung der Feldtypen wird (3.4.5) durch Elimination von E^{VI} in die Eigenwertgleichung

w^2me H^{VI} = − dg 1 1 1 1/ “α_x 1/ “α_x 1

0 0 k_y 0 −k_z 0 k_z 0 0 0 0 −k_x 0 k_x 0 −k_y 0 0

1 1 0 0 0 0 0 0 1 1 0 0 0 0 0 0 1 1

2

H^{VI}

(3.4.6)

umgeformt^{17}. Eigenwerte sind w^2me = 0 und

w^2me = k^2_x “α_x^2

+ k2y + k2z ,

= k^x

1 − j α_x w 2 + k2y + k2z .

(3.4.7)

Wir betrachten nun w, k_y und k_z als von der im luftgefĺullten Halbraum x < 0 einfallenden Welle vorgegeben. Dort wird wegen “α_x = 1

k^2_x | x<0 = w 2m 0e 0 − k2y − k2z .

(3.4.8)

Dies ist dieselbe Relation, die die Maxwellschen Gleichungen fĺur Luftbereiche liefern.

Gleichung (3.4.2) lĺaSSt es zu, fĺur x > 0 die Materialparameter e = e_0 und m = m_0 zu setzen. Dann ist ( k_x|_{x>0} “α_x

)_2

= w^2m_0e_0 − k^2_y − k^2_z

(3.4.9)

und so

k_x|_{x>0} = ± “α_xk_x|_{x<0} .

(3.4.10)

Hier gilt das positive Vorzeichen, da die Wellen sich in beiden Halbrĺaumen gleichgerichtet ausbreiten sollen.

17Bemerkenswert ist, daSS “α_x noch von w abhĺangt.

Der genannte Eigenwert ist doppelt, somit gibt es zwei linear unabhĺangige zugehĺorige Eigenvektoren, die bei allgemeinem “α_x

H^{VI}_1 = H_1 ( k_y k^x“α_x , 0 ,−k^2_z ,− ( k_x “α_x

)_2 , 0 ,k_yk_z

)_T , H^{VI}_2 = H_2 ( −k^2_y ,−k^2_z , 0 , k_y k^x“α_x ,k_z k^x“α_x , 0

)_T

(3.4.11)

sind. Die Wellenzahl k_x tritt hier nur im Quotienten mit “α_x auf. Diese Eigenschaft gilt auch fĺur die zugehĺorigen und mittels (3.4.5) ableitbaren (Die Diagonalmatrix in (3.4.5) ist gerade so beschaffen, daSS die Multiplikation der rechten Seite von (3.4.5) mit der inversen derselben die angesprochenen Quotienten erzeugt) Eigenvektoren der elektrischen Feldstĺarke E^{VI}_1 und E^{VI}_2 .

Die Wellenzahl k_x und die Absorption “α_x sind die einzigen in (3.4.5) auftretenden Parameter, die sich in den betrachteten Halbrĺaumen unterscheiden. In allen ausbreitungsfĺahigen Feldtypen tritt, wie gezeigt, nur der Quotient aus beiden auf. Dieser ist in beiden Halbrĺaumen gleich. Damit sind auf beiden Seiten der Grenzschicht dieselben Feldtypen ausbreitungsfĺahig. Bei x = 0 kĺonnen alle Grenzbedingungen^{18} erfĺullt werden, ohne eine re~ektierte Welle ansetzen zu mĺussen. Somit ist der ĺUbergang als generell re~exionsfrei identi^ziert, da jede einfallende Welle nach den hier betrachteten ebenen Wellen entwickelt werden kann.

3.4.3 Diskretisierung des perfekten Absorbers

Vergleicht man die Maxwellschen Gleichungen (3.4.3) mit dem YeeŰSchema (3.2.12), so kann in Analogie zu den erfolgten Umformungen (3.4.5) sofort dis-

18Es verblĺufft zunĺachst, daSS auch die Normalkomponenten des elektromagnetischen Feldes stetig sind. Da aber auf beiden Seiten der Grenzschicht die Materialparameter m und e gleich sind und die Leitfĺahigkeiten sich anisotrop nur auf die tangentialen Feldkomponenten auswirken, ist dies richtig.

3.4. DER PERFEKTE ABSORBER 47

kret als

E^{VI} =dg

α^−_y α^+_y α^−_z α^+_z α^−_z α^+_z α^−_x α^+_x α^−_x α^+_x α^−_y α^+_y

t E^{VI} + D^tD_xe_0 dg

1 α^+_y 1 α^+_z 1 α^+_z 1 α^+_x 1 α^+_x 1 α^+_y

r^{VI}

1 1 0 0 0 0 0 0 1 1 0 0 0 0 0 0 1 1 t H^{VI}

H^{VI}=dg

α^−_y α^+_y α^−_z α^+_z α^−_z α^+_z α^−_x α^+_x α^−_x α^+_x α^−_y α^+_y

t H^{VI} + D^tD_xm_0 dg

1 α^+_y 1 α^+_z 1 α^+_z 1 α^+_x 1 α^+_x 1 α^+_y

r^{VI}

1 1 0 0 0 0 0 0 1 1 0 0 0 0 0 0 1 1

E^{VI}

(3.4.12)

mit α^+=1 +^{D t}_2 α,

α^−=1 −^{D t}_2 α,

r^{VI}=

0 0 1 − y 0 z − 1 0 1 − z 0 0 0 0 x − 1 0 1 − x 0 y − 1 0 0 ,

r^{VI}=

0 0 1 − y 0 z − 1 0 1 − z 0 0 0 0 x − 1 0 1 − x 0 y − 1 0 0

(3.4.13) angegeben werden. An dieser Stelle wird nochmals darauf hingewiesen, daSS der Absorptionskoef^zient α_x nur von der xŰKoordinate, α_y nur von y und α_z nur von z abhĺangt.

Auch der diskrete perfekte Absorber fĺur den zweidimensionalen Fall lĺaSSt sich analog zum zweidimensionalen YeeŰSchema gewinnen. Dazu ist lediglich r^{VI} durch r^{VI}_2 bzw. r^{VI} durch r^{VI}_2 zu ersetzen mit

r^{VI}_2 =

0 0 1 − y 0 ŸK_z 0 − ŸK_z 0 0 0 0 x − 1 0 1 − x 0 y − 1 0 0 ,

r^{VI}_2 =

0 0 1 − y 0 ŸK_z 0 − ŸK_z 0 0 0 0 x − 1 0 1 − x 0 y − 1 0 0 ,

(3.4.14)

ferner ist immer α_z = 0.

Aussage 3.5 Problematisch ist die in (3.4.12) nicht spezi^zierte Diskretisierung der Ortsabhĺangigkeit der Absorptionskoef^zienten. Wĺahlt man in gleicher Weise wie beim YeeŰSchema (3.2.12) die Mittelwertbildung und betrachtet nochmals Bild 3.1, so wird offensichtlich, daSS die magnetischen Materialparameter in einem anderem Gitter diskretisiert werden als die elektrischen. Dies ist eine anschauliche Erklĺarung dafĺur, daSS der diskrete perfekte Absorber nicht vĺollig re~exionsfrei arbeitet, weil es stets einen Bereich der Ausdehnung D_x/2 gibt, in dem (3.4.2) nicht gilt.

In dieser Arbeit wird auf die angesprochene Mittelwertbildung verzichtet. Die Absorptionskoef^zienten werden statt dessen jeweils punktuell an dieselbe Stelle wie die zugehĺorige Feldkomponente auf der linken Seite von (3.4.12) interpretiert.

Die in Aussage 3.5 angesprochenen Re~exionen werden in der Praxis dadurch fast eliminiert, daSS man den jeweiligen Absorptionskoef^zienten ĺuber die Tiefe der absorbierenden Schicht langsam ansteigen lĺaSSt.

Meist [25] geschieht dies in der Form

α_x(x) = α_{max} ( x − x_0 d )_n , (3.4.15)

dabei ist x_0 die xŰKoordinate der Grenzschicht des eigentlichen Feldraums mit dem absorbierenden Medium, d die Dicke der absorbierenden Schicht , α_{max} der maximale Absorptionskoef^zient und n die Ordnung der Anstiegsfunktion. Fĺur α_y und im dreidimensionalen Fall α_z gilt Entsprechendes.

3.4.4 Genauigkeitsuntersuchung des diskreten perfekten Absorbers

Bild 3.7 zeigt eine Teststruktur, mit deren Hilfe der perfekte Absorber quantitativ im eingeschwungenen Zustand bei f = 1,8 GHz untersucht wird. Die ZellgrĺoSSe betrĺagt D_x = 7 mm. Entlang der eingezeichneten Kurve c werden AmplitudenŰ und Phasenfehler in bezug auf einen perfekten Absorber mit der Schichtdicke D = 25, der diskreten Absorptionszahl D_tα = 4 und dem Exponenten n = 2 bestimmt. In einer Testreihe wurden zu einer vorgegebenen Schichtdicke D ∈ {5,10,15} die Parameter D_tα ∈ {1,2,..,7} und n ∈ {1,2,..,6} fĺur den besten maximalen relativen Amplitudenfehler der zŰKomponente der elektrischen Feldestĺarke entlang der Kurve c ermittelt. In Tabelle 3.1 sind die Ergebnisse der Testreihe zusammengestellt.

Schon bei einer Schichtdicke von D = 5 ist der Fehler sehr klein. Wĺahlt man 10 oder mehr Elemente als Schichtdicke, so kĺonnen die durch den perfekten Absorber enstehenden Fehler mit Sicherheit gegenĺuber anderen Diskretisierungsfehlern vernachlĺassigt werden.

Die Untersuchung wurde mit ausbreitungsfĺahigen Wellenfeldern durchgefĺuhrt. Damit ist die Genauigkeit des perfekten Absorbers unbekannt, wenn er im Nahfeld eines Streuers postiert ist. Dieser Fall lĺaSSt sich schlecht allgemein untersuchen und ist daher zu vermeiden.

I(t) c

D D

X

Y

Bild 3.7. Teststruktur fĺur den perfekten Absorber. Absorbierendes Material ist schraf^ert, alle Zahlenangaben sind Zellanzahlen.

k_z D D_tα n Amplitudenfehler F_{A,r} Phasenfehler F_P 0/m 5 5 2,0 7,12 ·10^{−4} 8,56 ·10^{−4} 30/m 5 5 2,0 7,09 ·10^{−4} 8,59 ·10^{−4} 0/m 10 7 4,0 2,09 ·10^{−5} 9,56 ·10^{−6} 30/m 10 7 4,0 1,96 ·10^{−5} 8,16 ·10^{−6} 0/m 15 1 2,0 1,63 ·10^{−6} 1,17 ·10^{−5} 30/m 15 1 2,0 1,92 ·10^{−6} 1,15 ·10^{−5}

Tabelle 3.1. Ergebnisse der Testreihe fĺur den perfekten Absorber nach Bild 3.7. Bei vorgegebener Schichtdicke D und transversaler Wellenzahl k_z ergibt sich fĺur die angegebenen Parameter diskrete Absorptionszahl D_tα ∈ {1,2,..,7} und Exponent n ∈ {1,2,..,6} der maximale relative Amplitudenfehler F_{A,r} der zŰ Komponente der elektrischen Feldstĺarke entlang der Kurve c. Der maximale absolute Phasenfehler im BogenmaSS ist F_P.

3.5 Stabilitĺat, Dispersion und Genauigkeit

StabilitĺatsŰ und Dispersionsuntersuchungen des YeeŰSchemas fĺur homogene isotrope verlustfreie Medien sind in [28, 36, 37] zu ^nden. Da diese Untersuchungen aber mit dem hier vorgestellten Kalkĺul auf der Ebene der Diskreten Wellengleichung besonders effektiv gestaltet werden kĺonnen, soll an dieser Stelle auf Stabilitĺat und Dispersion in homogenen quellenfreien Gebieten eingegangen werden. Hierbei fĺallt dem (schwach) verlustbehafteten Fall besonderes Augenmerk zu. Dieser tritt bei der Behandlung von Gebĺaudewĺanden auf, wo das Verhĺaltnis der Wellenlĺange zur ZellgrĺoSSe besonders kritisch ist und somit zu untersuchungswĺurdigen Diskretisierungsfehlern fĺuhrt.

Aussage 3.6 Die zweidimensional ebenen Wellenfunktionen e^{j(KxX+KyY +W T )} mit den diskreten Wellenzahlen K_x, K_y und der diskreten Kreisfrequenz W sind Eigenfunktionen der in der DWG verwendeten Feldoperatoren. Die Gesamtheit dieser Felder bildet rĺaumlich ein vollstĺandiges Funktionensystem, das z. B. bei der diskreten Fouriertransformation eingesetzt wird.

Somit genĺugt es, fĺur StabilitĺatsŰ und Dispersionsuntersuchungen die genannten Felder zu betrachten, da die Anfangsbedingungen stets in eine Reihe von zweidimensional ebenen Wellenfeldern entwickelt werden kĺonnen.

3.5.1 Stabilitĺat und zeitliche Genauigkeit des Ausbreitungssimulationsverfahrens in homogenen quellenfreien verlustbehafteten Gebieten

Es ist

x e^{j(KxX+KyY +W T )} = e^{+ jKx} e^{j(KxX+KyY +W T )}, x e^{j(KxX+KyY +W T )} = e^{−jKx} e^{j(KxX+KyY +W T )}, y e^{j(KxX+KyY +W T )} = e^{+ jKy} e^{j(KxX+KyY +W T )}, y e^{j(KxX+KyY +W T )} = e^{−jKy} e^{j(KxX+KyY +W T )}, t e^{j(KxX+KyY +W T )} = e^{+ jW} e^{j(KxX+KyY +W T )}, t e^{j(KxX+KyY +W T )} = e^{−jW} e^{j(KxX+KyY +W T )}.

(3.5.1)

Setzt man die zweidimensional ebenen Wellenfelder in (3.3.6) ein, so ergibt sich mittels Substitution der Feldoperatoren durch ihre Eigenwerte

(3.5.2) [ s^−k^−e^{−jW} −^(s^−k^+ + k^−s^{+)} + s^+k^+e^{jW ]} =

V^2_{ph} ( e^{−jKx} + e^{jKx} + e^{−jKy} + e^{jKy} − 4 − ŸK^2_z ) = −V^2_{ph}(4 sin^2( 1 2 K_x) + 4 sin^2( 1 2 K_y) + ŸK^2_z ) = − ŸW^2.

Dies ist die Dispersionsrelation im verlustbehafteten Fall mit der diskreten Phasengeschwindigkeit

V_{ph} =

D_t D_x √ Ÿm Ÿe^.

(3.5.3)

Stabilitĺat herrscht bei einer Schrittverstĺarkung |e^{jW} | ≤ 1, wobei gilt

e^{jW} =

2 (1 − ks ) − ŸW^2 ± √( 2 (1 − ks ) − ŸW^2

)_2 + 4 (k 2 + s 2 − k 2s 2 − 1)

1 + s + k + ks

(3.5.4)

mit k = 1 − k^− = D^t_2^Ÿk_Ÿe und s = 1 − s^− = D^t_2^Ÿs_Ÿe .

Ist der Term D = ( 2 (1 − ks ) − ŸW^2

)_2 + 4 (k 2 + s 2 − k 2s 2 − 1)

(3.5.5)

unter der Wurzel negativ d. h. ŸW^2 ∈ I_1 mit

I_1 = ] 2 − 2ks − 2 √( s^2 − 1^{)(}k^2 − 1^),2 − 2ks + 2^{√(}s^2 − 1^{)(}k^2 − 1^) [ , (3.5.6)

so wird die Schrittverstĺarkung

|e^{jW} | = √ (1 − s )(1 − k ) (1 + s )(1 + k ) ≤ 1, (3.5.7)

ist er positiv, so wird |e^{jW} | ≤ 1, wenn ŸW^2 ∈ I_2 = [−4ks,4].

Stabilitĺat herrscht also bei ŸW^2 ∈ (I_1 ∪ I_2), ŸW^2 < max ( 4,2 − 2ks + 2 √( s^2 − 1^{)(}k^2 − 1^) ) . (3.5.8)

Im verlustlosen Fall ergibt sich aus (3.5.2) die bekannte [36] Dispersionsrelation

sin^2( 1 2 W ) = V^2_{ph} ( sin^2( 12K_x) + sin^2( 12K_y) +

ŸK_z 2 2) , (3.5.9)

die auch einprĺagsam als ŸW^2 = V^2_{ph}( ŸK^2_x + ŸK^2_y + ŸK^2_z ) (3.5.10) mit ŸW = 2 sin( 1 2 W ),

ŸK_x = 2 sin( 1 2 K_x),

ŸK_y = 2 sin( 1 2 K_y)

(3.5.11)

geschrieben werden kann. Das Stabilitĺatskriterium wird dann 4 ≥ V^2_{ph} (8 + ŸK^2_z ).

(3.5.12) Die Erfĺullung von (3.5.12) stellt im verlustlosen und im verlustbehafteten Fall stabiles Verhalten der DWG sicher, da (3.5.8) dann in jedem Fall erfĺullt ist. Gleichung (3.5.7) ermĺoglicht zusĺatzlich noch eine Aussage ĺuber die Genauigkeit der Verlustbehandlung bei rĺaumlich ungedĺampften aber zeitlich gedĺampften Wellen. Im kontinuierlichen verlustbehafteten Medium liefert eine Analyse der dann gĺultigen Wellengleichung im FrequenzŰ und Spektralbereich w^2me − jw (mk + es ) − ks = k^2_x + k^2_y + k^2_z

(3.5.13) mit komplexer Kreisfrequenz w. So wird die Schrittverstĺarkung im Kontinuierlichen |e^{jW} |_k = |e^{jwD t} | = e^{−Im(w )D t} = e−s−k = e−s e−k .

(3.5.14)

Nach (3.5.7) ist in der diskreten Nĺaherung

|e^{jW} | = √ (1 − s ) (1 + s ) √ (1 − k ) (1 + k ) , (3.5.15)

hier hĺangt also die Schrittverstĺarkung ebenfalls nur von Materialparametern und der zeitlichen Schrittweite D_t ab.

Zur Fehlerabschĺatzung kommt der relative Fehler F_r = √( 1 − z 1 + z ) /e^{−z} −1, z ∈

R^+ der Einzelfaktoren zum Zuge. Eine Reihenentwicklung liefert F_r ≈ −^1_3 z^3,

der relative Gesamtfehler der Schrittverstĺarkung |e^{jW} | ist somit etwa −^1_3 (k^3 +

s^3).

3.5.2 Dispersion in homogenen quellenfreien verlustbehafteten Gebieten

Der interessante Fall der zeitlich ungedĺampften, rĺaumlich abklingenden Wellen in verlustbehafteten Medien ist allgemein analytisch nur schwer zu untersuchen. Daher beschrĺankt sich diese Arbeit auf Wellen mit gleicher AusbreitungsŰ und Dĺampfungsrichtung^{19} , wobei nur die Ausbreitung in E_xŰRichtung (0^∘) und (E_x + E_y)ŰRichtung (45^∘) untersucht wird. Im verlustlosen Fall treten die Extremwerte des Fehlers gerade in diesen Richtungen auf [37]. Dann wird aus (3.5.2)

s^−k^−e^{−jW} −^(s^−k^+ + k^−s^{+)} + s^+k^+e^{jW} = −V^2_{ph}(4a^2 sin^2[^1_{2a}K] +^ŸK^2_z )

(3.5.16)

mit a = 1 bei 0^∘ und a = √ 2 im 45^∘ŰFall.

Mit arcsin( √ z ) = −jln(± √ 1 − z ± j √ z ), z ∈ C lĺaSSt sich (3.5.16) bei gegebenem W stets nach der komplexen Wellenzahl K au~ĺosen,

K = 2aarcsin − 1 4a^2 [ s^−k^−e^{−jW} − (s^−k^+ + k^−s^+) + s^+k^+e^{jW}

V^2_{ph}

+ ŸK2z ] . (3.5.17)

19Die Ausbreitungsrichtung ist hierbei die Richtung des Realteils des komplexen Wellenvektors, die Dĺampfungsrichtung die Richtung seines Imaginĺarteils.

Im verlustlosen Fall ist die Verfahrensdispersion an der Stabilitĺatsgrenze minimal [37], daher wird hier nur

V_{ph} = √ 4 e_r( ŸK^2_z + 8)

(3.5.18)

betrachtet, damit Luftbereiche stabil sind und dort gĺunstige Verfahrensbedingungen herrschen.

Ferner sollen nur elektrische Verluste berĺucksichtigt werden, somit ist

K = 2aarcsin − 1 4a^2 [ e_r( ŸK^2_z + 8) 4 (k^−e^{−jW} − 2 + k^+e^{jW} ) +^ŸK^2_z ] (3.5.19)

die auszuwertende Dispersionsrelation.

Kontinuierliche Analyse mittels (3.5.13) ergibt als Vergleichsrelation

K_k = √ e_r( ŸK^2_z + 8) 4 (W^2 − 2jW k ) − ŸK^2_z .

(3.5.20)

Die Diagramme 3.1 bis 3.4 zeigen den Betrag des relativen Fehlers^{20} der komplexen diskreten Wellenzahl K in Abhĺangigkeit der Frequenz f in der Praxis. Die ZellgrĺoSSe D_x nimmt dabei fĺur die Ausbreitungssimulation bis 2 GHz den Wert von 7 mm an. Parameter ist die Wellenzahl k_z von k_z = 0 bis k_z = 30 /m. Sieht man von der unmittelbaren Umgebung der jeweiligen Grenzfrequenz ab, so bleibt der Fehler fĺur Frequenzen bis 2 GHz im Luftbereich unter 0,3 %, in Kalkstein unter 15 %.

Die Diagramme 3.5 und 3.6 zeigen den Betrag des relativen Fehlers der komplexen diskreten Wellenzahl K in Abhĺangigkeit der Frequenz f fĺur k_z = 30 /m und Ausbreitung in E_xŰRichtung. Dies ist der kritischste Fall. Als Parameter ist die ZellgrĺoSSe D_x aufgetragen.

Bei einer ZellgrĺoSSe von D_x = 10 mm liegt der Fehler im Luftbereich um 3 % und ist somit tolerabel, in Kalkstein wird er mit bis zu 70 % zu groSS. Fordert man einen Fehler unter 10 %, so muSS mit D_x ≤ 6 mm gerechnet werden. Da die ZellgrĺoSSe zur dritten Potenz in den Rechenaufwand eingeht, ist eine weiter Untersuchung relevanter Simulationsergebnisse wie z. B. Re~exionsfaktoren

20In Diagramm 3.1 verschwindet der Fehler fĺur k_z=0, das Verfahren arbeitet dann dispersionsfrei in 45^∘ŰRichtung.

zweidimensional ebener Wellen an verlustbehafteten ebenen Grenzschichten erforderlich, um die Zellen so groSS wie mĺoglich wĺahlen zu kĺonnen. Die genannte Untersuchung erfolgt im nĺachsten Abschnitt.

10^7 10^8 10^9

2 5 2 5 2 5

Frequenz f in Hz −→

10 �7

10 �6

10 �5

10 �4

10 �3

10 �2

10 �1

10^0

Fehler der Wellenzahl fi fi fi K�Kk_{Kk}^fi −→

k_z = 0 k_z = 10 /m k_z = 20 /m k_z = 30 /m

Diagramm 3.1. Frequenzabhĺangiger Betrag des relativen Fehlers der komplexen diskreten Wellenzahl im verlustlosen Fall fĺur Ausbreitung in E_x + E_yŰ Richtung (e_r = 1, D_x = 7 mm).

10^7 10^8 10^9

2 5 2 5 2 5

Frequenz f in Hz −→

10 �7

10 �6

10 �5

10 �4

10 �3

10 �2

10 �1

10^0

Fehler der Wellenzahl fi fi fi K�Kk_{Kk}^fi −→

k_z = 0 k_z = 10 /m k_z = 20 /m k_z = 30 /m

Diagramm 3.2. Frequenzabhĺangiger Betrag des relativen Fehlers der komplexen diskreten Wellenzahl im verlustlosen Fall fĺur Ausbreitung in E_xŰRichtung (e_r = 1, D_x = 7 mm).

10^7 10^8 10^9

2 5 2 5 2 5

Frequenz f in Hz −→

10 �7

10 �6

10 �5

10 �4

10 �3

10 �2

10 �1

10^0

Fehler der Wellenzahl fi fi fi K�Kk_{Kk}^fi −→

k_z = 0 k_z = 10 /m k_z = 20 /m k_z = 30 /m

Diagramm 3.3. Frequenzabhĺangiger Betrag des relativen Fehlers der komplexen diskreten Wellenzahl in Kalkstein fĺur Ausbreitung in E_x+E_yŰRichtung (e_r = 7,51, k = 0,028 S/m, D_x = 7 mm).

10^7 10^8 10^9

2 5 2 5 2 5

Frequenz f in Hz −→

10 �7

10 �6

10 �5

10 �4

10 �3

10 �2

10 �1

10^0

Fehler der Wellenzahl fi fi fi K�Kk_{Kk}^fi −→

k_z = 0 k_z = 10 /m k_z = 20 /m k_z = 30 /m

Diagramm 3.4. Frequenzabhĺangiger Betrag des relativen Fehlers der komplexen diskreten Wellenzahl in Kalkstein fĺur Ausbreitung in E_xŰRichtung (e_r = 7,51, k = 0,028 S/m, D_x = 7 mm).

10^7 10^8 10^9

2 5 2 5 2 5

Frequenz f in Hz −→

10 �7

10 �6

10 �5

10 �4

10 �3

10 �2

10 �1

10^0

Fehler der Wellenzahl fi fi fi K�Kk_{Kk}^fi −→

D_x = 5 mm D_x = 6 mm D_x = 7 mm D_x = 8 mm D_x = 10 mm

Diagramm 3.5. Frequenzabhĺangiger Betrag des relativen Fehlers der komplexen diskreten Wellenzahl im verlustlosen Fall fĺur Ausbreitung in E_xŰRichtung (e_r = 1, k_z = 30 /m).

10^7 10^8 10^9

2 5 2 5 2 5

Frequenz f in Hz −→

10 �7

10 �6

10 �5

10 �4

10 �3

10 �2

10 �1

10^0

Fehler der Wellenzahl fi fi fi K�Kk_{Kk}^fi −→

D_x = 5 mm D_x = 6 mm D_x = 7 mm D_x = 8 mm D_x = 10 mm

Diagramm 3.6. Frequenzabhĺangiger Betrag des relativen Fehlers der komplexen diskreten Wellenzahl in Kalkstein fĺur Ausbreitung in E_xŰRichtung (e_r = 7,51, k = 0,028 S/m, k_z = 30 /m).

3.5.3 Untersuchung der Genauigkeit des simulierten Re~exionsfaktors praxisnaher Diskontinuitĺaten

Um die Zellen fĺur gegebene Genauigkeitsansprĺuche maximal groSS wĺahlen zu kĺonnen, wird hier die Genauigkeit der Ausbreitungssimulation fĺur den Fall einer Grenzschicht zwischen Luft und Kalkstein untersucht. Berechnet wird der absolute Fehler des Betrages des Re~exionsfaktors der genannten Struktur.

Aussage 3.7 Um eine beliebige eindimensionale Schichtstruktur behandeln zu kĺonnen, genĺugt eine eindimensionale FDTDŰSimulation mit fester diskreter Wellenzahl ŸK_y in yŰRichtung. Damit lassen sich zweidimensional ebene Wellen mit beliebigem Einfallswinkel erfassen.

Die Herleitung des eindimensionalen FDTDŰVerfahrens geschieht einfacherweise mit Substitution der Feldoperatoren y und y durch ihre Eigenwerte in (3.2.25)

r_1 =

0 ŸK_z − ŸK_y − ŸK_z 0 x − 1 ŸK_y 1 −_x 0 ,

r_1 =

0 ŸK_z − ŸK_y − ŸK_z 0 x − 1 ŸK_y 1 −_x 0 . (3.5.21)

Die Gleichung (3.2.24) wird dann durch Ersatz von r_2 durch r_1 bzw. r_2 durch r_1 zu einem eindimensionalen FDTDŰSchema.

Hĺohere Moden ( ŸK_z ≠ 0) und Moden mit schrĺagem Welleneinfall ( ŸK_y ≠ 0) besitzen eine Grenzfrequenz, unterhalb der sie nicht ausbreitungsfĺahig sind. Bei Zeitbereichssimulationen lĺaSSt es sich nur schlecht vermeiden, auch nicht ausbreitungsfĺahige Anteile anzuregen. Dies stĺort bei der eigentlichen Ausbreitungssimulation wenig.

Hier aber bereitet die genannte Tatsache Schwierigkeiten bei der zeitlichen Trennung von hinŰ rĺucklaufender Welle. Daher ist es geschickt, die eindimensionale Simulation im Frequenzbereich durchzufĺuhren. Dazu wird in (3.2.24) t durch e^{jW} und t durch e^{−jW} ersetzt. Es entsteht ein lineares Gleichungssystem, dessen Systemmatrix eine Bandstruktur mit kleiner Bandbreite aufweist. Absorbierende Randbedingungen lassen sich im Frequenzbereich sehr einfach mit Hilfe der im letzten Unterabschnitt diskutierten Dispersionsrelation darstellen. Diese funktionieren auch im verlustbehafteten Fall.

Die Diagramme 3.7 bis 3.9 zeigen den Fehler des genannten Re~exionsfaktors in Abhĺangigkeit der Frequenz mit der ZellgrĺoSSe als Parameter. Die Bezugsebene liegt 2 m vor der Grenzschicht, daher tritt in Diagramm 3.8 und 3.9 ein HochpaSScharakter zutage. In Diagramm 3.7 lĺaSSt sich weiterhin erkennen, daSS das untersuchte Verfahren die Ordnung zwei besitzt. Eine Verzehnfachung der Frequenz verhundertfacht den Fehler.

Der absolute Fehler des Re~exionsfaktors liegt auch bei hĺoheren Moden und schrĺagem Welleneinfall klar unter 10 %, wenn die Zellen kleiner als 1 cm sind. Die Diagramme 3.7 bis 3.9 zeigen den frequenzabhĺangigen Re~exionsfaktor einer typischen Kalksteinwand bei verschiedenen ZellgrĺoSSen. Auch hier stellt bei Frequenzen bis 2 GHz eine ZellgrĺoSSe von 7 mm einen guten KompromiSS in der Abwĺagung von Rechenaufwand und Diskretisierungsfehler dar. Zur endgĺultigen Bewertung ist in den Diagrammen 3.10 und 3.11 nochmals der absolute Fehler des Re~exionsfaktors einer typischen Kalksteinwand in Abhĺangigkeit des Einfallswinkels bei einer Frequenz von 1,8 GHz aufgetragen. Hier liegt der maximale absolute Fehler bei einer ZellgrĺoSSe von 7 mm knapp ĺuber 10 %.

Aussage 3.8 In der Ausbreitungssimulation entsteht der Hauptanteil des Diskretisierungsfehlers in Objekten mit kleiner Phasengeschwindigkeit, speziell in hochpermittiven Gebĺaudewĺanden. Numerische Experimente legen es nahe, den Fehler hauptsĺachlich der Verfahrensdispersion anzulasten. Re~exionsfaktoren, in die die Verfahrensdispersion eingeht, werden um ungefĺahr eine GrĺoSSenordnung ungenauer ermittelt als solche, bei denen dies nicht der Fall ist.

10^8 10^9

2 5 2

Frequenz f in Hz −→

10 �7

10 �6

10 �5

10 �4

10 �3

10 �2

10 �1

Fehler der Refelxionsfaktors S_{11} −→

D_x = 5 mm D_x = 6 mm D_x = 7 mm D_x = 8 mm D_x = 9 mm D_x = 10 mm

Diagramm 3.7. Frequenzabhĺangiger Betrag des absoluten Fehlers des Re~exionsfaktors S_{11} einer Welle mit den transversalen Wellenzahlen k_y = 0 und k_z = 0 an einer Grenzschicht zwischen Luft und Kalkstein (e_r = 7,51, k = 0,028 S/m).

10^9

8 1;5 2

Frequenz f in Hz −→

10 �7

10 �6

10 �5

10 �4

10 �3

10 �2

10 �1

Fehler des Re~exionsfaktors S_{11} −→

D_x = 5 mm D_x = 6 mm D_x = 7 mm D_x = 8 mm D_x = 9 mm D_x = 10 mm

Diagramm 3.8. Frequenzabhĺangiger Betrag des absoluten Fehlers des Re~exionsfaktors S_{11} einer Welle mit den transversalen Wellenzahlen k_y = 0 und k_z = 30/m an einer Grenzschicht zwischen Luft und Kalkstein (e_r = 7,51, k = 0,028 S/m).

10^9

8 1;5 2

Frequenz f in Hz −→

10 �7

10 �6

10 �5

10 �4

10 �3

10 �2

10 �1

Fehler des Re~exionsfaktors S_{11} −→

D_x = 5 mm D_x = 6 mm D_x = 7 mm D_x = 8 mm D_x = 9 mm D_x = 10 mm

Diagramm 3.9. Frequenzabhĺangiger Betrag des absoluten Fehlers des Re~exionsfaktors S_{11} einer Welle mit den transversalen Wellenzahlen k_y = 30/m und k_z = 0 an einer Grenzschicht zwischen Luft und Kalkstein (e_r = 7,51, k = 0,028 S/m).

64 3. FDTDŰVERFAHREN ZUR AUSBREITUNGSSIMULATION

0,5 1,0 1,5 2,0

Frequenz f in GHz −→ 0,0 0,1 0,2 0,3 0,4 0,5 0,6 0,7

Betrag des Re~exionsfaktors S_{11} −→

D_x = 1 mm D_x = 5 mm D_x = 7 mm D_x = 10 mm

Diagramm 3.10. Frequenzabhĺangiger Re~exionsfaktor |S_{11}| einer Welle mit den transversalen Wellenzahlen k_y = 0 und k_z = 0 an einer 24 cm dicken Wand aus Kalkstein (e_r = 7,51, k = 0,028 S/m).

0,5 1,0 1,5 2,0

Frequenz f in GHz −→ 0,0 0,1 0,2 0,3 0,4 0,5 0,6 0,7

Betrag des Re~exionsfaktors S_{11} −→

D_x = 1 mm D_x = 5 mm D_x = 7 mm D_x = 10 mm

Diagramm 3.11. Frequenzabhĺangiger Betrag des Re~exionsfaktor |S_{11}| einer Welle mit den transversalen Wellenzahlen k_y = 0 und k_z = 30/m an einer 24 cm dicken Wand aus Kalkstein (e_r = 7,51, k = 0,028 S/m).

0 10 20 30 40 50 60 70 80 90

Einfallswinkel ℧ in Grad −→

10 �6

10 �5

10 �4

10 �3

10 �2

10 �1

10^0

Fehler des Re~exionsfaktors |S_{11}| −→

D_x = 2 mm D_x = 5 mm D_x = 7 mm D_x = 10 mm

Diagramm 3.12. Absoluter Fehler des Re~exionsfaktors |S_{11}| einer Welle mit der transversalen Wellenzahl k_z = 0 an einer 24 cm dicken Wand aus Kalkstein (e_r = 7,51, k = 0,028 S/m) in Abhĺangigkeit des Einfallswinkels.

0 10 20 30 40 50 60 70 80 90

Einfallswinkel ℧ in Grad −→

10 �6

10 �5

10 �4

10 �3

10 �2

10 �1

10^0

Fehler des Re~exionsfaktors |S_{11}| −→

D_x = 2 mm D_x = 5 mm D_x = 7 mm D_x = 10 mm

Diagramm 3.13. Absoluter Fehler des Re~exionsfaktors |S_{11}| einer Welle mit der transversalen Wellenzahl k_z = 30/m an einer 24 cm dicken Wand aus Kalkstein (e_r = 7,51, k = 0,028 S/m) in Abhĺangigkeit des Einfallswinkels.

3.6 Anregung und Feldauswertung

In Abschnitt 2.4 wurden die Schnittstellen der Ausbreitungssimulation bereits spezi^ziert.

3.6.1 Anregung des Ausbreitungsverfahrens durch einen konzentrierten Strom

Die konzentrierte Ersatzstromdichte der Sendeantenne wird zwecks Diskretisierung durch eine Stromdichte realisiert, die nur eine zŰKomponente besitzt und eine komplette zweidimensionale HŰUntergitterzelle ausfĺullt. Somit erfolgt die Anregung ĺuber eine einzige Feldkomponente der diskreten Stromdichte. Die Sendeantennenposition muSS daher der Position der zŰKomponente des elektrischen Feldes im zweidimensionalen Gitter entsprechen.

Zur direkten Ermittlung der modalen ĺUbertragungsfunktion h_p(w,k_z) mĺuSSte man mit einem zeitlichen Diracimpuls anregen. Dieser eignet sich aber nur sehr schlecht zur Anregung eines FDTDŰVerfahrens, da er gerade bei ŸK_z ≠ 0 eigentlich uninteressante Anteile enthĺalt, die nicht oder nur mit geringer Gruppengeschwindigkeit ausbreitungsfĺahig sind und deshalb im Feldraum nur langsam abklingen. Aus diesem Grund wird bei der Anregung meist mit bandbegrenzten Signalen gearbeitet, die auSSerdem sehr sanft anklingen. Dies ist wĺunschenswert, da nicht ab t = −∞ simuliert werden kann und das zeitliche ,,AbschneidenŤ der Anregung die Bandbreite wieder erhĺoht.

ĺUblich [28] sind Anregungsfunktionen in Form eines verzĺogert einsetzenden GauSSimpulses

i_s(t) = i_{s,0} e^− ı_{t−t0} t1 ȷ_2 (3.6.1)

mit der Fouriertransformierten

i_s(w ) = t_1 √ p i_{s,0} e^−

ı_{w t1} 2 ȷ_2 e^{−jw t0} .

(3.6.2)

Da im Rahmen der Ausbreitungssimulation BandpaSSsignale interessieren, wird hier ein modulierter GauSSimpuls

i_s(t) = i_{s,0} sin(w_0(t −t_0)) e^− ı_{t−t0} t1 ȷ_2 (3.6.3) mit der Fouriertransformierten

i_s(w ) = −^1_2 j √ p e^{−jw t0} ( e^{− (w−w0)} 2 4 − e^{− (w+w0)} 2 4 ) (3.6.4)

verwendet. Diese Anregungsfunktion besitzt keinen Anteil bei w = 0. Aus der Antwort des Ausbreitungssystems auf das BandpaSSsignal lĺaSSt sich im Frequenzbereich leicht die Impulsantwort des bandbegrenzten Systems ermitteln.

3.6.2 Feldauswertung fĺur das Ausbreitungsverfahren

Im Rahmen der Ausbreitungssimulation ist, wie gesagt, nur E_z(X,Y,T ) in der Umgebung der Empfangsantenne interessant. Soll jedoch fĺur weitere Analysen ein komplettes Teilfeld verwendet werden, so ist es sinnvoll, durch Interpolation elektrische und magnetische Feldkomponenten am gleichen Ort und zur selben Zeit zur Verfĺugung zu haben.

Die Interpolation geschieht in zwei Stufen. Zunĺachst werden diskrete Felder “E(X,Y,T ) und “H(X,Y,T ) de^niert, bei denen alle Feldkomponenten in Raum und Zeit an gleiche Stellen interpretiert werden. Es ist

“E(X,Y,T ) = 1 2 1 + x 0 0 0 1 + y 0 0 0 1 E(X,Y,T ),

“H(X,Y,T ) = 1 8 2 + 2y 0 0 0 2 + 2x 0 0 0 1 + x + y + xy

(1 +_t) H(X,Y,T ).

(3.6.5)

Diese Felder werden dann beispielsweise durch lineare Interpolation in kontinuierliche ĺuberfĺuhrt.

Der zweistu^ge InterpolationsprozeSS bietet den Vorteil, daSS z.B. fĺur Testzwecke Poyntingvektoren und Energiedichten auf der Ebene der interpolierten diskreten Felder berechnet werden kĺonnen.

3.7 Erweiterungsmĺoglichkeiten der Ausbreitungssimulation

3.7.1 Lokale Verfahrensverfeinerungen

Ein bemerkenswertes Ergebnis aus den Abschnitten 3.5.2 und 3.5.3 ist, daSS nach Aussage 3.8 die Verfahrensdispersion den grĺoSSten Anteil am Diskretisierungsfehler liefert. Daher ist es naheliegend, diesen durch lokale Gitterverfeinerungen oder allgemeiner lokale Verfahrensverfeinerungen in hochpermittiven Gebieten zu vermindern. Mehrere Arten von lokalen Verfahrensverfeinerungen kommen in Frage, sind aber aus verschiedenen Grĺunden nicht eingesetzt worden.

Gitterverzerrungen Gitterverzerrungen sind einfach zu implementieren und daher die am hĺau^gsten verwendeten Gitterverfeinerungen [38]. Meist werden gerade Gitterlinien verwendet und nur ihr Abstand variiert. Das YeeŰVerfahren verliert an den Diskontinuitĺaten an Fehlerordnung, daher sind fein gestufte Gitterverfeinerungen ĺublich. Gitterverzerrungen eignen sich nicht gut fĺur die Ausbreitungssimulation. Mit Feinstufung sind sie wegen der vielen Streuer zu aufwendig, ohne werden Phantomre~exionen an den Diskontinuitĺaten auftreten.

Lokale Gitterverfeinerungen Lokale Gitterverfeinerungen fĺur das YeeŰ Verfahren sind in der Literatur hĺau^g diskutiert worden [39, 40], kommen wegen Stabilitĺatsproblemen und aufwendiger Implementierung hier aber nicht zum Zu- ge. Punktweise Elimination In Gebieten, die mit der diskreten Wellengleichung behandelt werden, kĺonnen bis zu 50 % der Zellen nĺaherungsweise eliminiert werden [41]. Die Nĺaherung wird fĺur groSSe Wellenlĺangen immer besser, daher wĺare es denkbar, fĺur die Ausbreitungssimulation zunĺachst sehr fein zu diskretisieren und dann im Luftbereich Zellen zu lĺoschen. Leider ist das Verfahren zur Zeit nur fĺur k_z = 0 stabil und daher nicht allgemein einsetzbar.

Ordnungserhĺohung Prinzipiell stehen fĺur die rĺaumliche Diskretisierung der Wellengleichung auch andere Operatoren zur Verfĺugung als der rĺaumliche 5Ű Punkt Operator der diskreten Wellengleichung [42, Kapitel 7.1.2.9.3]. Diese Operatoren erhĺohen die Verfahrensordnung, indem sie rĺaumlich mehr Punkte mit einbeziehen. In der Ausbreitungssimulation kĺonnten sie in Gebieten mit hoher Permittivitĺat und in Bereichen hoher zu erwartender Feldkrĺummung eingesetzt werden. Dabei werden recht groSSe Zellen verwendet bei entsprechend geringer rĺaumlicher Au~ĺosung der Materialparameter. Dies sollte Aussage 3.8 zufolge zunĺachst nicht von allzu groSSem Nachteil sein, stellt aber doch ein bedeutendes Problem dar. Zeitbereichsmomentenmethoden [43] umgehen dieses Problem durch direkte Einbeziehung der Materialeigenschaften in den Operator, sind jedoch noch zu wenig entwickelt und erprobt und auSSerdem noch zu aufwendig, um derzeit in der Ausbreitungssimulation um Einsatz zu gelangen.

3.7.2 Verbesserte Behandlung von Decke und Boden in StahlbetonŰ Bauweise

Dielektrische Eigenschaften von Decke und Boden eines Stockwerks lassen sich in die Ausbreitungssimulation einbringen, ohne das Simulationsverfahren abĺandern zu mĺussen [44]. Dazu wird mit einem verbesserten Modell, welches nicht direkt in das hier vorgestellten Zeitbereichsverfahren eingebracht werden kann, eine einfache Gebĺaudewand simuliert. Die Simulationsparameter des Zeitbereichsverfahrens m (X), e (X), k (X) und s (X) und k_z werden dann derart modi^ziert, daSS eine gute ĺUbereinstimmung mit dem verbesserten Modell erzielt wird.

Bild 3.8 zeigt die im verbesserten Modell eingebrachte Schichtstruktur. Der Un-

m,e,k m_0,e_0

Luftbereich Streuer

Dielektrische Schichten

z = 0 z = z_d

x

Decke

Boden k → ∞ k → ∞

z

y

Bild 3.8. Verbessertes Modell zur Berĺucksichtigung dielektrischer Eigenschaften von Decke und Boden in Stahlbetonbauweise.

terschied zu dem in Bild 2.2 gezeigten zweidimensionalen Gebĺaude besteht in den dielektrischen Schichten auf Decke und Boden, die als Betonschichten auf einer Stahlarmierung interpretiert werden kĺonnen.

Die in [44] quanti^zierten Verbesserungen durch die genannte Modi^kation der Simulationsparameter fallen nur bei Moden hoher Ordnungszahl ins Gewicht und sind auch dann nur moderat. Deshalb wurde das hier angesprochene Verfahren in der Ausbreitungssimulation nicht eingesetzt.

3.7.3 Anbindung von GO/UTD Verfahren zur Berĺucksichtigung externer Streuer und Antennen

Weist die nĺahere und weitere Gebĺaudeumgebung Streuer, SendeŰ und/oder Empfangsantennen auf, die in die Funkkanalsimulation einbezogen werden sollen, so sind diese vorteilhaft mit den Methoden der Strahlenoptik (siehe Abschnitt 1.4.3) zu behandeln. AuSSerhalb von Gebĺauden sind diese Verfahren wegen der groSSen Streuerausdehnung auch fĺur Frequenzen von einem bis zwei Gigahertz ausreichend genau, bestens erprobt und in vielen Varianten verfĺugbar [11, Kapitel 4].

Aussage 3.9 Strahlenoptischen Methoden arbeiten bei der Kopplungsberechnung von Streuern meist mit Fernfeldentwicklungen in Kugelwellen, die jeweils das Feld in einem bestimmten Raumbereich abdecken. Die Anbindung der multimodalen Zeitbereichsmethoden an strahlenoptische Simulatoren erfolgt daher zweckmĺaSSig ĺuber EinŰ beziehungsweise Auskopplung von rĺaumlich begrenzten Kugelwellen.

Unter Voraussetzung von Rĺuckwirkungsfreiheit lassen sich so externe SendeŰ und Empfangsantennen genau beschreiben. An externen Streuern im Nahbereich des Gebĺaudes tritt jedoch Modenkonversion auf. Diese muSS unberĺucksichtigt bleiben, weil aus Speicherplatzgrĺunden nicht alle Moden zugleich simulierbar sind. Weit entfernte Streuer werden zwar von allen Moden angeregt, wirken jedoch ĺuber nĺaherungsweise ebene Wellenfelder nur auf den Mode mit k_z = 0 zurĺuck^{21}. Sie kĺonnen deshalb gut einbezogen werden.

3.7.3.1 Auskopplung von Wellenanteilen zur Verwendung in strahlenoptischen Simulationsverfahren

Dem Auskopplungsverfahren liegt eine Nahfeld zu Fernfeldtransformation ĺahnlich der aus Abschnitt 4.5.3 zugrunde. Nach dem erweiterten Huygensschen Prinzip [14, Kapitel 1.14] werden auf dem Rand ∂G des dreidimensionalen Simulationsgebietes G mit dem nach auSSen gerichteten Flĺachennormaleneinheitsvektor n zeitabhĺangige elektrische Ersatz~ĺachenstromdichten J_F(x,t) und magnetische Ersatz~ĺachenstromdichten M_F(x,t) mit

J_F(x,t) = n × H(x,t), M_F(x,t) = E(x,t) × n

(3.7.1)

21Die Rĺuckstreuung ĺuber die Oberseite der Decke und die Unterseite des Bodens wird vernachlĺassigt.

eingefĺuhrt. Das Feld der elektrischen Feldstĺarke E(x,t) und das der magnetischen Feldstĺarke H(x,t) ist, wie in Abschnitt 2.4 beschrieben, aus den verschiedenen Moden zusammengesetzt. Ferner ist die Beschrĺankung der Ersatzstromdichten auf den Bereich z ∈]0,z_d[ zu beachten.

Aus den Ersatz~ĺachenstromdichten kĺonnen nach [14, Kapitel 1.7] das elektrische Vektorpotential F_v(x,t) und das magnetische Vektorpotential A_v(x,t) in Fernfeldnĺaherung im Zeitbereich als

A_v(x,t) = 14p |x| ∫ ∂G J_F ( x^′,t +^{cos}(]^{(x,x′)})^{|x′|}

c_0 − |x| c_0 ) dA^′,

F_v(x,t) = 14p |x| ∫ ∂G M_F ( x^′,t +^{cos}(]^{(x,x′)})^{|x′|}

c_0 − |x| c_0 ) dA^′

(3.7.2)

berechnet werden. In Kugelkoordinaten (r,j,f ) lĺaSSt sich damit direkt das zeitabhĺangige elektromagnetische Fernfeld zu

E_j (x,t) = Z_{F,0} H_f (x,t) = −m_0 ∂_t A_{v,j} (x,t) −^1_{c0} ∂_t F_{v,f} (x,t),

E_f (x,t) = −Z_{F,0} H_j (x,t) = −m_0 ∂_t A_{v,f} (x,t) +^1_{c0} ∂_t F_{v,j} (x,t)

(3.7.3)

ermitteln. Dabei ist Z_{F,0} der Feldwellenwiderstand des Vakuums und c_0 die Vakuumlichtgeschwindigkeit.

Meist interessiert nur die Abstrahlung in wenige Richtungen, wenn z. B. eine Empfangsantenne auSSerhalb des Gebĺaudes postiert ist und zusĺatzlich zum direkten Ausbreitungsweg nur ein weiterer mit Einfachre~exion am Erdboden berĺucksichtigt werden soll. Dann braucht das Fernfeld zur Anbindung an die strahlenoptische Simulation nur fĺur sehr wenige feste Raumrichtungen ermittelt zu werden. In der Umgebung einer solchen festen Raumrichtung x_0/|x_0| gilt cos (](x,x^′)^) ≈ cos^(](x0,x^′)^).

(3.7.4)

Die Gleichungen (3.7.2) liefern dann Kugelwellensegmente, die eine problemlose strahlenoptische Verwendung des Fernfeldes ermĺoglichen.

Fĺur die Auswertung von (3.7.2) kommen die interpolierten diskreten Felder aus (3.6.5) zum Einsatz. Die Reprĺasentativwerte werden als Stĺutzstellen fĺur ein numerisches Integrationsverfahren verwendet.

3.7.3.2 Einkopplung von extern erzeugten elektromagnetischen Feldern

Elektromagnetische Felder F_a , deren Quellen sich auSSerhalb des Gebĺaudes be- ^nden, werden mit Ersatz~ĺachenstromdichten J_F(x,t) und M_F(x,t) mit

J_F(x,t) = n × H_a(x,t), M_F(x,t) = E_a(x,t) × n

(3.7.5)

angeregt. Der Flĺachennormaleneinheitsvektor n zeigt diesmal ins Simulationsgebiet G hinein. Die anregenden Felder E_a(x,t) und H_a(x,t) werden ohne Berĺucksichtigung des Gebĺaudes ermittelt, die Interpretation hierzu ist zu der bei der Behandlung der Empfangsantenne in Abschnitt 2.2 ĺaquivalent. Im Falle der Ankopplung an ein strahlenoptisches Simulationsverfahren sind die Felder E_a(x,t) und H_a(x,t) aus zeitabhĺangigen Kugelwellensegmenten zusammengesetzt.

3.7.3.3 Diskrete Realisierung der EinŰ und Auskopplung

In der Ausbreitungssimulation wird das eigentliche Simulationsgebiet mit einer Freiraumschicht und diese wiederum mit dem perfekten Absorber umgeben. Die EinŰ und Auskopplung von Wellenfeldern geschieht nach Bild 3.9 in der Freiraumschicht. Zur Einkopplung externer Felder wird dem separierten YeeŰ Schema (3.2.24) ein Term zur Berĺucksichtigung magnetischer Stromdichten hinzugefĺugt. Im vorliegenden verlustfreien Fall wird dann nach Einfĺuhrung diskreter Flĺachenstromdichten (3.2.24) zu

E(X,Y,T ) = D^tD_x 1Ÿe r_2 t H(X,Y,T )+ t E(X,Y,T )

− D^tD_x 1Ÿe t J_F(X,Y,T ),

H(X,Y,T ) = D^tD_x 1Ÿm r_2 E(X,Y,T ) + t H(X,Y,T )

− D^tD_x 1Ÿm M_F(X,Y,T ).

(3.7.6)

Dabei wird die diskrete elektrische Flĺachenstromdichte J_F(X,Y,T ) an die Stelle

Z_{JF} (X) =

D_xX + D_x/2 E_x D_xX + D_x/2 E_y D_xX + D_x/2 E_z

(3.7.7)

X

Simulationsgebiet

Freiraumzone perfekter Absorber

Auskopplungsschicht

Einkopplungsschicht Y

Bild 3.9. Simulationsanordnung zur bidirektionalen Ankopplung externer Felder.

interpretiert. Die diskrete magnetische Flĺachenstromdichte M_F(X,Y,T ) liegt bei

Z_{MF} (X) =

D_xX + D_x/2 (E_y + E_z) D_xX + D_x/2 (E_z + E_x) D_xX + D_x/2 (E_x + E_y) . (3.7.8)

Zeitlich liegen J_F(X,Y,T ) und H(X,Y,T ) sowie M_F(X,Y,T ) und E(X,Y,T ) gleich.

Die Flĺachenstromdichten werden aus den kontinuierlichen Feldern E_a(x,t) und H_a(x,t) nach Anwendung von (3.7.5) durch Abtastung gewonnen.

Kapitel 4 Zeitbereichsverfahren zur Simulation rotationssymmetrischer Antennen

Dieses Kapitel beschĺaftigt sich mit der Herleitung von Zeitbereichsverfahren zur Simulation rotationssymmetrischer Antennen, vgl. [45]. Vorgehensweise und Formalismus sind dabei so eng an Kapitel 3 angelehnt, daSS hier eine sehr knappe Darstellung gewĺahlt werden kann.

4.1 Ein zweidimensionales FDTDŰVerfahren zur Behandlung rotationssymmetrischer Antennen

4.1.1 Das dreidimensionale rotationssymmetrische FDTDŰSchema

Zunĺachst wird ein dreidimensionales FDTDŰVerfahren fĺur die Antennensimulation mit Verlusten durch elektrische und magnetische Leitfĺahigkeiten hergeleitet. Dabei wird ein kontinuierliches Zylinderkoordinatensystem x = (r,f,z) und dessen diskretes Pendant X = (R ,F ,Z) zugrunde gelegt. Bild 4.1 zeigt die Einheitszelle des rotationssymmetrischen FDTDŰVerfahrens. Die Zellausdehnung ist D_x in r und zŰRichtung sowie D_f in fŰRichtung.

Bei R = 0 ist die Einheitszelle, wie in Bild 4.2 dargestellt, entartet^1. Dort verschwinden H_r (X,T ) und E_f (X,T ); E_z(X,T ) ist in allen Zellen gleich. Fĺur diesen Fall steht im folgenden die jeweils obere Alternative in den geschweiften Klammern.

1Ein anderes rotationssymmetrisches Verfahren kann generiert werden, indem man die ĺortlichen Positionen des elektrischen und des magnetischen Feldes vertauscht. Die beiden Verfahren sind, im Gegensatz zum kartesischen Fall, verschieden.

4.1. EIN ROTATIONSSYMMETRISCHES FDTDŰVERFAHREN 75

Dx

Df m(X_0);s(X_0)

Hr

Hz

Ez

Ef Er e (X_0);k(X_0)

Dx

Hf

Bild 4.1. Die Einheitszelle des rotationssymmetrischen FDTDŰGitters.

Hf

Er Hz

Ez

Bild 4.2. Entartete Einheitszelle bei R = 0.

Das dreidimensionale rotationssymmetrische FDTDŰSchema lautet

E(X,T ) = D^tk_+D_x 1Ÿe p t H(X,T )+ k^−k_+ t E(X,T ) − D^tk_+ 1Ÿe t J(X,T ), H(X,T ) = D^ts_+D_x 1Ÿm pE(X,T ) + s^−s_+ t H(X,T )

(4.1.1)

mit k^+ = 1 + D^t_2^Ÿk_Ÿe , k^− = 1 − D^t_2^Ÿk_Ÿe , s^+ = 1 + D^t_2^Ÿs_Ÿm , s^− = 1 − D^t_2^Ÿs_Ÿm .

(4.1.2)

Ferner ist

Ÿe =

1 + z + f + zf 0 0

0 { 0 1 + r + z + rz } 0

0 0 4 [F ]

[F ]

∑_{l=1} f^l

4R +1

4R (1 + f) + 4R −14R (r + rf)

e 4 ,

(4.1.3)

und

Ÿm =

{ 0 1 + z + f + zf } 0 0 0 1 + r + z + rz 0

0 0 (1 + f) + 3(r + rf)

4R +1 4R +4 (1 + f) + 4R +3 4R +4 ( r + rf)

m 4 .

(4.1.4)

Die Rotationsoperatormatrizen des rotationssymmetrischen Verfahrens sind

p =

0 { 0 z − 1 } 0 1 R D_f (1 − f ) 1 − z 0 r − 1 4 D_f (

f − 1) 2 (R +2)D_f (

f − 1) −4r R R +1 − r 0

, (4.1.5)

p =

0 z − 1 1 D_f (1 − f ) 2 (R +2)D_f (1 − f ) { 0 1 − z } 0 r − 1

0 1 R D_f (

f − 1) 4 [F ]

[F ]

∑_{l=1} f^l

2R +1

2R −^{2R −1}_{2R} r 0

. (4.1.6)

Dabei stellen r und f die Feldoperatoren fĺur Verschiebung in R bzw. F Ű Richtung dar, r und f sind ihre Inversen. Die diskreten Leitfĺahigkeitsmatrizen

Ÿk und Ÿs werden analog zu Ÿe bzw. Ÿm berechnet.

Die diskreten Felder sind zyklisch in F , das heiSSt

f [F ]H(X,T ) = H(X,T ), f [F ]E(X,T ) = E(X,T ).

(4.1.7)

Dasselbe gilt fĺur die Materialparameter und mit f. Die Zellanzahl in F ŰRichtung ist [F ] = 2p/D_f .

4.1.2 Separation des rotationssymmetrischen Verfahrens

Aussage 4.1 Das dreidimensionale rotationssymmetrische Schema ist nicht besonders effektiv, da der Zeitschritt vergleichsweise klein gewĺahlt werden muSS.

Dieser orientiert sich an der Lĺange der kĺurzesten Gitterkante, die in den Einheitszellen bei R = 0 auftritt^2 und deren Lĺange proportional zu D_xD_f ist, also zur rĺaumlichen Au~ĺosung im Quadrat.

Bei nicht vom Azimut F abhĺangigen Materialverteilungen, beispielsweise bei rotationssymmetrischen Antennen, wird dies durch Abseparieren der Azimutabhĺangigkeit der Felder deutlich entschĺarft. Dabei entsteht ein zweidimensionales Verfahren, welches auch durch die eingesparte Simulationsdimension deutlich an Effektivitĺat gewinnt^3. Der Separationsansatz ist

E(X,T ) = c 0 0 0 s 0 0 0 c E(R ,Z,T ), (4.1.8)

H(X,T ) = s 0 0 0 c 0 0 0 s H(R ,Z,T ),

s = sin(n [D_f (F + 1 2 ) + f_0]),

c = cos(n [D_f F + f_0]).

(4.1.9)

Dabei wird die elektrische Stromdichte J(X,T ) wie E(X,T ) behandelt; der Drehwinkel f_0 kann beliebig gewĺahlt werden. Es ist

(1 − f) c = −2 sin( 1 2 nD_f ) s,

(1 − f) s = 2 sin( 1 2 nD_f ) c

= D_f ŸK_{f,n} c

≈ D_f n c

(4.1.10)

2Werden z. B. bei rein koaxialen Anordnungen nur Zellen ab R = R_0 simuliert, entschĺarft sich der angesprochene Sachverhalt etwas.

3Gegebenenfalls kann eine echt dreidimensionale Feldverteilung bei rotationssymmetrischer Anordnung dann wieder aus verschiedenen zweidimensionalen Lĺosungen zusammengesetzt werden.

und (_{[F ]}

∑_{l=1}^{fl} ) c = 2{−n}^0 [F ] c,

{z}^n =

0 , z < 0 1/2z^n , z = 0 z^n , z > 0 . (4.1.11)

Damit werden die zweidimensionalen Rotationsmatrizen

p_2=

0 { 0 z − 1 } 0 −^1_R ŸK_{f,n}

1 − z 0 r − 1

4 ŸK_{f,n} 2 (R +2)

ŸK_{f,n} −4r R R +1 − r 0

, (4.1.12)

p_2=

0 z − 1

ŸK_{f,n} 2 (R +2)

ŸK_{f,n} { 0 1 − z } 0 r − 1 0 −^1_{D f} ŸK_{f,n} 8{−n}^0 2R +1

2R −^{2R −1}_{2R} r 0

. (4.1.13)

Nun ist das rotationssymmetrische Verfahren separiert. Da D_f nicht mehr explizit auftritt, ist die Stabilitĺat des zweidimensionalen Schemas nur noch von der azimutalen Wellenzahl ŸK_{f ,n} und von D_x abhĺangig. Nach (4.1.10) hĺangt ŸK_{f,n} bei kleinem D_f kaum von D_f ab, daher sinkt der maximal zulĺassige Zeitschritt jetzt nur noch linear mit der Au~ĺosung.

Von diesem Punkt an beschrĺankt sich das vorliegende Kapitel auf den Fall n = 0. In bezug auf die Antennensimulation werden damit Antennen ausgeschlossen, die mit hĺoheren Rundhohlleitermoden arbeiten. Solche werden beispielsweise bei Rechteckhohlleiterspeisung angeregt [46]. Die wichtigen Antennen der FunkkanalmeSStechnik, Dipolantennen und koaxial gespeiste rotationssymmetrische Antennen, werden aber weiter voll erfaSSt. Bei n = 0 ist

p^0_2=

0 { 0 z − 1 } 0 1 − z 0 r − 1

0 −4r R R +1 − r 0 (4.1.14)

und

p^0_2=

0 z − 1 0 { 0 1 − z } 0 r − 1

0 4 2R +1

2R −^{2R −1}_{2R} r 0

. (4.1.15)

Die Feldkomponententripel (E 0r (R ,Z,T ),E 0z (R ,Z,T ),H 0f (R ,Z,T )) und (E 0f (R ,Z,T ),H 0r (R ,Z,T ),H 0z (R ,Z,T )) sind jetzt voneinander entkoppelt. Fĺur die angesprochenen relevanten Antennentypen ist nur (E 0r (R ,Z,T ),E 0z (R ,Z,T ),H 0f (R ,Z,T )) interessant, da diese Komponentenkombination gerade dem Grundtyp der Koaxialleitung sowie der Anregung der Dipolantenne entspricht.

4.2. DIE ROTATIONSSYMMETRISCHE DISKRETE WELLENGLEICHUNG 81

4.2 Die Diskrete Wellengleichung zur vereinfachten Behandlung homogener Gebiete in rotationssymmetrischen Feldproblemen

In Abschnitt 3.3 wurde fĺur das kartesische FDTDŰVerfahren ein verbessertes Schema in homogenen Gebieten hergeleitet. Dies kann analog auch im rotationssymmetrischen Fall erfolgen. Bei n = 0 und R ≠ 0 ist in homogenen verlustŰ und quellfreien Medien^4

(t − 1)(1 − t) E(R ,Z,T ) = D 2 t D^2_xme p^0_2 p^0_2 E(R ,Z,T ),

(t − 1)(1 − t) H(R ,Z,T ) = D 2 t D^2_xme p^0_2 p^0_2 H(R ,Z,T ).

(4.2.1)

Es gilt

p^0_2 p^0_2=

(z−1) (1−z) 0 (z−1) (r−1)

0^{2R +3}_{2R +2} r+^{2R −1}_{2R} r+z+z−2−^{2R +1}_{R (2R +2)} 0

(^R_{R +1} −r)(1−z) 0 (^R_{R +1} −r)(r−1) ,

(4.2.2)

p^0_2 p^0_2=

(z−1) (1−z) 0 (z−1) (r−1)

0 r+^{R −1}_R r+z+z−^{2R −1}_{R +1} −2 0

(^{2R +1}_{2R} −^{2R −1}_{2R} r)(1−z) 0 (^{2R +1}_{2R} −^{2R −1}_{2R} r)(r−1) .

(4.2.3)

Die fŰKomponenten des elektrischen und des magnetischen Feldes sind also entkoppelt. Die rotationssymmetrischen Diskreten Wellengleichungen sind da-

4Die Herleitung in diesem Abschnitt funktioniert auch im inhomogenen verlustbehafteten Fall. Bei rotationssymmetrischen Antennensimulationen treten dielektrische Verluste und Diskontinuitĺaten der Materialparameter nur in der rĺaumlich kleinen AnschluSSleitung auf. Da ferner eine Schnittstelle zum rotationssymmetrischen Schema fĺur Anregung und Feldauswertung sowieso benĺotigt wird, wird hier die einfachere und kĺurzere Darstellung fĺur die Diskrete Wellengleichung im homogenen verlustlosen Fall bevorzugt.

mit (t − 1) (1 − t) E 0f (R ,Z,T )= D^{2t}D_{2x}me

(_{r+ R −1}

R r+z+z−

2R −1 R +1 −2 ) E^0_f (R ,Z,T ),

(t − 1) (1 − t) H 0f (R ,Z,T )= D^{2t}D_{2x}me

(_{2R +3}

2R +2 r+

2R −1 2R r+z+z−2−

2R +1 R (2R +2) ) H^0_f (R ,Z,T ),

(4.2.4)

wobei wie gesagt nur die Gleichung fĺur H^0_f (R ,Z,T ) bei den hier interessanten rotationssymmetrischen Antennen benĺotigt wird.

4.2.1 Hybride Verbindung beider Verfahren

Die Verbindung der rotationssymmetrischen Diskreten Wellengleichungen mit dem rotationssymmetrischen FDTDŰSchema zu einem Hybrid erfolgt exakt in der gleichen Weise wie die Verbindung der kartesischen Pendants in Abschnitt 3.3.2. Dabei gilt die Komponentenzuordnung

(x,y,z) Æ (Z,R ,F ).

Die Ersparnis an Computerspeicherplatz liegt bei ca. 33 %, die Rechenzeitersparnis fĺallt lĺangst nicht so sehr ins Gewicht wie im kartesischen Fall.

4.3 Der perfekte Absorber in rotationssymmetrischen Feldproble- men Es ist naheliegend, den perfekten Absorber auch in rotationssymmetrischen Feldproblemen in einer Anordnung nach Bild 4.3 zu verwenden. Die eigentliche Antennenanordnung ist in positiver radialer Richtung und in positiver und negativer ZŰRichtung mit einer perfekt absorbierenden Schicht abgesumpft. Unmittelbar neben den absorbierenden Schichten kĺonnen zeitabhĺangige elektromagnetische Felder abgegriffen werden, beispielsweise fĺur die NahfeldŰzuŰ Fernfeldtransformation aus Abschnitt 4.5.3. Der eigentliche Antennenbereich ist also von einer Freiraumschicht umgeben, die Antennenzuleitung kann jedoch ggf. in den Absorber bei Z = 0 hineinragen. Hier werden dann rĺucklaufende Wellen in der Zuleitung absorbiert.

Aussage 4.2 Soll die Antennenstruktur fein aufgelĺost und der Rechenaufwand in Grenzen gehalten werden, so mĺussen die Absorber im Nahfeld der Antenne z.B. im Abstand von einer Wellenlĺange postiert werden.

R

Z

perfekte Absorber

Auskopplungsschicht

Antennengebiet

n = −E z n = +E z

n = E r

Bild 4.3. Anordnung zur Simulation eines rotationssymmetrischen Antennenproblems mit perfekt absorbierenden Schichten.

In diesem Abschnitt wird zunĺachst der rotationssymmetrische perfekte Absorber im kontinuierlichen Fall untersucht. Danach wird er diskretisiert und die diskrete Version fĺur den kritischen Fall radialen Welleneinfalls einem Praxistest unterzogen. Dabei wird stets der Fall des azimutunabhĺangigen elektromagnetischen Feldes (n = 0) mit den Feldkomponenten E^0_f (R ,Z,T ), H^0_r (R ,Z,T ) und H^0_z (R ,Z,T ) untersucht.

4.3.1 Der kontinuierliche rotationssymmetrische perfekte Absorber

Aussage 4.3 Der perfekte Absorber arbeitet bei radial einfallenden Zylinderwellen auch im kontinuierlichen Fall nicht re~exionsfrei. Er kann dennoch zur Absorption radial einfallender Zylinderwellen verwendet werden, wenn er

• mindestens eine Wellenlĺange von der Symmetrieachse entfernt ist und

• mit im Vergleich zum kartesischen Fall kleiner Absorptionszahl arbeitet.

Der Absorber fĺur die Radialrichtung arbeitet dann deutlich schlechter als sein kartesisches Pendant, aber doch zufriedenstellend. In ZŰRichtung funktioniert der perfekte Absorber auch bei rotationssymmetrischen Problemen tadellos.

Im Falle der Unabhĺangigkeit des elektromagnetischen Feldes von der zŰ Koordinate und von der fŰKoordinate sind im homogenen Medium homogene TEMŰZylinderwellen

E_r (r ) = 0, H_f (r) = C_H H^{(2)}_1 (k_r r ), E_z(r ) = k_r jw e + k C^H H (2) 0 (kr r )

= jZF CH H^( 2) 0 (kr r ).

(4.3.1)

Lĺosungen der Maxwellschen Gleichungen im Frequenzbereich [14, Kapitel 8.1]. Hierbei ist C_H eine beliebige Konstante.

Ferner ist k_r = √ −(jwe + k ) (jwm + s ),

Z_F = √ jwm + s jwe + k . H^{(1/2)}_n (r ) = J_n(r ) ± jY_n(r ),

(4.3.2)

sind die Hankelfunktionen nŰter Ordnung, die nach innen bzw. auSSen laufende Zylinderwellen beschreiben.

Soll eine Grenzschicht bei r = r_0 fĺur homogene Zylinderwellen re~exionsfrei sein, so muSS lim r→r_0 r<r_0

E_z(r ) H_f (r )

= lim r→r_0 r>r_0

E_z(r ) H_f (r )

(4.3.3)

und damit

Z_{F,l}

H^{(2)}_0 (k_{r,l} r_0) H^{(2)}_1 (k_{r,l} r_0)

= ZF,r

H^{(2)}_0 (k_{r,r} r_0) H^{(2)}_1 (k_{r,r} r_0) , (4.3.4)

wobei die Buchstaben l bzw. r das Gebiet links bzw. rechts der Grenzschicht indizieren. Im Gegensatz zu (3.4.2) ist diese Bedingung ortsŰ und vor allem ĺuber die radiale Wellenzahl k_r frequenzabhĺangig. Der kontinuierliche perfekte Absorber ist damit im rotationssymmetrischen Fall als nicht generell re~exionsfrei identi^ziert.

Fĺur groSSe k_r r_0 konvergiert (4.3.4) jedoch gegen (3.4.2).

Eine Analyse^5 liefert als Re~exionsfaktor S_{11} der Grenzschicht zwischen einem Luftbereich und dem perfekten Absorber mit der Absorption α bei rein radialem Welleneinfall

S_{11} = ( H^{(2)}_1 (k_{r,l} r_0) H^{(2)}_0 (k_{r,r} r_0) − H^{(2)}_1 (k_{r,r} r_0) H^{(2)}_0 (k_{r,l} r_0) ) H^{(1)}_0 (k_{r,l} r_0) ( H^{(1)}_0 (k_{r,l} r_0) H^{(2)}_1 (k_{r,r} r_0) − H^{(2)}_0 (k_{r,r} r_0)H^{(1)}_1 (k_{r,l} r_0) ) H^{(2)}_0 (k_{r,l} r_0) ,

|S_{11}| ≈

16r_0 αc_0

4096w^4r^{04} + 1024w^2r^{03}αc^0 − 384w^2r^{02}c^{02}

+ 64r 02α2c02 − 48r 0 αc03 + 9c04 + 4096w 2r 04α2

(4.3.5)

mit^k_e =^s_m = α und der Vakkumlichtgeschwindigkeit c_0. Die angegebene Nĺaherung fĺur den Betrag des Re~exionsfaktors wurde unter Verwendung der asymptotischen Entwicklungen [47, Kapitel 21.8]

H^{(1/2)}_0 (z ) ≈

√_2 pz e^{±j (z−p/4)} ( 1 ∓ j^1_8 z ) , H^{(1/2)}_1 (z ) ≈ ∓j

√_2 pz e^{±j (z−p/4)} ( 1 ± j^3_8 z ) (4.3.6)

fĺur z ∈ C groSSen Betrages ermittelt. Sie kann als ,,FaustformelŤ erfahrungsgemĺaSS in der Praxis stets angewendet werden.

4.3.2 Diskretisierung des rotationssymmetrischen perfekten Absorbers

Analog zu der Vorgehensweise beim kartesischen Problem in Abschnitt 3.4.3 erfolgt hier eine Aufteilung der H^0_f (R ,Z,T )ŰFeldkomponente. Es ist

E^{II}(X,T )=dg

α^−_z α^+_z α^−r α^+r

t E^{II}(X,T ) + D t D_xe_0 dg 1 α^+_z 1 α^+r

p^{II}_{2 t} H^{II}(X,T ),

H^{II}(X,T )=dg

α^−_z α^+_z α^−r α^+r

t H^{II}(X,T ) + D t D_xm_0 dg 1 α^+_z 1 α^+r

p^{II}_2 E^{II}(X,T )

(4.3.7)

5Der Re~exionsfaktor S_{11} ist hier als Verhĺaltnis der linksseitigen hinŰ und rĺucklaufenden Wellenanteile (bezogen auf die elektrische Feldstĺarke) an Stelle r_0 zu verstehen.

mit α^+ = 1 +

D_t 2 α,

α^− = 1 −

D_t 2 α,

H^{II}(X,T ) = ( H^0_{f z}(R ,Z,T ) H^0_{f r} (R ,Z,T )

)_T , E^{II}(X,T ) = ( E^0_r (R ,Z,T ) E^0_z (R ,Z,T )

)_T .

(4.3.8)

Die Indizes der Absorptionskoef^zienten entsprechen wieder den Abhĺangigkeitsrichtungen.

Die Rotationsoperatormatrizen des rotationssymmetrischen Verfahrens p^{II}_2 und p^{II}_2 lauten

p^{II}_2 =

1 − z 0

0 r − 1 ,

p^{II}_2 = z − 1 z − 1 4 2R +1

2R −^{2R −1}_{2R} r 4 2R +1

2R −^{2R −1}_{2R} r , (4.3.9)

wobei wieder die obere Alternative in den geschweiften Klammern fĺur den entarteten Fall R = 0 steht.

4.3.3 Quantitative Untersuchung des rotationssymmetrischen perfekten Absorbers

In der Praxis sollen hybride rotationssymmetrische Zeitbereichsverfahren eingesetzt werden, um Antennen beispielsweise im Frequenzbereich von 1,6 GHz bis 2,0 GHz zu simulieren. Damit auch die Antennenzuleitung fein genug aufgelĺost ist, wird eine ZellgrĺoSSe D_x = 0,2 mm angenommen. Um den kritischen Radialabsorber bei mittlerem Rechenzeitaufwand auSSerhalb des Nahfeldes positionieren zu kĺonnen, sei die Radialdiskretisierung [R ] = 700 Elemente. Der

Absorber soll ferner nicht dicker als D = 100 Elemente sein. Eine grobe Abschĺatzung der benĺotigten Absorption ist

e^{− αc}0^{DD x} < 10^{−3},

(4.3.10)

damit wird bei V_{ph} = c_0D_t/D_x = 1/2

αD_t > 7 2D ≈ 0,035. (4.3.11)

Im diskreten Fall soll die Absorption wieder sanft mit

α(r ) = α_{max} ( r − r_0 d )_n (4.3.12)

bei d = DD_x ansteigen.

Diagramm 4.1 zeigt den frequenzabhĺangigen Betrag des Re~exionsfaktors S_{11} der Grenzschicht zwischen einem Luftbereich und einem kontinuierlichen perfekten Absorber bei unterschiedlichen Absorptionskoef^zienten α. Die Daten wurden mit Gleichung (4.3.5) berechnet^6.

Es fĺallt auf, daSS sich der Re~exionsfaktor im interessanten Frequenzbereich kaum vom Absorptionskoef^zienten beein~ussen lĺaSSt. Er liegt immer knapp unter 5 %. Nur mit unverhĺaltnismĺaSSig hohem Aufwand (die Grenzschicht liegt bei R = 2000, der Absorptionskoef^zient ist ab D ≈ 300 Elemente realistisch) kann er auf etwas ĺuber 1 % gedrĺuckt werden. Erst bei hohen Frequenzen ab ca. 5 GHz sind grĺoSSere Unterschiede bemerkbar.

Beim diskreten perfekten Absorber liegt der Fall ĺahnlich. Diagramm 4.2 zeigt den frequenzabhĺangigen Betrag des Re~exionsfaktors S_{11} der genannten Struktur mit [R ] = 700 in Abhĺangigkeit verschiedener Parameter.

Aussage 4.4 Die Eigenschaften des diskreten rotationssymmetrischen perfekten Absorbers sind im interessanten Frequenzbereich (relativ kleine Frequenzen in bezug auf die Diskretisierung) nur sehr wenig von dessen Parametern abhĺangig. In der Praxis ist so ein Re~exionsfaktor von knapp unter 3 % zu erreichen. Erst bei hohen Frequenzen macht sich der Parameterein~uSS bemerkbar, dort liefern dicke Absorber mit kleinen Absorptionskoef^zienten Re~exionsfaktoren klar unter 10^{−3}.

Mit Abstrahlbedingungen [45] lassen sich nach Diagramm 4.2 deutlich geringere Re~exionsfaktoren erreichen. Leider liefern damit konstruierte absorbierende

6Die exakte Formel wurde verwendet. Bei den hier gewĺahlten Parametern ist der Unterschied zur Nĺaherungsformel ab f = 1 GHz nicht sichtbar.

Wĺande nur bei radialem Welleneinfall brauchbare Ergebnisse, wĺahrend der hier vorgestellte perfekte Absorber auch bei schrĺagem Welleneinfall funktioniert. Die Untersuchungen im diskreten Fall wurden wie in Abschnitt 3.5.3 mit einem eindimensionalen Verfahren durchgefĺuhrt. Die Simulationen wurden im Zeitbereich durchgefĺuhrt und abgebrochen, bevor die re~ektierte Welle in der grĺoSSeren Referenzstruktur den MeSSpunkt erreicht.

10^8 10^9 10^{10}

2 5 2 5 2

Frequenz f in Hz −→

10 �6

10 �5

10 �4

10 �3

10 �2

10 �1

10^0

3

3

3

3

3

3

Betrag des Re~exionsfaktors S_{11} −→ r_0 D_x = 600 αD_t = 0; 050 r_0 D_x = 600 αD_t = 0; 010 r_0 D_x = 600 αD_t = 0; 005 r_0 D_x = 2000 αD_t = 0; 005

Diagramm 4.1. Frequenzabhĺangiger Betrag des Re~exionsfaktors S_{11} der Grenzschicht zwischen einem Luftbereich und einem kontinuierlichen rotationssymmetrischen perfekten Absorber im Falle rein radialen Welleneinfalls.

10^8 10^9 10^{10}

2 5 2 5 2

Frequenz f in Hz −→

10 �6

10 �5

10 �4

10 �3

10 �2

10 �1

10^0

3

3

3

3

3

3

Betrag des Re~exionsfaktors S_{11} −→

D = 20 αD_t = 0; 300 n = 2 D = 50 αD_t = 0; 300 n = 2 D = 70 αD_t = 2; 000 n = 3 D = 100 αD_t = 0; 100 n = 2 D = 100 αD_t = 0; 050 n = 1

Strahlungswand

Diagramm 4.2. Frequenzabhĺangiger Betrag des Re~exionsfaktors S_{11} von diskreten rotationssymmetrischen perfekten Absorbern im Falle rein radialen Welleneinfalls. Die radiale Zellanzahl ist [R ] = 700, die ZellgrĺoSSe D_x = 0,2 mm. In der Legende steht α als Abkĺurzung fĺur α_{max} aus (4.3.12).

4.4 Stabilitĺat und Dispersion des rotationssymmetrischen Verfahrens

Aussage 4.5 Das rotationssymmetrische Zeitbereichsverfahren lĺaSSt sich nur schlecht analytisch untersuchen. Hauptgrund ist, daSS fĺur das aus (4.2.4) zu gewinnende diskrete Pendant der Besselschen Differentialgleichung keine analytische Lĺosung bekannt ist.

Krummlinige FDTDŰVerfahren werden daher meist empirisch untersucht. Fĺur die Stabilitĺatsbetrachtung gilt im Zweidimensionalen grob [45]

D_t < 1 c_0 min ( A l ) . (4.4.1)

Dabei ist A die Zell~ĺache und l die maximale Zellausdehnung. Bei Rechteckgittern ist die maximale Zellausdehnung die Flĺachendiagonale. In der Praxis hat sich beim rotationssymmetrischen Gitter V_{ph} = c_0D_t/D_x = 1/2 als in jedem Fall stabil bewĺahrt.

Die Dispersionsrelation lĺaSSt sich auch nicht geschlossen angeben. Sie bereitet bei der Antennensimulation aber auch keine Schwierigkeiten, da wegen der Antennenzuleitung immer sehr fein aufgelĺost wird.

4.5 Anregung und Auskopplung im Sendebetrieb

In diesem Abschnitt wird auf die Problematik der Feldanregung und Auskopplung relevanter GrĺoSSen bei koaxial gespeisten Antennen und bei drahtgespeisten Antennen (z.B. der klassischen Dipolantenne) eingegangen. Wie in Abschnitt 2.4 vorgegeben, wird dabei zwischen SendeŰ und Empfangsbetrieb streng unterschieden.

Ziel der Simulation der Sendeantenne ist, wie in Abschnitt 2.4 beschrieben, die Ermittlung eines ĺaquivalenten Stromfadens.

Zunĺachst muSS dazu im rotationssymmetrischen Zeibereichsschema die Speisestelle der Antenne angemessen angeregt werden. An dieser Stelle kĺonnen auch Daten ausgekoppelt werden, um den Antenneneingang elektrisch zu charakterisieren. Zusĺatzlich wird nach Bild 4.3 das zeitabhĺangige elektromagnetische Feld auf dem kompletten Rand des eigentlichen Simulationsgebiets aufgezeichnet. Mit diesen Daten lĺaSSt sich dann im Frequenzbereich eine NahfeldŰzuŰ Fernfeldtransformation durchfĺuhren (Abschnitt 4.5.3).

4.5.1 Anregung fĺur koaxial gespeiste Antennen

Bild 4.4 zeigt die zur Anregung und Auskopplung von Wellenanteilen in einer Koaxialleitung verwendete rotationssymmetrische Simulationsstruktur. Die Ko- Z

R R 2 R 1 R 0

Z_D

Z_1

Z_2 + 1 Z_2

Elektroden

Auskopplung

Anregung

Absorber

Hf

Bild 4.4. Anordnung zur koaxialen Anregung und Auskopplung.

axialleitung besitzt den Innenradius D_xR_0 und den AuSSenradius D_xR_1, wobei die Elektroden durch Nullsetzen der diskreten elektrischen Feldstĺarke realisiert werden. Der perfekte Absorber im Bereich Z ∈ [0,Z_D] dient als Wellensumpf fĺur die rĺucklaufende Welle.

Auf dem eingezeichneten Anregungsweg bei Z = Z_1 wird eine radiale diskrete elektrische Stromdichte J^0_r (R ,Z,T ) eingeprĺagt, die ĺortlich dem Verlauf des elektrischen Feldes des Grundtyps der kontinuierlichen Koaxialleitung nachempfunden ist. Es gilt bei Z = Z_1

J^0_r (R ,Z,T ) = J_0 1 R + 1/2 sin(w_0D_t (T − T_0)) e^− ı_{T −T0} T1 ȷ_2 , (4.5.1)

zeitlich ist dies ein modulierter GauSSimpuls wie in Abschnitt 3.6.1. Zur Auskopplung werden zunĺachst die elektrische Spannung und die elektrische Stromstĺarke bei z = (Z_2 + 1/2) D_x ermittelt. Die Stromstĺarke ist i(T ) = ∮ Hds und so

i(T ) = p (2R_0 + 1)D_x H^0_f (R ,Z,T ) | R =R_0,Z=Z_2 .

(4.5.2)

Die Spannung u(T ) wird durch Summation der Radialkomponenten des elektrischen Feldes und anschlieSSende Mittelung gewonnen. Es ist bei Z = Z_2

u(T ) =

D_x 2 (z + 1)

R_1−1

∑_{R =R 0}^{E 0}r^{(R ,Z,T ).}

(4.5.3)

Meist wird eine Aufteilung der Leitungswelle in einen hinŰ und einen rĺucklaufenden Anteil gewĺunscht. Bei groSSem Abstand der Auskopplungsstelle zur nĺachsten Diskontinuitĺat und kurzem Anregungsimpuls kĺonnen die Anteile zeitlich getrennt werden. Die Anregung enthĺalt dann allerdings erhebliche Anteile bei hohen Frequenzen, diese kĺonnen schon kurze Leitungsdiskontinuitĺaten zur Resonanz bringen und so verhindern, daSS die Felder schnell genug abklingen. Hier wird daher ein elektrodynamischer Richtkoppler verwendet, um mit niederfrequenten Anregungen arbeiten zu kĺonnen. Dieser geht von reinen kontinuierlichen Grundtypen in der Koaxialleitung aus. Es ist u(T ) = u_h(T ) + u_r(T ),

i(T ) = Z_l (u_h(T ) − u_r(T )),

Z_l =

Z_F 2p ln R_1 R_0

(4.5.4)

und somit

u_h(T ) = 1 2 (u(T ) + Zl i(T )),

u_r(T ) = 1 2 (u(T ) − Zl i(T )).

(4.5.5)

In einer Testrechnung wurde die Koppeldĺampfung des elektrodynamischen Richtkopplers in einer luftgefĺullten Koaxialleitung untersucht, die beidseitig abgesumpft ist. Diagramm 4.3 gibt die Ergebnisse wieder. Offensichtlich arbeitet die koaxiale EinŰ und Auskopplung fĺur alle praktischen Zwecke genau genug. Im Detail ist zu erkennen, daSS der elektrodynamische Richtkoppler bei groSSem R_1 etwas genauer wird. Dies ist auf die bessere ĺUbereinstimmung des kontinuierlichen und des diskreten koaxialen Grundwellentyps bei feinerer Au~ĺosung zurĺuckzufĺuhren.

4.5.2 Anregung bei drahtgespeisten Antennen

Bei drahtgespeisten Antennen werden als TorgrĺoSSen am Antenneneingang keine WellengrĺoSSen, sondern eine elektrische Spannung und eine Stromstĺarke de^- niert. Bild 4.5 zeigt die zur Anregung einer drahtgespeisten Antenne mit dem diskreten Radius R_1 der AnschluSSdrĺahte verwendete Anordnung. Bei (R_0,Z_0)

i(T ) A n u(T )

Z

R R 0

Z_0 + 1 Z_0

R 1

R 0 H_f

Bild 4.5. Anordnung zur Anregung und Auskopplung bei Drahtantennen.

wird ĺuber die zŰKomponente der elektrischen Feldstĺarke eine Spannung u(T ) eingeprĺagt. Die Zeitabhĺangigkeit entspricht dabei wieder einem modulierten GauSSimpuls.

Die Stromstĺarke i(T ) wird ĺuber das magnetische Feld ausgekoppelt mit

i(T ) = p (2R_0 + 1)D_x H^0_f (R ,Z,T ) | R =R_0,Z=Z_1 .

(4.5.6)

Aussage 4.6 Bei der magnetfeldbasierten Ermittlung der Torstromstĺarke i(T ) von drahtgespeisten Antennen wird eine Verschiebungsstromstĺarke mit gemessen. Bei einem Abgriffradius R_0 = 0 ist dies nicht der Fall, der kapazitive Ein- ~uSS des Drahtanschlusses wird voll erfaSSt. Wird am Drahtradius R_1 abgegriffen, so bleibt die Kapazitĺat des AnschluSSspalts auSSen vor.

Diagramm 4.4 zeigt zur Illustration Simulationsergebnisse fĺur einen unendlich ausgedehnten Drahtdipol mit R_1 = 5. Die ZellgrĺoSSe ist D_x = 0,2mm bei einer Zellanzahl von 200 × 200 Elementen. Mit Hilfe der hier beschriebenen Technik wurde die Eingangsadmittanz berechnet, wobei die Auskopplung zur Stromberechnung einmal bei R_0 = 0 und einmal bei R_0 = R_1 erfolgte. Die Differenz der Imaginĺarteile beider Admittanzen entspricht offensichtlich in sehr guter Nĺaherung der Admittanz eines Kondensators der Kapazitĺat C = 160 fF. ĺUber die Plattenkondensatorformel ergibt sich fĺur den Anregungsspalt eine Kapazitĺat von 139 fF. Zieht man Streueffekte mit in Betracht, so ist die ĺUbereinstimmung gut. Interessant ist diese Betrachtung fĺur den Literaturdatenvergleich von Eingangsimpedanzen von Dipolantennen in Abschnitt 5.1.3. Die beispielsweise in [48, Kapitel 2.2] verwendeten Dĺunndrahtmodelle vernachlĺassigen nĺamlich implizit die Spaltkapazitĺat. Deshalb muSS die Auskopplung der Stromstĺarke fĺur diesen Zweck auSSen erfolgen.

10^9 10^{10}

2 5 2 5 2 5

Frequenz f in Hz −→ 40 50 60 70 80

Koppeldĺampfung in dB −→

R_0 = 7 R_1 = 16 Z_l = 49; 58Ω R_0 = 7 R_1 = 25 Z_l = 76; 33Ω R_0 = 7 R_1 = 35 Z_l = 95; 52Ω

Diagramm 4.3. Frequenzabhĺangiger Betrag der Koppeldĺampfung des elektrodynamischen Richtkopplers fĺur verschiedene Koaxialleitungen bei einer ZellgrĺoSSe von D_x = 0,2 mm. Die Axialabsorber sind D = 20 Elemente stark, die maximale diskrete Absorption ist α_{max}D_t = 6, der Exponent n = 4. Der Re~exionsfaktor der Absorber ist im ganzen Frequenzbereich kleiner als 10^{−5}.

10^8 10^9 10^{10}

2 3 5 2 3 5

Frequenz f in Hz −→

10 �5

10 �4

10 �3

10 �2

10 �1

Admittanz in S −→

Kurve 1 Kurve 2 Kurve 3 Kurve 4

Diagramm 4.4. Simulierte frequenzabhĺangige Eingangsadmittanz des unendlich ausgedehnten Drahtdipols mit dem diskreten Radius R_1 = 5 bei D_x = 0,2 mm. Kurve 1 zeigt den Betrag der Eingangsadmittanz, wobei der Strom i(T ) bei R_0 = 0 abgegriffen wurde. Fĺur Kurve 2 wurde bei R_0 = R_1 abgegriffen. Kurve 3 zeigt die Differenz der Imaginĺarteile der Admittanzen beider Anordnungen, Kurve 4 zum Vergleich die Admittanz eines Kondensators der Kapazitĺat C = 160 fF.

4.5.3 Die NahfeldŰzuŰFernfeldtransformation

Der Weg zur Ermittlung des ĺaquivalenten Stromfadens nach Abschnitt 2.4.1 fĺuhrt ĺuber das Fernfeld der Antenne. Dieses geschieht ĺahnlich wie im kartesischen Fall (Abschnitt 3.7.3.1 bis 3.7.3.3) ĺuber eine Feldauskopplung am Rand des Simulationsgebiets mit anschlieSSender Ermittlung von Ersatz~ĺachenstromdichten nebst Integration zur Fernfeldberechnung.

Zur Feldauswertung wird wie in Abschnitt 3.7.3.1 mit interpolierten diskreten Feldern gearbeitet, bei denen alle Feldkomponenten in den Zellursprung interpretiert werden. Es ist

“E^0_r (R ,Z,T ) “E^0_z (R ,Z,T ) “H^0_f (R ,Z,T ) = 1 2 (1 + r) E 0r (R ,Z,T ) E^0_z (R ,Z,T ) 1 8 (1 + t) (1 + z) (1 + r) H 0f (R ,Z,T )

(4.5.7)

das interpolierte Feld.

Zur Ermittlung des ĺaquivalenten Stromfadens wird das Fernfeld im Frequenzbereich benĺotigt. Mit Hilfe der Diskreten Fouriertransformation ist ( “ J^0_F(R ,Z,w ) “M^0_F(R ,Z,w ) ) = D_t ∑_T e^{−j}wD^tT ( “ J^0_F(R ,Z,T ) “M^0_F(R ,Z,T ) ) , (4.5.8)

wobei die Richtungen der Flĺachennormaleneinheitsvektoren n Bild 4.3 zu entnehmen sind.

Die aus den Ersatz~ĺachenstromdichten zu berechnenden Vektorpotentiale A_v(x,w) und F_v(x,w ) sind ĺahnlich wie in (3.7.2) ( A_v(x,w) F_v(x,w) ) = 1 4p 2p∫ f =0

∑_{(R ;Z)T∈∂G}^{e−jk0|r|}_{|r|} ( “ J^0_F(R ,Z,w ) “M^0_F(R ,Z,w ) ) R D^2_x df.

(4.5.9)

Dabei ist ∂G der Rand des Simulationsgebiets, r = x − D_x (R cosf,R sinf,Z)^T ist der Abstandsvektor vom Quellpunkt zum Aufpunkt. Das Integral ĺuber den Rand des Simulationsgebiets ist dabei mit Hilfe der Trapezregel diskretisiert worden.

Die Integrale in (4.5.9) kĺonnen in Fernfeldnĺaherung analytisch ausgewertet werden^7.

7Es ist^2 pR 0 e^jz^{cos}f cosf df = j2p J_1(z ),^2 pR 0 e^jz^{cos}f df = 2p J_0(z ) und^2 pR 0 e^jz^{cos}f sinf df = 0.

Es ist in Fernfeldnĺaherung [14, Kapitel 1.7]

H_f(x,w) = rot A_v(x,w) + 1 jwm_0 rot rot F_v(x,w )

|r| ≈ r − D_xR cosf sinj − D_xZ cosj ⇒

H_f(x,w) ≈ e_α 2 e^{−jk0 r} r · ∑_{(R ,Z)T∈∂G}^{ejk0 ZD x cosj}

k_0 J_1(k_0R D_x sinj )cosj w e_0 J_1(k_0R D_x sinj ) jk_0 J_0(k_0R D_x sinj ) sinj T “J^0_{F,r} (R ,Z,w) “M^0_{F,f} (R ,Z,w) “J^0_{F,z}(R ,Z,w)

R D^2_x .

(4.5.10)

Dabei liegt ein in Kugelkoordinatensystem x = (r,j,α)^T zugrunde^8. Bild 4.6 zeigt den Integrationsweg fĺur die Nahfeld zu Fernfeldtransformation. Die Ele-

Absorber

∂G

Stĺutzpunkt

Integrationsintervall

R

Z

Bild 4.6. Auskopplung und Integrationsweg fĺur die NahfeldŰzuŰ Fernfeldtransformation.

8Seine Ursprungslage auf der zŰAchse kann in (4.5.10) ggf. mittels Ersatz von Z durch Z � Z_0 berĺucksichtigt werden.

mente bei R = 0 liefern keinen Beitrag und sind daher nicht eingezeichnet. Die Ecken des Integrationsweges werden wie eingezeichnet mit halblangen Integrationsintervallen behandelt, dies kann in (4.5.10) nĺaherungsweise durch Halbierung der entsprechenden Ersatz~ĺachenstromdichten realisiert werden.

4.6 Anregung und Auskopplung im Empfangsbetrieb

Nach Abschnitt 2.2 ist es Ziel der Empfangsantennensimulation, aus dem ohne Empfangsantenne vorhandenen elektromagnetischen Primĺarfeld in Form einer ebenen Welle F_p(x,t) die antenntypabhĺangig de^nierte AusgangsgrĺoSSe y(t) zu bestimmen.

Die Empfangsantennensimulation bezieht sich ausschlieSSlich auf das elektromagnetische Sekundĺarfeld F_s(x,t), daSS sich mit dem Primĺarfeld zum Gesamtfeld ĺuberlagert.

Beide Feldanteile erfĺullen nĺaherungsweise die Maxwellschen Gleichungen. Die Randbedingungen werden aber nur vom Gesamtfeld erfĺullt. Damit gilt bei vorgegebenem elektrischem Primĺarfeld E_p(x,t) auf Metallober~ĺachen mit dem Flĺachennormaleneinheitsvektor n n × (E_p(x,t) + E_s(x,t)) = 0, n × E_s(x,t) = −n × E_p(x,t).

(4.6.1)

Die Anregung des Empfangsproblems erfolgt also ĺuber die durch das Primĺarfeld vorgegebenen Tangentialkomponenten des elektrischen Feldes auf Metallober- ~ĺachen.

Die Anpassung des kartesisch vorliegenden Primĺarfeldes an die Zylindersymmetrie der Antennensimulation erfolgt ĺuber eine azimutale Mittelwertbildung. Zugrunde liegt eine vollstĺandige trigonometrische Fourierentwicklung des Primĺarfeldes ĺuber den Azimut. Die Fourieranteile kĺonnen laut Separationsansatz dann aber getrennt simuliert werden, so daSS fĺur die Auskopplung bei drahtgespeisten und koaxial gespeisten Antennen^9 wieder nur der azimutunabhĺangige Anteil interessiert. Dieser ist aber gerade ĺuber die genannte Mittelwertbildung zu ermitteln.

Bei der Auskopplung ist an sich das Gesamtfeld zu behandeln. Da Antennen aber gerade so beschaffen sind, daSS die elektromagnetische Sekundĺarfeldenergie zur Auskoppelstelle gefĺuhrt wird bzw. dort konzentriert wird, ist das Sekundĺarfeld an der Auskoppelstelle in der Praxis um GrĺoSSenordnungen stĺarker

9Wenn nur der Grundtyp ausbreitungsfĺahig ist, oder nur dieser ausgekoppelt wird.

4.6. ANREGUNG UND AUSKOPPLUNG IM EMPFANGSBETRIEB 99

als das Primĺarfeld. Deshalb kann letzteres in sehr guter Nĺaherung unberĺucksichtigt bleiben.

Die Auskopplung selbst geht dann fĺur drahtgespeiste und koaxial gespeiste Antennen verschieden vonstatten. Sie entspricht im koaxialen Fall exakt der Auskopplung der rĺucklaufenden Welle im Sendebetrieb wie in Abschnitt 4.5.1. Bei drahtgespeisten Antennen wird auch wie im Sendebetrieb (Abschnitt 4.5.2) verfahren, nur daSS mit u(T ) = 0 angeregt wird. Der ausgekoppelte Strom ist dann der KurzschluSSstrom der Empfangsantenne. Das komplette Ersatzschaltbild der Empfangsantenne ist dann eine Ersatzstromquelle mit der KurzschluSSstromstĺarke i(T ), die Innenadmittanz wird aus den TorgrĺoSSen der Sendesimulation gewonnen.

Kapitel 5 Anwendungsaspekte und Simulationsergebnisse

In diesem Kapitel werden Beispielprobleme diskutiert, wobei die Veri^kation der Simulationsergebnisse anhand von MeSSergebnissen eine wichtige Rolle spielt. Aber auch besondere Simulationsdetails und die Ergebnisinterpretation stehen im Vordergrund.

Zunĺachst werden Simulationsergebnisse fĺur verschiedene rotationssymmetrische Antennen prĺasentiert. Es folgen Anwendungsbeispiele fĺur die komplette Simulation des Gebĺaudefunkkanals.

5.1 Simulation rotationssymmetrischer Antennen

5.1.1 Eine Disconeantenne fĺur das 1800 MHzŰBand

Bild 5.1 zeigt den Lĺangsschnitt einer Disconeantenne fĺur Funkkanalmessungen im 1800 MHzŰBand. Da diese Antenne die SendeŰ und Empfangsantenne bei den im Verlauf dieses Kapitels untersuchten Beispielfunkkanĺalen darstellt, ist sie besonders interessant.

Wie fast alle koaxial gespeisten Antennen besteht sie prinzipiell aus einem Koaxialkabel, dessen Ende in je ein abstrahlendes Metallteil fĺur InnenŰ und AuSSenleiter mĺundet. Sie wird oft fĺur breitbandige Funkkanalmessungen verwendet. Die Zeitbereichssimulation erfolgte in einem Gitter von 700 mal 700 Zellen mit einer Kantenlĺange von 0,2 mm. Der Antennenkegel wurde mit einer Treppenstufennĺaherung dem Gitter angepaSSt. Weitere Simulationsparameter entnimmt man Tabelle 5.1.

Simulationsparameter Ortsau~ĺosung 0,2 mm Zeitschritt 333,3 fs Seitenlĺange (Zellen) 700 Zeitschrittzahl 20000 Radialabsorber Axialabsorber Dicke (Zellen) 50 Dicke (Zellen) 10 α_{max}D_t 0,3 α_{max}D_t 4,0 Exponent n 2,0 Exponent n 2,0

Tabelle 5.1. Simulationsparameter fĺur die Disconeantenne.

Bild 5.1. Lĺangsschnitt einer Disconeantenne fĺur Funkkanalmessungen im 1800 MHzŰBand. Kreuzschraf^erte schraf^erte Gebiete sind mit Te~on (e_r = 2,3) gefĺullt, einfach schraf^erte Gebiete sind Metallteile. Das Ende der Zuleitung (Z_L = 50W) in der Zeichnung ist die Bezugsebene. Die eingetragenen MaSSe verstehen sich in mm.

Angeregt wurde in der Koaxialleitung mit einem sinusfĺormig modulierten GauSSimpuls. Die Modulationsfrequenz betrĺagt 5000 MHz, die Bandbreite ebenfalls 5000 MHz. Bei der nicht ganz unkritischen Wahl dieser Anregungsparameter ist folgendes zu beachten:

• Im interessanten Frequenzbereich muSS das Anregungssignal genĺugend stark sein.

• Sehr niederfrequente Anteile im Anregungsspektrum stĺoren, da sie nur langsam abklingen.

• Ein Gleichanteil lĺadt die Antenne elektrostatisch auf, durch die begrenzte Simulationsdauer verfĺalscht dies mit der diskreten Fouriertransformation gewonnene Ergebnisse bei niedrigen Frequenzen.

• Hochfrequente Anteile regen hĺohere Koaxialmoden an. So bilden sich unerwĺunschte Resonanzen in Verdickungen der Koaxialleitung aus und klingen nur langsam ab.

Ansonsten ist eine grĺoSStmĺogliche Bandbreite wĺunschenswert, da sie die Simulationsdauer kurz hĺalt und auSSerdem eventuell die effektorientierte zeitliche Auftrennung der Ergebnissignale ermĺoglicht.

Der Eingangsre~exionsfaktor der Disconeantenne Zunĺachst wird der Eingangsre~exionsfaktor der Disconeantenne untersucht. HinŰ und rĺucklaufende Welle des koaxialen Grundtyps wurden mit dem elektrodynamischen Richtkoppler aus Abschnitt 4.5.1 als Zeitreihen ermittelt. Die diskrete Fouriertransformation liefert dann unmittelbar den gewĺunschten Re~exionsfaktor. Vergleichsmessungen erfolgten mit einem Netzwerkanalysator der Firma Hewlett Packard, das verwendete Modell eignet sich fĺur Frequenzen bis 3 GHz. Eine OSLŰKalibrierung wurde mit einem Kit mit 3,5 mmŰVerbindern durchgefĺuhrt. Da der Antennenstecker in NŰTechnik ausgefĺuhrt ist, muSSte ein Adapter zwischengeschaltet werden, somit ist die Festlegung der Bezugsebene mit einer Ungenauigkeit von ca. 10 mm behaftet. AuSSerdem ist mit einer nicht herauskalibrierten Betragsungenauigkeit von maximal 1 dB bei hĺoheren Frequenzen zu rechnen.

Die Diagramme 5.1 und 5.2 zeigen Betrag und Phase des berechneten Eingangsre~exionsfaktors der Disconeantenne im MeSSdatenvergleich.

0 500 1000 1500 2000 2500 3000

Frequenz in MHz −→ -30 -25 -20 -15 -10 -5 0

Betrag des Re~exionsfaktors S_{11} in dB −→

Diagramm 5.1. Berechneter frequenzabhĺangiger Betrag des Re~exionsfaktors S_{11} der Disconeantenne im Vergleich zu MeSSergebnissen. Die simulierte Kurve ist breit dargestellt.

0 500 1000 1500 2000 2500 3000

Frequenz in MHz −→

−180

−135 −90 −45 0 45 90 135 180

Winkel des Re~exionsfaktors S_{11} in Grad −→

Diagramm 5.2. Berechneter frequenzabhĺangiger Winkel des Re~exionsfaktors S_{11} der Disconeantenne im Vergleich zu MeSSergebnissen. Die simulierte Kurve ist breit dargestellt.

Messung und Rechnung stimmen sehr gut miteinander ĺuberein. Nennenswerte Abweichungen zeigen sich nur bei Frequenzen ĺuber 2300 MHz, also auSSerhalb des Betriebsbereiches der Antenne.

Im Betragsspektrum fallen zwei Resonanzstellen auf, eine bei ca. 1150 MHz und eine bei ca. 2300 MHz. Diese begrenzen das Betriebsband der Antenne. Die untere Resonanz rĺuhrt wahrscheinlich vom Konus her, eine grobe ĺUberschlagsrechnung mit einer stehenden Viertelwelle auf der Konuslĺange ergibt eine Resonanz bei 1000 MHz. Eine stehende Halbwelle auf dem Durchmesser der Antennenscheibe verursacht eine Resonanz bei 2200 MHz, was gut mit der beobachteten oberen Resonanz ĺubereinstimmt. In einem Frequenzbereich von 1500 MHz bis 2000 MHz variiert der simulierte Eingangsre~exionsfaktor der Antenne um weniger als 2 dB. Sie ist also tatsĺachlich gut als Breitbandantenne bei einer Bandmittenfrequenz von 1800 MHz einsetzbar.

Die Abstrahleigenschaften der Disconeantenne Zur Berechnung der Strahlungsleistungsdichte der Disconeantenne im Sendebetrieb wird wieder in der Koaxialleitung angeregt. Auch die ĺubrigen Simulationsparameter entsprechen denen aus dem vorigen Abschnitt.

Mit der in Abschnitt 4.5.3 beschriebenen NahfeldŰzuŰFernfeldtransformation sind die Strahlungsdiagramme aus diesem Abschnitt berechnet worden. MeSSergebnisse der Abstrahleigenschaften der Disconeantenne lagen leider nicht vor, die Veri^kation der NahfeldŰzuŰFernfeldtransformation erfolgt daher erst in Abschnitt 5.1.2.

Die Diagramme 5.3 und 5.4 zeigen die Verteilung der Strahlungsleistung der Disconeantenne ĺuber dem Elevationswinkel j bei verschiedenen Frequenzen. Es fĺallt auf, daSS sich das Strahlungsmaximum mit der Frequenz recht stark verĺandert. Es schwenkt im Bereich von 1000 MHz bis 2250 MHz um immerhin 45 Grad. Der maximale Strahlungsleistungsbetrag bleibt dagegen bis auf 2 dB konstant.

Die Disconeantenne im Empfangsbetrieb In der Simulation des Empfangsbetriebs wird ĺuber das elektrische Feld auf Metallober~ĺachen angeregt. Ansonsten entsprechen die Simulationsparameter genau denen des Sendebetriebs. Diagramm 5.5 zeigt die Frequenzabhĺangigkeit der relativen Emp^ndlichkeit^1der Disconeantenne auf eine senkrecht zur Antennenachse einfallende ebene elektromagnetische Welle. Auffallend ist, daSS im Betriebsband die Emp^ndlichkeit

1Unter der relativen Empfangsemp^ndlichkeit wird hier das Verhĺaltnis der Spannung der auslaufenden Welle in der Zuleitung der Empfangsantenne zur elektrischen Feldstĺarke der einfallenden ebenen Welle verstanden.

mit der Frequenz abnimmt. Maximale Emp^ndlichkeit wird bei der ersten Resonanz erreicht, die zweite Resonanz spiegelt sich interessanterweise nicht im Emp^ndlichkeitsspektrum wider.

In Diagramm 5.6 ist die relative Emp^ndlichkeit der Disconeantenne auf ebene elektromagnetische Wellen, die aus verschiedenen Richtungen einfallen, bei diversen Frequenzen dargestellt. Das Emp^ndlichkeitsmaximum schwenkt hier fast nicht mit der Frequenz, im Bereich von 1000 MHz bis 2250 MHz liegt jedoch eine ausgeprĺagte Emp^ndlichkeitsschwankung von ca. 8 dB vor. Die Simulationsdauer betrug ca. 1,5 Stunden fĺur den Sendebetrieb, die Empfangssimulation ist aufwendiger und benĺotigt ca. 2,5 Stunden je Einfallswinkel der ebenen Welle. Fĺur die Simulationen wurde ein schneller Personalcomputer mit 200 MHz Taktfrequenz verwendet. Es konnten ca. 85 % aller Feldkomponenten mit der Diskreten Wellengleichung behandelt werden.

5.1.2 Eine koaxial gespeiste Monopolantenne fĺur Frequenzen von 800 bis 1200 MHz

Bild 5.2 zeigt den Lĺangsschnitt einer koaxial gespeisten Monopolantenne fĺur Funkkanalmessungen im Bereich von 800 bis 1200 MHz. Diese Antenne wurde an der ETH in Zĺurich entwickelt [49], MeSSdaten fĺur den Eingangsre~exionsfaktor und die Abstrahlcharakteristik liegen vor.

Bis auf die OrtsŰ und somit die Zeitau~ĺosung entsprechen die Simulationsparameter denen der Disconeantenne. Die Ortsau~ĺosung ist 0,5 mm, der Zeitschritt 833 fs.

Diagramm 5.7 zeigt Berechnungsergebnisse und MeSSergebnisse fĺur den Betrag des Eingangsre~exionsfaktors der Monopolantenne. Auch hier ist die ĺUbereinstimmung von Rechnung und Messung gut. Zwei Resonanzstellen, hier schwieriger quantitativ zuzuordnen, begrenzen wieder das Einsatzband. In Diagramm 5.8 sind Rechenergebnisse und Ergebnisse zweier Messungen fĺur die Abstrahlcharakteristik bei 1500 MHz dargestellt. Die ĺUbereinstimmung ist sehr gut.

Die Diagramme 5.9 und 5.10 zeigen nochmals die Abstrahlcharakteristik der Monopolantenne in Abhĺangigkeit des Elevationswinkels j fĺur verschiedene Frequenzen. Das Maximum ist hier wesentlich frequenzunabhĺangiger als bei der Disconeantenne. Die Intensitĺat des Maximums ĺandert sich mit der Frequenz um etwas mehr als 2 dB. Auffĺallig ist jedoch die fĺur MeSSzwecke ungewĺohnliche Lage des Abstrahlungsmaximums: Die Antenne strahlt unter einem Winkel von ca. 45 Grad gegen die Horizontale nach oben.

106 5. ANWENDUNGSASPEKTE UND SIMULATIONSERGEBNISSE

0 45 90 135 180

Elevationswinkel ג in Grad −→ −30 −25 −20 −15 −10 −5 0

Relative Strahlungsleistungsdichte in dB −→

1000 MHz 1250 MHz 1500 MHz 1750 MHz 2000 MHz 2250 MHz

Diagramm 5.3. Berechnete relative Strahlungsleistungsdichte der Disconeantenne in Abhĺangigkeit des Elevationswinkels j bei verschiedenen Frequenzen. Bezugswert der logarithmischen Darstellung ist das jeweilige Maximum bei gleicher Frequenz.

0 45 90 135 180

Elevationswinkel ג in Grad −→

−14 −12 −10 −8 −6 −4 −2 0 2

Relative Strahlungsleistungsdichte in dB −→

1000 MHz 1250 MHz 1500 MHz 1750 MHz 2000 MHz 2250 MHz

Diagramm 5.4. Berechnete relative Strahlungsleistungsdichte der Disconeantenne in Abhĺangigkeit des Elevationswinkels j bei verschiedenen Frequenzen. Bezugswert der logarithmischen Darstellung ist das Maximum bei 1750 MHz, d. h. alle Kurven sind gleich normiert.

0 500 1000 1500 2000 2500 3000

Frequenz in MHz −→ −20 −18 −16 −14 −12 −10 −8 −6 −4 −2 0

Relative Emp^ndlichkeit in dB −→

Diagramm 5.5. Berechnete relative Empfangsemp^ndlichkeit (siehe Text) der Disconeantenne in Abhĺangigkeit der Frequenz bei Anregung mit einer senkrecht zur Antennenachse einfallenden ebenen Welle. Bezugswert der logarithmischen Darstellung ist das Maximum.

0 45 90 135 180

Elevationswinkel ג in Grad −→

−14 −12 −10 −8 −6 −4 −2 0 2 4

Relative Emp^ndlichkeit in dB −→

1000 MHz 1250 MHz 1500 MHz 1750 MHz 2000 MHz 2250 MHz

Diagramm 5.6. Berechnete relative Empfangsemp^ndlichkeit der Disconeantenne in Abhĺangigkeit des Elevationswinkels j des Wellenvektors der einfallenden ebenen Welle bei verschiedenen Frequenzen. Bezugswert der logarithmischen Darstellung ist das Maximum bei 1750 MHz, d. h. alle Kurven sind gleich normiert.

Bild 5.2. Lĺangsschnitt einer koaxial gespeisten Monopolantenne fĺur Funkkanalmessungen im Bereich von 800 bis 1200 MHz. Kreuzschraf^erte Gebiete sind mit Te~on (e_r = 2,3) gefĺullt, einfach schraf^erte Gebiete sind Metallteile. Das Ende der Zuleitung (Z_L = 50W) in der Zeichnung ist die Bezugsebene. Der Masseteller hat einen Durchmesser von 500 mm. Die MaSSangaben sind in mm.

500 1000 1500

Frequenz in MHz −→

−50

−40

−30

−20

Betrag des Re~exionsfaktors S_{11} in dB −→

Diagramm 5.7. Berechneter frequenzabhĺangiger Betrag des Re~exionsfaktors S_{11} der Monopolantenne im Vergleich zu MeSSergebnissen. Die simulierte Kurve ist breit dargestellt.

0 45 90 135 180

Elevationswinkel ג in Grad −→ −30 −25 −20 −15 −10 −5 0

Relative Strahlungsleistungsdichte in dB −→

Simulation Messung I Messung II

Diagramm 5.8. Berechnete und gemessene relative Strahlungsleistungsdichte der Monopolantenne in Abhĺangigkeit des Elevationswinkels j bei 1500 MHz. Bezugswert der logarithmischen Darstellung ist das jeweilige Maximum.

110 5. ANWENDUNGSASPEKTE UND SIMULATIONSERGEBNISSE

0 45 90 135 180

Elevationswinkel ג in Grad −→ −30 −25 −20 −15 −10 −5 0

Relative Strahlungsleistungsdichte in dB −→

750 MHz 1000 MHz 1250 MHz 1500 MHz

Diagramm 5.9. Berechnete relative Strahlungsleistungsdichte der Monopolantenne in Abhĺangigkeit des Elevationswinkels j bei verschiedenen Frequenzen. Bezugswert der logarithmischen Darstellung ist das jeweilige Maximum bei gleicher Frequenz.

0 45 90 135 180

Elevationswinkel ג in Grad −→ −10 −8 −6 −4 −2 0 2 4

Relative Strahlungsleistungsdichte in dB −→

750 MHz 1000 MHz 1250 MHz 1500 MHz

Diagramm 5.10. Berechnete relative Strahlungsleistungsdichte der Monopolantenne in Abhĺangigkeit des Elevationswinkels j bei verschiedenen Frequenzen. Bezugswert der logarithmischen Darstellung ist das Maximum bei 1000 MHz, d. h. alle Kurven sind gleich normiert.

5.1.3 Dipolantennen zur Veri^kation der Empfangssimulation

Hier soll nun das Empfangsantennensimulationsverfahren anhand von Dipolantennen veri^ziert werden. Dieser Antennentyp wurde ausgewĺahlt, da als Referenz hierfĺur ein einfaches Stromentwicklungsverfahren aus Anhang A zur Verfĺugung steht.

Die Diagramme 5.11 und 5.12 zeigen dazu zunĺachst den simulierten FuSSpunktwiderstand verschiedener Dipolantennen im Vergleich zu den Ergebnissen des Stromentwicklungsverfahrens. Die Simulationsparameter des Zeitbereichsverfahrens entsprechen dabei denen der Disconeantenne aus Tabelle 5.1. Die ĺUbereinstimmung ist gut. Die vorhandenen Abweichungen rĺuhren hauptsĺachlich von der schlechten Modellierung der Antennenenden im Referenzverfahren her. Bei den Parallelresonanzen tritt nĺamlich beim Referenzverfahren eine Art Verschiebung nach hĺoheren Frequenzen hin auf. Die Antenne erscheint im Rahmen der Stromentwicklungsmethode also kĺurzer, was gut zur Vernachlĺassigung der Antennenendkapazitĺat paSSt.

Diagramm 5.13 zeigt die Emp^ndlichkeit des KurzschluSSstroms^2von Dipolantennen verschiedener Lĺangen auf eine senkrecht zur Antennenachse einfallende ebene Welle im Vergleich zu Referenzergebnissen.

Die erste Serienresonanz stimmt auch hier hervorragend ĺuberein, erst bei hĺoheren Frequenzen unterscheiden sich die beiden Modelle in der Resonanzstĺarke. Numerische Experimente ergaben, daSS bei der Stromentwicklungsmethode die hĺoheren Resonanzen sehr stark von den Simulationsparametern abhĺangen, daher ist hier der Zeitbereichsmethode mehr Vertrauen zu schenken. In Diagramm 5.14 ist die Emp^ndlichkeit der Dipolantennen auf eine unter einem Winkel von 45^∘ zur Antennenachse einfallende ebene Welle im Vergleich zu Referenzergebnissen zu sehen. Die Welle ist dabei so polarisiert, daSS der elektrische Feldvektor in der von der Antennenachse und dem Wellenvektor aufgespannten Ebene liegt. BezugsgrĺoSSe ist der Scheitelwert der elektrischen Feldstĺarke.

Hier stimmt auch die zweite Resonanzstelle gut mit den Referenzergebnissen ĺuberein.

2Die Emp^ndlichkeit des KurzschluSSstroms der Dipolantenne ist das Verhĺaltnis desselben zur elektrischen Feldstĺarke der einfallenden ebenen Welle. Einheit: Am/V

112 5. ANWENDUNGSASPEKTE UND SIMULATIONSERGEBNISSE

2000 4000 6000 8000 10000

Frequenz in MHz −→

−500

−400

−300

−200

−100 0 100 200 300 400 500 600 700 800

FuSSpunktwiderstand in W −→

Re

� Z_{f;A} �

Re

� Z_{f;B} �

Im

� Z_{f;A} �

Im

� Z_{f;B} �

Diagramm 5.11. Simulierter FuSSpunktwiderstand Z_{f,A} einer Dipolantenne der Lĺange l = 60 mm mit dem Radius a = 0,8 mm im Vergleich zu den Ergebnissen des Stromentwicklungsverfahrens Z_{f,B} aus Anhang A. Die Simulationsparameter entsprechen denen der Disconeantenne aus Tabelle 5.1

2000 4000 6000 8000 10000

Frequenz in MHz −→

−500

−400

−300

−200

−100 0 100 200 300 400 500 600 700 800

FuSSpunktwiderstand in W −→

Re

� Z_{f;A} �

Re

� Z_{f;B} �

Im

� Z_{f;A} �

Im

� Z_{f;B} �

Diagramm 5.12. Simulierter FuSSpunktwiderstand Z_{f,A} einer Dipolantenne der Lĺange l = 80 mm mit dem Radius a = 0,8 mm im Vergleich zu den Ergebnissen des Stromentwicklungsverfahrens Z_{f,B} aus Anhang A. Die Simulationsparameter entsprechen denen der Disconeantenne aus Tabelle 5.1

2000 4000 6000 8000 10000

Frequenz in MHz −→ −90

−85

−80

−75

−70

−65

−60

Empfangsemp^ndlichkeit in dB(Am/V) −→ l = 60 mm Simulation l = 60 mm Referenz l = 80 mm Simulation l = 80 mm Referenz

Diagramm 5.13. Simulierte Emp^ndlichkeit des KurzschluSSstroms (s. Text) von Dipolantennen verschiedener Lĺangen l mit dem Radius a = 0,8 mm auf eine senkrecht zur Antennenachse einfallende ebene Welle mit elektrischer Feldstĺarke in Richtung der Antennenachse. BezugsgrĺoSSe ist der Scheitelwertzeiger der elektrischen Feldstĺarke. Als Referenz dienen Ergebnisse des Stromentwicklungsverfahrens aus Anhang A. Die Simulationsparameter entsprechen denen der Disconeantenne aus Tabelle 5.1

114 5. ANWENDUNGSASPEKTE UND SIMULATIONSERGEBNISSE

2000 4000 6000 8000 10000

Frequenz in MHz −→

−100

−95

−90

−85

−80

−75

−70

−65

−60

Empfangsemp^ndlichkeit in dB(Am/V) −→ l = 60 mm Simulation l = 60 mm Referenz l = 80 mm Simulation l = 80 mm Referenz

Diagramm 5.14. Simulierte Emp^ndlichkeit des KurzschluSSstroms von Dipolantennen verschiedener Lĺangen l mit dem Radius a = 0,8 mm auf eine im Winkel von 45^∘ zur Antennenachse einfallende ebene Welle.

5.2 Simulationen zur beispielhaften Berechnung von Kanalimpulsantworten in verschiedenen Testszenarien

In diesem Abschnitt soll die Funkkanalsimulation als Ganzes, wie in Kapitel 2 beschrieben, an zwei Testgebĺauden erprobt werden. Als SendeŰ und Empfangsantenne wurde dabei jeweils eine Disconeantenne aus Abschnitt 5.1.1 eingesetzt. Referenzmessungen wurden als Zweitormessungen mit einem Netzwerkanalysator durchgefĺuhrt.

5.2.1 Gebĺaude des IMST in KampŰLintfort

Bild 5.3 zeigt den GrundriSS der linken Seite des ersten Obergeschosses der Instituts fĺur MobilŰ und Satellitenfunktechnik (IMST) in KampŰLintfort. Die Positionen der Antennen sind mit schwarz gefĺullten Kreisen markiert. SendeŰ und Empfangsantenne wurden in einer Hĺohe von ca. 1,54 m auf Stativen montiert. Die Sendeantenne befand sich in unmittelbarer Nĺahe (ca. 2 m Kabellĺange) des Netzwerkanalysators, die Empfangsantenne war ĺuber ein 10 m langes Koaxialkabel mit demselben verbunden.

Die Simulationsparameter entnimmt man Tabelle 5.2. Berĺucksichtigt wurden die in Bild 5.3 ausgefĺullten Metallteile mit Ausnahme der Zwischenwandbefestigungen. Hohlrĺaume in den Zwischenwĺanden sowie in den Doppelglasfenstern wurden mit erfaSSt. Die Tĺuren wurden mit realistischen ĺOffnungswinkeln simuliert.

Simulationsparameter Ortsau~ĺosung 8 mm Zeitschritt, ŸK_z = 0 18,64 ps Simulationsgebiet 31 x 13 m^2 Simulationsdauer 250 ns Absorber Anregung Dicke (Zellen) 15 Modulationsfrequenz 1800 MHz α_{max}D_t 6 Bandbreite (-20 dB) 1000 MHz Exponent n 4 Materialparameter Material e_r k Material e_r k Beton 9,0 0,090 S/m Gipskarton 6,0 0,060 S/m Glas 6,0 0,005 S/m Holz 5,0 0,006 S/m

Tabelle 5.2. Simulationsparameter fĺur das erste Testgebĺaude.

Die Stĺutzwerte der transversalen Wellenzahl k_z wurden im Winkelraster von 5^∘ bei Bandmittenfrequenz gewĺahlt. Es konnten ca. 92 % der Feldkomponenten mit der schnellen Diskreten Wellengleichung behandelt werden. Die Simulationen erforderten fĺur eine transversale Wellenzahl k_z = 0 ungefĺahr eine Rechenzeit von 360 CPUŰMinuten, bei k_z ≠ 0 wurden 960 Minuten je Stĺutzwert von ŸK_z benĺotigt. Hierbei wurde ein moderner Computer mit einer AlphaŰCPU der Firma Digital eingesetzt. Die Taktfrequenz betrĺagt 366 MHz.

Die Messungen erfolgten wieder mit dem Netzwerkanalysator aus Abschnitt 5.1.1. Fĺur das Herauskalibrieren der insgesamt ungefĺahr 12 m langen Verbindungskabel wurde nicht auf die Kalibrierungssoftware des NWA zurĺuckgegriffen. Statt dessen erfolgte eine einfache Durchgangskalibrierung, die nur die Kabeldĺampfung und die Verzĺogerung berĺucksichtigt. Die ebenfalls ausgemessenen Re~exionen an den Verbindungsstellen blieben unberĺucksichtigt, da sie bei Messungen des Transmissionsfaktors kaum ins Gewicht fallen.

Diagramm 5.15 zeigt den frequenzabhĺangigen Betrag des Transmissionsfaktors des Funkkanals fĺur Empfangsposition 2 im Vergleich zwischen Messung und Rechnung. Die ĺUbereinstimmung ist sehr gut, wenn man bedenkt, wie kritisch der Funkkanal von kleinsten Ungenauigkeiten der Gebĺaudegeometrie bzw. den Antennenpositionen abhĺangt.

Diesen als Fast Fading bekannten Sachverhalt illustriert Diagramm 5.16, in dem im Umkreis von nur 16 mm von Empfangsposition 2 verschiedene berechnete Transmissionsfaktorverlĺaufe gezeigt werden. Auffĺallig ist, daSS bei manchen Frequenzen der Transmissionsfaktor nur um ± 2 dB variiert, bei anderen jedoch um fast ± 15 dB.

Diagramm 5.17 zeigt den Vergleich der aufwendigen Simulationstechnik mit der vereinfachten, die mit nur einer Stĺutzstelle der transversalen Wellenzahl auskommt. Der Unterschied ist hier minimal. Zu beachten ist jedoch, daSS die vereinfachte Methode wegen des verwendeten Extrapolationsverfahrens nur relativ schmalbandige Ergebnisse liefern kann.

In Diagramm 5.18 ist der Transmissionsfaktor fĺur Empfangsposition 2 breitbandig zu sehen. Davon ausgehend wurde die Basisbandkanalimpulsantwort in Diagramm 5.19 berechnet. Die Bandbreite von 1000 MHz impliziert eine Zeitau~ĺosung in der GrĺoSSenordnung von 1 ns. Gut zu sehen ist die zeitliche Verzĺogerung, mit der der erste Impuls eintrifft sowie verschieden starke Echos. Diagramm 5.20 zeigt die Basisbandkanalimpulsantwort fĺur Empfangsposition 7.

Diagramm 5.21 und 5.22 zeigen MeSSdatenvergleiche fĺur die Empfangspositionen 3 und 7. Hier ist die ĺUbereinstimmung nicht so gut wie bei Empfangsposition 2. Beachtet man aber, wie kritisch die Datenerfassung ist, so sind die Ergebnisse doch befriedigend.

Bild 5.3. GrundriSS einer Etage des Instituts fĺur MobilŰ und Satellitentechnik in KampŰLintfort. Metallteile (Schrĺanke, Tĺurzagen, Zwischenwandbefestigungen und der FaradayŰKĺa^g) sind schwarz ausgefĺullt. Die verschiedenen Antennenpositionen sind eingezeichnet und beschriftet.

118 5. ANWENDUNGSASPEKTE UND SIMULATIONSERGEBNISSE

1700 1750 1800 1850 1900

Frequenz in MHz −→ −60 −55 −50 −45 −40

Transmissionsfaktor |S_{21}| in dB −→

Diagramm 5.15. Berechneter frequenzabhĺangiger Betrag des Transmissionsfaktors S_{21} des Funkkanals fĺur Empfangsposition 2 im Vergleich zu MeSSergebnissen. Die simulierte Kurve ist breit dargestellt.

1700 1750 1800 1850 1900

Frequenz in MHz −→ −60 −55 −50 −45 −40

Transmissionsfaktor |S_{21}| in dB −→

Diagramm 5.16. Simulierter frequenzabhĺangiger Betrag des Transmissionsfaktors S_{21} des Funkkanals in der Umgebung von Empfangsposition 2 zur Veranschaulichung des Fast Fading. Die Positionsvariation betrĺagt ±16 mm in Richtung der Koordinatenachsen.

1700 1750 1800 1850 1900

Frequenz in MHz −→ −60 −55 −50 −45 −40

Transmissionsfaktor |S_{21}| in dB −→

Diagramm 5.17. Simulierter frequenzabhĺangiger Betrag des Transmissionsfaktors S_{21} des Funkkanals in der Nĺahe von Empfangsposition 2. Die dĺunn ausgezogene Kurve wurde mit dem vereinfachten Simulationsverfahren mit nur einer Stĺutzstelle bei k_z = 0 ermittelt.

120 5. ANWENDUNGSASPEKTE UND SIMULATIONSERGEBNISSE

1000 1200 1400 1600 1800 2000 Frequenz in MHz −→ −55 −50 −45 −40 −35 −30

Transmissionsfaktor |S_{21}| in dB −→

Diagramm 5.18. Breitbandig simulierter frequenzabhĺangiger Betrag des Transmissionsfaktors S_{21} des Funkkanals in der Nĺahe von Empfangsposition 2.

0 10 20 30 40 50

Weglĺange der Freiraumwelle in m −→ 50 60 70 80 90 100 110 120 130 140 150

Basisbandkanalimpulsantwort in dB(1/s) −→

Diagramm 5.19. Zeitabhĺangiger Betrag der Basisbandkanalimpulsantwort (Einheit 1/s) mit einer Trĺagerfrequenz von 1800 MHz in der Nĺahe von Empfangsposition 2. Als unabhĺangige Verĺanderliche ist nicht die Zeit selbst, sondern der Weg aufgetragen, den eine Freiraumwelle in der jeweiligen Zeit zurĺucklegt.

0 10 20 30 40 50

Weglĺange der Freiraumwelle in m −→ 50 60 70 80 90 100 110 120 130 140 150

Basisbandkanalimpulsantwort in dB(1/s) −→

Diagramm 5.20. Zeitabhĺangiger Betrag der Basisbandkanalimpulsantwort (Einheit 1/s) mit einer Trĺagerfrequenz von 1800 MHz in der Nĺahe von Empfangsposition 3. Als unabhĺangige Verĺanderliche ist nicht die Zeit selbst, sondern der Weg aufgetragen, den eine Freiraumwelle in der jeweiligen Zeit zurĺucklegt.

122 5. ANWENDUNGSASPEKTE UND SIMULATIONSERGEBNISSE

1700 1750 1800 1850 1900

Frequenz in MHz −→ −80 −75 −70 −65 −60 −55 −50 −45 −40

Transmissionsfaktor |S_{21}| in dB −→

Diagramm 5.21. Berechneter frequenzabhĺangiger Betrag des Transmissionsfaktors S_{21} des Funkkanals fĺur Empfangsposition 3 im Vergleich zu MeSSergebnissen. Die simulierte Kurve ist breit dargestellt.

1700 1750 1800 1850 1900

Frequenz in MHz −→ −80 −75 −70 −65 −60 −55 −50 −45 −40

Transmissionsfaktor |S_{21}| in dB −→

Diagramm 5.22. Berechneter frequenzabhĺangiger Betrag des Transmissionsfaktors S_{21} des Funkkanals fĺur Empfangsposition 7 im Vergleich zu MeSSergebnissen. Die simulierte Kurve ist breit dargestellt.

5.2.2 Korridor eines alten Laborgebĺaudes

Als zweites Testszenario soll hier noch der Korridor eines alten Laborgebĺaudes nach Bild 5.4 in KampŰLintfort betrachtet werden.

Die Vergleichsmessungen erfolgten wieder mit den Disconeantennen. Tabelle 5.3 entnimmt man die Simulationsparameter. Die Diagramme 5.23 und 5.24

Simulationsparameter Ortsau~ĺosung 8 mm Zeitschritt, ŸK_z = 0 18,64 ps Simulationsgebiet 21 x 5,5 m^2 Simulationsdauer 250 ns Absorber Anregung Dicke (Zellen) 15 Modulationsfrequenz 1800 MHz α_{max}D_t 6 Bandbreite (-20 dB) 1000 MHz Exponent n 4 Materialparameter Material e_r k Material e_r k Stein 7,51 0,028 S/m Holz 5,0 0,006 S/m

Tabelle 5.3. Simulationsparameter fĺur das zweite Testgebĺaude.

zeigen den frequenzabhĺangigen Betrag des Transmissionsfaktors aus Rechnung und Messung fĺur zwei Empfangspositionen. Die ĺUbereinstimmung ist gut. Bei Empfangsposition 2 ist die Simulationskurve gegenĺuber den MeSSergebnissen jedoch signi^kant um knapp 4 dB nach unten verschoben.

5.3 AbschlieSSende Bewertung der Simulationsergebnisse

Rotationssymmetrische Antennen, speziell Dipolantenne, Disconeantenne und koaxial gespeiste Monopolantennen, lassen sich mit den hier vorgestellten Zeitbereichsmethoden hervorragend berechnen. Sowohl im SendeŰ als auch im Empfangsbetrieb konnte das Simulationsverfahren veri^ziert werden. Signi^- kante Abweichungen waren nicht zu beobachten.

Der Rechenaufwand fĺur den Sendebetrieb ist moderat, mit zwei bis drei CPUŰ Stunden lassen sich genaue Ergebnisse auf handelsĺublichen Kleincomputern erzielen. Fĺur die Empfangssimulation ist fĺur jeden Einfallswinkel eine solche Simulation erforderlich, was zu einer Verzehnfachung der Rechenzeit gegenĺuber dem Sendebetrieb bei sinnvoller Winkelabtastung fĺuhrt.

Bild 5.4. GrundriSS eines Korridors in einem alten Laborgebĺaude in KampŰ Lintfort. Die verschiedenen Antennenpositionen sind eingezeichnet und beschriftet.

1840 1860 1880 1900 1920 1940 1960

Frequenz in MHz −→

−65 −60 −55 −50 −45 −40

Transmissionsfaktor |S_{21}| in dB −→

Diagramm 5.23. Berechneter frequenzabhĺangiger Betrag des Transmissionsfaktors S_{21} des Funkkanals fĺur Empfangsposition 2 im Vergleich zu MeSSergebnissen. Die simulierte Kurve ist breit dargestellt.

1840 1860 1880 1900 1920 1940 1960

Frequenz in MHz −→

−65 −60 −55 −50 −45 −40

Transmissionsfaktor |S_{21}| in dB −→

Diagramm 5.24. Berechneter frequenzabhĺangiger Betrag des Transmissionsfaktors S_{21} des Funkkanals fĺur Empfangsposition 8 im Vergleich zu MeSSergebnissen. Die simulierte Kurve ist breit dargestellt.

In zwei Testszenarien wurde die komplette Funkkanalsimulation veri^ziert. Im konkreten Verwendungsfall muSS mit einer Abweichung von ± 5 dB beim Transmissionsfaktor gerechnet werden, unabhĺangig davon, ob das aufwendige oder das vereinfachte Simulationsverfahren verwendet wird.

Fĺur eine Installationsplanung von Funkanlagen ist diese Genauigkeit aber durchaus ausreichend. In diesem Anwendungsfall wird man das schnelle vereinfachte Verfahren, das mit einer Stĺutzstelle der transversalen Wellenzahl k_z = 0 auskommt, bevorzugen. Die Rechenzeit hierfĺur liegt fĺur typische Gebĺaude zwischen drei bis sieben Stunden je Sendeposition, also durchaus im praktikablen Bereich. Sollen Transmissionsfaktoren in einem breiten Frequenzband berechnet werden, so muSS das aufwendige Kanalsimulationsverfahren eingesetzt werden. Hiermit lassen sich zeitlich sehr fein aufgelĺoste Kanalimpulsantworten bestimmen. Die Anwendung hierfĺur ist hauptsĺachlich in der GerĺateŰ und Softwareentwicklung zu sehen.

Kapitel 6 Zusammenfassung und Ausblick

Der Funkkanal im Gebĺaude wird de^niert und seine Berechnung in AntennenŰ und Ausbreitungsproblem aufgeteilt. Rotationssymmetrische SendeŰ und Empfangsantennen kĺonnen so unabhĺangig vom Ausbreitungsproblem simuliert werden. Die Schnittstellen zur Ausbreitungssimulation sind

• eine konzentrierte Ersatzstromstĺarke fĺur die Sendeantenne und

• die elektrische Feldstĺarke in Richtung der Empfangsantennenachse, welche sich ohne Empfangsantenne in der Ausbreitungssimulation ergibt.

Fĺur die AntennenŰ und Ausbreitungssimulation wird je ein hybrides Zeitbereichsverfahren vorgestellt. Homogene Gebiete werden dabei mit der schnellen Diskreten Wellengleichung behandelt, Diskontinuitĺaten jedoch mit dem langsamer arbeitenden YeeŰSchema diskretisiert.

Die Verfahren werden unter Verwendung diskreter Feldoperatoren hergeleitet und in bezug auf Dispersion und Genauigkeit untersucht. Absorbierende Randbedingungen in Gestalt des perfekten Absorbers werden eingefĺuhrt und analysiert.

Zur Veri^kation der Antennensimulationsverfahren wurden Simulationen fĺur Dipolantennen, eine Disconeantenne und eine koaxial gespeiste Monopolantenne durchgefĺuhrt und mit MeSSdaten bzw. im Fall der Dipolantenne mit Ergebnissen eines anderen Simulationsverfahrens verglichen. Die ĺUbereinstimmung ist sehr gut. Auch wegen der kurzen Rechenzeiten ist der Antennensimulator in vollem Umfang in der Praxis einsetzbar.

In zwei Testszenarien wurden Transmissionsfaktoren von Funkkanĺalen in Gebĺauden berechnet und MeSSergebnissen gegenĺubergestellt. Die ĺUbereinstimmung ist im Rahmen der fĺur diese kritischen Simulationen zu erwartenden Genauigkeit gut. Mit der vereinfachten Version des Funkkanalsimulators kĺonnen somit bei moderater Rechenzeit recht genaue Vorhersagen ĺuber Funkkanĺale in konkreten Gebĺauden gemacht werden, die aufwendigere Version gestattet die Berechnung von Kanalimpulsantworten mit sehr hoher Zeitau~ĺosung, wie sie in Forschung und Entwicklung benĺotigt werden.

In Zukunft werden Zeitbereichssimulationen fĺur Funkkanĺale, wie die hier vorgestellten, immer attraktiver werden, besonders dann, wenn erwartungsgemĺaSS

128 6. ZUSAMMENFASSUNG UND AUSBLICK

die in der Vergangenheit beobachtete Leistungssteigerung bei Kleincomputern anhĺalt. Doch auch mit heutigen Computern werden angemessen kurze Rechenzeiten bei sehr guten Ergebnissen erreicht, dies gilt besonders fĺur die Antennensimulation.

Anhang A

Eine Stromentwicklungsverfahren zur nĺaherungsweisen Berechnung von Drahtantennen

Zur Veri^kation des Antennensimulators werden Empfangscharakteristiken von rotationssymmetrischen Beispielantennen benĺotigt. Diese sind in der Literatur rar. Daher wird in diesem Kapitel ein einfaches Berechnungsverfahren fĺur Drahtantennen vorgestellt, das unter anderem Vergleichsdaten fĺur den Empfangsbetrieb liefern kann [19].

Bild A.1 zeigt die dazu verwendete Ersatzanordnung. Ein konzentrierter Strom

r z i(w ; z)

Drahtober~ĺache

z = �^l_2 z =^l_2 2a

Bild A.1. Dipolantenne der Lĺange l mit dem Radius a. Dargestellt ist die felderzeugende konzentrierte Ersatzstromstĺarke und die Drahtober~ĺache.

i(z,w) erzeugt das elektromagnetische Sekundĺarfeld, welches im Empfangsbetrieb zusammen mit dem einfallenden Primĺarfeld auf der ebenfalls dargestellten Drahtober~ĺache die Randbedingungen erfĺullt. Der Antennenspalt wird erst spĺater in das Modell eingebunden.

Die zunĺachst unbekannte Ersatzstromstĺarke erzeugt ein elektromagnetisches Feld mit dem magnetischen Vektorpotential

A_v(x,w ) = 1 4p l/2∫ −l/2 e^{−jk0}

√_{r 2+(z−z′)2} √ r^2 + (z − z^′)^2 i(z^′,w )dz^′ e_z,

(A.1)

wobei ein Zylinderkoordinatensystem x = (r,f,z)^T benutzt wird und k_0 = w/c_0 gilt.

Mittels H(x,w ) = rot A_v(x,w), E(x,w ) = 1 jwe rot rot A_v(x,w),

E_z(x,w) = 1 jwe (k20 + ∂2z)Az(x,w)

(A.2)

lĺaSSt sich nun das erforderliche magnetische Vektorpotential auf der Drahtober- ~ĺache^1 bestimmen. Es besteht aus drei additiv zu ĺuberlagernden Teilfeldern.

1. Der Anteil

A_1(a,z,w) = − j 2 u_0(w ) Z_{F,0} sin(k_0|z|)

(A.3)

wird durch die elektrische Feldstĺarke E_{z,1}(z,w) = u_0(w )d(z) im Antennenspalt bei z = 0 erzeugt. Die Torspannung u_0(w ) wird im Sendebetrieb als Anregung verwendet.

2. Im Empfangsbetrieb wird der Anteil

A_2(a,z,w) = − jE_0(w,j ) Z_{F,0} k_0 sin(j ) e^{jk0 cos(j) z}

(A.4)

durch eine unter dem Winkel j einfallende ebene Welle mit dem elektrischen Feld E_z(x,w,j ) = E_0(w,j ) e^{−jk0(sin(j)x−cos(j)z)}

(A.5) hervorgerufen.

3. Das Teilfeld A_3(a,z,w) = c_1e^{jk0 z} + c_2e^{−jk0 z}

(A.6) erzeugt wegen (A.2) kein tangentiales elektrisches Feld auf dem hier betrachteten Teil der Drahtober~ĺache. Die Koef^zienten c_1 und c_2 sind zunĺachst unbekannt.

1Die Deckel~ĺachen kĺonnen nicht berĺucksichtigt werden.

Somit ist

(A.7) 1 4p l/2∫ −l/2 e^{−jk0}

√_{a2+(z−z′)2} √ a^2 + (z − z^′)^2 i(z^′,w )dz^′ =

− j 2 u_0(w ) Z_{F,0} sin(k_0|z|) − jE_0(w,j ) Z_{F,0} k_0 sin(j ) e^{jk0 cosj z}

+ c1ejk^0 z + c2e−jk^0 z die Integralgleichung fĺur die ortsabhĺangige Ersatzstromstĺarke i(z,w).

Aussage A.1 Die Koef^zienten c_1 und c_2 werden bestimmt, indem das Verschwinden der Ersatzstromstĺarke i(z,w) an den Antennenenden gefordert wird. Damit ist eine Ladungsansammlung an den Antennenenden in diesem Modell explizit ausgeschlossen.

Gleichung (A.7) wird numerisch gelĺost. Dazu wird der Antennenbereich z ∈] − l/2,l/2[ in N Teilintervalle zergliedert. Die Unbekannten sind dann die Stromstĺarken an den Intervallgrenzen, in den Intervallen selbst wird linear interpoliert. In Abhĺangigkeit der Unbekannten wird mit einer GauSSŰLegendreŰ Quadratur das magnetische Vektorpotential an M > N Stĺutzpunkten auf der Drahtober~ĺache bestimmt. So entsteht ein ĺuberdeterminiertes lineares Gleichungssystem M(w ) · i(w) = A_v(w )

(A.8)

mit der Systemmatrix M(w ) ∈ R^{M×(N+1)} . Dies wird im Sinne des kleinsten Fehlerquadrates gelĺost, wenn

∂_{in} ( [M(w) · i(w ) − A_v(w )]^T · [M(w ) · i(w) − A_v(w )] ) = 0 (A.9)

fĺur alle n erfĺullt ist. Es ergibt sich M^T(w ) · [M(w) · i(w ) − A_v(w )] = 0 M^T(w ) · M(w ) · i(w) = M^T(w ) · A_v(w )

(A.10)

als zu erfĺullendes lineares Gleichungssystem mit quadratischer Systemmatrix. Simulationsergebnisse sind

1. der FuSSpunktwiderstand Z_f = u_0(w )/i(z = 0,w) ohne einfallende Welle und

2. die Empfangsemp^ndlichkeit i(z = 0,w )/E_0(w,j ) bei u_0(w ) = 0, das ist der KurzschluSSstrom der Antenne bezogen auf die elektrische Feldstĺarke des einfallenden Feldes.

In der Praxis hat sich die Testpunktzahl M = 4N bewĺahrt, wobei N = 24 Teilintervalle eine gute Wahl darstellt.

Literaturverzeichnis

[1] MCQUIDDY, D. N.; WASSEL, J. W.; LAGRANGE, J. B.; WISSEMANN, W. R.:

Monolithic microwave integrated circuits: An historical perspective. In: IEEE Trans. Microwave Theory Tech. MTT-32 (1984), S. 997Ű1008

[2] HASHEMI, H.: The indoor radio propagation channel. In: Proceedings of the IEEE 81 (1993), S. 943Ű968

[3] KREUZGRUBER, P.; UNTERBERGER, P.; GAHLEITNER, R.: A ray splitting model for indoor radio propagation associated with complex geometries. In: 43rd IEEE Vehicular Technology Conference Proceedings, S. 227Ű230, IEEE New York, NY, USA, 1993

[4] MACLELLAN, J.; LAM, S.; LEE, X.: Residental indoor RF channel characterization. In: 43rd IEEE Vehicular Technology Conference Proceedings, S. 210Ű213, IEEE New York, NY, USA, 1993

[5] MURCH, R. D.; SAU, J. H. M.; CHEUNG, K. W.: Improved empirical modeling for indoor propagation prediction. In: 45th IEEE Vehicular Technology Conference Proceedings, S. 439Ű443, IEEE New York, NY, USA, 1995

[6] STEWARD, K. A.; LABEDZ, G. P.; SOHRABI, K.: Wideband channel measurements at 900 MHz. In: 45th IEEE Vehicular Technology Conference Proceedings, S. 236Ű240, IEEE New York, NY, USA, 1995

[7] SHEIKH, A. U.; HANDFORTH, M.; ABDI, M.: Indoor mobile radio channel at 946 MHz: Measurements and modelling. In: 43rd IEEE Vehicular Technology Conference Proceedings, S. 73Ű76, IEEE New York, NY, USA, 1993

[8] BARTOLOME, P.; VALLEJO, G.: Site measurements for installation of an indoor radio communication system. In: 43rd IEEE Vehicular Technology Conference Proceedings, S. 57Ű60, IEEE New York, NY, USA, 1993

[9] BORN, M.; WOLF, E.: Principles of Optics. Oxford, England: Pergamon Press, 1965

[10] MCNAMARA, D. A.; PISTORIUS, C. W. I.; MALHERBE, J. A. G.: The Uniform Geometrical Theory of Diffraction. Norwood, MA, USA: Artech House, 1990

[11] CICHON, D. J.: Strahlenoptische Modellierung der Wellenausbreitung in urbanen MikroŰ und Pikofunkzellen. Dissertation, Fakultĺat fĺur Elektrotechnik der Universitĺat Fridericiana Karlsruhe, 1994

[12] SOMMERFELD, A.: Elektrodynamik, Vorlesungen ĺuber theoretische Physik, Bd. III.

Leipzig: Akademische Verlagsgesellschaft, Geest und Portig K. G., 1964

134 LITERATURVERZEICHNIS

[13] WOLFF, I.: Maxwellschen Theorie, Grundlagen und Anwendungen. Berlin: Springer Verlag, 1997

[14] UNGER, H. G.: Elektromagnetische Theorie fĺur die Hochfrequenztechnik. Heidelberg: Dr. Alfred Hĺutting Verlag, 1981

[15] SCHR ĺODER, W.: Ein Randintegralverfahren zur quasiŰstatischen und elektromagnetischen Analyse allgemeiner lĺangshomogener Wellenleiterstrukturen. Dissertation, Fachbereich Elektrotechnik der Universitĺat Ű Gesamthochschule Ű Duisburg, 1993

[16] LU, Y. E.: Site precise radio wave propagation simulations by time domain ^nite difference methods. In: 43rd IEEE Vehicular Technology Conference Proceedings, (Secaucus, NJ, USA), S. 875Ű878, IEEE New York, NY, USA, 1993

[17] YANG, G.; LI, S.; LEE, J.; PAHLAVAN, K.: Computer simulation of indoor radio propagation. In: IEEE International Symposium on Personal, Indoor and Mobile Radio Communications Proceedings, S. 10Ű14, 1993

[18] LAUER, A.; BAHR, A.; WOLFF, I.: FDTD simulations of indoor propagation. In:

44th IEEE Vehicular Technology Conference Proceedings, (Stockholm), S. 883Ű 886, IEEE New York, NY, USA, 1994

[19] LAUER, A.; BAHR, A.; WOLFF, I.: MultiŰmode FDTD simulations of indoor propagation including antenna properties. In: 45th IEEE Vehicular Technology Conference Proceedings, (Chicago), S. 454Ű458, IEEE New York, NY, USA, 1995

[20] YEE, K. S.: Numerical solution of initial boundary value problems involving Maxwell’s equations in isotropic media. In: IEEE Trans. Antennas Propagat. AP-14 (1966), S. 302Ű307

[21] ZHANG, X.; MEI, K. K.: Time-domain ^nite difference approach to the calculation of the frequency-dependent characteristics of microstrip discontinuities. In: IEEE Trans. Microwave Theory Tech. MTT-36 (1988), S. 1775Ű1787

[22] BAHR, A.; LAUER, A.; WOLFF, I.: An ef^cient source formulation for the analysis of microwave circuits using the FDTD. In: IEEE AP-S Symposium Digest, (Newport Beach), S. 244Ű246, 1995

[23] BAHR, A.; PAN, S.-G.; LAUER, A.; WOLFF, I.: Comparison of different antennas for portable telephones at GSM frequencies including the body effect. In: PIERS Progress in Electromagnetic Research Symposium Proceedings, (Noordwijk), S. 148, 1994

[24] COLLIN, R. E.: Equivalent line current for cylindrical dipole antennas and its asymptotic behavior. In: IEEE Trans. Antennas Propagat. AP-32 (1984), S. 200Ű 204 [25] BERENGER, J. P.: A perfectly matched layer for the absorption of elektromagnetic waves. In: Journal of Computational Physics 114 (1994), S. 185Ű200

[26] REINHARDT, F.; SOEDER, H.: dtvŰAtlas zur Mathematik. Mĺunchen: Deutscher Taschenbuchverlag GmbH & Co. K. G., 1987

[27] LUCK, H.: Vorlesung Grundlagen der Nachrichtentechnik 2. Gehalten an der UniversitĺatŰGesamthochschule Duisburg im Jahr 1990

[28] RITTWEGER, M.: Simulation transienter elektrodynamischer Ausbreitungsphĺanomene zur Analyse der ĺUbertragungseigenschaften von Systemen der Mikro- und Millimeterwellentechnik. Dissertation, UniversitĺatŰGesamthochschule Duisburg, 1992

[29] HOLLAND, R.: Finite difference time domain (FDTD) analysis of magnetic diffusion. In: IEEE Trans. Electromagn. Compat. EMC-36 (1994), S. 32Ű39

[30] CRUMP, R.: persĺonliche Mitteilungen ĺuber die Ergebnisse numerischer Experimente mit eindimensionalen FDTD Verfahren unter Verwendung verschiedener Verlustalgorithmen.

[31] BRONSTEIN, I. N.: Taschenbuch der Mathematik, Ergĺanzende Kapitel. Thun und Frankfurt am Main: Harri Deutsch, 1986

[32] MOORE, T. G.; BLASCHAK, J. G.; TAFLOVE, A.; KRIEGSMANN, G. A.: Theory and application of radiation boundary operators. In: IEEE Trans. Antennas Propagat. AP-36 (1988), S. 1797Ű1811

[33] MUR, G.: Absorbing boundary conditions for the ^niteŰdifference approximation of the timeŰdomain electromagneticŰ^eld equations. In: IEEE Trans. Electromagn. Compat. EMC-23 (1981), S. 377Ű382

[34] KATZ, D. S.; THIELE, E. T.; TAFLOVE, A.: Validation and extension to three dimensions of the Berenger PML absorbing boundary conditions for FDŰTD meshes. In: IEEE Microwave and Guided Wave Lett. MGW-4 (1994), S. 268Ű270

[35] HEIME, K.: Vorlesungsskriptum Festkĺorperelektronik. UniversitĺatŰGesamthochschule Duisburg, 1985

[36] HOFSCHEN, S.: Analyse planarer Wellenleiter und MMICŰKomponenten mit der Methode der zweidimensionalen FinitenŰDifferenzen im Zeitbereich. Dissertation, UniversitĺatŰGesamthochschule Duisburg, 1996

[37] KIM, I. S.; HOEFER, W. J. R.: Numerical dispersion characteristics and stability factor for the TDŰFD method. In: Electron. Lett. 26 (1990), S. 485Ű487

[38] WALTER, M.: Anwendung der TLM Methode auf lĺangsperiodische Leitungsstrukturen der MikrowellenŰ und Millimeterwellentechnik. Diplomarbeit, UniversitĺatŰ Gesamthochschule Duisburg, 1996

[39] ARNEY, D. C.; FLAHERTY, J. E.: An adaptive local mesh re^nement method for time-dependent partial differential equations. In: Applied Numerical Mathematics 5 (1989), S. 257Ű274

136 LITERATURVERZEICHNIS

[40] PRESCOTT, D. T.; SHULEY, N. V.: A method for incorporating different sized cells into the ^nite-difference time-domain analysis technique. In: IEEE Microwave and Guided Wave Lett. MGW-2 (1992), S. 434Ű436

[41] LAUER, A.; BAHR, A.; WOLFF, I.: Hybrid FDTD simulations of ribŰwaveguides.

In: IEEE MTT-S Int. Microwave Symp. Digest, (San Francisco), S. 589Ű592, 1996

[42] BRONSTEIN, I. N.: Taschenbuch der Mathematik. Thun und Frankfurt am Main:

Harri Deutsch, 1986

[43] WERTHEN, M.; WOLFF, I.: A novel wavelet based time domain approach. In: IEEE Microwave and Guided Wave Lett. MGW-6 (1996), S. 438Ű440

[44] ROETT, T.: Parameterberechnung fĺur 2 1/2Űdimensionale Ausbreitungssimulationen von Funkwellen in Gebĺauden. Diplomarbeit, UniversitĺatŰGesamthochschule Duisburg, 1996

[45] FUSCO, M.: FDTD algorithm in curvilinear coordinates. In: IEEE Trans. Antennas Propagat. AP-38 (1990), S. 76Ű89

[46] RITTWEGER, M.: persĺonliche Mitteilungen

[47] KORN, G. A.; KORN, T. M.: Mathematical Handbook for Scientists and Engineers. New York, London: McGrawŰHill, Inc., 1961

[48] KING, R. W. P.; MACK, R. B.; SANDLER, S. S.: Arrays of Cylindrical Dipoles.

Cambridge University Press, 1968

[49] ZOLLINGER, E.: Antennas for wideband radio channel measurements. In: COST 231 5th Management Commetee Meeting, S. 1Ű13, 1990

Verzeichnis der verwendeten Formelzeichen

Im folgenden sind Symbole und Formelzeichen aus der vorliegenden Arbeit kapitelweise aufgelistet. Innerhalb eines Kapitels ist die Ordnung alphabetisch. Vektoren und Matrizen werden durch Fettdruck hervorgehoben, komplexe GrĺoSSen sind nicht explizit gekennzeichnet, diskrete GrĺoSSen werden mit GroSSbuchstaben bezeichnet. Ist die zugehĺorige kontinuierliche GrĺoSSe bereits aufgefĺuhrt, wird die diskrete GrĺoSSe nicht gesondert angegeben. AusschlieSSlich lokal verwendete Symbole, wie beispielsweise Zĺahlindizes, sind nicht in jedem Fall aufgefĺuhrt. Funktionen kĺonnen auch mit anderen unabhĺangigen Verĺanderlichen verwendet werden, als hier angegeben.

Kapitel 1

α_k(t) Zeitabhĺangiger Dĺampfungskoef^zient fĺur den Term k des diskreten Kanalmodells d (t) Einheit 1/s, zeitabhĺangige Diracsche Deltafunktion z Reelle Hilfsvariable F Den nichtlinearen zeitvarianten Funkkanal beschreibender Operator G_n Funkgerĺat mit der fortlaufenden Nummer n G_s Als Stĺorer aufgefaSStes Funkgerĺat h(t,t) Matrixwertige Impulsantwort des linearen zeitvarianten Funkkanals h(t ) Matrixwertige Impulsantwort des linearen zeitinvarianten Funkkanals h(t) Impulsantwort des skalaren linearen zeitinvarianten Funkkanals h_{m,n} (t ) Komponente der matrixwertigen Impulsantwort des linearen zeitinvarianten Funkkanals Ÿh(t ) Matrixwertige Impulsantwort des linearen zeitinvarianten Basisbandkanals Ÿh(w ) Fouriertransformierte der skalaren zeitinvarianten Basisbandkanalimpulsantwort Ÿh(0) Empfangsstĺarke n Anzahl der Funkgerĺate n(t) Additive zeitabhĺangige StĺorgrĺoSSe si(z ) = ∫ z 0 sin(x)/xdx t Einheit s, Zeit t Einheit s, Zeit t_k(t) Einheit s, zeitabhĺangige Verzĺogerungszeit fĺur den Term k des diskreten Kanalmodells J_k(t) Zeitabhĺangige Phasenverschiebung fĺur den Term k des diskreten Kanalmodells x(t) Zeitabhĺangiger Eingangsvektor des Funkkanals Ÿx(t) Zeitabhĺangiger Eingangsvektor des Basisbandkanals x_s(t) Additive zeitabhĺangige StĺorgrĺoSSe, als EingangsgrĺoSSe aufgefaSSt y(t) Zeitabhĺangiger Ausgangssvektor des Funkkanals Ÿy(t) Zeitabhĺangiger Ausgangssvektor des Basisbandkanals w Einheit 1/s, Kreisfrequenz, Unabhĺangige Variable der Bildfunktionen der zeitlichen Fouriertransformation w_0 Trĺagerkreisfrequenz w_g TiefpaSSgrenzkreisfrequenz im Basisbandkanal

Kapitel 2

A_v(x,t) Einheit A, magnetisches Vektorpotential C Spektrale Erweiterung des ĺaquivalenten Stromfadens c_0 = 1/√m_0e_0, Einheit m/s, Vakuumlichtgeschwindigkeit c_n Koef^zient fĺur den Spiegelstrom n D_{kz} Schrittweite bei der numerischen Integration ĺuber die transversale Wellenzahl d_f Drehmatrix fĺur eine Drehung um die zŰAchse mit dem Drehwinkel f e Einheit As/(Vm), Permittivitĺat e_0 ≈ 8,85418782 As/Vm, elektrische Feldkonstante e (x) Rĺaumliche Verteilung der Permittivitĺat e_x,e_y,e_z Einheitsvektoren in den kartesischen Koordinatenrichtun- gen E(x,t) Einheit V/m, Vektorfeld der elektrischen Feldstĺarke

E_{f =0} Elektrischer Feldvektor einer in xŰRichtung auf die Empfangsantenne einfallenden ebenen Welle bei x = 0 {z}^n Heavisidefunktion zu z^n F(x,t) = ( E^T(x,t),H^T(x,t)

)_T , Elektromagnetisches Vektorfeld F_P(x,t) Elektromagnetisches Primĺarfeld ohne Empfangsantenne F_S(x,t) Elektromagnetisches Sekundĺarfeld, von der Empfangsantenne erzeugt F_v(x,t) Einheit V, elektrisches Vektorpotential H(x,t) Einheit A/m, Vektorfeld der magnetischen Feldstĺarke H_f(x,w) Einheit A/m, Fernfeld der Sendeantenne im Vakuum H^{(1/2)}_n (r ) = Jn(r ) ± jYn(r ), Hankelfunktionen als komplexe Summe von BesselŰ und Neumannfunktionen h_x(k_z,w ) ĺUbertragungsfunktion der Sendeantenne h_y(k_z,w ) ĺUbertragungsfunktion der Empfangsantenne h_p(k_z,w ) Einheit V/(Am), mit der Ausbreitungssimulation ermittelte ĺUbertragungsfunktion h_E(k) Abkĺurzung in der Erlĺauterung des Interpolationsverfahrens fĺur die modale ĺUbertragungsfunktion i_s(z,t) Einheit A, konzentrierte elektrische Ersatzstromstĺarke der Sendeantenne (ĺaquivalenter Stromfaden) J_f(x,t) Einheit A/m, Vektorfeld der elektrischen Flĺachenstromdichte J_{f,s}(x,t) Vektorfeld der elektrischen Ersatz~ĺachenstromdichte der Sendeantenne J_{f,s,0}(x,t) Vektorfeld der elektrischen Flĺachenstromdichte auf der Sendeantenne im Vakuum J_{f,e}(x,t) Vektorfeld der elektrischen Ersatz~ĺachenstromdichte der Empfangsantenne J_{f,e,0}(x,t) Vektorfeld der elektrischen Flĺachenstromdichte auf der Empfangsantenne im Vakuum k Einheit A/(Vm), elektrische Leitfĺahigkeit k (x) Rĺaumliche Verteilung der elektrischen Leitfĺahigkeit k Einheit 1/m, Wellenzahl k_0 Wellenzahl im Vakuum bei Trĺagerfrequenz k_z Transversale Wellenzahl Ÿk_z Modi^zierte transversale Wellenzahl l Einheit m, ZellgrĺoSSe des Simulationsverfahrens L Einheit m, grĺoSSte Ausdehnung des Gebĺaudes l_0 Einheit m, Freiraumwellenlĺange bei Trĺagerfrequenz m Einheit Vs/(Am), Permeabliltĺat m_{0 =} 4p · 10^{−7}Vs/_(Am_), magnetische Feldkonstante m (x) Rĺaumliche Verteilung der Permeabliltĺat M_F(x,t) Einheit V/m, magnetische Flĺachenstromdichte r Einheit m, Abstandsvektor vom Quellpunkt zum Aufpunkt r Einheit m, Abstand vom Aufpunkt zum Quellpunkt s Einheit V/(Am), magnetische Leitfĺahigkeit T Als Hochindex: Transposition eines Vektors oder einer Matrix v Verhĺaltnis der grĺoSSten Ausdehnung des Gebĺaudes zur ZellgrĺoSSe w(f,k_z,w ) Anteil des auf die Empfangsantenne einfallenden Primĺarfeldes x,y,z kartesische Koordinaten x = (x,y,z)^T Ortsvektor im kartesischen Koordinatensystem x = (r,j,α)^T Ortsvektor im Kugelkoordinatensystem x_e Ortsvektor der Empfangsantennenmitte. y_0(t) AusgangsgrĺoSSe der Empfangsantenne im Vakuum y_{f=0} AusgangsgrĺoSSe der Empfangsantenne im Vakuum bei Anregung mit einer sich in xŰRichtung ausbreitenden ebenen Welle z_d Einheit m, Stockwerkshĺohe

Kapitel 3

α Einheit 1/s, Absorptionskoef^zient α_{max} Maximaler Absorptionskoef^zient “α = 1 − jα/w Absorptionskoef^zient α^± = 1 ± αD_t/2 Abkĺurzung A,∂A Einheit m^2 bzw. m, Integrations~ĺache bzw. ihr Rand A,B,C Beispielmatrizen a Einheit m, Dicke der absorbierenden Schicht, Winkelfak- tor a, b Beliebige diskrete Feldoperatoren

Ÿa Diagonalmatrix zu a ∈ {m,e,k,s} c_1,c_2,c_3,c_4,c_5 Konstanten zur Abkĺurzung ∂_x,∂_y,∂_z Einheit 1/m, Operatoren fĺur rĺaumliche partielle Ableitun- gen ∂_t Einheit 1/s, Operator fĺur die partielle Ableitung nach der Zeit D_t Einheit s, Zeitschritt D_x Einheit m, Gitterkonstante im diskreten Feldraum d Einheit m, Kantenlĺange des Beispielsimulationsgebietes div Einheit 1/m, Divergenzoperator dg Operator, der einem Vektor eineindeutig eine Diagonalmatrix zuordnet E_x,E_y,E_z Diskrete Einheitsvektoren “E(X,Y,T ) Interpoliertes elektrisches Feld e_r Permittivitĺatszahl f Einheit Hz, Frequenz F_{A,r} Relativer Amplitudenfehler F_r Relativer Fehler F_P Absoluter Phasenfehler “H(X,Y,T ) Interpoliertes magnetisches Feld I Reelles Intervall

Im() Operator fĺur die Imaginĺarteilbildung

IV Hochindex fĺur das elektromagnetische Feld mit geteilten Komponenten J(x,t) Einheit A/m, Eingeprĺagtes Feld der elektrischen Stromdichte

k^± = 1 ± D^t_2^Ÿk_Ÿe , Abk^ĺurzung k = 1 − k^− Abkĺurzung

k_x,k_y Einheit 1/m, Wellenzahlen K Diskrete Wellenzahl ŸK_z Modi^zierte diskrete transversale Wellenzahl m_r Permeabilitĺatszahl n Absorptionsexponent

O Menge der Feldoperatoren

ŸW Modi^zierte diskrete Kreisfrequenz r,r Diskrete Rotationsoperatoren r_2,r_2 Zweidimensionale diskrete Rotationsoperatoren r_1,r_1 Eindimensionale diskrete Rotationsoperatoren Ĺr Dualer Tensor zu r im dreidimensionalen euklidischen Raum rot Einheit 1/m, Rotationsoperator

R Menge der reellen Zahlen

Re() Operator fĺur die Realteilbildung

s^± = 1 ± D^t_2^Ÿk_Ÿm , Abk^ĺurzung s = 1 − s^− Abkĺurzung

S_{11} Re~exionsfaktor t, t Diskreter Feldoperator fĺur die zeitliche Verschiebung und seine Inverse

t− = (1 − t) Diskreter Zeitdifferenzoperator t+ = (1 + t) Diskreter Mittelwertoperator

t_0,t_1 Einheit s, Zeitparameter des GauSSimpulses T Diskrete Zeit t_E Einheit s, elektrische Relaxationszeit t_M Einheit s, magnetische Relaxationszeit V_{ph} Diskrete Phasengeschwindigkeit x, y, z Diskrete Feldoperatoren fĺur die rĺaumliche Verschiebung in x, y bzw. zŰRichtung x, y, z Inverse diskrete Feldoperatoren fĺur die rĺaumliche Verschiebung X = (X,Y,Z)^T Diskreter Ortsvektor X_0 Ortsvektor des Ursprungs der Beispielzelle z_d Einheit m, Deckenhĺohe Z Rĺaumliche Zuordnungsabbildung der Reprĺasentativwerte

Z Menge der ganzen Zahlen

Z_F Einheit W, Feldwellenwiderstand Z_{F,0} = √ m_0/e_0 ≈ 120p W, Feldwellenwiderstand des Vakuums

Kapitel 4

A Einheit m^2, Zell~ĺache C Einheit F, Kapazitĺat D_f Winkelschritt i,i_{h/r} Einheit A, elektrische Stromstĺarke, Stromstĺarke der hinlaufenden/rĺucklaufenden Welle II Hochindex fĺur das elektromagnetische Feld mit geteilten Komponenten k_r Einheit 1/m, radiale Wellenzahl ŸK_{f,n} Modi^zierte diskrete Wellenzahl in azimutaler Richtung l Einheit m, Maximale Zellausdehnung l,r Index fĺur die linke bzw. rechte Seite der Grenzschicht [F ] Zahl der Zellen in azimutaler Richtung n Flĺachennormaleneinheitsvektor n Azimutale Separationskonstante p,p Diskrete Rotationsoperatoren fĺur das rotationssymmetrische FDTD Verfahren r_0 Einheit m, Grenzschichtradius R_0,R_1 diskreter InnenŰ bzw. AuSSenradius der Koaxialleitung [R ] Zahl der Zellen in radialer Richtung r, f, z, r, f, z Diskrete Feldoperatoren zur rĺaumlichen Verschiebung im Zylinderkoordinatensystem s,c Abkĺurzungen fĺur SinusŰ und Kosinusterme u,u_{h/r} Einheit V, elektrische Spannung, Spannung der hinlaufenden/rĺucklaufenden Welle x = (r,f,z) Zylinderkoordinatensystem X = (R ,F ,Z) Diskretes Zylinderkoordinatensystem Z_l Einheit W, Wellenwiderstand der Antennenzuleitung Z_1,Z_2... Diverse Axialkoordinaten in verschiedenen Antennenanordnungen

Kapitel 5

dB(Einheit) = 20log

(_{GrĺoSSe}

Einheit ) l Einheit m, Gesamtlĺange einer Dipolantenne r Einheit m, Antennenradius Z_F Einheit W, FuSSpunktwiderstand einer Dipolantenne

Anhang A

a Einheit m, Antennenradius A_v(w ) Einheit A, rechte Seite des ĺuberdeterminierten linearen Gleichungssystems c_1,c_2 Einheit A, unbekannte Koef^zienten d (z) Einheit 1/m, ĺortliche Diracsche Deltafunktion E_0(w,j ) Einheit V/m, elektrische Feldstĺarke der einfallenden ebenen Welle im Empfangsbetrieb i(z,w) Einheit A, Konzentrierte Ersatzstromdichte der Drahtantenne i(w) Einheit A, Vektor der unbekannten Stromstĺarken l Einheit m, Gesamtlĺange der Drahtantenne M Zahl der Testpunkte M(w) Systemmatrix des ĺuberdeterminierten linearen Gleichungssystems N Zahl der Stromentwicklungsintervalle u_0(w ) Einheit V, Torspannung im Spalt der Drahtantenne

Lebenslauf

Persĺonliche Daten Name Andreas Lauer Geburtstag 15.12.1966 Geburtsort Duisburg

Schulausbildung 1973-1977 Grundschule in Duisburg 1977-1986 Albert Einstein Gymnasium in Duisburg

Universitĺare Ausbildung 1986-1992 Studium der Elektrotechnik in Duisburg, Studienrichtung Informationstechnik, Studienschwerpunkt Kommunikationstechnik

Berufsweg 1986-1992 Praktika bei der BayerŰAG in Krefeld und der Argu- Mens Mikrowellenelektronik GmbH in Duisburg 1988-1992 studentische Hilfskraft bei der ArguMens Mikrowellenelektronik GmbH in Duisburg 1990 Dreimonatiges Praktikum fĺur ArguMens in den Vereinigten Staaten von Amerika seit 1992 Wissenschaftlicher Angestellter im Fachgebiet Allgemeine und Theoretische Elektrotechnik an der GerhardŰ MercatorŰUniversitĺat Ű Gesamthochschule Duisburg