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Aufgabenstellung:

Literaturrecherche: Systematische Einarbeitung in Grundlagen und Stand der Technik zu
THz-Kommunikation und MIMO-Systemen anhand von Tutorien, Ubersichtsartikeln, Lehrun-
terlagen sowie ausgewahlten Fachartikeln. Erstellung eines strukturierten, gut referenzierten
State-of-the-Art-Kapitels (Kanalmodellierung, THz-spezifische Effekte, MIMO-Architekturen,
Beamforming, Fehlerkorrekturverfahren in 5G).

Identifikation und Bewertung von Simulationscode: Recherche nach in Fachartikeln publi-
ziertem und frei verfUgbarem Quellcode fur THz-MIMO-Simulationen (MATLAB oder Python),
insbesondere Kanal- und Systemsimulatoren. Bewertung der Kandidaten hinsichtlich Stabili-
tat, Dokumentation, Funktionsumfang und Eignung als Basis fiir weitere Entwicklungen. Aus-
wahl eines ,Best-in-Class“-Codes als Referenzimplementierung.

Entwicklung eines 2x2-THz-MIMO-Simulators mit codierter Ubertragung: Anpassung
und Erweiterung des ausgewahlten Codes auf ein 2x2-MIMO-Szenario mit realistisch model-
lierten THz-Kandlen (z.B. frequenzselektive Dampfung, Richtwirkungen, ggf. Moleku-
larabsorption). Implementierung und Integration geeigneter Beamforming-Verfahren (z.B. hyb-
rides oder digitales Beamforming) sowie 5G-NR-inspirierter Fehlerkorrekturverfahren (z.B.
LDPC- und Polarcodes). Sicherstellung einer modularen Softwarestruktur zur einfachen Er-
weiterbarkeit.

Leistungsbewertung: Durchfihrung systematischer Simulationen zur Untersuchung des Ein-
flusses von Kanalparametern, Antennengewinnen, Beamforming-Strategien und Codierung
auf Bitfehlerrate und Durchsatz. Kritische Diskussion der erzielten Ergebnisse und der Gren-
zen der verwendeten Modelle.

Ausblick auf sichere THz-MIMO-Kommunikation: Konzeptioneller Ausblick, wie die imple-
mentierten Beamforming-Methoden in zukUnftiger Arbeit von reiner Zuverlassigkeitsoptimie-
rung hin zu sicherheitsorientierter Optimierung erweitert werden kdnnen und wie klassische
Fehlerkorrekturcodes perspektivisch durch sicherheitsorientierte Codes ersetzt oder erganzt
werden konnten.
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Kurzfassung

Diese Arbeit befasst sich mit der Link-Level-Simulation eines codierten 2x2-THz-MIMO-Sys-
tems bei 300 GHz. Ausgehend von einem TeraMIMO-basierten Kanalmodell wird eine durch-
gangige Ubertragungskette konzipiert, von der Kanalcodierung mit 5G-NR-inspirierten LDPC-
und Polar-Codes iber OFDM-basierte Ubertragung bis hin zu digitalem und hybridem Beam-
forming. Der modulare Simulationsrahmen bildet sowohl zeitinvariante als auch zeitvariante
Kanalvarianten realitatsnah ab.

Im Zentrum der Arbeit steht die Frage, wie sich Beamforming-Verfahren und Kanalcodierung
auf die Zuverlassigkeit und den Durchsatz der THz-Ubertragung auswirken. Die Studie ver-
gleicht einen Referenzfall ohne Beamforming mit digitalen und hybriden Verfahren und bewer-
tet die Leistungsfahigkeit anhand von Blockfehlerrate (BLER) und Goodput Gber vier Untersu-
chungsszenarien; die statistische Belastbarkeit der Ergebnisse wird erganzend anhand eines
erweiterten Szenarios mit 100.000 Frames Uberprift. Die Ergebnisse zeigen, dass gezieltes
Beamforming die entscheidende Voraussetzung flr eine zuverlassige THz-Ubertragung ist
und dass hybride Architekturen im betrachteten System eine mit digitalen Verfahren vergleich-
bare Leistung erreichen.

Die Arbeit liefert damit eine konsistente Simulations- und Bewertungsumgebung, die sowohl
fur die Einordnung praxisnaher THz-MIMO-Systeme kleiner Dimensionierung als auch als
Grundlage fir zuktnftige Erweiterungen in Richtung gré3erer Antennenarrays und sicherheits-
orientierter Verfahren nutzbar ist.



Inhaltsverzeichnis

T =10 (=) (0T T 1
1.1 ProblemsStellUNG ......oooviiiiieee e 2
1.2 Zielsetzung und Forschungsansatz..............ooooviiiiiii 3
1.3 Aufbau der Arbeit ... 4

2 Theoretische Grundlagen ... it e e e e e ee e 5
21 Einflhrung in die Terahertz-Kommunikation ..., 5
2.2 THz-spezifische Effekie .....o.uuuiiiiiie e 5

2.2.1  Hohe Freiraumdampfung ....... ... 6
2.2.2 Molekulare ADSOIPLION .......cooiiiiiiiieee e e e e e e e e aaanees 6
2.2.3 FrequenzselektiVitat ... 7
2.2.4 Sparse Multipath-Struktur.............ueiiiii e e e 7
2.2.5 Hohe Direktivitat und Misalignment ... 8
2.2.6 Beam-Squint und Beam-Split.........ccccooiiiiiiiiiiiiiii e 8
2.3 MIMO-basierte THz-SySteme...........cooovviiiiiiiiiiiiiiiiiiiiiiiiieeeeeeeeeeeeeeeeeeeeeeeeee 9
2.3.1  Funktionsprinzip von MIMO-SyStemen.............cuiimiiiiiiieeeees 9
2.3.2 Signalmodell eines 2x2-MIMO-SyStemMS............uuumimmmiiiiiiiiiiieees 10
24 THZ-MIMO-ArChiteKtUreN .......cooiiiiieie e 11
2.4.1  Grundlegende MIMO-Konfigurationen...............ooooiiiiiiiiiiiiiiiiiieeeee e 12
2.4.2 Architekturen mit RF-Ketten ........ ... 12
25 Beamforming in THz-MIMO-Systemen.............ccoooiiiiiiiieee e 13
2.5.1  Grundprinzip des BeamfOrmings ..............uuuuuuuimmmmmiiiii e 14
2.5.2 Beamforming-ArchiteKturen.......... ..o 14
2.6 Kanalcodierung und Fehlerkorrekturverfahren ..o 17



2.6.1  Grundprinzip der KanalCodierung..............uuuuuiiiiiieeiiiiiicce e 17

2.6.2 FehlerkorreKturverfaNren ......... ..o 18
2.8.2.1  LDPC-COUES ... .eiiiiiiitiiie ettt ettt e e et e e e e nne e e e e aneeeeas 18
2.6.2.2  POlAr-COUES ......ouiiiiiiiiiiiii e 20

3 THz-MIMO-Systeme: Stand der Technik..........cccceiiiiiiiii . 21
3.1 THz-Kanalmodellierung.........cooooie e 21
3.2 THZ-MIMO-ArChiteKtUreN .......coiiiiie e 23
3.3 Beamforming-Verfahren ... 24
3.4 Fehlerkorrekturverfahren.......... ... 25
3.5 FOrsChUNGSIUCKE........coiiiiiiiiiiiiiiiiiiiiieeeeeeee ettt 26

4 Identifikation und Bewertung verfiigbarer Simulationscodes ...........ccccvvvrverinnnnnnnns 29
4.1 Suchstrategie und AuswahlKriterien .............ceiiiiiiiiice e 29
4.2 Uberblick tber identifizierte SimulationScodes .............ccccoveveeveeeereceeeeceeeeeenne, 29
4.3 Vergleichende Bewertung der Simulationskandidaten.................cccccovviieeiiiiiinnnnnn, 30
4.4 Auswahl der Referenzimplementierung.............ccccoo e 30
4.5 Ableitung der eigenen Simulationsumgebung ... 31

5 Simulationsumgebung und Implementierung..........cccccoeiiiiriiiiissinsssssssssaes 32
5.1 Implementierungsstruktur und MATLAB-Dateihierarchie............ccccccccceeiiiieiiinennnn, 32
5.2 Aufbau der THz-MIMO-Simulationskette.............cccuviiiiiiii 33

5.2.1 Senderkette (Transmitter Chain) ..........cccccooiiiiiiieeees 33

5.2.2 TeraMIMO-basiertes THz-MIMO-Kanalmodul (Channel Module) ...................... 35

5.2.3 Empfangerkette (Receiver Chain) ............ooeiiiiiiiiie e 41

5.3 Systemkonfiguration und Simulationsparameter ..., 44

5.3.1  SimulationSframeEWOrK.............uuuuuiii e 45

5.3.2  SimulationSparameter ......... ... 46
5.3.2.1  Numerische System- und OFDM-Parameter ............cccccvvviiiiiiiiiiiiiiininnn. 46
5.3.2.2 Kanal- und TeraMIMO-Konfiguration ... 47



5.3.2.3 Codierungs-, Modulations- und Beamforming-Konfiguration...................... 47

54 Untersuchungsszenarien der TIV-und TV Varianten ..............ccoooe i 49
6 Leistungsbewertung und Ergebnisanalyse............ccocoiiiiiiiiiiiiiininininnnnnnnns 52
6.1 TV=SZENAIEN ...t e e e e 52
B.1.1 ST TV-LDPC .ottt e et e e et ea e enneeeas 52
6.1.1.1  Blockfehlerrate (BLER) — TV-LDPC.........ccoiiiiiiiiiiiie e 53
6.1.1.2 Datendurchsatz (Goodput) — TV-LDPC .........rrieiiiice e, 55
6.1.1.3 Layerbezogene offline EVM-basierte effektive SNR — TV-LDPC ............... 57
B.1.2  S2: TV-POIAI ... e 58
6.1.2.1  Blockfehlerrate (BLER)— TV-Polar.........cccccccciiiiiiiiiiiiiiiiiiiiiiieeeeeeee 59
6.1.2.2 Datendurchsatz (Goodput) — TV-Polar ...........cccccviiiiiiiiiiiiiiiiieeeee 61

6.2 TIV-SZENAIIEN ...ttt a e e e e 62
6.2.1  S3:TIV-LDPC ..ot a e nnaeeas 62
6.2.1.1  Blockfehlerrate (BLER) — TIV-LDPC.........ccoiuiiiiiiiiiieeiiieee e 63
6.2.1.2 Datendurchsatz (Goodput) — TIV-LDPC ........coovviiiiiiieiiiieeeeeeeeeeeeeeeeeeeeeee 64
6.2.1.3 Layerbezogene offline EVM-basierte effektive SNR — TIV-LDPC .............. 66
B.2.2  SA: TIV-POIAK ... 67
6.2.2.1 Blockfehlerrate (BLER) — TIV-Polar..........ccccccciiiiiiiiiiiiiiiiiieeeeee 68
6.2.2.2 Datendurchsatz (Goodput) — TIV-Polar...........cccccovvvviiiiiiiiiiiiieeeieeeeeeeeee 69

6.3 Erweiterte Validierung TV-LDPC mit 100.000 Frames............ccovvvvvevviieeiieeeeeeenennnn. 70
6.3.1.1  Blockfehlerrate (BLER) — TV-LDPC (100.000 Frames)..........cccccevvvrvrernene. 71
6.3.1.2  Datendurchsatz (Goodput) — TV-LDPC (100.000 Frames) .........ccccceeeeennne 72

7 Zusammenfassung und AUSDIICK ..o 74
7.1 Grenzen der UnNtersSUCNUNG ..........uuiiiiiiiiiiiiiiiiiiiii e 74

7.2 Ausblick auf sicherheitsorientierte Erweiterungen von THz-MIMO-Beamforming ..75
N Y 3] T T3 77

A1 TIV-Szenarien (LDPC-POLAR) .......uuiiiiiiiiiiiiie et 77

vi



A.2 TV-Szenarien (LDPC-POLAR) ...t 78

LiteraturverzeiChnis ... ————— 79
AbKUrzungsverzeiChnis ... ———— 84
SYMDBOIVErZEICHNIS ...t s e nens 85
AbbildungsverzeiChnis ... ———————————————— 87
Tabellenverzeichnis ... 89

Vii



1 Einleitung

1 Einleitung

Der Datenverkehr in drahtlosen Kommunikationssystemen ist in den vergangenen Jahren
stark gewachsen. Diese Entwicklung wird insbesondere durch datenintensive Anwendungen
wie hochauflésendes Video-Streaming, Extended Reality (XR), industrielle Automatisierung
und die zunehmende Vernetzung von Geraten im Internet of Things (loT) vorangetrieben.
Dadurch steigen die Anforderungen an Datenrate, Latenz, Zuverlassigkeit und Verbindungs-
dichte kontinuierlich [1], [2].

Obwohl der 5G-Standard bereits deutliche Verbesserungen fur die mobile Breitbandkommu-
nikation und latenzkritische Anwendungen vorsieht, darunter Spitzendatenraten von bis zu 20
Gbit/s, werden kunftige Anwendungen voraussichtlich die Leistungsgrenzen aktueller Systeme
Uberschreiten [3]. Insbesondere Anforderungen an eine hochzuverlassige Kommunikation mit
sehr geringer Latenz sowie an Datenraten im Terabit-pro-Sekunde-Bereich treiben die For-
schung an 6G-Systemen voran [2], [3].

Eine Mdglichkeit zur Erflllung dieser Anforderungen ist die Nutzung héherer Frequenzberei-
che, insbesondere des Terahertz-Spektrums (THz), das typischerweise den Bereich von 0,1
THz bis 10 THz umfasst [4], [5]. Die dort verfugbare Bandbreite ermdglicht sehr hohe Daten-
raten. Darlber hinaus erdffnet die THz-Kommunikation neue Anwendungsfelder, etwa in der
hochauflésenden Sensorik, der prazisen Lokalisierung und in integrierten Kommunikations-
und Sensorsystemen [2], [3], [30].
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Abbildung 1-1: Entwicklung der Mobilfunkgenerationen und MIMO-Technologien (eigene Darstellung in Anleh-
nung an [1], [2], [6]).
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Abbildung 1-1 veranschaulicht die Entwicklung der genutzten Frequenzbereiche, Antennen-
systeme und Ubertragungstechnologien Uber mehrere Mobilfunkgenerationen hinweg. Sie
zeigt insbesondere, dass MIMO-Systeme in Verbindung mit héheren Frequenzbereichen eine
wichtige technologische Grundlage fir kinftige 6G-Kommunikationssysteme bilden [2].

Die Nutzung des THz-Bereichs ist jedoch mit erheblichen technischen Herausforderungen ver-
bunden. Dazu zahlen hohe Ausbreitungsverluste, eine stark frequenzabhangige Dampfung
und molekulare Absorption. Zur Kompensation dieser Einschrankungen werden unter ande-
rem Multiple-Input-Multiple-Output-Systeme (MIMO) und Beamforming eingesetzt, die eine
gerichtete SignalUbertragung mit hohem Antennengewinn ermdglichen [2], [4], [6].

Vor diesem Hintergrund stellt die Kombination von THz-Kommunikation und MIMO-Systemen
ein zentrales Forschungsfeld dar. Insbesondere die realistische Modellierung des Ubertra-
gungskanals sowie die Integration von Beamforming-Strategien und Fehlerkorrekturverfahren
sind entscheidend flr eine zuverlassige Bewertung der Systemleistung [2], [4], [6].

Die im Rahmen dieser Arbeit durchgefiihrte Analyse verfligbarer Simulationswerkzeuge zeigt,
dass Kanalmodellierung, Beamforming und Kanalcodierung haufig nicht gemeinsam in einer
konsistenten Link-Level-Umgebung abgebildet werden. Die vergleichende Bewertung dieser
Ansatze wird in Kapitel 4 dargestellt.

1.1 Problemstellung

Die Leistungsbewertung von THz-MIMO-Systemen erfordert eine Modellierung der wesentli-
chen THz-spezifischen Ausbreitungseffekte. Vereinfachte Kanalmodelle bilden die stark fre-
quenzabhangigen Eigenschaften des THz-Kanals nur eingeschrankt ab und erschweren
dadurch eine belastbare Bestimmung von Blockfehlerrate (BLER), Bitfehlerrate (BER) und Da-
tendurchsatz (Goodput) [4], [7], [8]. Zudem sind bestehende Simulationsansatze haufig frag-
mentiert, da Kanalmodellierung, Beamforming und Codierung oftmals getrennt betrachtet wer-
den. Dies erschwert eine ganzheitliche Analyse des Zusammenspiels dieser Komponenten
sowie deren Einfluss auf die Systemleistung.

Eine weitere Herausforderung besteht in der Auswahl und Anpassung geeigneter Simulation-
sumgebungen. In der Literatur existieren verschiedene Implementierungen, die jedoch hin-
sichtlich Dokumentation, Stabilitat und Erweiterbarkeit stark variieren. Die Uberfiihrung solcher
Ansatze in einen strukturierten, modularen und reproduzierbaren Simulationsrahmen stellt da-
her eine wesentliche methodische Herausforderung dar.
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1.2 Zielsetzung und Forschungsansatz

Ziel dieser Arbeit ist die Entwicklung einer modularen Link-Level-Simulationsumgebung fur ein
codiertes 2x2-THz-MIMO-System, die ein THz-spezifisches Kanalmodell, geeignete Beamfor-
ming-Verfahren und moderne Fehlerkorrekturcodes integriert. Die Umsetzung erfolgt in drei
Schritten: Zunachst wird anhand einer strukturierten Literaturrecherche der Stand der Technik
in den Bereichen THz-Kommunikation, Kanalmodellierung, MIMO-Architekturen, Beamfor-
ming und Kanalcodierung untersucht, um geeignete Modelle und Verfahren zu identifizieren.
Anschliellend werden bestehende Simulationscodes aus der Literatur analysiert und bewertet,
um eine geeignete Referenzimplementierung auszuwahlen, die im weiteren Verlauf angepasst
und zu einem 2x2-THz-MIMO-Szenario mit codierter Ubertragung erweitert wird. SchlieRlich
wird der resultierende Simulationsrahmen so ausgestaltet, dass er ein realistisches THz-Ka-
nalmodell mit geeigneten Beamforming-Strategien und an 5G NR angelehnten LDPC- und
Polar-Codierungsverfahren kombiniert, wobei besonderer Wert auf eine modulare und erwei-
terbare Softwarestruktur gelegt wird.

Im Rahmen der Leistungsbewertung werden systematische Simulationen durchgefliihrt, um
den Einfluss zentraler Systemparameter wie Kanalbedingungen, Beamforming-Strategien und
Codierung auf die Blockfehlerrate (BLER), Bitfehlerrate (BER) und den Datendurchsatz
(Goodput) zu untersuchen. Die Ergebnisse werden kritisch analysiert und im Kontext der zu-
grunde liegenden Modellannahmen diskutiert.
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1.3 Aufbau der Arbeit

o Kapitel 2 behandelt die theoretischen Grundlagen der THz-Kommunikation und der
MIMO-basierten Ubertragung. Im Mittelpunkt stehen die THz-spezifischen Ausbreitungs-
effekte: hohe Freiraumdampfung, molekulare Absorption, Frequenzselektivitat, sparse
Mehrwegeausbreitung, hohe Direktivitat sowie Beam-Squint und Beam-Split. Dartber hin-
aus werden MIMO-Signalmodelle, MIMO-Architekturen, Beamforming und Kanalcodierung
erlautert.

o Kapitel 3 widmet sich dem Stand der Technik von THz-MIMO-Systemen und der syste-
matischen Aufarbeitung aktueller Ansatze zur Kanalmodellierung, zu MIMO-Architekturen
sowie zu Beamforming- und Fehlerkorrekturverfahren. Im Anschluss wird die adressierte
Forschungslucke hergeleitet, die die Zielsetzung der Arbeit begrindet.

o Kapitel 4 beschreibt die Identifikation und Bewertung frei verfligbarer Simulationscodes.
Die Kandidaten werden anhand definierter Such- und Auswabhlkriterien verglichen. An-
schlielfend wird TeraMIMO als Referenzimplementierung fur das Kanalmodul ausgewahilt,
und aus dem Vergleich der betrachteten Lésungen werden die Anforderungen an die ei-
gene Simulationsumgebung abgeleitet.

o Kapitel 5 beschreibt die Simulationsumgebung und ihre Implementierung. Zunachst wer-
den die MATLAB-Dateihierarchie und der modulare Aufbau der THz-MIMO-Simulations-
kette mit Senderkette, TeraMIMO-basiertem Kanalmodul und Empfangerkette erlautert.
Danach werden die Systemkonfiguration, die Simulationsparameter sowie die zeitinvari-
anten (TIV) und zeitvarianten (TV) Untersuchungsszenarien mit LDPC- und Polar-Codie-
rung dargestellt.

o Kapitel 6 widmet sich der Leistungsbewertung des entwickelten THz-MIMO-Systems.
Die Ergebnisse werden getrennt fir die TV- und die TIV-Szenarien mit den jeweiligen Ka-
nalvarianten, Beamforming-Verfahren und Codierungskonfigurationen ausgewertet. Da-
bei stehen die Leistungsgroen Blockfehlerrate (BLER), Bitfehlerrate (BER) und Daten-
durchsatz (Goodput) im Mittelpunkt; ergdnzend wird die layerbezogene offline EVM-ba-
sierte effektive SNR zur physikalischen Einordnung der beobachteten Beamforming-Un-
terschiede herangezogen. Abschlieltend wird die TV-LDPC-Konfiguration anhand einer
erweiterten Stichprobe von 100.000 Frames statistisch validiert.

o Kapitel 7 fasst die zentralen Ergebnisse der Arbeit zusammen, ordnet sie im Kontext der
zugrunde liegenden Modellannahmen und Grenzen der Untersuchung ein und schlief3t
mit einem konzeptionellen Ausblick auf sicherheitsorientierte Erweiterungen von THz-
MIMO-Beamforming.
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2 Theoretische Grundlagen

In diesem Kapitel werden die theoretischen Grundlagen erlautert, die fir das Verstandnis der
in dieser Arbeit untersuchten THz-MIMO-Link-Level-Simulation erforderlich sind. Zunachst
werden der Frequenzbereich, das Potenzial und die wesentlichen Herausforderungen der
Terahertz-Kommunikation eingeordnet. AnschlielRend werden die fur die Kanalmodellierung
und Systembewertung relevanten physikalischen Eigenschaften des THz-Kanals beschrieben.
Darauf aufbauend folgen die Grundlagen von MIMO-Systemen, Beamforming und Kanalco-
dierung. Sie bilden die theoretische Basis fur den in dieser Arbeit aufgebauten und erweiterten
Simulationsrahmen eines codierten 2x2-THz-MIMO-Systems.

2.1 Einfuhrung in die Terahertz-Kommunikation

Die Terahertz-Kommunikation (THz-Kommunikation) umfasst drahtlose Ubertragungssys-
teme, die Frequenzen oberhalb von 100 GHz nutzen. In der Literatur wird der THz-Bereich
haufig zwischen 0,1 THz und 10 THz eingeordnet und bildet damit den Ubergangsbereich
zwischen dem Millimeterwellen- und dem Infrarotbereich [4], [5].

Aufgrund der grof3en verfligbaren Bandbreite bietet der THz-Bereich das Potenzial fir sehr
hohe Datenraten und gilt daher als eine vielversprechende Technologie fir zukinftige 6G-
Kommunikationssysteme. Insbesondere datenintensive Anwendungen, industrielle Kommuni-
kationssysteme sowie integrierte Kommunikations- und Sensorsysteme kdnnen von diesen
Spektrumsressourcen profitieren [4], [5].

Gleichzeitig ist die THz-Kommunikation mit spezifischen Herausforderungen verbunden.
Diese beeinflussen die Kanalmodellierung und die Leistungsbewertung von THz-MIMO-Sys-
temen und werden in Abschnitt 2.2 naher erlautert [4], [5].

2.2 THz-spezifische Effekte

In diesem Unterkapitel werden die wichtigsten THz-spezifischen Effekte beschrieben, die fir
die Modellierung und Bewertung von THz-MIMO-Systemen relevant sind. Im Vergleich zu klas-
sischen Mikrowellen- und Millimeterwellenkanalen unterscheiden sich THz-Kanéale insbeson-
dere durch hohe Freiraumdampfung, molekulare Absorption, Frequenzselektivitat, eine sparse
Mehrwegeausbreitung, eine hohe Direktivitat mit Anfalligkeit fir Misalignment sowie frequenz-
abhangige Beam-Squint- und Beam-Split-Effekte. Diese Eigenschaften beeinflussen die
Reichweite, die Kanalstruktur, die Strahlausrichtung und damit auch die Leistungsfahigkeit ei-
nes codierten THz-MIMO-Systems [4], [7], [8].
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2.2.1 Hohe Freiraumdampfung

Ein wesentliches Merkmal der THz-Kommunikation ist die hohe Freiraumdampfung. Sie be-
schreibt die Abschwachung eines elektromagnetischen Signals wahrend der Ausbreitung im
freien Raum und Iasst sich durch

2
Pfadverlust = (‘}Z—df) (2.1)

0

beschreiben [4]. Dabei stehen d fir die Ubertragungsdistanz, f fir die Tragerfrequenz und c,
fur die Lichtgeschwindigkeit [4]. Gleichung (2.1) zeigt, dass die Freiraumdampfung mit zuneh-
mender Ubertragungsdistanz und steigender Tragerfrequenz zunimmt. Da THz-Systeme bei
Frequenzen oberhalb von 100 GHz betrieben werden, fallt sie starker aus als in niedrigeren
Frequenzbereichen [4].

Die hohe Freiraumdampfung begrenzt die Ubertragungsreichweite von THz-MIMO-Syste-
men. Zu ihrer Kompensation werden Antennenarrays mit hohem Gewinn und gerichtete
Ubertragungsverfahren eingesetzt. Daraus ergibt sich ein enger Zusammenhang zwischen
der Freiraumdampfung, MIMO-Architekturen und Beamforming [4], [6].

2.2.2 Molekulare Absorption

Neben der Freiraumdampfung ist die molekulare Absorption ein zentrales Merkmal von THz-
Kanalen. Dabei absorbieren Molekile in der Atmosphare, insbesondere Wasserdampf und
Sauerstoff, elektromagnetische Energie bei bestimmten Frequenzen. Dadurch entstehen fre-
quenzabhangige Dampfungsbereiche und Transmissionsfenster mit geringerer Dampfung.
Dieser Effekt tragt wesentlich zur Frequenzselektivitadt des THz-Kanals bei [4], [7], [8].

Der Absorptionsverlust kann vereinfacht durch

Laps(f, d) = e KN (2.2)

beschrieben werden [7]. Dabei stehen L,;(f, d) fir den molekularen Absorptionsverlust, K(f)
fur den frequenzabhangigen Absorptionskoeffizienten und d firr die Ubertragungsdistanz [7].

Unter Berucksichtigung der Freiraumdampfung ergibt sich die gesamte THz-Pfaddampfung zu

2
Ly, (f,d) = (ﬂ) e (2.3)

Co

Hierbei bezeichnet Ly, (f, d) die gesamte frequenz- und distanzabhangige Pfaddampfung, f
die Tragerfrequenz und ¢, die Lichtgeschwindigkeit. Diese Beziehung zeigt, dass die Damp-
fung im THz-Bereich nicht nur durch geometrische Ausbreitung, sondern zusatzlich durch mo-
lekulare Absorption bestimmt wird [7].

Fir die amplitudenbezogene Kanalbeschreibung wird im Folgenden der Faktor a,;,¢(f, d) ver-
wendet [7]. Er ergibt sich aus dem Kehrwert der Quadratwurzel des molekularen Absorptions-
verlustes:
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1

Damit beschreibt L,,s(f,d) einen Leistungsverlust, wahrend a,;,;(f,d) den zugehérigen
amplitudenbezogenen Kanalfaktor darstellt [7]. Fur die spatere Link-Level-Simulation ist die
molekulare Absorption relevant, da sie die Empfangsleistung und das Signal-Rausch-Verhalt-
nis beeinflusst. Dies wirkt sich auf die Blockfehlerrate, die Bitfehlerrate und den Goodput aus

[4], [8].
2.2.3 Frequenzselektivitat

THz-Kanale weisen haufig eine ausgepragte Frequenzselektivitat auf. Dabei werden verschie-
dene Frequenzanteile eines breitbandigen Signals unterschiedlich stark gedampft oder verzo-
gert. Zu den Ursachen zahlen die grofe verfiigbare Bandbreite, die molekulare Absorption und
die Mehrwegeausbreitung [7], [8].

Eine haufig verwendete Naherung flr die Koharenzbandbreite lautet:

1

5":rms

Beon = (2.9)
Dabei stehen B, fur die Koharenzbandbreite und t,,s fir den RMS-Delay-Spread (Root-
Mean-Square-Delay-Spread), ein Mal fur die leistungsgewichtete Streuung der Pfadverzdge-
rungen, des Kanals [7]. Ubersteigt die Signalbandbreite die Koharenzbandbreite, kann der
Kanal nicht mehr als frequenzflach betrachtet werden [7]. Fur breitbandige THz-MIMO-Sys-
teme ist daher eine frequenzabhangige Kanalmodellierung erforderlich [7], [8].

2.2.4 Sparse Multipath-Struktur

Sparse Mehrwegestrukturen treten grundsétzlich bei drahtloser Ubertragung auf, sind jedoch
im THz-Bereich aufgrund der hohen Direktivitdt und Dampfung besonders ausgepragt. Dabei
tragen nur wenige dominante Ausbreitungspfade wesentlich zur Signalibertragung bei. Meist
dominiert der direkte Line-of-Sight-Pfad (LoS), wahrend reflektierte oder gestreute Non-Line-
of-Sight-Pfade (NLoS) deutlich schwacher sind [7], [8].

Ein vereinfachtes Mehrwegemodell lautet

h(t) = Ej=y @e8(t = 7,) . (2.6)

Dabei stehen h(t) fur die Kanalimpulsantwort, L fir die Anzahl der relevanten Pfade, a, fur
den komplexen Pfadkoeffizienten und 7, fur die Verzégerung des ¢-ten Pfades [7].

Die geringe Zahl dominanter Pfade vereinfacht die Kanalbeschreibung, erhdht jedoch die
Empfindlichkeit des Systems gegentiber Blockage und Fehljustierung [7]. Der Ausfall eines
dominanten Pfades kann die Verbindungsqualitét stark beeintrachtigen. Daher sind Kanal-
schatzung und Beamforming fir THz-MIMO-Systeme besonders wichtig [7], [8].
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2.2.5 Hohe Direktivitat und Misalignment

Aufgrund der hohen Pfaddampfung werden THz-Systeme mit stark gerichteten Antennen und
schmalen Strahlen betrieben. Diese hohe Direktivitat ermoglicht grofie Antennengewinne und
verbessert die Empfangsleistung [4], [6].

Gleichzeitig erhoht sie die Empfindlichkeit gegeniber Fehlausrichtungen. Bereits kleine Ab-
weichungen zwischen Sende- und Empfangsstrahl konnen deutliche Leistungsverluste verur-
sachen. Dieser Effekt wird als Misalignment bezeichnet [7]. Zusatzlich kbnnen Hindernisse im
Ausbreitungspfad zu Blockage fuhren [7], [8].

Direktivitat, Beamforming und Beam-Alignment sind daher eng miteinander verknlpft. Beam-
forming kann die hohen Ausbreitungsverluste teilweise kompensieren, setzt jedoch eine pra-
zise Strahlausrichtung voraus [6], [7].

2.2.6 Beam-Squint und Beam-Split

In breitbandigen THz-MIMO-Systemen kann sich die Richtung der Hauptkeule mit der Fre-
quenz andern. Dieser Effekt wird als Beam-Squint bezeichnet und tritt insbesondere bei fre-
quenzunabhangigen Phasenschiebern auf, die fur die Tragerfrequenz fc und die Sollrichtung
00 ausgelegt sind [6], [7], [8], [34].

Wird der Winkel relativ zur Broadside-Richtung gemessen, gilt fir die frequenzabhangige
Strahlrichtung:

0(f) = arcsin (% sin(@o)) (2.7)
unter der Bedingung [6], [34]
|(’;—C) -sin(90)| < 1. (2.8)

Dabei bezeichnen fc die Tragerfrequenz, f die betrachtete Frequenzkomponente innerhalb der
Systembandbreite, 60 den bei fc entworfenen Ziel-Einfallswinkel und 8(f) den bei der Frequenz
f tatsachlich wirksamen, von der Broadside-Richtung aus gemessenen Haupt- bzw. Combiner-
Winkel [6], [34].

Bei grofden relativen Bandbreiten und groRen Antennenarrays kann die raumliche Trennung
der Strahlen verschiedener Frequenzkomponenten als Beam-Split bezeichnet werden [6], [8].
Davon zu unterscheiden sind Grating Lobes, die bei einem zu groften Antennenelementab-
stand entstehen kdnnen [6], [34].

Beam-Squint und Beam-Split wurden im verwendeten 2-Element-Array mit einer Bandbreite
von 1 GHz nicht separat ausgewertet. Daher wird aus den Simulationsergebnissen kein eigen-
standiger quantitativer Einfluss dieser Effekte abgeleitet.
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2.3 MIMO-basierte THz-Systeme

Aufbauend auf den in Abschnitt 2.2 beschriebenen THz-spezifischen Effekten ermdglichen
MIMO-Systeme in Verbindung mit Beamforming eine raumliche Bundelung der Signalenergie.
Dadurch kénnen hohe Array-Gewinne erzielt und die Auswirkungen der Ausbreitungsverluste
verringert werden [4], [6].

Zugleich stellen THz-MIMO-Systeme hohe Anforderungen an die Kanalschatzung und die pra-
zise Ausrichtung schmaler Strahlen. Hinzu kommen hardwarebedingte Einschrankungen
durch RF-Ketten, Mischer, Leistungsverstarker und Analog-Digital-Wandler [4], [6]. Grofe
Bandbreiten kénnen in Kombination mit Antennenarrays auflerdem zu frequenzabhangigen
Effekten wie Beam-Squint und Beam-Split fliihren. Diese mussen bei der Systemauslegung
bertcksichtigt werden [6], [15].
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Abbildung 2-1: Blockdiagramm eines THz-MIMO-Systems (Nach [4]).

Abbildung 2-1 zeigt den grundsatzlichen Aufbau eines THz-MIMO-Systems. Auf der Sender-
seite werden die Daten zunachst im digitalen Basisband verarbeitet. Anschliefiend gelangen
sie Uber Digital-Analog-Wandler, Mischer, Phasenschieber und Leistungsverstarker zum An-
tennenarray und werden in den THz-Kanal tbertragen. Auf der Empfangerseite wird das Sig-
nal durch das Empfangsantennenarray erfasst und Uber RF-Ketten sowie Analog-Digital-
Wandler der digitalen Basisbandverarbeitung zugefihrt. Die dargestellte Architektur verdeut-
licht, dass die Leistungsfahigkeit von THz-MIMO-Systemen vom Zusammenspiel der Anten-
nenarrays, der RF-Hardware, der Kanalbedingungen und der digitalen Signalverarbeitung ab-
hangt [4].

2.3.1 Funktionsprinzip von MIMO-Systemen

Das grundlegende Funktionsprinzip von MIMO-Systemen basiert auf der Nutzung mehrerer
Antennen am Sender und am Empfanger [9]. Im Gegensatz zu einem SISO-System, bei dem
jeweils nur eine Sende- und eine Empfangsantenne verwendet werden, entsteht bei MIMO-
Systemen ein raumlicher Ubertragungskanal mit mehreren Signalpfaden [9].

Ein zentraler Vorteil von MIMO ist das raumliche Multiplexing. Dabei werden mehrere unab-
hangige Datenstréme gleichzeitig tiber denselben Frequenzbereich libertragen. Dadurch kann
die Datenrate erhéht werden, ohne zusatzliche Bandbreite zu bendtigen [9]. Zusatzlich kann
raumliche Diversitat genutzt werden, um die Zuverlassigkeit der Ubertragung zu verbessern.
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Hierbei werden mehrere Antennenpfade verwendet, um die Auswirkungen von Fading, Ab-
schattung und Signalabschwéachungen zu reduzieren [9].

Fir THz-Kommunikationssysteme wird MIMO haufig mit Beamforming kombiniert, um die Sig-
nalenergie gezielt in Richtung des Empfangers zu biindeln [4], [6]. Daraus entstehen zusatzli-
che Anforderungen an die Kanalschatzung, die Strahlausrichtung und die Hardwareimplemen-
tierung [4], [10].

2.3.2 Signalmodell eines 2x2-MIMO-Systems

Zur mathematischen Beschreibung eines MIMO-Systems wird haufig ein lineares Basisband-
modell verwendet. Das Modell beschreibt einen schmalbandigen Kanalzustand und kann bei
OFDM auf jeden Untertrager getrennt angewendet werden. Allgemein wird angenommen,
dass der Sender Uber M Sendeantennen und der Empfanger Gber N Empfangsantennen ver-
fugt [10]. Die von den Sendeantennen ausgesendeten Signale kénnen in Vektorform als

x4, (t)
x@®) = |2O e gwa (2.9)

X ()

dargestellt werden. Dabei bezeichnet x;(t) das Signal der j-ten Sendeantenne mit
G=1,..,M)[10].

Entsprechend ergibt sich der Empfangssignalvektor zu

y1(t)
Y(t) = ly{(t)\ e cNx1 (2.10)
yn (t)

wobei y;(t) das empfangene Signal an der i-ten Empfangsantenne mit (i = 1, ..., N) beschreibt
[10]. Der Einfluss von Rauschen wird durch den additiven Rauschvektor

ny(t)
n(t) = l"ZFt)‘ e ¢Vt (2.11)
ny(t)

modelliert. Hierbei bezeichnet n;(t) das Rauschen am i-ten Empfangskanal [10].

Zur Modellierung der Wellenausbreitung im THz-Bereich wird ein Mehrwegekanal angenom-
men, bei dem sich das Empfangssignal aus der Uberlagerung mehrerer Ausbreitungspfade
zusammensetzt [10]. Jeder dieser Pfade wird durch eine Kanalmatrix 4,, beschrieben:

ajq[n] agz[n] - agyn]
An — a21.[n] azz.[n] aZI\/{ [n] . (212)
ay1[n] ayz[n] aym(n]

10
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Dabei beschreibt a;; [n] den Kanalkoeffizienten zwischen der j-ten Sendeantenne und der i-
ten Empfangsantenne im n-ten Ausbreitungspfad [10]. Die effektive Kanalmatrix H fasst fir
den betrachteten schmalbandigen Kanalzustand die Beitrage aller Ausbreitungspfade zusam-
men [10].

Fir das in dieser Arbeit betrachtete 2x2-MIMO-System wird das allgemeine Modell auf zwei
Sendeantennen und zwei Empfangsantennen reduziert. Der Sendesignalvektor, der Emp-
fangssignalvektor und der Rauschvektor ergeben sich damit zu

_[x(@® _[@® _ [ @
X = (t)], v =[] no= [n; (t)]. (2.13)

Das entsprechende lineare 2x2-MIMO-Signalmodell lautet
Y(t) = HX(t) + n(t). (2.14)

Dabei stellt #die 2x2-Kanalmatrix des Systems dar:

hi. h
H= [ 11 12]. 215
hoy hay (2.19)

Daraus ergibt sich die ausfuhrliche Darstellung

yi®] _ [hr i) [ (] |, [ (O
YZ(t) B [h21 hzz] [xz(t)] + [nz(t) : (2.16)

Die Kanalkoeffizienten h;; beschreiben den jeweiligen Ubertragungspfad zwischen der j -ten
Sendeantenne und der i -ten Empfangsantenne. Somit beschreibt h;; den Kanal zwischen der
ersten Sendeantenne und der ersten Empfangsantenne, h,, den Kanal zwischen der zweiten
Sendeantenne und der ersten Empfangsantenne, h,, den Kanal zwischen der ersten Sende-
antenne und der zweiten Empfangsantenne und h,, den Kanal zwischen der zweiten Sende-
antenne und der zweiten Empfangsantenne [10].

In THz-MIMO-Systemen kann dieses Grundmodell erweitert werden, um THz-spezifische Ka-
naleigenschaften wie Mehrwegeausbreitung, frequenzabhangige Dampfung und molekulare
Absorption zu bertcksichtigen [4], [7]. Das dargestellte 2x2-MIMO-Signalmodell bildet damit
die Grundlage fur die spatere Link-Level-Simulation des in dieser Arbeit betrachteten codierten
THz-MIMO-Systems.

2.4 THz-MIMO-Architekturen

In diesem Unterkapitel werden grundlegende THz-MIMO-Architekturen betrachtet, die fir das
Verstandnis der spateren Link-Level-Simulation relevant sind. Im Mittelpunkt stehen die An-
zahl der eingesetzten Sende- und Empfangsantennen sowie die Anzahl der RF-Ketten, da
diese GrofRRen die Hardwarekomplexitat, den Energieverbrauch und die Skalierbarkeit eines
MIMO-Systems wesentlich beeinflussen [11], [12]. Zunachst werden grundlegende MIMO-
Konfigurationen wie SISO, SIMO, MISO und MIMO eingeordnet. AnschlielRend werden Archi-
tekturen mit unterschiedlichen Anzahlen von RF-Ketten beschrieben. Die Strahlformung wird
in Abschnitt 2.5 behandelt.

11
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2.4.1 Grundlegende MIMO-Konfigurationen

Drahtlose Mehrantennensysteme lassen sich anhand der Anzahl der eingesetzten Sende- und
Empfangsantennen klassifizieren [9]. Die wichtigsten Grundkonfigurationen sind Single Input
Single Output (SISO), Single Input Multiple Output (SIMO), Multiple Input Single Output
(MISO) und Multiple Input Multiple Output (MIMO) [9]. Eine schematische Ubersicht dieser
grundlegenden Antennenkonfigurationen ist in Abbildung 2-2 dargestellt [9].

Singie antenna Sngle antenny
\l/ \l/
@ )4 7 . S P
'tzy%' P Nt \/ N f :
Transmit Unit Receive Unit T it Unit Receive Unit
SISO-System ransm SIMO-System scosdo

MuRtipie antennas ple ant: Maltple antennas

Transmit Unit MISO-System Receive Unit Transmit Unit MIMO-System Receive Urit

Abbildung 2-2: Grundlegende Antennenkonfigurationen fir SISO, SIMO, MISO und MIMO (eigene Darstellung in
Anlehnung an [9]).

Bei einem SISO-System wird jeweils eine Sende- und eine Empfangsantenne verwendet.
Diese Architektur ist einfach zu implementieren, bietet jedoch keine raumlichen Diversitats-
oder Multiplexing-Gewinne [9]. SIMO-Systeme verwenden eine Sendeantenne und mehrere
Empfangsantennen, wodurch Empfangsdiversitat erreicht werden kann [9]. MISO-Systeme
nutzen mehrere Sendeantennen und eine Empfangsantenne und ermdglichen dadurch Sen-
dediversitat [9]. MIMO-Systeme verwenden mehrere Antennen sowohl auf der Sender- als
auch auf der Empfangerseite. Dadurch kdnnen raumliche Diversitat und rdumliches Multiple-
xing genutzt werden, was die Zuverlassigkeit, die Datenrate und die spektrale Effizienz erho-
hen kann [9].

2.4.2 Architekturen mit RF-Ketten

Neben der Anzahl der Sende- und Empfangsantennen ist die Anzahl der eingesetzten RF-
Ketten ein wichtiger Faktor fir die MIMO-Architektur. Eine RF-Kette verbindet die digitale Ba-
sisbandverarbeitung mit einem Antennenpfad und umfasst typischerweise Hochfrequenz- und
Mixed-Signal-Komponenten wie Mischer, Filter, Leistungsverstarker sowie je nach Sender-
oder Empfangerseite Digital-Analog- beziehungsweise Analog-Digital-Wandler. Damit beein-
flusst die Anzahl der RF-Ketten direkt die Hardwarekomplexitat, den Energieverbrauch und
die Skalierbarkeit eines MIMO-Systems [11], [12].

Bei einer vollstandigen RF-Anbindung wird jedem Antennenelement eine eigene RF-
Kette zugeordnet. Fur ein System mit N, Sendeantennen und N, Empfangsantennen
gilt damit

NI¥* =N,, NE*=N,. (2.17)

12
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Diese Struktur ermoglicht eine separate Verarbeitung aller Antennenpfade, fiihrt bei grof3en
Antennenarrays jedoch zu einem hohen Hardwareaufwand und Energieverbrauch [11], [12].

Bei einer reduzierten RF-Anbindung ist die Anzahl der RF-Ketten kleiner als die Anzahl
der Antennenelemente:

NI¥ <N, NE¥<N,. (2.18)

Dadurch konnen Hardwarekomplexitat und Energiebedarf reduziert werden. Gleich-
zeitig ist die separate Verarbeitung aller Antennenpfade nur eingeschrankt maoglich.
Da jede zusatzliche RF-Kette weitere Hochfrequenz- und Mixed-Signal-Komponenten
erfordert, nimmt der Hardwareaufwand mit steigender Anzahl der RF-Ketten grund-
satzlich zu [11], [12], [13].

Far das in dieser Arbeit betrachtete 2x2-THz-MIMO-System werden auf der Sender-
und der Empfangerseite jeweils zwei RF-Ketten berlcksichtigt. Daher gilt

N, =N, = NI* = N} = 2. (2.19)

Damit bleibt die Anzahl der bendtigten RF-Ketten Uberschaubar. Eine separate Verarbeitung
der einzelnen Antennenpfade ist daher fir die spatere Link-Level-Simulation praktikabel. Die
Betrachtung unterschiedlicher RF-Architekturen bleibt dennoch relevant, da die Anzahl der
RF-Ketten die Skalierbarkeit groRerer THz-MIMO-Systeme wesentlich beeinflusst [12], [13].
Diese Einordnung bildet die hardwareseitige Grundlage fiir die im folgenden Abschnitt betrach-
teten Beamforming-Verfahren.

2.5 Beamforming in THz-MIMO-Systemen

Beamforming ist eine zentrale Signalverarbeitungstechnik in THz-MIMO-Systemen. Aufgrund
der hohen Freiraumdampfung, der molekularen Absorption und der begrenzten Reichweite im
Terahertzbereich ist eine stark gerichtete Signallbertragung erforderlich. Durch den Einsatz
mehrerer Antennenelemente kann die abgestrahlte Energie gezielt in Richtung des Empfan-
gers geblindelt werden. Dadurch lassen sich hohe Array-Gewinne erzielen und die Ausbrei-
tungsverluste teilweise kompensieren [4], [6].

Die kurze Wellenlange im THz-Bereich ermoglicht kompakte Antennenarrays mit vielen An-
tennenelementen, die schmale und stark gerichtete Strahlen erzeugen kdénnen. Diese Richt-
wirkung verbessert die rdumliche Nutzung des Funkkanals und reduziert Interferenzen in un-
erwunschten Richtungen [5], [6]. Gleichzeitig steigen die Anforderungen an die Kanalschat-
zung, die Strahlausrichtung und die Hardwareimplementierung. Bereits geringe Fehlausrich-
tungen zwischen Sender und Empfanger kénnen deutliche Leistungsverluste verursachen [6].
Die Wahl der Beamforming-Architektur beeinflusst daher die Empfangsleistung, die erreich-
bare Datenrate, die Bitfehlerrate und den Systemdurchsatz [4], [6].

Im Folgenden werden zunachst das Grundprinzip des Beamformings und anschlieRend die in
dieser Arbeit betrachteten digitalen und hybriden Beamforming-Verfahren erlautert.
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2.5.1 Grundprinzip des Beamformings

Das Grundprinzip des Beamformings besteht darin, die Signale mehrerer Antennenelemente
so zu gewichten, dass sie sich in der gewlinschten Ubertragungsrichtung konstruktiv (iberla-
gern. In anderen Richtungen kann die abgestrahlte Leistung dagegen verringert werden,
wodurch sich Stérungen und Interferenzen reduzieren lassen. Die Gewichtung erfolgt durch
eine gezielte Anpassung der Amplitude, der Phase oder beider Grofien [6].

Ausgehend von einem linearen MIMO-Modell kann der zu Ubertragende Datenstromvektor s
durch eine Beamforming- bzw. Precoding-Matrix F auf die Sendeantennen abgebildet werden
[6]. Der Sendesignalvektor ergibt sich zu

x = Fs. (2.20)

Dabei bezeichnet x den Sendesignalvektor, F die Beamforming- bzw. Precoding-Matrix und s
den Vektor der zu Ubertragenden Datenstrome [6]. Wird das Signal tiber einen MIMO-Kanal H
Ubertragen, ergibt sich das Empfangssignal zu

y = HFs +n. (2.21)

Dabei bezeichnet y den Empfangssignalvektor, wahrend n den additiven Rauschvektor dar-
stellt [6]. Auf der Empfangerseite kann zusatzlich eine lineare Kombinationsmatrix W einge-
setzt werden, um das empfangene Signal weiterzuverarbeiten und die gesendeten Daten-
stréme zu rekonstruieren. Der geschatzte Datenstromvektor ergibt sich dann zu

=WHy =WHHFs + WHn. (2.22)

>

Dabei bezeichnet WH die hermitesch transponierte Matrix von W. Die Abbildung des Daten-
stromvektors s auf den Sendesignalvektor x wird als Beamforming bzw. Precoding bezeichnet.
Die Verarbeitung des Empfangssignals zur Rekonstruktion der Datenstrome wird dagegen als
Combining bezeichnet [6].

Ein wichtiger Spezialfall des analogen Beamformings ist das Beam Steering. Dabei wird meist
ein einzelner Datenstrom Ubertragen und mithilfe von Phasenschiebern auf mehrere Anten-
nenelemente verteilt. Durch geeignete Phasenverschiebungen kann der resultierende Strahl
elektronisch in eine gewtlinschte Richtung gelenkt werden, ohne dass eine mechanische Be-
wegung der Antennen erforderlich ist. Da Phasenschieber typischerweise nur die Phase und
nicht die Amplitude beeinflussen, ist die Flexibilitdt dieses Ansatzes eingeschrankt. Dennoch
ist Beam Steering insbesondere fir THz-Systeme von Bedeutung, da es eine einfache und
energieeffiziente gerichtete Ubertragung ermdglicht [6].

2.5.2 Beamforming-Architekturen

Beamforming-Verfahren lassen sich grundséatzlich in analoges, digitales und hybrides Beam-
forming einteilen. Diese Einteilung ergibt sich aus der Position der Signalverarbeitung inner-
halb der Senderarchitektur sowie aus der Anzahl der verwendeten RF-Ketten. Wahrend digi-
tales Beamforming vollstédndig im digitalen Basisband realisiert wird, erfolgt analoges Beam-
forming im RF-Bereich mithilfe von Phasenschiebern. Hybrides Beamforming kombiniert beide
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Ansatze und stellt dadurch einen Kompromiss zwischen Flexibilitdt, Hardwarekomplexitat und
Energieeffizienz dar [6], [14].

Eine allgemeine Beschreibung hybrider Beamforming-Architekturen kann durch die Kombina-
tion einer digitalen Precoding-Matrix und einer analogen Beamforming-Matrix formuliert wer-
den [6], [14]. Der Sendesignalvektor im Frequenzbereich ergibt sich zu

x(f) = Frr Fea(f) s(f). (2.23)

Dabei bezeichnet s(f) den Datenstromvektor, Fg5(f) die digitale Precoding-Matrix und Fgr die
analoge Beamforming-Matrix. Die analoge Matrix wird typischerweise durch Phasenschieber
im RF-Bereich realisiert, wahrend die digitale Matrix im Basisband arbeitet. Nach der Ubertra-
gung Uber den frequenzabhangigen MIMO-Kanal H(f) ergibt sich das Empfangssignal zu

y(f) = H(f)Frr Fpp(f) s(f) + n(f). (2.24)
Dabei bezeichnet n(f) den additiven Rauschvektor [6], [14].

Beim digitalen Beamforming wird die gesamte Strahlformung im digitalen Basisband durchge-
fuhrt. In diesem Fall ist jedes Antennenelement typischerweise mit einer eigenen RF-Kette
verbunden. Die analoge Beamforming-Matrix entfallt beziehungsweise kann als Einheitsmatrix
betrachtet werden [14]:

Fur digitales Beamforming ergibt sich entsprechend [14]
xaig(f) = Fpp(f) s(f). (2.26)

Digitales Beamforming ermdglicht eine unabhangige Anpassung von Amplitude und Phase fur
jedes Antennenelement. Dadurch kdnnen mehrere Datenstrome parallel verarbeitet, raumli-
ches Multiplexing realisiert und Interferenzen effizient unterdrickt werden. Der wesentliche
Nachteil liegt jedoch in der hohen Hardwarekomplexitat und im erhdhten Energieverbrauch,
da fir jedes Antennenelement eine eigene RF-Kette sowie entsprechende DAC- bzw. ADC-
Komponenten erforderlich sind. Dies begrenzt die Skalierbarkeit vollstandig digitaler Architek-
turen insbesondere bei groRen Antennenarrays und sehr hohen Frequenzen [6], [14].

Beim analogen Beamforming erfolgt die Strahlformung im RF-Bereich. Dabei wird das Signal
uber eine oder wenige RF-Ketten erzeugt und anschlie3end mithilfe von Phasenschiebern auf
die Antennenelemente verteilt. Da keine vollstandige digitale Precoding-Stufe vorhanden ist,
kann das Modell nach [14] vereinfacht als

Xana(f) = Fres(f) (2.27)

geschrieben werden. Da Phasenschieber in der Regel nur die Phase, nicht jedoch die
Amplitude verandern, unterliegen die Eintrage der analogen Beamforming-Matrix einer Kon-
stantmodulbedingung. Fir einen vollstandig verbundenen phasenschieberbasierten Beamfor-
mer gilt bei normierter Gesamtleistung fur alle aktiven Matrixeintrage [6]

1

[[Frelij| = N (2.28)
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Dabei bezeichnet N, die Anzahl der Sendeantennen. Die Indizes i und j kennzeichnen das
Antennenelement beziehungsweise die zugehorige RF-Kette. Analoges Beamforming zeich-
net sich durch eine geringe Hardwarekomplexitat und eine hohe Energieeffizienz aus [14].
Allerdings ist die Flexibilitdt eingeschrankt, da meist nur ein Datenstrom oder nur eine be-
grenzte Anzahl von Datenstromen unterstutzt wird. Zudem sind die Phasenverschiebungen
haufig frequenzunabhangig, was insbesondere in breitbandigen THz-Systemen zu Leistungs-
einbufen flhren kann [6], [14].

Hybrides Beamforming kombiniert digitales und analoges Beamforming. Die digitale Stufe ver-
arbeitet die Datenstréme im Basisband, wahrend die analoge Stufe die gerichtete Abstrahlung
uber Phasenschieber realisiert [14]. Dadurch kann die Anzahl der RF-Ketten gegenuber einem
vollstandig digitalen System reduziert werden, ohne vollstandig auf die Vorteile digitaler Sig-
nalverarbeitung zu verzichten. Fir hybride Beamforming-Architekturen gilt allgemein [6], [14]

Ny < Ngg < N,. (2.29)

Dabei bezeichnet N; die Anzahl der Datenstrome, Ny die Anzahl der RF-Ketten und N; die
Anzahl der Sendeantennen [14]. Bei einer hybriden Architektur mit reduzierter Anzahl von RF-
Ketten gilt zusatzlich Ny < Ngxr < N;. Hybrides Beamforming bietet somit einen Kompromiss
zwischen Systemleistung, Flexibilitdt, Energieeffizienz und Hardwareaufwand. Aus diesem
Grund wird es insbesondere fir gro3skalige MIMO- und THz-MIMO-Systeme als geeigneter
Ansatz betrachtet [6], [14].

Anwendung auf das untersuchte 2x2-System

Fur die in dieser Arbeit betrachtete Link-Level-Simulation eines 2x2-THz-MIMO-Systems wer-
den digitales SVD-Beamforming und DFT-basiertes hybrides Beamforming implementiert. Zu-
satzlich wird eine ldentity-Konfiguration ohne gezieltes Beamforming als Referenzfall bertck-
sichtigt.

Da bei diesem 2x2-System mit N = 2 Datenstrémen fir die hybride Architektur Ny = N; = 2
gilt, ergibt sich keine Reduktion der Anzahl der RF-Ketten gegenuber dem digitalen Fall. Da
im implementierten hybriden Beamforming die analoge RF-Matrix F_RF fir alle Subtrager kon-
stant ist (wideband/frequenzunabhangige Realisierung) und aus zwei verschiedenen, nicht
identischen DFT-Codebook-Vektoren besteht, ist Fr im betrachteten 2x2-Fall generisch in-
vertierbar. Damit gilt

Fpigitaili) = Frr * FeekimitFeek] = Fi# * Fpigitailk]

Da bei N, = Ngr = N = 2 die digitale Basisbandmatrix Fgp(x) unbeschrankt bleibt, folgt aus
dieser Konfiguration keine allgemeine Einschrankung gegentber dem vollstandig digitalen
2x2-Precoder. Der Schwerpunkt liegt daher auf dem Einfluss der Konstantmodulbeschran-
kung des DFT-Codebooks auf die erreichbare Systemleistung. Die drei Verfahren werden im
Rahmen der Leistungsbewertung in Kapitel 6 miteinander verglichen. Hybrides Beamforming
bleibt insbesondere fur skalierbare THz-MIMO-Systeme mit gréfieren Antennenarrays rele-
vant, bei denen Ny < N; tatsachlich realisiert wird [6], [14].
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2.6 Kanalcodierung und Fehlerkorrekturverfahren

In diesem Unterkapitel werden die Grundlagen der Kanalcodierung und moderner Fehlerkor-
rekturverfahren erlautert. Zunachst wird das allgemeine Prinzip der Kanalcodierung beschrie-
ben, bei dem den Informationsbits gezielt Redundanz hinzugefiigt wird, um Ubertragungsfeh-
ler am Empfanger erkennen und korrigieren zu kénnen. Anschliefiend werden mit LDPC- und
Polar-Codes zwei zentrale Codierungsverfahren betrachtet, die im 5G-NR-Standard eine wich-
tige Rolle spielen [15], [16], [17]. Dabei werden ihre grundlegenden Eigenschaften, ihre
Codierungsprinzipien sowie ihre Bedeutung fur Daten- und Steuerkanale vorgestellt.
Abschliel3end wird die Relevanz dieser Verfahren fur 5G- und THz-MIMO-Systeme diskutiert.
Diese Grundlagen werden in der spateren Link-Level-Simulation des codierten 2x2-THz-
MIMO-Systems verwendet. Die Leistungsbewertung erfolgt anhand von BLER, BER und
Durchsatz.

2.6.1 Grundprinzip der Kanalcodierung

Drahtlose Kommunikationssysteme sind wahrend der Ubertragung verschiedenen Storeinfliis-
sen ausgesetzt. Dazu gehoren thermisches Rauschen, Interferenzen, Fading sowie frequenz-
abhangige Dampfungseffekte. Diese Einflusse konnen dazu fuhren, dass einzelne Bits oder
ganze Datenblocke fehlerhaft empfangen werden. Die Kanalcodierung verfolgt daher das Ziel,
die Zuverlassigkeit der Ubertragung zu erhéhen, indem der urspriinglichen Informationsse-
quenz eine kontrollierte Redundanz hinzugeflgt wird. Diese Redundanz ermdglicht es dem
Empfanger, Ubertragungsfehler zu erkennen und in vielen Fallen zu korrigieren [15].

Ein grundlegendes Modell der Kanalcodierung ist der lineare Blockcode Uber dem endlichen
Kdrper GF(2). Dabei wird ein Informationsvektor auf ein langeres Codewort abgebildet. Fir
einen Informationsvektor u und eine Generatormatrix G kann das erzeugte Codewort allge-
mein durch

c=uG (2.30)

beschrieben werden. Hierbei bezeichnet u den Informationsvektor, G die Generatormatrix und
¢ das erzeugte Codewort. Die Generatormatrix bestimmt, wie die Informationsbits und die zu-
satzlichen Redundanzbits im Codewort angeordnet werden. Die Matrixoperationen werden
dabei modulo 2 ausgefuhrt [15].

Neben der Generatormatrix kann ein linearer Blockcode auch durch eine Paritatsprifmatrix H
beschrieben werden. Ein glltiges Codewort erflllt die Bedingung

HcT = 0. (2.31)

Der hochgestellte Index T bezeichnet die Transposition, sodass ¢’ den transponierten Code-
wortvektor darstellt. Diese Beziehung bedeutet, dass alle Paritatsbedingungen des Codes er-
fullt sind [15]. Wird ein empfangener Vektor r gepruft, so kann das sogenannte Syndrom be-
rechnet werden:

s = HrT, (2.32)
Hierbei bezeichnet r den empfangenen Vektor und s das Syndrom. Analog dazu beschreibt
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rT den transponierten Empfangsvektor. Ist das Syndrom gleich null, so erfiillt der empfangene
Vektor die Paritatsbedingungen des Codes. Ist das Syndrom ungleich null, deutet dies auf
Ubertragungsfehler hin. Der Decoder nutzt diese Information, um aus dem empfangenen Sig-
nal mdglichst zuverlassig auf die urspringlich gesendete Informationssequenz zu schliel3en
[15].

In modernen Kommunikationssystemen erfolgt die Decodierung haufig nicht nur auf Basis har-
ter Bitentscheidungen, sondern mithilfe sogenannter Soft-Decision-Informationen. Dabei wer-
den Zuverlassigkeitswerte der empfangenen Bits berucksichtigt, haufig in Form von Log-Like-
lihood-Ratios (LLR). Diese Werte beschreiben den Logarithmus des Verhaltnisses der Wahr-
scheinlichkeiten fur die moglichen Bitwerte und liefern dem Decoder zusatzliche Zuverlassig-
keitsinformationen. Durch die Nutzung solcher Zuverlassigkeitsinformationen kann die Fehler-
korrekturleistung deutlich verbessert werden, insbesondere bei verrauschten oder frequenz-
selektiven Kanalen [15], [17].

Fur THz-MIMO-Systeme ist Kanalcodierung besonders wichtig, da der THz-Kanal durch hohe
Ausbreitungsverluste, molekulare Absorption und Frequenzselektivitdt gepragt ist [4], [7].
Diese Eigenschaften kdnnen die Bit- und Blockfehlerrate erhéhen und damit den nutzbaren
Datendurchsatz verringern. Durch den Einsatz geeigneter Fehlerkorrekturverfahren kann die
Zuverlassigkeit der Datenlbertragung verbessert werden [15]. Daher werden in dieser Arbeit
LDPC- und Polar-Codes als relevante Kanalcodierungsverfahren betrachtet und spater hin-
sichtlich ihres Einflusses auf BLER, BER und Durchsatz untersucht.

2.6.2 Fehlerkorrekturverfahren

In diesem Unterkapitel werden Low-Density-Parity-Check-Codes (LDPC-Codes) und Polar-
Codes gegenulbergestellt. Die Kanalcodierung und das Rate Matching flir 5G NR werden in
3GPP TS 38.212 spezifiziert [32], wahrend die zugehorigen physikalischen Kanale und Modu-
lationsverfahren in 3GPP TS 38.211 beschrieben werden [31]. In 5G NR werden LDPC-Codes
insbesondere flr Datenkanale eingesetzt, wahrend Polar-Codes vor allem flr Steuer- und
Broadcast-Informationen vorgesehen sind [32].

Die in dieser Arbeit implementierten LDPC- und Polar-Ketten verwenden ausgewahlte MAT-
LAB-Funktionen mit NR-Bezug, bilden jedoch keine vollstandig standardkonforme 3GPP-
Ubertragungskette ab. Sie werden daher im Folgenden als 5G-NR-inspirierte Codierungsver-
fahren bezeichnet.

2.6.2.1 LDPC-Codes

LDPC-Codes gehdren zur Klasse der linearen Blockcodes und werden durch eine dunn be-
setzte Paritatsprifmatrix H beschrieben. Die Bezeichnung ,low-density” weist darauf hin, dass
diese Matrix nur wenige Nichtnull-Eintrage enthalt. Diese sparliche Struktur reduziert die Kom-
plexitat der Decodierung und ermdglicht effiziente iterative Verfahren. Ein gultiges LDPC-
Codewort erfullt dabei die bereits in Gleichung (2.30) eingefuhrte Paritatsbedingung. Damit
basiert die Fehlererkennung und Fehlerkorrektur bei LDPC-Codes wesentlich auf der Struktur
der Paritatsprafmatrix [15].

Die Paritatsprifmatrix kann zusatzlich durch einen Tanner-Graphen dargestellt werden. Dabei
handelt es sich um einen bipartiten Graphen, der aus Variablenknoten und Prifknoten besteht
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[15]. Die Variablenknoten reprasentieren die Codebits, wahrend die Prifknoten die Paritats-
bedingungen darstellen. Eine Verbindung zwischen einem Variablenknoten v; und einem Pruf-
knoten ¢; besteht genau dann, wenn H;; = 1 gilt. Dabei entspricht jede Spalte der Paritatspruf-
matrix einem Variablenknoten und jede Zeile einem Prufknoten [15].

Als konkretes Beispiel wird im Folgenden eine Paritatsprifmatrix H der Grolde 4 x 8 betrachtet
[15]:

(2.33)
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Der entsprechende Tanner-Graph mit acht Variablenknoten (vi-wvg) und vier Prufknoten
(c1-c4) ist in Abbildung 2-3 dargestellt [15].

Bit Nodes
BN1 BN2 BN3 BN4 BN5 BN6 BN7 BN8

Check Nodes

Abbildung 2-3: Tanner-Graph fir eine 4x8-Paritatspriifmatrix H (eigene Darstellung in Anlehnung an [15]).

Die Decodierung von LDPC-Codes erfolgt haufig mithilfe iterativer Message-Passing-Verfah-
ren. Dabei werden Zuverlassigkeitsinformationen zwischen Variablen- und Prufknoten ausge-
tauscht, bis ein gulltiges Codewort gefunden wird oder eine maximale Anzahl von lterationen
erreicht ist. Zu den bekannten Verfahren zahlen der Belief-Propagation-Algorithmus sowie ver-
einfachte Min-Sum-Varianten. Diese Verfahren verwenden Soft-Decision-Informationen, ins-
besondere Log-Likelihood-Ratios, um die Zuverlassigkeit der Bitentscheidungen schrittweise
zu verbessern [15], [17].

Im 5G-NR-Standard werden LDPC-Codes als quasi-zyklische LDPC-Codes realisiert. Dabei
wird die endglltige Paritatsprifmatrix aus sogenannten Basisgraphen durch einen Lifting-Pro-
zess erzeugt. 3GPP TS 38.212 definiert hierfur zwei Basisgraphen sowie die zugehdrigen
Schritte der Codeblocksegmentierung, Kanalcodierung und des Rate Matchings [32]. Die Aus-
wahl des Basisgraphen erfolgt unter anderem in Abhangigkeit von der Informationsblocklange
und der Zielcoderate. Diese Struktur ermoglicht flexible Codeparameter, eine effiziente Imple-
mentierung und eine hohe Durchsatzfahigkeit. Daher eignen sich LDPC-Codes insbesondere
fur Datenkanale mit hohen Datenraten [15], [17].
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2.6.2.2 Polar-Codes

Polar-Codes basieren auf dem Prinzip der Kanalpolarisation. Durch eine rekursive Transfor-
mation mehrerer identischer Kanalnutzungen entstehen synthetische Teilkandle mit unter-
schiedlicher Zuverlassigkeit. Die zuverlassigen Teilkanale werden zur Ubertragung der Infor-
mationsbits genutzt, wahrend die unzuverlassigen Teilkanale mit festgelegten Werten belegt
werden. Diese festgelegten Bits werden als Frozen Bits bezeichnet und in der Regel auf null
gesetzt [15].

Analog zur allgemeinen Darstellung des linearen Blockcodes in Gleichung (2.29) kann die Po-
lar-Codierung als Abbildung eines Eingangsvektors auf ein Codewort beschrieben werden. Im
Unterschied zur allgemeinen Darstellung wird die Generatormatrix bei Polar-Codes jedoch
durch eine spezielle rekursive Struktur erzeugt. Fur einen Polar-Code der Lange N = 2", wo-
bei n eine positive ganze Zahl bezeichnet, ergibt sich die Codierung zu

x =uGy. (2.34)

Dabei bezeichnet u den Eingangsvektor, der sowohl Informationsbits als auch Frozen Bits
enthalt, Gy die Generatormatrix des Polar-Codes und x das erzeugte Codewort [15]. Die Ge-
neratormatrix kann durch

Gy = ByF®" (2.35)

dargestellt werden. Hierbei bezeichnet By die Bit-Reversal-Permutationsmatrix und F®" das
n-fache Kronecker-Produkt der Basismatrix

F= [} (1) . (2.36)

Diese Darstellung verdeutlicht die rekursive Struktur der Generatormatrix von Polar-Codes
[15].

Die Decodierung von Polar-Codes erfolgt tblicherweise mittels Successive Cancellation (SC),
Successive Cancellation List (SCL) oder CRC-unterstutzter SCL-Decodierung (CA-SCL), wo-
bei listbasierte Verfahren die Fehlerkorrekturleistung bei kurzen Blocklangen verbessern kdn-
nen. Deshalb werden Polar-Codes im 5G-NR-Standard vor allem fiir Steuerinformationen wie
DCI, UCI und den Broadcast Channel (BCH) eingesetzt [16], [18]; die zugehdrigen Schritte der
CRC-Anflgung, Codierung und des Rate Matchings sind in 3GPP TS 38.212 spezifiziert [32].
Die in dieser Arbeit verwendete Polar-Verarbeitung mit eigener Segmentierung und CRC-24C
je Segment stellt jedoch eine 5G-NR-inspirierte, nicht vollstandig standardkonforme Desig-
nentscheidung dar (vgl. Abschnitt 5.3.2.3).

LDPC- und Polar-Codes besitzen unterschiedliche Starken: LDPC eignet sich besonders fur
hohe Datenraten und grof3ere Blocke, Polar dagegen flr kurze bis mittlere Blocklangen und
Steuerinformationen. Da die Wahl des Codierungsverfahrens die Fehlerkorrekturleistung
nachweislich wesentlich beeinflusst [17], werden beide Verfahren in dieser Arbeit hinsichtlich
Bitfehlerrate, Blockfehlerrate und Datendurchsatz systematisch untersucht.
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3 THz-MIMO-Systeme: Stand der Technik

In diesem Kapitel wird der aktuelle Stand der Forschung zu THz-MIMO-Systemen vorgestellt
und kritisch eingeordnet. Aufbauend auf den in Kapitel 2 dargestellten Grundlagen liegt der
Schwerpunkt nicht auf einer erneuten Erlduterung einzelner Prinzipien, sondern auf der Ana-
lyse aktueller wissenschaftlicher Entwicklungen und ihrer Relevanz fur die vorliegende Arbeit.
Um die Aktualitat der Betrachtung sicherzustellen, stitzt sich die Darstellung Giberwiegend auf
aktuelle Fachliteratur, insbesondere aus den Jahren nach 2023. Die betrachteten Ansatze
werden dabei in knapper Form verglichen, um ihre jeweiligen Starken, Grenzen und offenen
Herausforderungen herauszuarbeiten.

Betrachtet werden nacheinander die THz-Kanalmodellierung, aktuelle THz-MIMO-Architektu-
ren, frequenzabhangige Beamforming-Verfahren sowie moderne Fehlerkorrekturverfahren auf
Basis von LDPC- und Polar-Codes. Fir jeden Themenbereich werden die wesentlichen Star-
ken, Grenzen und offenen Herausforderungen zusammengefasst. Abschliellend werden diese
Herausforderungen zusammengefihrt, um die Forschungsliicke abzuleiten, an der die vorlie-
gende Arbeit ansetzt.

3.1 THz-Kanalmodellierung

Die Modellierung des Funkkanals bildet die methodische Grundlage jeder Leistungsbewertung
und wird in der Literatur klassisch in deterministische, statistische und hybride Ansatze unter-
teilt, wie Tabelle 3-1 zeigt. Deterministische Verfahren wie Ray-Tracing erreichen eine hohe
orts- und szenariospezifische Genauigkeit, sind jedoch rechenintensiv und auf prazise Mate-
rial- und Umgebungsdaten angewiesen [18]. Statistische Modelle ermdglichen dagegen eine
effizientere Erzeugung vieler Kanalrealisierungen, erfassen raumliche Konsistenz und zeitli-
che Cluster-Korrelationen jedoch nur eingeschrankt [18]. Hybride Modelle versuchen, diesen
grundsatzlichen Zielkonflikt zwischen Genauigkeit und Komplexitat aufzulésen [18].

Modellklasse Grundlage Genauigkeit =~ Komplexitat Wesentliche Grenze
Prazise Material- und Umge-
s Ray-Tracing, FDTD, Hoch, orts- bungsdaten erforderlich, im
Deterministisch messbasiert spezifisch Hoch THz-Bereich schwer kalibrier-
bar
— Raumliche Konsistenz und
Statistisch Probablllstlsc.:.he Ka- Mittel Gering zeitliche Cluster-Korrelation
nalkenngréfRen )
unzureichend
P +
. Detgrmlnlstlsch Mittel bis . Komplexere, szenarioabhan-
Hybrid statistisch (z. B. Mittel . -
hoch gige Parametrisierung

GSCM)

Tabelle 3-1: Klassische Klassen der THz-Kanalmodellierung als Bezugsrahmen [18].
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Der Ubergang in das THz-Band verschiebt die Bedeutung dieser Modellklassen deutlich. Da
THz-Kanale haufig durch Sparsitat, LoS-Dominanz und stark richtungsabhangige Ausbreitung
gepragt sind, gewinnen physikalisch motivierte Modellierungsansatze wie Ray-Tracing an Be-
deutung. Gleichzeitig werden vereinfachte oder messkalibrierte Ray-Tracing-Ansatze unter-
sucht, um die hohe Genauigkeit deterministischer Modelle mit einem reduzierten Modellie-
rungsaufwand zu verbinden [19].

Auch hybride Modellierungsansatze werden in der aktuellen Forschung weiterentwickelt, um
den in Tabelle 3-1 beschriebenen Zielkonflikt zwischen Genauigkeit und Komplexitat aufzuld-
sen. Geometriebasierte stochastische Kanalmodelle (GSCM) kombinieren dazu eine verein-
fachte, deterministische Ray-Tracing-Methode mit stochastisch platzierten Streuobjekten [18].
Ein verwandter Ansatz sind quasi-deterministische (Q-D) Modelle, die bereits in Standards wie
IEEE 802.11ad/ay eingesetzt werden und deterministische Pfadberechnung mit stochasti-
schen Komponenten verbinden [18].

Mit dem Schritt von der allgemeinen THz-Kanalmodellierung zu konkreten THz-MIMO-Syste-
men treten zusatzlich arrayspezifische Effekte in den Vordergrund. Dazu gehoéren insbeson-
dere Nahfeldausbreitung mit spharischer Wellenfront, rdumliche Nichtstationaritat Gber die Ar-
ray-Apertur sowie der Spatial-Wideband-Effekt, durch den Steering-Vektoren frequenzabhan-
gig werden konnen [20], [21]. Diese Effekte sind fur groRdimensionierte THz-MIMO-Arrays
besonders relevant und werden von klassischen Fernfeld- oder frequenzflachen Modellen nur
unzureichend erfasst [20], [21]. Fir das hier betrachtete kleindimensionierte 2x2-System spie-
len diese arrayspezifischen Effekte eine untergeordnete Rolle, da Nahfeld- und Spatial-Wide-
band-Effekte hier kaum auftreten.

Aktuelle Arbeiten adressieren diese Einschrankungen mit unterschiedlichen Modellierungsan-
satzen. Ambit-Prozess-basierte Modelle erfassen Spatial-Wideband-Effekte analytisch, blei-
ben jedoch auf spezifische Sub-THz-Mikrozellularumgebungen beschrankt [21]. Einen allge-
meineren Ansatz verfolgen Strahlraum-Kanalmodelle, bei denen der Kanal in den Winkel- bzw.
Beam-Domain-Bereich tberflihrt wird [20]. Dadurch kann die Sparsitat des THz-MIMO-Kanals
zur Reduktion der Modellkomplexitat genutzt werden. Besonders relevant sind Modelle, die
sphéarische Wellenfronten und raumliche Nichtstationaritdt gemeinsam berlcksichtigen und
damit zentrale Grenzen klassischer Fernfeldansatze adressieren [20]. Dass standardisierte
Kanalmodelle wie 3GPP TR 38.901 weiterhin auf Frequenzen unterhalb von 100 GHz be-
schrankt sind, unterstreicht zusatzlich den Bedarf an THz-spezifischen Modellierungsansatzen
[20].

Insgesamt zeigt die aktuelle Forschung einen klaren Trend hin zu Kanalmodellen, die Effekte
des Nahfelds, der rdumlichen Nichtstationaritat und der grof3en Bandbreite bei groRdimensio-
nierten Arrays gemeinsam und unter Berlcksichtigung der Kanalsparsitat erfassen [20], [21].
Fir die vorliegende Arbeit werden diese arrayspezifischen Effekte daher nicht explizit model-
liert. Als Grundlage dienen ein frequenzabhangiges zeitinvariantes MIMO-Kanalmodell H(f)
sowie dessen zeitvariante Erweiterung H(t, f), die mit OFDM, Beamforming und codierter
Ubertragung kombiniert werden [7].
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3.2 THz-MIMO-Architekturen

Wahrend die grundlegenden digitalen, analogen und hybriden Architekturen bereits etabliert
sind, richtet sich die aktuelle Forschung auf Ansatze, die die Zahl der RF-Ketten weiter redu-
zieren oder adaptiv steuern, um die Skalierbarkeit groRdimensionierter THz-MIMO-Systeme
zu verbessern. Die folgenden Abschnitte erlautern drei aktuelle Ansatze, die in Tabelle 3-2 mit
ihren wesentlichen Merkmalen zusammengefasst sind.

Dynamisch verschaltete Hybridarchitekturen integrieren ein Schaltmodul zwischen der digita-
len und der analogen Verarbeitung. Dadurch kdnnen einzelne RF-Ketten abhangig vom Ka-
nalzustand und von den Ubertragungsanforderungen aktiviert oder deaktiviert werden. Fir
kontinuierliche Phasenschieber zeigt der in [13] untersuchte Ansatz, dass mit einer Anzahl von
RF-Ketten, die der Anzahl der Datenstrome entspricht, die Leistungsfahigkeit eines vollstandig
digitalen Beamformers erreicht werden kann. Insbesondere in Nahfeld-MU-MIMO-Szenarien
ermoglicht die Architektur eine Anpassung zwischen raumlichem Multiplexing und der Leis-
tungsaufnahme der Hardware. Die zusatzliche Schaltstruktur und die erhdhte Anzahl bendtig-
ter Phasenschieber erschweren jedoch die praktische Implementierung [13].

Die tri-hybride Architektur erganzt die digitale und analoge Verarbeitung um eine elektromag-
netische Konfigurationsebene auf Antennenebene. Hierfir werden rekonfigurierbare Anten-
nen eingesetzt, deren Strahlungscharakteristik angepasst werden kann. Eine solche Antenne
kann das rdumliche Verhalten eines gréfieren virtuellen Arrays nachbilden [22]. Dadurch
|&sst sich insbesondere bei grolddimensionierten Arrays ein glinstiges Verhaltnis zwischen
Energieeffizienz und spektraler Effizienz erzielen. Eine vergleichende Bewertung bleibt je-
doch schwierig, da sie vom Antennentyp, von der Aufteilung der Verarbeitungsebenen und
vom zusatzlichen Energiebedarf der rekonfigurierbaren Komponenten abhangt [22].

PhaseMO verfolgt einen auf Energieeffizienz ausgerichteten Ansatz. Die Architektur verwen-
det eine physische RF-Kette in Verbindung mit schnellen Phasenschiebern und einer erhdhten
Abtastrate, um mehrere virtuelle RF-Ketten zu erzeugen. Deren Anzahl kann softwareseitig an
die Netzlast angepasst werden [14]. Bei geringer Netzlast wird eine Verbesserung der Ener-
gieeffizienz von bis zu 30 % berichtet. Die praktische Skalierung erfordert jedoch sehr schnelle
Phasenschieber und hohe Abtastraten. Insbesondere bei grolen Antennenarrays entstehen
dadurch zusatzliche Anforderungen an die Hardware [14].

Ansatz Kernidee Vorteil Wesentliche Grenze
Dynamisch Adaptive Aktivierung der Anpassung an Kanal und Uber- = Zusétzlicher Schaltungs- und
verschaltet RF-Ketten tragungsanforderungen Phasenschieberaufwand

Rekonfigurierbare elektro- Gunstiges Verhaltnis zwischen Abhangigkeit vom Antennen-
Tri-Hybrid magnetische Antennen- Energieeffizienz und spektraler = typ und zusatzlicher Energie-
ebene Effizienz bedarf
PhaseMO Virtuelle RF-Ketten durch Bis zu 30 % hohere Energieeffi- =~ Hohe Anforderungen an Pha-
schnelle Phasenschieber zienz bei geringer Last senschieber und Abtastrate

Tabelle 3-2: Aktuelle MIMO-Architekturansatze mit Relevanz fur THz-MIMO-Systeme [13], [14], [22].

Diese Ansatze dienen der Einordnung des Forschungsstands, wahrend in dieser Arbeit ein
kleindimensionales 2x2-THz-MIMO-Link-Level-System mit vollstdndiger RF-Anbindung unter-
sucht wird.
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3.3 Beamforming-Verfahren

Da rein phasenschieberbasierte Architekturen die in Abschnitt 2.2.6 beschriebenen Beam-
Squint- und Beam-Split-Effekte nicht vollstandig kompensieren kénnen, richtet sich die aktu-
elle Forschung zunehmend auf frequenzabhangige Beamforming-Verfahren [6]. Die Entwick-
lung umfasst laufzeitbasierte Kompensationsverfahren, systemspezifische Erweiterungen so-
wie dreidimensionale und datengetriebene Ansatze. Abbildung 3-1 stellt diese Entwicklung
zusammenfassend dar.

Phasenschieber TTD DPP ISAC / RIS 3D /DL
reine Phasensteuerung True-Time-Delay Delay-Phase-Precoding Sensing - rekonfig. Fldchen 3D Beamforming Deep Learning

Abbildung 3-1: Entwicklungspfad der THz-Beamforming-Verfahren [4], [6], [23], [24], [25].

Der entscheidende Ansatz liegt in der Kompensation des Laufzeitversatzes Uber die Array-
Apertur. True-Time-Delay-Beamformer (TTD-Beamformer) kénnen diesen Versatz durch
echte Zeitverzdgerungen Uber eine groRe Bandbreite ausgleichen. Sie weisen jedoch einen
héheren Energieverbrauch und Hardwareaufwand als phasenschieberbasierte Losungen auf.
Dadurch wird ihre praktische Umsetzung bei einer groRen Anzahl von Antennenelementen
erschwert [6]. Die Delay-Phase-Precoding-Architektur (DPP-Architektur) stellt einen Kompro-
miss zwischen Kompensationsleistung und Hardwareaufwand dar. Eine TTD-Schicht zwi-
schen RF-Ketten und Phasenschiebern ermdglicht durch die gemeinsame Steuerung von Ver-
zdgerung und Phase eine frequenzabhangige Strahlausrichtung. Dynamische Subarray-Archi-
tekturen mit fest zugeordneten TTD-Elementen kdnnen die Hardwarekomplexitat zusatzlich
reduzieren [4], [6].

Aktuelle Arbeiten Ubertragen diese Ansatze auf weitere Systemkontexte. Im Rahmen von In-
tegrated Sensing and Communications (ISAC) werden Beam-Squint und Beam-Split gezielt
zur Unterstitzung gemeinsamer Kommunikations- und Sensing-Funktionen genutzt [23]. RIS-
gestutzte Verfahren kombinieren rekonfigurierbare Oberflachen mit Zeitverzdégerern und Pha-
senschiebern, um den Beam-Split-Effekt zu verringern und bei Blockage alternative Ausbrei-
tungspfade bereitzustellen [24]. Frequenzabhangige Beam-Management-Verfahren untersu-
chen mehrere Strahlrichtungen gleichzeitig. In den in [25] betrachteten Szenarien wurde
dadurch die Beam-Management-Latenz um mehr als 70 % reduziert und die Datenrate um 60
% gesteigert [23], [24], [25].

Weitere aktuelle Forschungsrichtungen sind das 3D-Beamforming und datengetriebene Ver-
fahren. Das 3D-Beamforming erweitert die Strahlsteuerung auf Azimut und Elevation und er-
hoht dadurch den Ubertragungsgewinn und die Direktivitat. Die praktische Umsetzung erfor-
dert jedoch geeignete 3D-Codeblicher sowie schnelle Verfahren flir Beam-Training und Beam-
Tracking in mobilen Szenarien [6]. Parallel dazu gewinnen datengetriebene Verfahren an Be-
deutung. Dazu gehoéren Deep Learning und Reinforcement Learning fiir das Beamforming so-
wie Deep Learning fur das Beamfocusing im Nahfeld breitbandiger THz-Massive-MIMO-Sys-
teme [4].
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Insgesamt verschiebt sich der Schwerpunkt der Beamforming-Forschung von der reinen Pha-
sensteuerung hin zu laufzeitbewussten, dreidimensionalen und datengetriebenen Verfahren.
Diese bericksichtigen die grofien Bandbreiten und Array-Aperturen zukuinftiger THz-Systeme
[4], [6]. FUr die vorliegende Arbeit dienen diese Ansatze vor allem der Einordnung des For-
schungsstands, da die genannten Effekte im betrachteten 2x2-System aufgrund der Band-
breite von 1 GHz und der kleinen Array-Apertur nur begrenzt ausgepragt sind.

3.4 Fehlerkorrekturverfahren

Aufbauend auf den in Kapitel 2 dargestellten Grundlagen der 5G-NR-Codes umfasst die aktu-
elle Forschung zu LDPC- und Polar-Codes drei wesentliche Entwicklungsrichtungen. Dazu
gehoren die Weiterentwicklung der einzelnen Codeklassen, ihr direkter Vergleich und ihre ver-
einheitlichte Implementierung sowie ihre Anpassung an den THz-Bereich. Tabelle 3-3 gibt
zunachst einen Uberblick tber beide Codeklassen.

Merkmal LDPC-Codes Polar-Codes
Einsatz in 5G NR Datenkanéle Kontrollkanale
Starke Hoher Durchsatz und flexible Coderaten Kapazitatsnahe Leistung bei kurzen
Blocklangen
Aktuelle Entwicklun- Dynamisches Scheduling und optimierte CA-SCL sowie ML- und DL-gestutzte
gen QC-LDPC-Konstruktionen Decodierung

Tabelle 3-3: Uberblick (iber LDPC- und Polar-Codes im 5G-NR-Kontext [15], [17].

Bei LDPC-Codes zeigt die aktuelle Forschung einen Trend zu strukturierten, latenzarmen und
durchsatzstarken Codeentwirfen. Dynamische Scheduling-Strategien senken die Decodier-
komplexitat bei kurzen Blocklangen. Softwareseitige Optimierungen reduzieren die Latenz,
wahrend verkettete und optimierte QC-LDPC-Konstruktionen die BER- und BLER-Leistung bei
hoher Implementierungseffizienz verbessern [15]. Bei Polar-Codes liegt der Schwerpunkt auf
einer Verbesserung der Decodierleistung bei beherrschbarer Komplexitat. Aufbauend auf der
CRC-unterstitzten SCL-Decodierung (CA-SCL) werden Architekturen flr hohen Durchsatz
sowie Verfahren des maschinellen Lernens untersucht [15].

Neben der getrennten Weiterentwicklung gewinnen der direkte Vergleich und die vereinheit-
lichte Implementierung beider Codeklassen an Bedeutung. Ein Leistungsvergleich in einem
hoéherstufig modulierten MIMO-OFDM-EAC-NOMA-System zeigt, dass die BER-Leistung von
LDPC- und Polar-Codes unter anderem von der MIMO-Konfiguration, dem Entzerrungsverfah-
ren und dem betrachteten SNR-Bereich abhangt [16]. Da beide Codeklassen im 5G-NR-Stan-
dard eingesetzt werden, ist ihre effiziente gemeinsame Implementierung von besonderem In-
teresse. Der vereinheitlichte faktorgraphbasierte Decoder UniDec bildet LDPC- und Polar-
Codes auf gemeinsamen Verarbeitungsknoten ab. Gegenuber bestehenden Multi-Mode-De-
codern erreicht er einen bis zu 33,64-fachen Durchsatz und eine bis zu 5,98-fache Flachenef-
fizienz [17].

Im THz-Bereich gewinnen beide Codeklassen zusatzlich an Bedeutung, da sie als mdgliche
Fehlerkorrekturverfahren fir zuklnftige 6G-Systeme betrachtet werden [15]. 3GPP untersucht
seit Release 19 Frequenzbereiche zwischen 52,6 und 114,25 GHz und verfolgt langfristig eine
Erweiterung auf THz-Frequenzen oberhalb von 275 GHz [4]. Die hohen Datenraten und die
spezifischen Kanaleigenschaften des THz-Bandes erfordern energieeffiziente und anpas-
sungsfahige Fehlerkorrekturverfahren [4]. LDPC-Codes eignen sich aufgrund ihres hohen
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Durchsatzes und ihrer vergleichsweise geringen Decodierkomplexitat fir hochratige Verbin-
dungen [15]. Polar-Codes erméglichen dagegen eine kapazitatsnahe Leistung [15]. Ihre ge-
zielte Anpassung an die Anforderungen des THz-Bandes, insbesondere im Hinblick auf eine
latenzarme Decodierung bei Datenraten im Tbps-Bereich, bleibt ein offenes Forschungsfeld
[4], [15]. In der vorliegenden Arbeit werden beide Codeklassen innerhalb derselben codierten
2x2-THz-MIMO-Link-Level-Kette untersucht und anhand von BLER, BER und Goodput mitei-
nander verglichen.

3.5 Forschungsliicke

Die vorangegangenen Abschnitte zeigen, dass die THz-Kanalmodellierung, MIMO-Architektu-
ren, Beamforming-Verfahren und Fehlerkorrekturverfahren intensiv weiterentwickelt werden.
Die betrachteten Arbeiten behandeln diese Bereiche jedoch Uberwiegend getrennt voneinan-
der.

Aktuelle Arbeiten zur THz-Kanalmodellierung untersuchen Ray-Tracing-Ansatze, strahlraum-
basierte Modelle und Spatial-Wideband-fahige Kanalmodelle fir groldimensionierte Anten-
nenarrays [19]-[22]. Arbeiten zu MIMO-Architekturen konzentrieren sich dagegen hauptsach-
lich auf die Skalierbarkeit und Energieeffizienz groRdimensionierter Systeme. Dazu gehdren
dynamisch verschaltete, tri-hybride und softwaresteuerbare Architekturen [13], [14], [23].

Im Bereich des Beamformings stehen frequenzabhangige Verfahren fir breitbandige THz-
Systeme im Vordergrund. Untersucht werden unter anderem True-Time-Delay, Delay-Phase-
Precoding, ISAC-basierte Ansatze, RIS-gestitztes Beamforming und frequenzabhangiges
Beam-Management [4], [6], [15], [24], [25]. LDPC- und Polar-Codes werden Uberwiegend im
Kontext von 5G NR und allgemeinen MIMO-OFDM-Systemen hinsichtlich ihrer Decodierung,
Fehlerkorrekturleistung und gemeinsamen Hardwareimplementierung betrachtet [16]-[18].

Zur strukturierten Zusammenfassung des in diesem Kapitel auf Grundlage der herangezoge-
nen Literatur dargestellten aktuellen Forschungsstands werden die betrachteten Arbeiten vier
thematischen Bereichen zugeordnet, die der Reihenfolge ihrer Darstellung in diesem Kapitel
entsprechen. Dabei steht (1) fiir Kanalmodellierung, () fiir MIMO-Architekturen, (3) fiir Beam-
forming und (@) fiir Fehlerkorrektur. Ein Hakchen kennzeichnet eine schwerpunktmaRige Be-
handlung des jeweiligen Themenbe-reichs. Tabelle 3-4 fasst diese Zuordnung zusammen.
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Jahr
2025

2023

2024

2025

2023

2025

2025

2025

2024

2024

2023

2024

2026

2023

2024

Tabelle 3-4: Thematische Einordnung der im Stand der Technik betrachteten Arbeiten

Kurzinhalt @
Breit angelegter Survey zu Grundlagen der THz-Kommunikation,
Kanalmodellen, MIMO-Systemen, RIS, NOMA, Fehlerkorrektur-
verfahren und offenen Forschungsrichtungen.

Ubersicht tiber Beamforming-Technologien fir THz-Ultra-Mas-
sive-MIMO einschlieRlich Systemmodellen, Architekturtypen,
Beam-Training sowie Nah- und Fernfeldannahmen.

Dynamisch verschaltete hybride Beamforming-Architektur fir
Nahfeld-MIMO zur Anpassung zwischen raumlichem Multiplexing

und Hardwareleistungsaufnahme.

Softwaresteuerbare PhaseMO-Architektur mit schnellen Phasen-
schiebern und virtuellen RF-Ketten zur lastabhangigen Verbes-
serung der Energieeffizienz.

ISAC-Verfahren fir mmWave- und THz-Massive-MIMO, das
Beam-Squint und Beam-Split gezielt zur Unterstiitzung gemein-
samer Kommunikations- und Sensing-Funktionen nutzt.

Analyse von Design, Codierung und Decodierung der in 5G NR
eingesetzten LDPC- und Polar-Codes mit Fokus auf deren
grundlegende Eigenschaften.

Leistungsvergleich von LDPC- und Polar-Codes in einem hdéher-
stufig modulierten MIMO-OFDM-EAC-NOMA-System.

UniDec als einheitlicher faktorgraphbasierter Decoder fiir 5G-NR-
LDPC- und Polar-Codes mit verbesserter Durchsatz- und Fla-
cheneffizienz.

Survey zu THz-Kommunikation und -Sensorik mit Schwerpunk- v
ten auf Ausbreitung, Kanalmodellierung, Transceiver-Architektu-

ren, Beamforming und ISAC.

Deterministischer Ray-Tracing-Ansatz zur THz-Kanalmodellie- v
rung unter Bericksichtigung von Kanalsparsitat, Nahfeldausbrei-

tung und grol3en Antennenarrays.

Dreidimensionales geometriebasiertes stochastisches Kanalmo- V4
dell fur THz-Massive-MIMO mit daraus abgeleitetem Beam-Do-
main-Kanalmodell.

Ambit-Prozess-basiertes MIMO-Kanalmodell fiir Sub-THz-Mikro- v
zellen zur Beschreibung raumlicher und zeitlicher Ausbreitungs-
eigenschaften.

Tri-Hybrid-MIMO-Architektur mit einer zusatzlichen elektromag-
netischen Konfigurationsebene und rekonfigurierbaren Antennen.
RIS-gestitzte Beamforming-Architektur fur breitbandige THz-
Massive-MIMO-Systeme zur Verringerung des Beam-Split-Ef-

fekts und zur Unterstitzung blockierter Verbindungen.
Frequenzabhangiges Beamforming-Verfahren flir schnelles und
prazises THz-Beam-Management bei reduziertem Trainingsauf-
wand.

lung auf Basis von [4], [6], [13]-[25].

<®
< ®
<®

. Eigene Zusammenstel-

Die Gegenuberstellung zeigt, dass die meisten Arbeiten nur einen oder zwei Themenbereiche
schwerpunktmaBig untersuchen. Breit angelegte Ubersichtsarbeiten wie [4] und [19] behan-
deln zwar mehrere Bereiche, integrieren diese jedoch nicht innerhalb einer gemeinsamen co-
dierten Ubertragungskette.
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Aus dieser Gegenlberstellung ergibt sich die flr die vorliegende Arbeit relevante Forschungs-
licke. In den betrachteten Arbeiten werden THz-Kanalmodellierung, Beamforming und mo-
derne Kanalcodierung tberwiegend getrennt behandelt. Unter ihnen wurde keine durchgan-
gige Link-Level-Umgebung identifiziert, in der diese drei Komponenten gemeinsam untersucht
und anhand von Blockfehlerrate (BLER), Bitfehlerrate (BER) und Goodput bewertet werden.
Dies gilt insbesondere flr praxisnahe, kleindimensionierte MIMO-Konfigurationen. Die vorlie-
gende Arbeit adressiert diese Lucke durch die Entwicklung einer einheitlichen Link-Level-Si-
mulationsumgebung. Darin werden zeitinvariante und zeitvariante THz-MIMO-Kanalmodelle,
digitale und hybride Beamforming-Verfahren sowie 5G-NR-inspirierte LDPC- und Polar-Codes
in einer modularen Ubertragungskette fiir ein codiertes 2x2-THz-MIMO-System zusammen-
gefuhrt. Die entwickelte Umgebung ermdoglicht eine konsistente und reproduzierbare Bewer-
tung des Zusammenspiels von Kanalmodellierung, Beamforming und Kanalcodierung anhand
von BLER, BER und Goodput.
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4 ldentifikation und Bewertung verfugbarer Si-
mulationscodes

In diesem Kapitel werden frei verfugbare Simulationscodes mit Bezug zur THz- und Sub-THz-
Kommunikation sowie zu MIMO-Systemen untersucht, um mégliche Ausgangspunkte fir die
Implementierung des in dieser Arbeit entwickelten codierten 2x2-THz-MIMO-Simulators zu
identifizieren.

Die Recherche konzentriert sich dabei auf Kanal- und Systemsimulatoren mit Bezug zur THz-
Kommunikation, zu MIMO-Systemen oder zu breitbandigen Hochfrequenzkanalen, wobei Im-
plementierungen in MATLAB oder Python aufgrund ihrer Eignung fur die spatere Anpassung,
Erweiterung und Auswertung bevorzugt werden. Nach einer vergleichenden Bewertung wird
eine geeignete Referenzimplementierung ausgewahlt. AbschlieRend werden die Grenzen der
verfligbaren Codes und die Anforderungen an die eigene Simulationsumgebung abgeleitet.

4.1 Suchstrategie und Auswahlkriterien

Fur die Recherche nach geeigneten Simulationscodes wurden IEEE Xplore, Google Scholar
sowie Offentlich zugangliche Code-Repositorien wie GitHub genutzt. Dabei kamen die Such-
begriffe ,THz channel simulator®, ,THz-MIMO simulation®, ,Sub-THz channel model“, ,MIMO
link-level simulator® und ,wideband THz channel modeling“ einzeln und in Kombination zum
Einsatz.

Als Auswahlkriterien dienten der fachliche Bezug zur THz- oder Sub-THz-Kommunikation, zu
MIMO-Systemen, zur breitbandigen Kanalmodellierung oder zu Link-Level-Simulationen so-
wie die Offentliche Verfugbarkeit des Quellcodes. Zusatzlich wurden die Nachvollziehbarkeit
der Implementierung, die Qualitat der Dokumentation und die grundsatzliche Erweiterbarkeit
auf ein codiertes 2x2-THz-MIMO-System berticksichtigt. Codes ohne frei verfligbaren Quell-
code oder ohne erkennbaren Bezug zur Zielsetzung dieser Arbeit wurden nicht weiter betrach-
tet. Nach Anwendung dieser Kriterien verblieben aus der Gesamtheit der gesichteten Treffer
drei Simulationsumgebungen fir die vertiefte Bewertung: TeraMIMO, NYUSIM und TeraSim.

4.2 Uberblick iiber identifizierte Simulationscodes

Im Rahmen der Recherche wurden verschiedene Simulationsumgebungen identifiziert, die fur
THz-, Sub-THz- oder MIMO-basierte Kommunikationssysteme relevant sind. Im Mittelpunkt
stehen TeraMIMO, NYUSIM und TeraSim. Diese unterscheiden sich hinsichtlich ihrer Model-
lierungsebene, ihres Funktionsumfangs und ihres vorgesehenen Einsatzbereichs.

TeraMIMO ist ein MATLAB-basierter Kanalsimulator fur breitbandige Ultra-Massive-MIMO-
Systeme im THz-Bereich und besitzt daher einen direkten Bezug zur Zielsetzung dieser Arbeit
[7]. Der zugehdrige MATLAB-Code ist offentlich Uber GitHub verfugbar und kann fur eigene
Simulationen angepasst werden [26].

29



4 |dentifikation und Bewertung verfligbarer Simulationscodes

NYUSIM ist ein MATLAB-basierter Kanalsimulator fur die messbasierte statistische Modellie-
rung von mmWave- und Sub-THz-Kanéalen. Die Version 4.0 unterstitzt Frequenzen zwischen
0,5 und 150 GHz sowie unterschiedliche Innen- und AulRenszenarien [27], [28].

TeraSim ist eine quelloffene Erweiterung des Netzwerksimulators ns-3 fir THz-Kommunikati-
onsnetze. Die Simulationsumgebung enthalt Modelle fir den THz-Kanal, die physikalische
Schicht und die Sicherungsschicht. Ihr Schwerpunkt liegt daher auf Untersuchungen von Netz-
werken, Protokollen und systemubergreifenden Zusammenhangen [29].

4.3 Vergleichende Bewertung der Simulationskandidaten

Die identifizierten Simulationskandidaten werden anhand ihrer wissenschaftlichen Fundierung,
ihrer &ffentlichen Verfligbarkeit, ihrer Dokumentation, ihres Funktionsumfangs, ihrer Modulari-
tat und ihrer Eignung flr die Zielsetzung dieser Arbeit qualitativ bewertet. Da keine vollstandige
softwaretechnische Validierung aller Kandidaten durchgefiihrt wurde, basiert die Bewertung
auf den zugehdrigen Veroffentlichungen, der verfligbaren Dokumentation und der beschriebe-
nen Funktionalitat.

Im direkten Vergleich weist TeraMIMO die hochste Relevanz fir diese Arbeit auf, da es sowohl
frequenzabhangige zeitinvariante Kanalmatrizen H(f) als auch zeit- und frequenzabhangige
zeitvariante Kanalmatrizen H(t, f) bereitstellt [7], [26]. Die dokumentierte Funktionalitat um-
fasst jedoch keine vollstandige codierte Ubertragungskette mit Modulation, Beamforming, Ka-
nalschatzung, Entzerrung und Decodierung [7], [26]. NYUSIM ist aufgrund seines Schwer-
punkts auf der messbasierten Kanalerzeugung weniger direkt als Grundlage fiir die geplante
Link-Level-Simulation geeignet [27], [28]. Bei TeraSim wird die unmittelbare Nutzbarkeit durch
die Ausrichtung auf Netzwerk- und Protokollsimulationen begrenzt [29]. fasst die Bewertung
zusammen.

Simulati- - o tform THz-Bezug MIMO-Unterstiitzung ~ Cooierte Uber-  Quellcode-Verfiig-
onscode tragungskette barkeit
, . Nein, aus- Offentlich auf
iell fii Ja, einschlief3lich ’
TeraMIMO ~ MATLAB ']l'azszstzvfc!l::& H(F)wd H(, f) | SohieBichKa- - Gittub verfigbar
f un f nalmodul und dokumentiert
MATLAB, Nein, messbasierte

Ja, fir mmWave Offentlich auf

NYUSIM zusatzlich ISO-Kanalmodellie- Nein
US usatzlic und Sub-THz SISO-Kanalmodellie © GitHub verfligbar
ns-3 rung
. Nicht im Vordergrund; - .
. Ja, mit Fokus auf 9 . Offentlich auf
TeraSim ns-3 Fokus auf PHY- und Nein . N
THz-Netzwerke GitHub verfligbar
MAC-Ebene

Tabelle 4-1: Vergleichende Bewertung der Simulationskandidaten [7], [26], [27], [28], [29].
4.4 Auswahl der Referenzimplementierung

Auf Grundlage der vergleichenden Bewertung wird TeraMIMO als Referenzimplementierung
fur die Kanalmodellierung ausgewahlt. Ausschlaggebend sind der direkte Bezug zu breitban-
digen THz-MIMO-Systemen, die MATLAB-basierte Implementierung und die Unterstiitzung
zeitinvarianter und zeitvarianter Kanalmodelle [7], [26]. Zudem liegt der Quellcode in einem
offentlich zuganglichen, dokumentierten GitHub-Repository vor, sodass die Implementierung
vollstandig nachvollzogen, lokal ausgefiihrt und fir eigene Erweiterungen angepasst werden
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kann [26]. TeraMIMO bildet damit das Kanalmodul der in dieser Arbeit entwickelten Simulati-
onsumgebung.

TeraMIMO Channel

kel g
: f Kanal parameters Molecular absorption THz-Kanal (TIV/TV) :
! | Fc, BW, geometry, AoSA HITRAN / Approx1/2 LoS + NLoS +Multipath X
\

: | |
| 4 1 '
L Array [ H(f) & h(t) ] '
" -~ .

: | Path loss ] [ response ] [ Mlsalugnmentfadlng] Freq. & delay domain :

Abbildung 4-1: Schematische Einordnung von TeraMIMO als THz-Kanalmodul. Eigene Darstellung auf Basis
von [7], [26].

Abbildung 4-1 zeigt schematisch, wie TeraMIMO ausgehend von Kanal- und Szenarioparame-
tern eine THz-Kanalantwort erzeugt. Dabei werden zentrale THz-spezifische Eigenschaften
wie molekulare Absorption, LoS- und NLoS-Anteile sowie Array-Gewinne berlcksichtigt [7].
Fir zeitinvariante Szenarien stellt TeraMIMO eine frequenzabhangige Kanalantwort H(f) be-
reit, wahrend fur zeitvariante Szenarien eine zeit- und frequenzabhangige Kanalantwort H(t, f)
erzeugt werden kann [7], [26]. Die resultierenden Kanalmatrizen bilden die Grundlage fiir die
Einbindung des Kanalmoduls in die eigene Simulationsumgebung.

4.5 Ableitung der eigenen Simulationsumgebung

Die vergleichende Bewertung zeigt, dass keiner der untersuchten Kandidaten eine vollstan-
dige codierte Link-Level-Ubertragungskette fur die Zielsetzung dieser Arbeit bereitstellt [7],
[26], [27], [28], [29]. TeraMIMO bietet eine geeignete Grundlage fir die breitbandige THz-
MIMO-Kanalmodellierung, umfasst jedoch keine vollstandige Sender- und Empfangerverar-
beitung [7], [26]. Daher wird eine eigene modulare Simulationsumgebung entwickelt, in der
TeraMIMO als Kanalmodul in eine codierte 2x2-THz-MIMO-Ubertragungskette eingebettet
wird.

Die Simulationsumgebung verbindet die Senderverarbeitung mit LDPC- und Polar-Codie-
rung, Modulation, digitalem und hybridem Beamforming, zeitinvarianter und zeitvarianter Ka-
nalmodellierung, Kanalschatzung, MIMO-Entzerrung und Decodierung. Fur zeitinvariante
Szenarien werden frequenzabhangige Kanalmatrizen H(f) verwendet. Fir zeitvariante Sze-
narien werden zeit- und frequenzabhangige Kanalmatrizen H(t, f) bertcksichtigt [7], [26].

Die modulare Struktur erméglicht eine getrennte Parametrierung der Verarbeitungskomponen-
ten und schafft die Grundlage fur reproduzierbare und systematisch vergleichbare Simulatio-
nen. Die Bewertung der untersuchten Kanalmodelle, Beamforming-Verfahren und Codie-
rungsverfahren erfolgt anhand von BLER, BER und Goodput. Die konkrete Implementierung,
der Signalfluss und die verwendeten Simulationsparameter werden in Kapitel 5 erlautert.
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5 Simulationsumgebung und Implementierung

In diesem Kapitel wird die flr diese Arbeit entwickelte MATLAB-basierte Link-Level-Simulati-
onsumgebung beschrieben. Sie Uberflhrt die in den vorangegangenen Kapiteln dargestellten
theoretischen Konzepte in eine modulare Implementierung und erméglicht die Leistungsbe-
wertung eines codierten 2x2-THz-MIMO-Ubertragungssystems. Die Simulationsumgebung
umfasst die Senderkette, das TeraMIMO-basierte THz-MIMO-Kanalmodul sowie die Empfan-
gerkette. Der dargestellte Simulationsablauf bildet die gesamte Verarbeitung von der Daten-
erzeugung Uber Kanalcodierung, Modulation, Beamforming und Kanallibertragung bis zur
empfangsseitigen Verarbeitung und Auswertung ab. Abschlielend werden die verwendete
Systemarchitektur und die zentralen Simulationsparameter erlautert.

5.1 Implementierungsstruktur und MATLAB-Dateihierarchie

Um die Simulation eines codierten 2x2-THz-MIMO-Ubertragungssystems flexibel und modular
umzusetzen, wurde eine MATLAB-basierte Dateistruktur entwickelt. Diese Struktur bildet die
grundlegenden Verarbeitungseinheiten der Link-Level-Simulation ab, namlich die Sender-
kette, die TeraMIMO-basierte Link- und Kanalverarbeitung und die Empfangerkette. Dadurch
lassen sich unterschiedliche Kanalvarianten, Codierungsverfahren und Beamforming-Konfigu-
rationen konsistent innerhalb einer gemeinsamen Simulationsumgebung untersuchen [7],.

Die wichtigsten Implementierungsvarianten und MATLAB-Dateien sind:
TV-Variante:
o thz_transmitter_chain_TV.m: Umsetzung der Senderkette fiir die zeitvariante Variante.

o thz_channel_link_tv.m: Verknipfung von Sender, TeraMIMO-basiertem Kanal, Beam-
forming und Empfanger flir die zeitvariante Variante.

o thz_receiver_chain_TV.m: Umsetzung der Empfangerkette fir die zeitvariante Variante.
TIV-Variante:
e thz_transmitter_chain.m: Umsetzung der Senderkette fur die zeitinvariante Variante.

e thz_channel_link.m: Verknupfung von Sender, TeraMIMO-basiertem Kanal, Beamfor-
ming und Empfanger fir die zeitinvariante Variante.

e thz_receiver_chain.m: Umsetzung der Empfangerkette fur die zeitinvariante Variante.
Ubergreifende Steuerung:

e main.m: Steuerung der Gesamtsimulation und Auswahl der Simulationskonfiguration.
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Die MATLAB-Dateistruktur unterscheidet zwischen einer zeitinvarianten Variante (TIV) und ei-
ner zeitvarianten Variante (TV). Beide Varianten verwenden dieselbe modulare Grundstruktur
aus Senderkette, Link- und Kanalverarbeitung sowie Empfangerkette. Der wesentliche Unter-
schied liegt in der Kanalbeschreibung. Die TIV-Variante nutzt eine frequenzabhangige, aber
zeitlich konstante Kanalantwort H(f). Die TV-Variante berticksichtigt dagegen eine zeit- und
frequenzabhangige Kanalantwort H(t, f). Dadurch bleibt die Simulationsumgebung Ubersicht-
lich, modular und erweiterbar [7], [26].

5.2 Aufbau der THz-MIMO-Simulationskette

In diesem Unterkapitel wird der Aufbau der entwickelten THz-MIMO-Simulationskette erlautert.
Wie in Abbildung 5-1 dargestellt, besteht die Simulationskette aus drei Hauptmodulen: der
Senderkette, dem TeraMIMO-basierten THz-MIMO-Kanalmodul und der Empfangerkette.

/\ TeraMIMO-basiertes THz-MIMO-Kanalmodul T T
N\
_T_ [ RRQo= |11.1 —>
l A A A A
Senderkette MIMO Verarbeitung THZ-MIMO Antennen-array Empféngerkette

Abbildung 5-1: Grundstruktur der THz-MIMO-Simulation.

Die drei Module bilden gemeinsam die durchgangige Verarbeitung des codierten 2x2-THz-
MIMO-Ubertragungssystems ab. Im Folgenden werden die einzelnen Module anhand ihrer
Blockdiagramme beschrieben, um den Signalfluss und die wichtigsten Verarbeitungsschritte
innerhalb der Simulation nachvollziehbar darzustellen.

5.2.1 Senderkette (Transmitter Chain)

Abbildung 5-2 zeigt das Blockdiagramm der implementierten Senderkette. Die Senderkette
bildet den ersten Verarbeitungsteil der Link-Level-Simulation und erzeugt die Sendesignale fur
die beiden raumlichen Schichten des 2x2-THz-MIMO-Systems. Die beiden Layer werden zu-
nachst getrennt erzeugt, codiert und moduliert. Erst nach der Abbildung auf das OFDM-Res-
sourcengitter werden sie durch das gewahlte Precoding- bzw. Beamforming-Verfahren auf die
beiden Sendeantennen verteilt.
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Abbildung 5-2: Blockdiagramm der Senderkette.

Zu Beginn werden fur beide Layer pseudozufallige Eingangsdaten erzeugt. Fir jeden stati-
schen Kanalblock der TIV-Variante beziehungsweise jeden Frame der TV-Variante wird pro
Layer ein eigener Transportblock gebildet. AnschlieRend werden CRC-Bits erganzt. Bei der
LDPC-Konfiguration wird jedem Transportblock eine CRC-16-Prifsumme angeflgt. In der im-
plementierten Polar-Konfiguration werden die Nutzdaten segmentiert, wobei jeder Polar-Code-
block durch eine CRC-24C-Prifsumme geschitzt wird. Abhangig von der gewahlten Simula-
tionskonfiguration erfolgt anschlieRend die LDPC- oder Polar-Codierung [32].

Nach der Kanalcodierung werden die codierten Bitfolgen durch Rate Matching an das verfiig-
bare Ressourcenbudget des OFDM-Gitters angepasst. Anschlieliend werden die ratenge-
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matchten Bits in der implementierten Senderkette mit layerabhangigen pseudozufalligen Se-
quenzen verwdrfelt, die an das NR-PDSCH-Scrambling angelehnt sind. Dadurch werden re-
gelmafige Bitmuster im Sendesignal vermieden und die beiden Datenstréme voneinander de-
korreliert [31], [32].

Im n&chsten Schritt werden die Bits schichtspezifisch moduliert. In der verwendeten Basiskon-
figuration wird Layer 1 mit 16-QAM moduliert, wahrend fur Layer 2 QPSK verwendet wird.
Aufgrund der unterschiedlichen Anzahl Ubertragener Bits pro Modulationssymbol besitzen die
beiden raumlichen Datenstréme unterschiedliche spektrale Effizienzen innerhalb desselben
MIMO-Links [31].

Die erzeugten Modulationssymbole werden anschlieRend auf ein OFDM-Ressourcengitter ab-
gebildet. Das implementierte Gitter enthalt Nutzdaten, Pilotsymbole sowie reservierte Res-
sourcen, darunter Guard-Subtrager und den DC-Subtrager. Die Pilotsymbole werden spater
am Empfanger zur Kanalschatzung verwendet. Die implementierte Pilotstruktur ermdglicht so-
wohl eine getrennte Schatzung der Antennenpfade ohne aktives Beamforming als auch eine
Schatzung des effektiven Kanals bei aktivem Precoding [31], [35].

Nach der Gitterabbildung erfolgt das TX-Beamforming beziehungsweise Precoding. Je nach
Konfiguration wird entweder Identity-Precoding als Referenzfall, digitales SVD-Precoding oder
eine hybride DFT-basierte Beamforming-Struktur verwendet. Das Precoding wird subtrager-
weise angewendet, sodass die beiden raumlichen Layer auf die zwei Sendeantennenzweige
abgebildet werden. Das Ergebnis sind zwei vorcodierte OFDM-Ressourcengitter, von denen
jeweils eines einer Sendeantenne zugeordnet ist [36], [37].

AbschlielRend werden aus den vorcodierten OFDM-Ressourcengittern mittels IFFT und zykili-
schem Préafix zeitdiskrete OFDM-Signale erzeugt. Fir die weitere Link-Level-Verarbeitung
werden zusatzlich die vorcodierten OFDM-Ressourcengitter und alle relevanten Metadaten,
beispielsweise Codierungsparameter, Pilotpositionen, Scrambling-Sequenzen und Beamfor-
ming-Informationen, in der Senderstruktur gespeichert [31].

Die spatere Kanalanwendung erfolgt in der Simulation subtragerweise auf Grundlage der im
Frequenzbereich vorliegenden OFDM-Gitter. Die mittels IFFT und zyklischem Préafix erzeugten
zeitdiskreten OFDM-Signale werden im weiteren Simulationsablauf nicht ausgewertet und sind
daher in Abbildung 5-2 nicht als Teil des ausgewerteten Signalpfads dargestellt. Die Auswer-
tung verwendet somit ein aquivalentes frequenzbereichsbasiertes OFDM-Linkmodell, bei dem
die Kanalmatrix subtragerweise auf das Ressourcengitter angewendet wird. Eine explizite Zeit-
bereichsfaltung, die CP-bedingte I1SI-Unterdriickung, ICl infolge einer Kanalanderung inner-
halb eines OFDM-Symbols sowie CSI-Alterung werden in der vorliegenden Implementierung
nicht modelliert.

5.2.2 TeraMIMO-basiertes THz-MIMO-Kanalmodul (Channel Module)

Das Kanalmodul bildet den mittleren Teil der Link-Level-Simulation und verbindet die Sender-
kette mit der Empfangerkette. Als Eingang dienen die vorcodierten OFDM-Ressourcengitter
der beiden Sendeantennenzweige. Diese werden anschlieend mit der durch TeraMIMO er-
zeugten 2x2-MIMO-Kanalantwort verarbeitet [7], [26]
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Abbildung 5-3: Arraygeometrie des untersuchten 2x2-THz-MIMO-Systems [10].

Abbildung 5-3 zeigt die zugrunde liegende Arraygeometrie des simulierten 2x2-THz-MIMO-
Systems. Sowohl die Sende- als auch die Empfangsseite verfigen Uber jeweils zwei Anten-
nenelemente, die entlang der z-Achse mit einem definierten Elementabstand angeordnet sind.
Dieser Abstand entspricht bei der gewahlten Tragerfrequenz einem Vielfachen der Wellen-
lange. Sender und Empfanger sind entlang der x-Achse voneinander getrennt. Die beiden Ein-
gangssignale x; und x, werden Uber die Sendeantennen TX; und TX, Ubertragen und durch-
laufen den 2x2-MIMO-Kanal. Zwischen den Sende- und Empfangsantennen entstehen die vier
Teilkanale hy1, hiz, hy1 UNd h,,. Diese bilden gemeinsam die frequenzabhangige 2x2-MIMO-
Kanalmatrix H(f) beziehungsweise im zeitvarianten Fall H(t, f). An den Empfangsantennen
RX; und RX, ergeben sich daraus die Empfangssignale y; und y,, die anschliefend in der
Empfangerkette weiterverarbeitet werden [10],[36].
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Abbildung 5-4: Blockdiagramm des TeraMIMO-basierten THz-MIMO-Kanalmoduls [7], [26].

Abbildung 5-4 zeigt die Verarbeitungsschritte innerhalb des TeraMIMO-basierten Kanalmo-
duls. Zu Beginn werden die fur die Kanalmodellierung erforderlichen Parameter festgelegt.
Dazu gehdren die 2x2-MIMO-Geometrie der Sende- und Empfangsseite, die Tragerfrequenz,
die Bandbreite, der Abstand zwischen Sender und Empfanger sowie die Auswahl der Kanal-
variante. In der Implementierung werden ein zeitinvarianter Kanal (TIV) und ein zeitvariantes
Kanalmodell (TV) berucksichtigt [7], [26].
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Auf Grundlage dieser Parameter erzeugt TeraMIMO eine physikalisch motivierte THz-MIMO-
Kanalantwort. Das Modell berticksichtigt insbesondere den frequenzabhangigen Pfadverlust,
die molekulare Absorption, die Arrayantworten sowie LoS- und Mehrwegekomponenten. Im
zeitvarianten Fall werden zusatzlich die durch Bewegung und Doppler-Effekte verursachten
zeitlichen Kanalanderungen bertcksichtigt [7], [26].

Im TIV-Szenario wird fiir jeden Kanaldrop eine frequenzabhangige, wahrend der zugehdrigen
Frames jedoch konstante Kanalmatrix H(f) verwendet. Im TV-Szenario entsteht dagegen eine
zeit- und frequenzabhangige Kanalmatrix H(t,f), die sich zwischen den betrachteten Frames
beziehungsweise Zeitschritten andern kann [7], [26].

Aus der erzeugten Kanalantwort werden auflerdem die fur das Beamforming erforderlichen
Precoding- und Combining-Matrizen bestimmt. Dieser Schritt ist im Blockdiagramm als Steuer-
beziehungsweise Parameterpfad dargestellt, da er nicht zur eigentlichen Kanalausbreitung ge-
hort. Abhangig von der Konfiguration werden Identity-Precoding, digitales SVD-Beamforming
oder hybrides DFT-Beamforming eingesetzt [6], [36], [37].

Die Bestimmung der Precoding- und Combining-Matrizen F\mathbf{F}F und W\mathbf{W}W
basiert auf der durch TeraMIMO bereitgestellten idealen Kanalantwort. Flir das Beamforming-
Design wird somit ideale Kanalkenntnis vorausgesetzt. Im TV-Szenario werden die Matrizen
anhand der jeweils aktuellen Kanalrealisierung aktualisiert [6], [37].

CSI-Alterung, Schatzfehler bei der Beamformer-Berechnung und reale Nachfuhrverzégerun-
gen werden in der vorliegenden Implementierung nicht bertcksichtigt. Die Kanalschatzung in-
nerhalb der Empfangerkette bleibt hiervon unberihrt und wird separat durchgeftihrt.

Sendeleistungsnormalisierung

Der Sendesymbolvektor der beiden raumlichen Ubertragungsschichten wird durch

s[k] = [s1[k]s,[k]]"

beschrieben. Die Datensymbole beider Layer werden mit normierter mittlerer Symbolleistung
erzeugt. Bei der verwendeten gleichmaRigen Leistungsverteilung gilt

pr=p2=1

Mit der Anzahl der rdumlichen Ubertragungsschichten Ng = 2 ergibt sich fiir die Kovarianz-
matrix des Sendesymbolvektors

ES[k]SH[k] = I(Ns)
und fur seine mittlere Gesamtleistung
Ells[k]ll3 = Ny =2

Beim hybriden DFT-Beamforming setzt sich der Gesamt-Precoder aus dem frequenzunabhan-
gigen analogen RF-Precoder und dem subtragerabhangigen digitalen Basisband-Precoder zu-
sammen:
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Flk] = F rp)F 85 [K]

Nach der Bestimmung des jeweiligen Beamforming-Verfahrens wird der Gesamt-Precoder auf
jedem Subtrager auf eine konstante Frobenius-Norm normiert:

IF[k]IIE = N

Diese Darstellung der hybriden RF-/Basisband-Struktur und die Leistungsbeschrankung tber
die Frobenius-Norm entsprechen dem tblichen Modell hybrider MIMO-Precoder [37].

Unter Verwendung der normierten Sendesymbole betragt die mittlere Sendeleistung nach dem
Precoding

Px) = ENIF[k]s[k]lI3 = tr(F[k]F"[k]) = Ns = 2.

Diese Normierung wird bei Identity, Digital-SVD und Hybrid-DFT gleichermal3en angewendet.
Alle drei Verfahren verwenden daher dieselbe normierte mittlere Sendeleistung. Unterschiede
zwischen den Verfahren entstehen somit nicht durch eine unterschiedliche Gesamtleistung
des vorcodierten Sendesignals. Ptx ist eine normierte, dimensionslose Simulationsgréfie und
wird in der vorliegenden Implementierung nicht unmittelbar zur Bestimmung der AWGN-Vari-
anz verwendet.

Kanalanwendung im Frequenzbereich

Die eigentliche Kanalanwendung erfolgt subtragerweise im Frequenzbereich. Die vorcodierten
Sendesignale der beiden Sendeantennenzweige werden mit der jeweiligen 2x2-MIMO-Kanal-
matrix multipliziert. Mit dem Frame- beziehungsweise Zeitindex m und dem Subtragerindex k
lasst sich das Empfangssignal allgemein durch

ylm, k] = H[m, k]F[m, k]s[m, k] + n[m, k]
beschreiben [36], [37].

Im TIV-Szenario ist die Kanalmatrix innerhalb der zu einem Kanaldrop gehdrenden Frames
konstant, sodass

H[m, k] = H[k]

gilt. Im TV-Szenario kann sich die Kanalmatrix dagegen mit dem Frame- beziehungsweise
Zeitindex m andern [7], [26].

Eine explizite Faltung der zeitdiskreten OFDM-Wellenform im Zeitbereich wird in der vorlie-
genden Implementierung nicht durchgefuhrt. Die Kanalanwendung erfolgt unmittelbar auf den
OFDM-Ressourcengittern im Frequenzbereich.

SNR- und Rauschleistungsdefinition

Fir die Simulation werden nominale SNR-Werte von 3 dB, 7 dB, 10 dB und 15 dB verwendet.
Das lineare nominale SNR ergibt sich aus
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SNR(dB)
Y(nom) = 10 10

Insbesondere gilt im verwendeten Code nicht allgemein ynom = Ptx/on®.

Die Rauschvarianz wird in der vorliegenden Implementierung nicht aus einer fir alle Beamfor-
ming-Verfahren identischen absoluten Rauschleistung bestimmt. Stattdessen werden zu-
nachst die mittleren effektiven Verstarkungen g, und g, der beiden ausgewahlten raumlichen
Ubertragungsmodi ermittelt. Als Referenzleistung wird die Verstarkung des schwécheren aus-
gewahlten Streams verwendet:

P(ref) = min(gpgz)

Die Referenzleistung P(ref) ist somit keine vorab festgelegte Systemkonstante. Sie wird wah-
rend der Simulation aus der jeweiligen Kanalantwort und dem eingesetzten Beamforming-Ver-
fahren bestimmt.

Aus der Referenzleistung und dem konfigurierten nominalen SNR wird anschliefend die
Rauschvarianz berechnet:

p (ref)

o2 =
" Y (nom)

Durch Einsetzen der linearen SNR-Definition folgt

, _ min(gy, 92)
o

no 10(SNR(dB)/10)

Umgekehrt kann das konfigurierte nominale SNR als Verhaltnis zwischen der Referenzleistung
des schwacheren ausgewahlten Streams und der Rauschvarianz dargestellt werden:

Das nominale SNR bezeichnet daher ein verfahrensspezifisches Referenz-SNR relativ zum
jeweils schwacheren ausgewanhlten raumlichen Ubertragungsmodus. Es entspricht nicht einer
fur alle Beamforming-Verfahren gemeinsamen absoluten Rauschbodenreferenz [7], [26].

Das additive Rauschen wird als kreissymmetrischer komplex-gaussverteilter Zufallsvektor mo-
delliert:

n[m, k]~CN(0,on? - I(N,)), N, = 2 [36], [37].
Die berechnete Rauschvarianz wird unmittelbar zur Erzeugung dieses additiven Rauschsig-
nals verwendet. P(ref) und on? sind damit interne, wahrend der Simulation bestimmte GréRen.

Sie stellen keine eigenstandigen Leistungsmetriken wie BER, BLER oder Goodput dar, beein-
flussen diese Ergebnisse jedoch Uber den verwendeten Rauschpegel.
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Beriicksichtigung des Misalignments im TIV-Szenario

Im TIV-Szenario kann zusatzlich ein Antennen-Misalignment bertcksichtigt werden, das durch
den komplexen Koeffizienten h(ma) beschrieben wird. In der verwendeten Konfiguration wird
die Referenzleistung P(ref) vor der Anwendung des Misalignment-Faktors bestimmt. Um die
Rauschvarianz weiterhin auf denselben nominalen SNR-Bezugspunkt zu kalibrieren, wird sie
in diesem Sonderfall geman

P(ref)
(y(nom) - |h(ma)|?)

o2(n, TIV) =

berechnet. Diese zusatzliche Skalierung mit |h(ma)|? gilt ausschlieBlich fir die entsprechende
TIV-Konfiguration mit aktiviertem Misalignment; im TV-Szenario wird dagegen unmittelbar

on? = ]% verwendet [7], [26]. Diese Referenzierungsreihenfolge ist ein konfigurierbarer Pa-

rameter der Simulationsumgebung.
Vergleichbarkeit der Beamforming-Verfahren

Fur einen methodisch konsistenten Vergleich unterschiedlicher Precoding- beziehungsweise
Beamforming-Verfahren werden eine gemeinsame Gesamtsendeleistungsbeschrankung und
ein einheitliches Rauschmodell zugrunde gelegt. Hierzu wird der Gesamt-Precoder auf eine
festgelegte Sendeleistung normiert, wahrend das additive Rauschen als kreissymmetrischer
komplex-gaussverteilter Zufallsvektor mit der Varianz on2\sigma_n*2on2 modelliert wird. Wer-
den fur alle Verfahren dieselbe normierte Gesamtsendeleistung, dieselbe SNR-Definition und
derselbe SNR-Wert verwendet, ergibt sich als gemeinsame Vergleichsbedingung [37].

on?(Identity) = on?(Digital) = on?(Hybrid) .

Unter dieser Bedingung sind Unterschiede in den Simulationsergebnissen auf die jeweilige
Precoding- beziehungsweise Beamforming-Verarbeitung und nicht auf unterschiedliche addi-
tive Rauschpegel zurlckzufuhren.

Die vorliegende Implementierung weicht im TV-Szenario von dieser gemeinsamen Rauschre-
ferenz ab. Da die Referenzleistung Pref aus den effektiven Verstarkungen der ausgewahlten
raumlichen Ubertragungsmodi bestimmt wird, kann sie vom eingesetzten Beamforming-Ver-
fahren abhangen. Bei identischem nominalem SNR kdnnen dadurch unterschiedliche Rausch-
varianzen entstehen.

Die protokollierten Simulationswerte zeigen ein unterschiedliches Verhalten in den TV- und
TIV-Szenarien. Im TV-Szenario verwendet Identity eine andere Referenzleistung als Digital-
SVD und Hybrid-DFT. Digital-SVD und Hybrid-DFT weisen dagegen dieselbe Referenzleis-
tung und damit dieselbe Rauschvarianz auf. Entsprechend gilt:

on?(Identity) # on?(Digital) = on?(Hybrid)

Diese Beziehung stellt keine allgemeine Eigenschaft der betrachteten Beamforming-Verfahren
dar, sondern ist eine unmittelbare Folge der in der vorliegenden Implementierung verwende-
ten, verfahrensabhangigen Rauschleistungsreferenz.

Im TIV-Szenario verwenden alle drei Beamforming-Verfahren dieselbe Referenzleistung und
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bei identischem nominalem SNR folglich dieselbe Rauschvarianz. Damit gilt:
on?(Identity) = on?(Digital) = on?(Hybrid) .
Die quantitative Auswertung der Referenzleistungen und Rauschvarianzen erfolgt in Kapitel 6.

Fur die TV-Szenarien kénnen Leistungsunterschiede zwischen Identity und den beiden aktiven
Beamforming-Verfahren daher nicht ausschlief3lich dem Beamforming- beziehungsweise Ar-
raygewinn zugeschrieben werden. Sie missen zusatzlich unter Bertcksichtigung der unter-
schiedlichen Rauschreferenz interpretiert werden. Aussagen (iber eine allgemeingiiltige Uber-
legenheit von Digital-SVD oder Hybrid-DFT gegenulber Identity werden deshalb auf die in die-
ser Arbeit verwendete SNR- und Rauschdefinition beschrankt.

Der direkte Vergleich zwischen Digital-SVD und Hybrid-DFT bleibt sowohl im TV- als auch im
TIV-Szenario zulassig, da beide Verfahren dieselbe Precoder-Normierung, dieselbe normierte
mittlere Sendeleistung und bei jedem betrachteten nominalen SNR dieselbe Rauschvarianz
verwenden. Im TIV-Szenario ist dartiber hinaus auch der Vergleich mit Identity hinsichtlich der
Rauschreferenz unmittelbar moglich, da dort fir alle drei Verfahren dieselbe Rauschvarianz
zugrunde liegt.

Nach der Anwendung des MIMO-Kanals und der Addition des Rauschens liegen die Emp-
fangssignale Y,und Y, weiterhin im Frequenzbereich vor. Sie entsprechen den Signalen an
den Empfangsantennen RX; und RX; und bilden den Eingang der Empfangerkette. Dort wer-
den anschlielend die Kanalschatzung, die MIMO-Entzerrung, die Demodulation und die Ka-
naldecodierung durchgeflihrt.

5.2.3 Empfangerkette (Receiver Chain)

Abbildung 5-5 zeigt das Blockdiagramm der implementierten Empfangerkette. Die Empfanger-
kette bildet den letzten Verarbeitungsteil der Link-Level-Simulation und rekonstruiert aus den
Empfangssignalen der beiden Empfangsantennen die Gbertragenen Transportbldcke der bei-
den raumlichen Schichten. Als Eingang dienen die vom TeraMIMO-basierten Kanalmodul be-
reitgestellten und bereits im Frequenzbereich vorliegenden Empfangssignale Y1 und Y2. Eine
zusatzliche OFDM-Demodulation mit Entfernung des zyklischen Prafixes und anschliel3ender
FFT wird nicht durchgefiihrt, da die Kanalanwendung in der vorliegenden Implementierung
unmittelbar auf den OFDM-Ressourcengittern im Frequenzbereich erfolgt.
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Abbildung 5-5: Blockdiagramm der Empfangerkette.

Zu Beginn werden die Pilotsymbole aus den empfangenen OFDM-Ressourcengittern extra-
hiert. Sie bilden die Grundlage fir die empfangsseitige Kanalschatzung. Abhangig von der
verwendeten Pilot- und Beamforming-Konfiguration werden entweder die einzelnen Teilkanale
des 2x2-MIMO-Kanals oder unmittelbar der effektive Kanal nach Precoding und Combining
geschatzt. Fur die nachfolgende Darstellung bezeichnet Gk daher je nach Konfiguration ent-
weder die physikalische Kanalmatrix Hk oder die effektive Kanalmatrix He,k. Die ideale, durch
TeraMIMO erzeugte Kanalantwort wird innerhalb der Empfangerkette nicht fur die regulare
Entzerrung verwendet, sondern ausschliellich zu Diagnose- und Auswertungszwecken her-
angezogen [35], [38].

Die Pilotsymbole belegen in den beiden vorgesehenen OFDM-Symbolen alle fir die Ubertra-
gung verwendeten aktiven Subtrager. Dabei ist in jedem Pilot-OFDM-Symbol jeweils nur einer

der beiden Sendepfade aktiv, sodass die beiden Antennenpfade im Zeitmultiplex getrennt be-
obachtet werden kénnen. Fur einen aktiven Subtrager k wird die Pilotmatrix durch.

0
Xy = ["3‘ pk] =ppl, €C2x2

beschrieben, wobei pk das bekannte Pilotsymbol auf dem Subtrager k bezeichnet. Die Matrix
besitzt den Rang rank(X, ;) = N, = 2.

Die beiden Spalten der Empfangsmatrix Yp, k € €C2x2 enthalten die Empfangsvektoren der
beiden Pilotzeitpunkte. Das zugehdrige Pilotmodell lautet

Yp,k = GkXp,k + Np,k
Damit ergibt sich die Matrix-LS-Schatzung zu

Gy = Yp,ngk(Xp,kxgk)_l
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Aufgrund der diagonalen Pilotmatrix Xp,k = pk-12 reduziert sich die Schatzung auf G, = %.
k

Je nach Konfiguration entspricht Gk somit der Schatzung des physikalischen MIMO-Kanals
Hk oder des effektiven Kanals He, k [35], [38].

Vor der weiteren Verarbeitung werden die subtragerweisen LS-Schatzwerte entlang der Fre-
quenzachse geglattet, um den Einfluss des Pilotrauschens zu reduzieren. Da auf allen fir die
Datenubertragung ausgewerteten aktiven Subtragern Pilotbeobachtungen vorliegen, ist keine
Interpolation zwischen den verwendeten Datensubtragern erforderlich. Der reservierte DC-
Subtrager wird weder fur die Nutzdatenlibertragung noch fir die anschlieRende Entzerrung
ausgewertet (vgl. Abschnitt 5.3.2.1) [35].

MIMO-Entzerrung

Auf Grundlage des geschatzten effektiven Kanals erfolgt die Trennung der beiden raumlichen
Schichten durch einen MMSE-Equalizer mit zusatzlicher Regularisierung zur Berlcksichtigung
der Kanalschatzunsicherheit. Fur jeden betrachteten Subtrager k wird die Entzerrungsmatrix
durch

-1
_— yH H
Weq,k - He,k (He,kHe,k + Rn,robust,k)

bestimmt. Hierbei bezeichnet He, k den geschatzten effektiven Kanal nach der gegebenenfalls
angewendeten Precoding- und Combining-Verarbeitung [36], [39].

Die in der Implementierung verwendete regularisierte Rauschkovarianz ist durch
Rn,robust,k = O-r%WkWIgI + UeszINs

gegeben. Der erste Term beschreibt die Kovarianz des additiven Rauschens nach Anwendung
des empfangsseitigen Combiners Wk. Ist der Combiner nicht semi-unitar, kann das urspriing-
lich raumlich weil3e Rauschen dadurch gefarbt werden. Der zweite Term stellt eine in der vor-
liegenden Implementierung verwendete isotrope Regularisierung dar, mit der die Unsicherheit
der LS-Kanalschatzung berlcksichtigt wird [37], [39]. Die zusatzliche Regularisierungsvarianz
wird in der Implementierung gemafn

oeff? = a-oLS?

bestimmt. Fir die verwendeten orthogonalen Pilotsymbole wird die skalare LS-Fehlervarianz

2
naherungsweise durch o7 = ? beschrieben, wobei Ep die mittlere Pilotenergie bezeichnet.
p

Aufgrund der normierten QPSK-Piloten gilt in der vorliegenden Implementierung Ep = 1. Der
Faktor a ist kein allgemeiner Systemparameter des MMSE-Verfahrens, sondern ein simulati-
onsspezifischer Regularisierungsfaktor. Fir die ausgewerteten Konfigurationen wird im TIV-
Empfanger a = 3 und im TV-Empfanger a = 1 verwendet. Die Leave-One-Pilot-Out-Kreuzvali-
dierung wird ausschliellich als diagnostische GréfRe ausgewertet und nicht zur Bestimmung
oder Anpassung der MMSE-Regularisierung eingesetzt.
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Nach der Entzerrung liegen getrennte Schatzwerte der Modulationssymbole fir Layer 1 und
Layer 2 vor. Fur den Sonderfall einer rdumlich unkorrelierten regularisierten Rauschkovarianz
Ry robustx = Al Kann die Entzerrungsmatrix aquivalent in der konventionellen Form

-1
Weqr = (HEHep + A1) "HE,

geschrieben werden. Fir Wk = | und normierte Symbolenergie gilt 2 = on* + geff? Wird
die zusatzliche Berucksichtigung der Kanalschatzunsicherheit deaktiviert, reduziert sich der
Regularisierungsparameter auf A = on? [36], [39].

Demodulation und Kanaldecodierung

Die nachfolgenden Verarbeitungsschritte werden fir beide raumlichen Schichten getrennt
durchgefuhrt. Dabei wird die in der Basiskonfiguration verwendete asymmetrische Modulati-
onszuordnung bericksichtigt: Layer 1 verwendet 16-QAM, wahrend Layer 2 mit QPSK Uber-
tragen wird [31].

Im nachsten Schritt werden die entzerrten Modulationssymbole weich demoduliert. Anstelle
unmittelbarer harter Bitentscheidungen werden fur die codierten Bits Log-Likelihood-Ratios
berechnet. Diese LLRs beschreiben die Zuverlassigkeit der jeweiligen Bitentscheidungen und
werden als Soft-Informationen an den nachfolgenden Kanaldecoder Gbergeben [40].

Vor der Kanaldecodierung werden die senderseitigen Bitverarbeitungsschritte in umgekehrter
Reihenfolge rickgangig gemacht. Zunachst wird das layerabhangige Descrambling durchge-
fuhrt. Anschliefiend erfolgt die Rate Recovery, durch die die beim Sender ratengematchten
Bitsequenzen wieder in die flr den jeweils verwendeten Decoder erforderliche Lange und An-
ordnung Uberfuhrt werden [31], [32].

Abhangig von der gewahlten Simulationskonfiguration erfolgt die Kanaldecodierung entweder
mit dem implementierten LDPC-Decoder oder mit dem Polar-Decoder. Nach der Decodierung
werden die zugehdérigen CRC-Prifungen durchgefihrt, um fehlerhaft rekonstruierte Transport-
blécke beziehungsweise Codeblocke zu erkennen. Abschlielend werden die rekonstruierten
Informationsbits mit den urspringlich Ubertragenen Informationsbits verglichen [32].

Die Empfangerkette berechnet anschlielend die fir die Leistungsbewertung verwendeten
Kenngrélen. Hierzu gehdren die layerbezogene Bitfehlerrate, die Blockfehlerrate der Trans-
portblécke sowie der erzielte Goodput. Die mathematischen Definitionen und die quantitative
Auswertung dieser KenngréRen werden in Kapitel 6 dargestellt. Damit schlie3t die Empfan-
gerkette die Ende-zu-Ende-Verarbeitung des codierten 2x2-THz-MIMO-Ubertragungssystems
ab.

5.3 Systemkonfiguration und Simulationsparameter

Dieses Unterkapitel stellt die grundlegende Systemkonfiguration und die zentralen Simulati-
onsparameter der entwickelten THz-MIMO-Simulation vor. Dabei werden sowohl der Ablauf
des Simulationsframeworks als auch die wesentlichen Einstellungen der Senderkette, des Te-
raMIMO-basierten Kanalmoduls und der Empfangerkette zusammengefasst. Abhangig von
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der gewahlten Kanalvariante werden zwei Implementierungsvarianten betrachtet: eine zeitin-
variante Variante (TIV) und eine zeitvariante Variante (TV). Wahrend die TIV-Variante eine
zeitlich konstante Kanalantwort verwendet, berticksichtigt die TV-Variante zeitliche Anderun-
gen der Kanalantwort Uber die betrachteten Frames hinweg. Beide Varianten basieren auf
derselben 2x2-THz-MIMO-Systemstruktur, sodass die System-, OFDM-, Codierungs-, Modu-
lations- und Beamforming-Parameter vergleichbar bleiben.

5.3.1 Simulationsframework

Die Simulationsumgebung folgt einem einheitlichen Ablauf. Abhangig von der gewahlten Ka-
nalvariante wird zunachst die entsprechende Implementierung ausgewahlt. Anschlielend wird
die vollstandige Link-Level-Verarbeitung ausgefuhrt. Die zentrale Steuerung erfolgt Uber die
Datei main.m. Von dort aus wird entweder die zeitvariante Variante (TV) oder die zeitinvariante
Variante (TIV) mit den zugehoérigen MATLAB-Dateien fur Senderkette, Kanalmodul und Emp-
fangerkette aufgerufen.

i[thz_transmitter_chain_TV.m : :[ thz transmitter chain.m ].

—al

i . Kanalcodierung . . . H
:[ Bits ]—-[ CRC H LDPC / Polar ]—v[ Modulation HOFDM Resource Grid H TX-Precoding / Beamforming ]E

_______________________________________________________________________________________________________________

TeraMIMO-basiertes i :
MO, i Channel TeraMIMO channel Channel Per-Subcarrier channel AWGN ]:

1 _parameters generation response application

H . . - . . Kanaldecodierung ||
i| Channel estimation H RX-Combining / equalization ]——[ Demodulation H LDPC / Polar ]:

Abbildung 5-6: Ablauf des Simulationsframeworks der THz-MIMO-Simulation

Abbildung 5-6 zeigt den Ablauf des entwickelten Simulationsframeworks. Fir die TV-Variante
werden die Dateien thz_transmitter_chain_TV.m, thz_channel link tv.m und thz_recei-
ver_chain_TV.m verwendet. Fir die TIV-Variante werden entsprechend die Dateien thz_trans-
mitter_chain.m, thz_channel_link.m und thz_receiver_chain.m verwendet. Dadurch bleibt die
Ubergeordnete Simulationsstruktur fur beide Kanalvarianten gleich, wahrend die Kanalbe-
schreibung und die zugehorige Verarbeitung variantenabhangig umgesetzt werden.

Nach der Auswahl der Implementierungsvariante koordiniert das Simulationsframework die
Verarbeitung durch Senderkette, Kanalmodul und Empfangerkette sowie die abschlieRende
Auswertung. Da die internen Verarbeitungsschritte dieser Module bereits in Abschnitt 5.2 an-
hand separater Blockdiagramme beschrieben wurden, steht hier ihnre Zusammenschaltung im
Vordergrund.

Die Senderkette erzeugt aus den Eingangsdaten die vorcodierten OFDM-Ressourcengitter
und Ubergibt sie an das Kanalmodul. Dieses wendet die erzeugte 2x2-MIMO-Kanalantwort
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subtragerweise an, flugt additives Rauschen hinzu und leitet die resultierenden Empfangssig-
nale an die Empfangerkette weiter. Dort werden die Ubertragenen Informationsbits rekonstru-
iert und mit den urspriinglich gesendeten Bits verglichen. Auf dieser Grundlage werden BER,
BLER und Goodput berechnet.

Daruber hinaus automatisiert main.m die systematische Untersuchung verschiedener Konfi-
gurationen. Ein SNR-Sweep berechnet die LeistungsgroRen fur eine festgelegte Folge von
SNR-Werten. Der Beamforming-Sweep wiederholt die Auswertung fir die drei betrachtete Ver-
fahren Identity, digitales Beamforming (DIGITAL_SVD) und hybrides Beamforming (HYB-
RID_DFT). Die Ergebnisse werden automatisch aggregiert und als Vergleichstabellen und
Vergleichsabbildungen exportiert.

Das Simulationsframework ermdglicht damit, unterschiedliche Kombinationen aus Kanalvari-
ante, Codierungsverfahren und Beamforming-Konfiguration innerhalb derselben Grundstruk-
tur reproduzierbar zu simulieren und zu bewerten.

5.3.2 Simulationsparameter

In diesem Abschnitt werden die zentralen Parameter und Konfigurationen der entwickelten
THz-MIMO-Simulation zusammengefasst. Zur Ubersichtlichen Darstellung wird zwischen nu-
merischen Systemparametern mit definierten Symbolen und konfigurationsabhangigen Ein-
stellungen unterschieden. Die Verarbeitungsschritte der Senderkette, des Kanalmoduls und
der Empfangerkette wurden bereits in Abschnitt 5.2 erlgutert. Daher stehen im Folgenden die
verwendeten Systemparameter sowie die Einstellungen flir OFDM, Kanalmodellierung, Codie-
rung, Modulation und Beamforming im Mittelpunkt.

5.3.2.1 Numerische System- und OFDM-Parameter

Dieser Abschnitt beschreibt die numerische System- und OFDM-Konfiguration des untersuch-
ten 2x2-THz-MIMO-Systems. Tabelle 5-1 fasst die verwendeten Parameter zusammen. Dazu
gehdren die Antennenkonfiguration, die Tragerfrequenz, die Bandbreite und die OFDM-Res-
sourcenstruktur. Die aufgefuhrten Werte gelten sowohl fur die TIV- als auch fur die TV-Vari-
ante.

Parameter Symbol Wert
Anzahl der Sendeantennen NTX 2
Anzahl der Empfangsantennen TRX 2
Anzahl der raumlichen Schichten NS 2
Tragerfrequenz fc 300 GHz
Bandbreite B 1 GHz
Abtastrate Fs 1GHz
FFT-Lange FFT 64
Anzahl aktiver Subtrager Nactive 56
Subtragerabstand Af 15,625 MHz
OFDM-Symbole pro Frame Nsym 14
Lange des zyklischen Préafixes NCP 8 Abtastwerte
OFDM-Nutzsymboldauer Tu 64 ns
Dauer des zyklischen Prafixes TCP 8 ns
Gesamte OFDM-Symboldauer Tsym 72 ns
OFDM-Frame-Dauer Tframe 1,008 ps
Anzahl der Datensymbole pro Layer = Ndata,Layer 512

Tabelle 5-1: Numerische System- und OFDM-Parameter.
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Der nominell aktive Frequenzbereich umfasst 56 Subtrager. Da einer dieser Indizes dem DC-
Trager entspricht, verbleiben 55 aktive Nicht-DC-Subtrager. Die beiden Pilotsymbole belegen
jeweils diese 55 Subtrager. In den zwdlf verbleibenden OFDM-Symbolen stehen damit 660
potenzielle Daten-RE pro Layer zur Verfugung. Davon werden in der Implementierung 512 RE
mit QAM-Symbolen belegt; die Ubrigen 148 RE bleiben ungenutzt.

5.3.2.2 Kanal- und TeraMIMO-Konfiguration

Dieser Abschnitt beschreibt die Kanal- und TeraMIMO-Konfiguration des untersuchten 2x2-
THz-MIMO-Systems. Tabelle 5-2 fasst die Einstellungen zusammen, die zur Erzeugung und
Anwendung der THz-MIMO-Kanalantwort verwendet werden. Die Konfiguration umfasst so-
wohl eine zeitinvariante als auch eine zeitvariante Kanalbeschreibung und berlcksichtigt zent-
rale THz-Ausbreitungseffekte innerhalb der Link-Level-Simulation [7], [26].

Parameter Einstellung Bedeutung
Kanalmodell TeraMIMO-basiert Modellierung des THz-MIMO-Kanals
Anten:aet?(l)(r?nflgu- 2x2-MIMO, Elementabstand 1 cm Zwei Sende- und zwei Empfangsantennen
Ubertrtaagningdls- 1m Abstand zwischen Sender und Empfanger
Kanalvarianten TIVund TV Zeitinvariante / zeitvariante Kanalbeschreibung
THz-Ausbrei- Multipath + LoS mit Pfadverlust und mo- Direkte und mehrwegbehaftete, frequenzabhangige Aus-
tungsmodell lekularer Absorption breitung
Kanalanwendung Frequenzbereich Subtragerweise Anwendung der Kanalantwort
Rauschmodell AWGN Additives weilles gaulsches Rauschen
; . Konfigurierte Referenz-SNR-Punkte
Nomwale SR 3,7, 10 und 15 dB SR )
ere Y(mom) = 10" 10

Pref = min {g1, g2}; vollstandige Herleitung und Fairness-
bedingung in Abschnitt 5.2.2

Tabelle 5-2: Wesentliche Kanal- und TeraMIMO-Einstellungen [7], [26].

Rauschvarianz on? = Pref/ynom

5.3.2.3 Codierungs-, Modulations- und Beamforming-Konfiguration

Fir beide Codierungsverfahren werden je Ubertragungseinheit 1384 Informationsbits in Layer
1 und 616 Informationsbits in Layer 2 verwendet. Bei der LDPC-Codierung wird jedem Trans-
portblock eine CRC-16-Prifsumme hinzugefigt. Dadurch ergeben sich 1400 Bit fur Layer 1
und 632 Bit fur Layer 2. Bei der Polar-Codierung wird Layer 1 in zwei Segmente mit jeweils
692 Informationsbits unterteilt, wahrend Layer 2 aus einem Segment besteht. Jedem Polar-
Segment wird eine CRC-24C-Priufsumme hinzugefugt. Daraus ergeben sich insgesamt 1432
Bit fir Layer 1 und 640 Bit fur Layer 2. Tabelle 5-3 fasst diese Konfigurationen zusammen.

Parameter LDPC Polar
Eingangsbits nach CRC, Layer 1/ 1400/ 632 Bit 1432 | 640 Bit
Layer 2
Ausgangsbits nach Rate Matching, 2048 / 1024 Bit 2048 / 1024 Bit
Layer 1/ Layer 2
Effektive Coderate, Layer 1/ Layer2 0,6836 /0,6172 0,6992 /0,625
CRC-Verfahren CRC-16 CRC-24C je Segment
Segmentierung keine (je 1 Codeblock) L1:2 Segmente (692 Bit); L2:
1 Segment
nrLDPCDecode, Base Graph 1 (L1)/ 2 (L2), CA-SCL, List = 32, Nmax =
Decoder .
max. 50 Iterationen 1024
. . Base Graph 1 fir Layer 1 und Base Graph 2 fir Maximale Polar-Codelange
Weitere Einstellungen Layer 2 1024 Bit

Tabelle 5-3: Codierungskonfigurationen fur LDPC und Polar.
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Da LDPC und Polar unterschiedliche CRC-/Segmentierungs-Overheads und leicht abwei-
chende effektive Coderaten aufweisen, spiegeln die Ergebnisse zwei unterschiedliche Imple-

mentierungen wider — ein isolierter Codevergleich ist somit nicht mdglich.

Verarbeitungs-
schritt

CRC-Anfligung
je Daten-
block/Layer

Codeblockseg-
mentierung

LDPC-Basis-
graph

Kanalcodierung

Rate Matching

Scrambling

Modulation

Layerzuordnung

Decodierverfah-
ren

LDPC-Pfad

CRC-16; an TS 38.212, Abschnitte 5.1 und 7.2.1,
angelehnt [32]. Die getrennte Anwendung je
Layer ist simulationsspezifisch.

Keine Segmentierung; an TS 38.212, Abschnitte
5.2.2 und 7.2.3, angelehnt [32].

Base Graph 1 fir Layer 1 und Base Graph 2 fir
Layer 2; an TS 38.212, Abschnitt 7.2.2, orientiert
[32]. Die feste Layerzuordnung ist simulationsspe-
zifisch.

LDPC-Codierung, angelehnt an TS 38.212, Ab-
schnitte 5.3.2 und 7.2.4 [32].

An TS 38.212, Abschnitte 5.4.2 und 7.2.5, ange-
lehnt [32]. Die Ausgangslangen E werden simula-
tionsspezifisch festgelegt.
PDSCH-orientierte PRBS gemaR der Grundstruk-
tur aus TS 38.211, Abschnitt 7.3.1.1 [31]; keine
vollstandige standardkonforme PDSCH-Verarbei-
tung.

QPSK und 16-QAM sind in TS 38.211, Abschnitt
7.3.1.2, vorgesehen [31]. Die feste layerbezogene
Modulationszuordnung ist simulationsspezifisch.
Die Grundstruktur des Layer Mappings istin TS
38.211, Abschnitt 7.3.1.3, beschrieben [31]. Die
getrennte Codierung und Modulation beider Layer
ist eine simulationsspezifische Vereinfachung.
nrLDPCDecode, maximal 50 Iterationen; Imple-
mentierungsparameter der Simulation.

Polar-Pfad

CRC-24C je Segment; das CRC-Polynom istin TS
38.212, Abschnitt 5.1, definiert [32]. Die Anwen-
dung je Polar-Segment auf den Nutzdatenlayern ist
eine nicht standardisierte Designentscheidung.
Layer 1: zwei Segmente mit jeweils 692 Informati-
onsbits; Layer 2: ein Segment. Strukturell an Ab-
schnitt 5.2.1 angelehnt, konkrete Aufteilung simula-
tionsspezifisch [32].

Nicht anwendbar.

Polar-Codierung nach der Grundstruktur aus TS
38.212, Abschnitt 5.3.1 [32]. Die Anwendung auf
Nutzdatenlayer entspricht keiner standardisierten
DL-SCH-/PDSCH-Codierungskette.
An TS 38.212, Abschnitt 5.4.1, angelehnt [32]. Die
Ausgangslangen E werden simulationsspezifisch
festgelegt.

Gleiche PDSCH-orientierte Scrambling-Verarbei-
tung wie im LDPC-Pfad [31].

Gleiche Modulationskonfiguration wie im LDPC-
Pfad [31].

Gleiche simulationsspezifische Layerzuordnung
wie im LDPC-Pfad [31].

CA-SCL mit Listenlange 32; Implementierungspa-
rameter der Simulation.

Tabelle 5-4: Zuordnung der implementierten Verarbeitungsschritte zu 3GPP-Spezifikationsklauseln [31], [32] oder
zu nicht standardisierten Designentscheidungen dieser Arbeit.

Neben der Kanalcodierung werden die Modulation, das Scrambling, die Pilotstruktur sowie das
Precoding und Beamforming festgelegt. Die beiden raumlichen Schichten verwenden unterschied-
liche Modulationsordnungen. Layer 1 wird mit 16-QAM und Layer 2 mit QPSK moduliert. Dadurch
werden innerhalb desselben 2x2-MIMO-Links Datenstréme mit unterschiedlichen spektralen Effi-
zienzen betrachtet. Abhangig von der Simulationskonfiguration kommen Identity-Precoding, digi-
tales SVD-Beamforming oder hybrides DFT-Beamforming zum Einsatz. Tabelle 5-5 fasst die ent-
sprechenden Einstellungen zusammen.

Parameter
Codierungsverfahren
Codierungskonfiguration
Modulation L1/ L2
Scrambling
Pilotstruktur

Einstellung
LDPC / Polar
siehe Tabelle 5-3
16-QAM / QPSK
NR-PDSCH-PRBS
antennengestaffelt / effektiv
Identity, DIGITAL_SVD, HY-
BRID_DFT

Beschreibung
Auswahl der Fehlerkorrektur
Informationsbits, CRC und Segmentierung
4/ 2 Bit pro Symbol
Layerabhangige Bitverwirfelung
Konfigurationsabhéngige Kanalschatzung

Beamforming-Verfahren Vergleich der raumlichen Verfahren

Kandidatenstrahlen fiir

DFT-CodebookgroRe HYBRID_DFT

Strahlen,Nggaus = 8

TIV: pro Kanalrealisierung; TV:
pro Frame
Empfangerverarbeitung robustes MMSE MIMO-Combining und Entzerrung

Tabelle 5-5: Codierungs-, Modulations- und Beamforming-Konfiguration.

BF-Aktualisierung Anpassung an die Kanalantwort
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5 Simulationsumgebung und Implementierung

Die aufgeflihrten Parameter und Konfigurationen bilden die gemeinsame Grundlage der TIV-
und TV-Simulationen. Sie definieren die Systemstruktur, die OFDM-Ressourcen, die THz-
MIMO-Kanalmodellierung sowie die verwendeten Codierungs-, Modulations- und Beamfor-
ming-Verfahren. Die darauf aufbauenden Untersuchungsszenarien werden im folgenden Ab-
schnitt beschrieben. Die Bewertung der Simulationsergebnisse anhand von BLER, BER und
Goodput erfolgt anschlielend in Kapitel 6.

5.4 Untersuchungsszenarien der TIV- und TV Varianten

Aufbauend auf der zuvor beschriebenen Systemkonfiguration werden in diesem Abschnitt die
verwendeten Untersuchungsszenarien definiert. Die Simulationsumgebung unterstitzt sowohl
einen zeitvarianten Kanal (TV) als auch einen zeitinvarianten Kanal (TIV). Beide Kanalvarian-
ten werden getrennt untersucht.

In den TV-Szenarien wird bei einer Geschwindigkeit von 1 m/s eine Kanalmomentaufnahme
pro Frame erzeugt und innerhalb des jeweiligen Frames konstant gehalten. Das Beamforming
wird fur jeden Frame anhand der aktuellen Kanalantwort neu bestimmt.

In den TIV-Szenarien werden 100 unabhangige Kanalrealisierungen mit jeweils 100 Datenbl6-
cken untersucht. Die frequenzabhangige Kanalantwort (H(f)) bleibt innerhalb einer Kanalreali-
sierung konstant, wahrend die Eingangsdaten und das Rauschen flir jeden Block unabhangig
erzeugt werden. Zusatzlich wird im TIV-Szenario ein Antennen-Misalignment bertcksichtigt.
Dieses wird durch einen skalaren Misalignment-Faktor h,,, in die Kanalkette eingebracht. Das
in TeraMIMO implementierte THz-Misalignment-Modell basiert auf einem fir THz-Systeme
adaptierten Pointing-Error-Modell, dessen optische Grundlage auf Farid und Hranilovic zu-
ruckgeht [7], [26], [33].

Der Parameter os bezeichnet die Standardabweichung der raumlichen Zeigefehler-Verschie-
bung am Empfanger und besitzt dieselbe physikalische Einheit wie der Strahlradius; in der
vorliegenden Konfiguration wird 0s=0,1 gesetzt. Die konkrete Wahrscheinlichkeitsverteilung
des durch os parametrisierten Zeigefehlers ist in der internen TeraMIMO-Implementierung
festgelegt und liegt auRerhalb der im Rahmen dieser Arbeit einsehbaren Quelldateien; sie wird
daher als heuristische, aus der zugrunde liegenden Literatur Gbernommene Modellannahme
behandelt. Die Rauschleistung wird vor der Anwendung des Misalignments festgelegt (vgl.
Abschnitt 5.2.2).

Zusatzlich wird eine kunstliche Rangaugmentation mit einer Streukomponente von -15 dB
eingesetzt, um die Kondition der Kanalmatrix zu verbessern. Diese wird gemaf

Haug[k] =H[k] +a - hgys - Q

. _15 . .
berechnet, wobei a« = 1072 ~ 0,178 den linearen Skalierungsfaktor,

hrus = meanlzclH[k]I

49



5 Simulationsumgebung und Implementierung

die Uber alle Subtrager gemittelte quadratische Kanalverstarkung und Q eine aus der QR-
Zerlegung einer komplexen gaufverteilten Zufallsmatrix bestimmte unitédre 2x2-Matrix be-
zeichnet. Q wird pro Kanalrealisierung einmalig gezogen und bleibt innerhalb der zugehorigen
Frames beziehungsweise Blocke konstant.

Bei fc = 300 GHz betragt die Wellenlange A = 0,999 mm; der verwendete Elementabstand von
1 cm entspricht damit d = 10A. Diese Geometrie wird sowohl im TV- als auch im TIV-Szenario
identisch verwendet. Im Gegensatz zum TIV-Szenario werden im TV-Szenario weder Misa-
lignment noch eine kunstliche Rangaugmentation eingesetzt; samtliche in Kapitel 6 dargestell-
ten TV-Ergebnisse beziehen sich daher ausschliefdlich unveranderte 10A-Arraygeometrie
ohne Misalignment und kiinstliche Rangaugmentation.

Ein weiterer Unterschied zwischen den beiden Kanalvarianten betrifft das verwendete Wellen-
modell auf Subarray-Ebene. Im TV-Szenario wird explizit ein spharisches Wellenmodell auf
Subarray-Ebene (WaveModelSA = Sphere) in Kombination mit einem ebenen Wellenmodell
auf Antennenelementebene (WaveModelAE = Plane) verwendet [7], [26], um die Pfadlangen-
unterschiede zwischen den Subarray-Paaren zu erhalten; ein rein ebenes Modell wirde bei
dieser Broadside-Geometrie nahezu identische Kanalkoeffizienten liefern und die 2x2-Kanal-
matrix auf Rang eins reduzieren [7],[41].

Im TIV-Szenario wird dieses Wellenmodell dagegen nicht explizit gesetzt, sodass die lokale
TeraMIMO-Standardkonfiguration zugrunde liegt. Die zweite Rangkomponente entsteht in den
beiden Kanalvarianten somit auf unterschiedliche Weise: im TV-Szenario aus den geometrisch
bedingten Pfadlangenunterschieden, im TIV-Szenario dagegen Uberwiegend aus der zusatz-
lichen kinstlichen Rangaugmentation.

Die Unterschiede zwischen den TIV- und TV-Ergebnissen in Kapitel 6 lassen sich daher nicht
ausschliellich auf die zeitliche Veranderlichkeit des Kanals zurtuckfihren, sondern ergeben
sich zusatzlich aus dem Misalignment, der Rangaugmentation und dem beschriebenen Unter-
schied im Wellenmodell; eine direkte kausale Rangfolge zwischen TIV und TV wird aus diesem
Grund nicht abgeleitet.

Fir jede Kanalvariante werden zwei kodierte Ubertragungskonfigurationen betrachtet. Dabei
kommt entweder LDPC- oder Polar-Codierung zum Einsatz. Alle Szenarien basieren auf der-
selben 2x2-THz-MIMO-Systemstruktur, derselben OFDM-Grundkonfiguration und dem Tera-
MIMO-basierten Kanalmodell. Sie unterscheiden sich hinsichtlich der zeitlichen Kanalcharak-
teristik, der variantenspezifischen Simulationsfihrung und des eingesetzten Codierungsver-
fahrens. Zusatzlich zu den vier Basisszenarien wird das Szenario S1 mit einer erhdhten Anzahl
von 100.000 Frames als S1-V erneut ausgewertet, um die statistische Konvergenz der Ergeb-
nisse zu uUberprifen. Tabelle 5-6 fasst die Untersuchungsszenarien zusammen.

Szenario = Kanalvariante = Codierungsverfahren = Anzahl ausgewerteter Einheiten

S1 TV LDPC 10.000 Frames

S2 TV Polar 10.000 Frames

S3 TIV LDPC 10.000 Blocke (100 x 100)
S4 TIV Polar 10.000 Blocke (100 x 100)
S1-V TV LDPC 100.000 Frames (Validierung)

Tabelle 5-6: Ubersicht der betrachteten Untersuchungsszenarien.
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5 Simulationsumgebung und Implementierung

Jedes der funf Szenarien wird bei den SNR-Werten 3 dB, 7 dB, 10 dB und 15 dB sowie flir die
drei Beamforming-Verfahren Identity, DIGITAL_SVD und HYBRID_DFT ausgewertet,
wodurch sich pro Szenario 3 x 4 = 12 Simulationspunkte je Leistungsgrofie ergeben. Die in
Tabelle 5-6 angegebene Anzahl an Frames bzw. Datenblécken gilt dabei einheitlich fur jede
dieser 12 Konfigurationen.
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6 Leistungsbewertung und Ergebnisanalyse

Dieses Kapitel bewertet das in Kapitel 5 implementierte codierte 2x2-THz-MIMO-System an-
hand der in Abschnitt 5.4 definierten Szenarien. Die Analyse erfolgt getrennt nach Kanalmo-
dell, Codierungsverfahren und Beamforming-Konfiguration. Zusatzlich wird die statistische Zu-
verlassigkeit ausgewahlter Ergebnisse durch eine erweiterte Simulation Uberpruift.

6.1 TV-Szenarien

Dieses Unterkapitel untersucht die zeitvarianten Szenarien S1 (TV-LDPC) und S2 (TV-Polar)
auf Basis von jeweils 10.000 Frames. Bewertet werden die Blockfehlerrate (BLER), der
Goodput und der layerbezogene EVM-basierte effektive SNR. Die vollstandigen 95-%-Konfi-
denzintervalle sind in Anhang A.2 aufgefihrt.

6.1.1 S1: TV-LDPC

Das Szenario S1 kombiniert die zeitvariante Kanalvariante mit LDPC-Codierung. Tabelle 6-1
fasst die entsprechenden Ergebnisse fir alle betrachteten SNR-Werte und Beamforming-Ver-
fahren zusammen.

SNR Beamfor- BLER L1 BLER L2 Mittlere FER eff. SNR eff. SNR Goodput
(dB) ming (Nerr/n) (Nerr/n) TB-BLER L1 (dB) L2 (dB) (Gbit/s)
. 0,9995 0,7049
3 Identity (9995/10000) (7049/10000) 0,8522 0,9998 0,15 0,22 0,181025
. 0,4359 0,8959 ~
3 Digital (4359/10000) (8959/10000) 0,6659 0,9035 9,20 2,98 0,838135
. 0,4371 0,8946 _
3 Hybrid (4371/10000) (8946/10000) 0,6659 0,9024 9,20 3,00 0,837282
. 0,9731 0,2910
7 Identity (9731/10000) (2910/10000) 0,6321 0,9815 2,64 2,71 0,470212
7 Digital (62}(1)8830) (4635?2800) 0,2379 0,4693 12,96 0,41 1,688545
7 Hybrid (6(5)}(1)8830) (472’235500) 0,2394 0,4722 12,96 0,41 1,686636
. 0,8429 0,0957
10 Identity (8429/10000) (957/10000) 0,4693 0,8606 4,51 4,58 0,768329
10 Digital (8/38880) (1 22‘;?2(5)00) 0,0628 0,1255 15,68 3,32 1,907433
10 Hybrid (8/?8880) (122‘31/%800) 0,0621 0,1243 15,69 3,29 1,908166
. 0,4565 0,0088
15 Identity (4565/10000) (88/10000) 0,2326 0,4620 7,28 7,34 1,351967
15 Digital (8/38880) (1 8/?8;80) 0,0005 0,0010 19,90 7,94 1,983516
15 Hybrid (8/38880) (8(;‘100000080) 0,0004 0,0008 19,90 7,94 1,983638

Tabelle 6-1: Leistungsiibersicht der TV-LDPC-Konfiguration (S1).
*Bei Ner=0 betragt der Punktschétzer = 0. Die einseitige 95-%-Konfidenzobergrenze betragt 1 — 0,05(/% und
ergibt sich fir n=10.000 naherungsweise zu 3/n = 3 x 10™* [48], [49].
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6.1.1.1 Blockfehlerrate (BLER) — TV-LDPC

Die Blockfehlerrate (BLER) beschreibt den Anteil fehlerhaft rekonstruierter Transportblocke.
Ein Transportblock gilt als fehlerhaft, wenn mindestens ein Bit des nach der Decodierung
extrahierten Informationsblocks vom urspringlich gesendeten Informationsblock abweicht.
Diese Fehlerdefinition beruht auf einem direkten Bitvergleich mit der in der Simulation bekann-
ten Sendereferenz und stellt damit eine strengere simulationsbasierte Fehlererfassung dar als
eine CRC-basierte Fehlerdetektion, wie sie ein realer Empfanger ohne Kenntnis der gesende-
ten Bits verwendet. Die BLER ist definiert als [32], [47]:

BLER = Yer (6.1)
Nrtp
Hierbei bezeichnet N,,,- die Anzahl der Transportblocke, bei denen mindestens ein Informati-
onsbit fehlerhaft rekonstruiert wurde, und N, die Gesamtzahl der Ubertragenen Transportblo-
cke. Fiir das betrachtete MIMO-System mit zwei rdumlichen Ubertragungsschichten wird zu-
satzlich die mittlere TB-BLER als kombinierte Fehlerrate Gber beide Layer betrachtet. Sie ist
definiert als:

. Nerr,Ll +Nerr,L2
BLERwitte1TB = N AN (6.2)
TB,L1 TB,L2

Hierbei bezeichnen N, ,; und N, ., die Anzahl der Transportblocke in Layer 1 beziehungs-
weise Layer 2, bei denen mindestens ein Informationsbit fehlerhaft rekonstruiert wurde, und
Nrp 11 SOWie Nrp |, die jeweils zugehdrige Gesamtzahl Gbertragener Transportblocke. Die mitt-
lere TB-BLER stellt den Uber beide Layer gebildeten Anteil fehlerhaft rekonstruierter Trans-
portbldcke dar und ist nicht mit der gemeinsamen Frame-Fehlerrate gleichzusetzen. Die Da-
ten- und Rauschrealisierungen der einzelnen Frames werden mit frameindividuellen Zufalls-
zahlensaaten erzeugt. Die fur die TV-Szenarien berichteten Konfidenzintervalle werden unter
der Annahme statistisch unabhangiger Frame-Beobachtungen bestimmt. Erganzend zur mitt-

leren TB-BLER wird die gemeinsame Frame-Fehlerrate FER = NEL1VEL2) berichtet, die den

Frames

Anteil der Frames angibt, bei denen mindestens ein Layer fehlerhaft decodiert wurde. Tabelle
6-1 weist hierzu fir jede SNR- und Beamforming-Konfiguration die entsprechenden Werte aus
[48].
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Abbildung 6-1: mittlere TB-BLER und layerbezogene BLER-Verldufe der TV-LDPC-Konfiguration (S1).
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Abbildung 6-1 zeigt die mittlere TB-BLER sowie die layerbezogenen BLER-Verlaufe der drei
betrachteten Beamforming-Verfahren Identity, Digital und Hybrid fir die TV-LDPC-Konfigura-
tion in Abhangigkeit vom SNR. Identity weist Uber den gesamten SNR-Bereich die hdchsten
Fehlerraten auf; die mittlere TB-BLER sinkt von 0,8522 bei 3 dB auf lediglich 0,2326 bei 15 dB
(vgl. Tabelle 6-1). Diese Rangfolge qilt fur die getestete asymmetrische Layerzuordnung (16-
QAM/starker Modus fur Layer 1, QPSK/schwacher Modus fir Layer 2) und ist zusatzlich durch
die in Abschnitt 5.2.2 dokumentierte und in Abschnitt 6.1.1.3 quantitativ ausgewiesene unter-
schiedliche Rauschvarianzreferenz zwischen ldentity und den beiden anderen Verfahren be-
grenzt; ohne einen Kontrolllauf mit vertauschter Layerzuordnung wird sie nicht als allgemein-
guiltige Uberlegenheit von digitalem beziehungsweise hybridem Beamforming verallgemeinert.
Der Vergleich zwischen Digital-SVD und Hybrid-DFT bleibt von beiden Einschrankungen un-
berlhrt.

Digitales und hybrides Beamforming erreichen zwischen 7 dB und 10 dB den Waterfall-Bereich
des LDPC-Codes: Die mittlere TB-BLER fallt von rund 0,666 bei 3 dB lber etwa 0,238 bei 7
dB auf etwa 0,062 bei 10 dB und schlie3lich auf unter 0,001 bei 15 dB (vgl. Tabelle 6-1),
getragen vor allem durch die deutlich verbesserte BLER von Layer 1, dem der starkere rdum-
liche Modus zugeordnet ist. Bei hohen SNR-Werten werden die verbleibenden Fehler dagegen
nahezu ausschlief3lich durch Layer 2 bestimmt. Layer 2 ist zudem bei niedrigem SNR dem
schwacheren Modus zugeordnet und weist dort eine hohere BLER auf als bei Identity (z. B.
0,8959 gegenuber 0,7049 bei 3 dB); die Gesamtbewertung bleibt daher ausdricklich auf diese
getestete asymmetrische Layerzuordnung begrenzt.

Erstens ermdglicht der in Abschnitt 6.1.1.3 im Detail erlduterte Singuldrmodus- bzw. Beamfor-
ming-Gewinn die deutlich hdhere offline EVM-basierte effektive SNR von Layer 1. Zweitens
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folgen die nahezu identischen Ergebnisse von digitalem und hybridem Beamforming in dieser
2x2-Konfiguration aus der moglichen Faktorisierung des digitalen Precoders: Da
Nt=NRF=Ns=2 gilt und die analoge RF-Matrix FRF invertierbar ist, lasst sich jeder digitale
Precoder exakt als hybride Faktorisierung FDigital[k] = FRF - FBB[k] mit FBB[k] = FRF™*-
FDigital[k] darstellen (vgl. Abschnitt 2.5.2); die digitale Basisbandmatrix FBB[k] bleibt dabei
unbeschrankt. Der nahezu identische Leistungsverlauf beider Verfahren Uiber den gesamten
SNR-Bereich ist somit fir diese spezifische 2x2-Konfiguration mathematisch zu erwarten und
belegt keinen allgemein geringen Verlust hybrider Architekturen mit reduzierter RF-Kettenzahl.

6.1.1.2 Datendurchsatz (Goodput) — TV-LDPC

Der Datendurchsatz (Goodput) gibt die Rate der erfolgreich tibertragenen Informationsbits pro
Frame-Dauer an. Die Frame-Dauer Tframe ergibt sich unmittelbar aus der Abtastrate Fs, der
FFT-Lange Nggr, der Lange des zyklischen Prafixes N.p und der Anzahl der OFDM-Symbole
pro Frame Ngypm:

N N
Terame = Nsym ( ;:T + FLSP) (6.3)

Mit F's = B = 1GHz, NFFT = 64,NCP = 8und Nsym = 14 (vgl. Tabelle 5-1) ergibt sich

64 8
Terame = 14 <— +

o m) — 14 x 72ns = 1.008us

Der Gesamt-Goodput ergibt sich zu [46]:

(1-BLER))

Trrame

Hierbei bezeichnet Kl die Anzahl der Informationsbits der Schicht | (KL1 = 1384, KL2 = 616)
und BLER, die Blockfehlerrate der Schicht [, wobei | € {L1, L2} gilt. Der maximale Goodput bei
fehlerfreier Ubertragung betragt damit Gmax = (1384 + 616) / 1,008 us ~ 1,984 Gbit/s.
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Abbildung 6-2: Gesamt-Goodput der Beamforming-Verfahren bei TV-LDPC.

Abbildung 6-2 zeigt den Gesamt-Goodput der drei betrachteten Beamforming-Verfahren in
Abhangigkeit vom SNR. Bei Identity steigt der Goodput kontinuierlich von 0,181025 Gbit/s bei
3 dB uber 0,470212 Gbit/s bei 7 dB und 0,768329 Gbit/s bei 10 dB auf lediglich 1,351967
Gbit/s bei 15 dB (vgl. Tabelle 6-1) und erreicht damit selbst beim hdchsten betrachteten SNR
nur etwa 68,14 % des nominalen Maximums von =1,984 Gbit/s.

Digitales und hybrides Beamforming erzielen bereits bei 3 dB mit 0,838135 Gbit/s beziehungs-
weise 0,837282 Gbit/s deutlich héhere Werte (vgl. Abschnitt 5.2.2). Passend zum in Abschnitt
6.1.1.1 beschriebenen Waterfall-Ubergang zwischen 7 dB und 10 dB steigt der Goodput bei 7
dB auf 1,688545 Gbit/s beziehungsweise 1,686636 Gbit/s und erreicht bei 10 dB mit 1,907433
Gbit/s beziehungsweise 1,908166 Gbit/s bereits etwa 96 % des nominalen Maximums. Bei 15
dB wird mit 1,983516 Gbit/s beziehungsweise 1,983638 Gbit/s nahezu der volle Goodput von
=1,984 Gbit/s erreicht. Die weiterhin hohen Fehlerraten begrenzen den Goodput von Identity,
wahrend digitales und hybrides Beamforming aufgrund ihrer deutlich niedrigeren BLER-Werte
die nominal verfugbare Datenrate nahezu vollstandig ausschopfen.

Die in Tabelle 6-1 dargestellten layerbezogenen BLER-Werte erklaren zusatzlich die Zusam-
mensetzung des Gesamt-Goodputs. Bei ldentity weist Layer 2 insbesondere bei niedrigen
SNR-Werten eine deutlich niedrigere BLER als Layer 1 auf und tragt daher trotz seiner gerin-
geren nominalen Datenrate starker zum Gesamt-Goodput bei. Beim digitalen und hybriden
Beamforming wird Layer 1 dagegen dem leistungsfahigeren raumlichen Ubertragungsmodus
zugeordnet (vgl. Abschnitt 6.1.1.3) und liefert in Verbindung mit seiner hdheren nominalen
Datenrate und niedrigeren BLER den gréRReren Beitrag zum Gesamt-Goodput.

Die Ursache fiir die hdhere Robustheit von Layer 2 bei Identity liegt in der Arbeitsweise der
eingesetzten Modulationsverfahren. Da QPSK nur zwei Bit pro Symbol mit grofierem Symbol-
abstand codiert, flihrt dieselbe Restfehlerleistung nach der Entzerrung zu einer geringeren Bit-
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und Blockfehlerwahrscheinlichkeit als bei der dichter gepackten 16-QAM-Konstellation von
Layer 1. Dieser Modulationsvorteil wirkt unabhangig vom eingesetzten Beamforming-Verfah-
ren, tritt jedoch bei Identity am deutlichsten hervor, da hier kein zusatzlicher raumlicher Gewinn
den Effekt Uberlagert.

6.1.1.3 Layerbezogene offline EVM-basierte effektive SNR — TV-LDPC

Die offline EVM-basierte effektive SNR beschreibt das Verhaltnis von Signal- zu Restfehler-
leistung nach der MMSE-Entzerrung unter Verwendung der gesendeten Referenzsymbole als
Offline-Vergleichsgrdlie und ist flr jeden Layer | definiert als

Pg; !
SNRpostpgr = 101010 (%) (6.5)
Hierbei bezeichnet Pg;,; die Signalleistung des Layers [ und P,,,; die verbleibende Restfeh-
lerleistung nach der Entzerrung.

Da hierfir die gesendeten Symbole als Referenz herangezogen werden, handelt es sich um
eine ausschlieflich offline auswertbare Auswertungsgréfie und nicht um eine vom Empfanger
im praktischen Betrieb bestimmbare SNR.

20 Offline EVM-basierte effektive SNR
| T T I

—E6— Identity L1

— © ~-ldentity L2

—=— Digital SVD L1

— B -Digital SVD L2
Hybrid DFT L1

15 - Hybrid DFT L2 N

T T

Offline EVM-basierte effektive SNR (dB)

5 L 1 ! L 1 !
2 4 6 8 10 12 14 16

Configured SNR (dB)
Abbildung 6-3: Offline EVM-basierte effektive SNR je Layer fiir die TV-LDPC-Konfiguration.

Abbildung 6-3 zeigt die layerbezogene offline EVM-basierte effektive SNR der drei betrachte-
ten Beamforming-Verfahren in Abhangigkeit vom SNR. Identity weist Gber den gesamten SNR-
Bereich nahezu identische Werte fir Layer 1 und Layer 2 auf (Differenz durchgehend unter
0,1 dB), da keine gezielte raumliche Modenaufteilung vorgenommen wird.
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Digitales und hybrides Beamforming zeigen dagegen eine deutliche Differenz zwischen den
Layern bei nahezu deckungsgleichen Verlaufen. Layer 1 steigt von rund 9,2 dB bei 3 dB uber
13,0 dB bei 7 dB und 15,7 dB bei 10 dB auf rund 19,9 dB bei 15 dB. Layer 2 liegt bei 3 dB mit
rund —3,0 dB zunachst deutlich unterhalb des entsprechenden Identity-Werts von 0,2 dB und
bleibt bis 10 dB unter dem Identity-Niveau. Erst bei 15 dB Ubersteigt Layer 2 mit rund 7,9 dB
den ldentity-Wert von 7,3 dB geringflgig.

Die Ursache liegt in der gezielten Zuordnung der raumlichen Ubertragungsmodi: Beamforming
weist Layer 1 den starkeren raumlichen Modus zu, wahrend Layer 2 dem schwacheren Modus
zugewiesen wird und dementsprechend bei niedrigen bis mittleren SNR-Werten eine geringere
offline EVM-basierte effektive SNR aufweist. Die offline EVM-basierte effektive SNR dient da-
mit als diagnostischer Indikator fir den effektiven Singularmodus- bzw. Beamforming-Gewinn
bei fester Gesamtleistung unter dem gemeinsamen Einfluss von Kanal, Beamforming und Ent-
zerrung, nicht als isolierter Antennengewinn eines Elements in dBi.

Diese layerbezogene Aufteilung erklart zugleich zwei zuvor beschriebene Beobachtungen: Die
in Abschnitt 6.1.1.1 dargestellte niedrigere mittlere TB-BLER von digitalem und hybridem
Beamforming bei 3 bis 10 dB ist iberwiegend auf die deutlich héhere offline EVM-basierte
effektive SNR von Layer 1 zurlckzufuhren, wahrend Layer 2 in diesem Bereich noch unterhalb
des Identity-Niveaus liegt und bei héheren SNR-Werten zunehmend die verbleibende Fehler-
rate bestimmt. Dieselbe Entwicklung erklart auch den in Abschnitt 6.1.1.2 beschriebenen ho-
heren Beitrag von Layer 1 zum Gesamt-Goodput.

Da die Rauschvarianz gemafy Abschnitt 5.2.2 auf den schwacheren Stream des jeweiligen
Beamforming-Verfahrens referenziert wird, sind die absoluten Werte der offline EVM-basierten
effektiven SNR zwischen Identity und den beiden anderen Verfahren nicht direkt als gleicher
Rauschboden vergleichbar. Eine Auswertung der protokollierten Simulationsdaten zeigt, dass
die Referenzleistung zwischen Identity (Pref = 6,212-107°) und Digital-SVD beziehungsweise
Hybrid-DFT (Pref = 3,164-107°) um einen Faktor von etwa 1,96 abweicht; bei 7 dB ergibt sich
beispielsweise on?(ldentity) = 1,240-107° gegenuber on?(Digital-SVD) = on?*(Hybrid-DFT) =
6,313-107"°. Ein uneingeschrankter quantitativer Vergleich der absoluten effektiven SNR-
Werte zwischen Identity und den beiden anderen Verfahren ist deshalb nicht moglich; der di-
rekte Vergleich zwischen Digital-SVD und Hybrid-DFT bleibt hiervon unberthrt, da beide Ver-
fahren dieselbe Referenzleistung und damit dieselbe Rauschvarianz verwenden.

6.1.2 S2: TV-Polar

Das Szenario S2 basiert auf der zeitvarianten Kanalvariante mit Polar-Codierung. Tabelle 6-2
fasst die layerbezogenen BLER-Werte, die Mittlere TB-BLER, die layerbezogene offline EVM-
basierte effektive SNR sowie den Goodput fur alle betrachteten SNR-Werte und Beamforming-
Verfahren zusammen.
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SNR
(dB)

3

10
10
10
15
15

15

Beamfor-
ming

Identity
Digital
Hybrid
Identity
Digital
Hybrid
Identity
Digital
Hybrid
Identity
Digital

Hybrid

BLER L1
(Nerr/n)
0,9996
(9996/10000)
0,3695
(3695/10000)
0,3685
(3685/10000)
0,9705
(9705/10000)
0,0045
(45/10000)
0,0044
(44/10000)
0,8496
(8496/10000)
0,0000*
(0/10000)
0,0000*
(0/10000)
0,4790
(4790/10000)
0,0000*
(0/10000)
0,0000*
(0/10000)

Tabelle 6-2: Leistungstibersicht der TV-Polar-Konfiguration (S2).

BLER L2
(Nerr/n)
0,6748
(6748/10000)
0,8755
(8755/10000)
0,8746
(8746/10000)
0,2723
(2723/10000)
0,4345
(4345/10000)
0,4357
(4357/10000)
0,0884
(884/10000)
0,1082
(1082/10000)
0,1098
(1098/10000)
0,0059
(59/10000)
0,0006
(6/10000)
0,0004
(4/10000)

Mittlere
TB-BLER

0,8372

0,6225

0,6216

0,6214

0,2195

0,2200

0,4690

0,0541

0,0549

0,2424

0,0003

0,0002

FER

0,9998

0,8847

0,8834

0,9797

0,4345

0,4357

0,8641

0,1082

0,1098

0,4825

0,0006

0,0004

eff. SNR
L1 (dB)

0,15
9,20
9,20
2,64
12,96
12,96
4,51
15,69
15,69
7,28
19,90

19,90

eff. SNR
L2 (dB)

0,22
-2,99
-3,00

2,70

0,41

0,41
4,57

3,31

3,29

7,33

7,94

7,94

Goodput
(Gbit/s)

0,199283
0,941770
0,943693
0,485210
1,712421
1,711825
0,763590
1,918005
1,917027
1,322847
1,983760

1,983883

*Bei Nerr=0 betrégt der Punktschatzer = 0. Die einseitige 95-%-Konfidenzobergrenze betragt 1 — 0,05/ und ergibt sich fiir
n=10.000 naherungsweise zu 3/n = 3 x 107* [49].

6.1.2.1 Blockfehlerrate (BLER)- TV-Polar

Die Definitionen von BLER (Gleichung 6.1) und mittlerer TB-BLER (Gleichung 6.2) wurden
bereits in Abschnitt 6.1.1.1 eingefuhrt. Im Folgenden wird die BLER der TV-Polar-Konfiguration
betrachtet.
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Abbildung 6-4: mittlere TB-BLER und layerbezogene BLER-Verldufe der TV-Polar-Konfiguration (S2).

Abbildung 6-4 zeigt die BLER-Verlaufe der drei betrachteten Beamforming-Verfahren Identity,
Digital und Hybrid fir die TV-Polar-Konfiguration in Abhangigkeit vom SNR. Identity weist Gber
den gesamten betrachteten SNR-Bereich die héchste mittlere TB-BLER auf. Diese Rangfolge
gilt fir die in dieser Arbeit getestete asymmetrische Layerzuordnung (16-QAM/starker Modus
fur Layer 1, QPSK/schwacher Modus fur Layer 2) und wird ohne einen entsprechenden Kon-
trolllauf mit vertauschter oder symmetrischer Layerzuordnung nicht als allgemeingliltige Uber-
legenheit von digitalem beziehungsweise hybridem Beamforming gegeniber Identity verallge-
meinert. Die in Abschnitt 5.2.2 dokumentierte Einschrankung bezuglich der unterschiedlichen
Rauschvarianzreferenz gilt dabei ebenso fur die TV-Polar-Konfiguration; der Vergleich zwi-
schen Digital und Hybrid bleibt hiervon unberuhrt. Die mittlere TB-BLER sinkt von 0,8372 bei
3 dB auf lediglich 0,2424 bei 15 dB (vgl. Tabelle 6-2). Damit bleibt bei Identity selbst beim
héchsten betrachteten SNR nahezu jeder vierte Transportblock fehlerhaft.

Digitales und hybrides Beamforming erzielen nahezu identische Ergebnisse und verbessern
sich mit steigendem SNR kontinuierlich: Bei 3 dB liegt die mittlere TB-BLER bei 0,6225 bezie-
hungsweise 0,6216, bei 15 dB erreichen beide Verfahren mit 0,0003 beziehungsweise 0,0002
nahezu fehlerfreie Ubertragungen. Wie bereits bei der TV-LDPC-Konfiguration in Abschnitt
6.1.1.1 beschrieben, ist auch hier Layer 2 dem schwacheren rdumlichen Modus zugeordnet
und weist bei niedrigem SNR eine héhere BLER auf als Identity: Bei 3 dB liegt BLER L2 bei
Digital mit 0,8755 oberhalb des entsprechenden Identity-Werts von 0,6748 (vgl. Tabelle 6-2).
Die Gesamtbewertung bleibt daher auf diese getestete asymmetrische Layerzuordnung be-
grenzt.

Im Vergleich zur TV-LDPC-Konfiguration weisen digitales und hybrides Beamforming bei allen

betrachteten SNR-Werten geringfligig niedrigere mittlere TB-BLER-Werte auf. Der gréf3te Un-
terschied tritt bei 3 dB auf und nimmt mit steigendem SNR ab. Die zugrunde liegende offline
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EVM-basierte effektive SNR (vgl. Abschnitt 6.1.1.3) unterscheidet sich dabei nahezu nicht zwi-
schen den beiden Codierungsverfahren (Abweichungen durchgehend unter 0,01 dB; vgl. Ta-
belle 6-2), sodass die verbleibenden BLER-Unterschiede primar auf die unterschiedliche Feh-
lerkorrekturleistung von LDPC und Polar bei identischer Signalqualitat zuriickzufihren sind.
Da LDPC und Polar unterschiedliche CRC- und Segmentierungs-Overheads sowie geringfi-
gig unterschiedliche effektive Coderaten aufweisen (vgl. Tabelle 5-3), gelten die Ergebnisse
fur zwei unterschiedliche Implementierungen und erlauben keinen isolierten Codevergleich.

6.1.2.2 Datendurchsatz (Goodput) — TV-Polar

Die Berechnung des layerbezogenen Goodputs und des Gesamt-Goodputs erfolgt gemaf
Gleichung (6.3) und (6.4) (vgl. Abschnitt 6.1.1.2).

Gesamt-Goodput

Total goodput (Gbit/s)
1) ° a
(=] @ - N

=)
FS

0.2

—©— Identity
—&— DIGITAL-SVD
HYBRID-DFT

o | |
2 4 6 8 10 12 14 16

Configured SNR (dB)
Abbildung 6-5: Gesamt-Goodput der Beamforming-Verfahren bei TV-Polar.

Der in Abbildung 6-5 dargestellte Gesamt-Goodput spiegelt unmittelbar die zuvor beschriebe-
nen BLER-Werte wider. Bei ldentity steigt der Goodput von 0,199283 Gbit/s bei 3 dB Uber
0,485210 Gbit/s bei 7 dB und 0,763590 Gbit/s bei 10 dB auf lediglich 1,322847 Gbit/s bei 15
dB (vgl. Tabelle 6-2) und erreicht damit selbst beim héchsten betrachteten SNR nur etwa 66,68
% des nominalen Maximums von =1,984 Gbit/s.

Digitales und hybrides Beamforming erzielen bereits bei 3 dB mit 0,941770 Gbit/s beziehungs-
weise 0,943693 Gbit/s deutlich héhere Werte (vgl. Abschnitt 5.2.2). Passend zum in Abschnitt
6.1.2.1 beschriebenen Waterfall-Ubergang zwischen 7 dB und 10 dB steigt der Goodput bei 7
dB auf 1,712421 Gbit/s beziehungsweise 1,711825 Gbit/s und erreicht bei 10 dB mit 1,918005
Gbit/s beziehungsweise 1,917027 Gbit/s bereits etwa 96,67 % des nominalen Maximums. Bei
15 dB wird mit 1,983760 Gbit/s beziehungsweise 1,983883 Gbit/s nahezu der volle Goodput
von =1,984 Gbit/s erreicht. Die weiterhin hohen Fehlerraten begrenzen den Goodput von Iden-
tity, wahrend digitales und hybrides Beamforming aufgrund ihrer deutlich niedrigeren BLER-
Werte die nominal verfliigbare Datenrate nahezu vollstandig ausschépfen.
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Wie bereits in Abschnitt 6.1.1.2 erlautert, fihrt die robustere QPSK-Modulation von Layer 2
bei Identity zu einer niedrigeren BLER als bei Layer 1. Dies zeigt sich auch bei der TV-Polar-
Konfiguration: Bei 3 dB liegt BLER L2 mit 0,6748 deutlich unter BLER L1 mit 0,9996 (vgl.
Tabelle 6-2), wodurch Layer 2 trotz seiner geringeren nominalen Datenrate starker zum Ge-
samt-Goodput beitragt. Bei digitalem und hybridem Beamforming liefert dagegen Layer 1 auf-
grund seiner Zuordnung zum leistungsfahigeren raumlichen Ubertragungsmodus (vgl. Ab-
schnitt 6.1.1.3) den gréfReren Beitrag zum Gesamt-Goodput.

Auf eine gesonderte Darstellung der layerbezogenen offline EVM-basierten effektiven SNR fiir
die TV-Polar-Konfiguration wird verzichtet: Da dieses ausschlielRlich von der Kanalrealisie-
rung, dem Beamforming-Verfahren und der MMSE-Entzerrung abhangt und nicht vom nach-
gelagerten Codierungsverfahren, entsprechen die in Tabelle 6-2 aufgeflihrten Werte nahezu
exakt den in Abschnitt 6.1.1.3 beschriebenen Werten der TV-LDPC-Konfiguration.

6.2 TIV-Szenarien

Dieses Unterkapitel bewertet die zeitinvarianten Szenarien S3 (TIV-LDPC) und S4 (TI1V-Polar)
jeweils auf Basis von 100 unabhangigen Kanalrealisierungen mit je 100 Datenbldcken (insge-
samt 10.000 Datenblocke pro Layer). Die Kanalantwort bleibt innerhalb jeder Realisierung
konstant, wahrend Eingangsdaten und Rauschen fir jeden Datenblock unabhangig neu er-
zeugt werden. Die statistische Grundgesamtheit besteht damit aus 100 unabhangigen Kanal-
realisierungen; die jeweils 100 zugehdrigen Datenblécke einer Realisierung teilen sich die-
selbe Kanalantwort und kénnen daher nicht als unabhangige Stichproben behandelt werden.
Die in diesem Unterkapitel berichteten Konfidenzintervalle berlcksichtigen diese geclusterte
Abhangigkeitsstruktur durch ein Resampling auf Ebene der 100 Kanalrealisierungen. Fur
beide Codierungsverfahren werden dieselben SNR-Werte und Beamforming-Verfahren wie
bei den TV-Szenarien betrachtet.

6.2.1 S3: TIV-LDPC

Das Szenario S3 kombiniert die zeitinvariante Kanalvariante mit LDPC-Codierung. Tabelle 6-
3 fasst die entsprechenden Ergebnisse fur alle betrachteten SNR-Werte und Beamforming-
Verfahren zusammen.

Bei Nerr=0 betragt der Punktschatzer p=0; die einseitige 95-%-Konfidenzobergrenze betragt
1— 0,05/ und ergibt sich fiir n=10.000 (je Layer) ndherungsweise zu 3/n = 3 x 107%, fir
die kombinierten 20.000 Transportblécke naherungsweise zu 1,5x1074. Aufgrund der geclus-
terten Stichprobenstruktur (100 Kanalrealisierungen a 100 Bldcke) wurden die 95-%-Konfiden-
zintervalle fur Konfigurationen mit beobachteten Fehlern zusatzlich durch ein Bootstrap-
Resampling auf Ebene der 100 Kanalrealisierungen gebildet (5.000 Resamples, Ziehen mit
Zurucklegen), da die jeweils 100 Blocke einer Realisierung dieselbe Kanalantwort teilen und
nicht als unabhangige Stichproben behandelt werden kénnen. Diese Intervalle fallen deutlich
breiter aus als bei einer falschlichen Annahme unabhangiger Einzelbldcke: Fur Identity bei 3
dB ergibt sich fur BLER L2 beispielsweise ein 95% Intervall von [0,0587; 0,1553] gegenuber
dem Punktschatzer von 0,1047. Die vollstandigen 95-%-Konfidenzintervalle fur alle betrachte-
ten Konfigurationen sind in Anhang A.1 dokumentiert [49], [48].
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SNR  Beam- BLER L1 BLER L2 Mittlere FER  eff. SNR eff. SNR  Goodput
(dB)  forming (Nerr/n) (Nerr/n) TB-BLER L1(dB)  L2(dB) (Gbit/s)
3 Identity 1,0000 0,1047 0,55235 1,000 3,11 3,14 0,547128
(10000/10000) (1047/10000)
3 Digital 0,0000* 1,0000 0,50000  1,0000 23,93 -1,17 1,373016
(0/10000) (10000/10000)
3 Hybrid 0,0000* 1,0000 0,50000  1,0000 23,93 -1,19 1,373016
(0/10000) (10000/10000)
7 Identity 1,0000 0,0173 0,50865  1,0000 5,58 5,56 0,600539
(10000/10000) (173/10000)
7 Digital 0,0000* 0,3929 0,19645  0,3929 27,60 3,30 1,744021
(0/10000) (3929/10000)
7 Hybrid 0,0000* 0,3960 0,19800  0,3960 27,60 3,29 1,742127
(0/10000) (3960/10000)
10 Identity 0,5416 0,0201 0,28085  0,5416 7,53 7,47 1,228218
(5416/10000) (201/10000)
10 Digital 0,0000* 0,0077 0,00385  0,0077 30,21 6,24 1,979421
(0/10000) (77/10000)
10 Hybrid 0,0000* 0,0080 0,00400  0,0080 30,21 6,24 1,979238
(0/10000) (80/10000)
15 Identity 0,3291 0,0402 0,18465  0,3291 10,29 10,17 1,507701
(3291/10000) (402/10000)
15 Digital 0,0000* 0,0000* 0,0000*  0,0000* 34,26 10,52 1,984127
(0/10000) (0/10000)
15 Hybrid 0,0000* 0,0000* 0,0000*  0,0000* 34,26 10,52 1,984127
(0/10000) (0/10000)

Tabelle 6-3: Leistungstibersicht der TIV-LDPC-Konfiguration (S3).

Die in Tabelle 6-3 angegebenen Werte entsprechen den unmittelbar beobachteten Fehlerraten
mit expliziter Angabe von Fehlerzahl und Nenner (Nerr/n), Werte mit * wurden bei null beo-
bachteten Fehlern gemalt der oben erlauterten Konfidenzobergrenze erganzt [49].

6.2.1.1 Blockfehlerrate (BLER) — TIV-LDPC

Die Definitionen von BLER (Gleichung 6.1) und Mittlere TB-BLER (Gleichung 6.2) wurden be-
reits in Abschnitt 6.1.1.1 eingefuhrt. Im Folgenden wird die BLER der TIV-LDPC-Konfiguration
betrachtet.
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Abbildung 6-6: Mittlere TB-BLER und layerbezogene BLER-Verlaufe der TIV-LDPC-Konfiguration (S3).

Auch bei der TIV-LDPC-Konfiguration weist Identity GUber den gesamten betrachteten SNR-
Bereich die héchsten Fehlerraten auf (vgl. Abbildung 6-6). Diese Rangfolge gilt fiir die in dieser
Arbeit getestete asymmetrische Layerzuordnung (16-QAM/starker Modus fur Layer 1,
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QPSK/schwacher Modus fur Layer 2); ohne einen entsprechenden Kontrolllauf mit vertausch-
ter Layerzuordnung wird sie nicht als allgemeingiiltige Uberlegenheit von digitalem bezie-
hungsweise hybridem Beamforming verallgemeinert. Im Gegensatz zur TV-Konfiguration (vgl.
Abschnitt 5.2.2 und 6.1.1.1) verwenden Identity, Digital und Hybrid bei der TIV-Konfiguration
dieselbe Rauschvarianz (vgl. Abschnitt 6.2.1.3), sodass der Vergleich zwischen allen drei Ver-
fahren diesbezlglich uneingeschrankt zulassig ist. Die Mittlere TB-BLER sinkt von 0,55235
bei 3 dB auf lediglich 0,18465 bei 15 dB (vgl. Tabelle 6-3) und bleibt damit auch beim héchsten
betrachteten SNR deutlich oberhalb der Werte des digitalen und hybriden Beamformings.

Digitales und hybrides Beamforming weisen bei 3 dB mit Mittlere TB-BLER-Werten von jeweils
0,50000 nahezu identische Ergebnisse auf. Diese niedrige Mittlere TB-BLER wird bei 3 dB
durch eine stark asymmetrische Verteilung zwischen den Layern erreicht: Layer 1 weist bei
beiden Verfahren keine beobachteten Fehler auf (BLER L1 = 0,0000), wahrend Layer 2 mit
BLER L2 = 1,0000 vollstandig fehlerhaft decodiert wird deutlich oberhalb des entsprechenden
Identity-Werts von 0,1047. Die niedrigere Mittlere TB-BLER von Digital und Hybrid bei 3 dB
profitiert damit ausschlielich von Layer 1; Layer 2 verschlechtert sich gegenlber Identity er-
heblich. Eine Verbesserung beider Layer liegt bei diesem SNR-Punkt somit nicht vor. Beide
Verfahren gelangen zwischen 3 dB und 10 dB in den Waterfall-Bereich des LDPC-Codes:
Bereits bei 7 dB fallt die Mittlere TB-BLER auf 0,19645 beziehungsweise 0,19800, bei 10 dB
auf 0,00385 beziehungsweise 0,00400. Bei 15 dB wurden fur beide Verfahren in keinem der
10.000 ausgewerteten Blocke pro Layer Blockfehler beobachtet; die Mittlere TB-BLER wird
daher mit < 0,00015 angegeben. Die vollstandigen Werte fur alle betrachteten SNR-Punkte
sind Tabelle 6-3 zu entnehmen.

Bei ldentity zeigt BLER L2 zudem einen nicht durchgehend monotonen Verlauf mit dem SNR:
Nach einem Ruckgang von 0,1047 bei 3 dB auf 0,0173 bei 7 dB steigt der Wert bei 10 dB auf
0,0201 und bei 15 dB weiter auf 0,0402 an, statt weiter zu sinken. Eine ausfiihrliche Diskussion
dieses Verhaltens erfolgt in Abschnitt 6.2.1.3.

Die Ursache fir den deutlichen Rickgang der Fehlerraten bei digitalem und hybridem Beam-
forming liegt im erzielten Singuldrmodus- bzw. Beamforming-Gewinn bei fester Gesamtleis-
tung (vgl. Abschnitt 6.2.1.3). Die nahezu identischen Werte beider Verfahren ergeben sich,
wie bereits in Abschnitt 6.1.1.1 erlautert, aus der geringen Systemgréf3e des betrachteten 2x2-
Systems (vgl. Abschnitt 2.5.2).

6.2.1.2 Datendurchsatz (Goodput) — TIV-LDPC

Die Berechnung des layerbezogenen Goodputs und des Gesamt-Goodputs erfolgt geman den
Gleichungen (6.3) und (6.4) in Abschnitt 6.1.1.2. Im Folgenden wird der Gesamt-Goodput der
TIV-LDPC-Konfiguration betrachtet.

64



6 Leistungsbewertung und Ergebnisanalyse

Gesamt-Goodput TIV-LDPC (S3)
T [

1.8 i -
16 -

14 pe -

Total goodput (Gbit/s)
& -
T T T
| | |

o
(o)
T
\

o
N
T
I

0.2 —©— |dentity -
- Digital SVD
Hybrid DFT

0 1 I I | L 1
2 B 6 8 10 12 14 16

Configured SNR (dB)

Abbildung 6-7: Gesamt-Goodput der Beamforming-Verfahren bei TIV-LDPC.

Die Kurven in Abbildung 6-7 spiegeln unmittelbar die zuvor beschriebenen BLER-Werte wie-
der. Bei Identity steigt der Goodput von 0,547128 Gbit/s bei 3 dB Uber 0,600539 Gbit/s bei 7
dB auf 1,228218 Gbit/s bei 10 dB und erreicht bei 15 dB lediglich 1,507701 Gbit/s (vgl. Tabelle
6-3), was selbst beim hochsten betrachteten SNR nur etwa 76,0 % des nominalen Maximums
von =1,984 Gbit/s entspricht. Der deutliche Anstieg zwischen 7 dB und 10 dB spiegelt dabei
den in Abschnitt 6.2.1.1 beschriebenen Rickgang der BLER L1 von 1,0000 auf 0,5416 wider.

Digitales und hybrides Beamforming erzielen bereits bei 3 dB jeweils 1,373016 Gbit/s und
steigen Uber 1,744021 beziehungsweise 1,742127 Gbit/s bei 7 dB und 1,979421 beziehungs-
weise 1,979238 Gbit/s bei 10 dB kontinuierlich an, bis bei 15 dB mit jeweils 1,984127 Gbit/s
nahezu der volle Goodput von =1,984 Gbit/s erreicht wird. Die weiterhin hohen Fehlerraten
begrenzen den Goodput von Identity, wahrend digitales und hybrides Beamforming aufgrund
ihrer deutlich niedrigeren BLER-Werte die nominal verfigbare Datenrate nahezu vollstandig
ausschopfen.

Die in Tabelle 6-3 dargestellten layerbezogenen BLER-Werte erklaren zusatzlich die Zusam-
mensetzung des Gesamt-Goodputs. Bei Identity liegt die BLER von Layer 1 bei 3 dB und 7 dB
bei 1,0000 und verbessert sich erst bei 10 dB auf 0,5416 sowie bei 15 dB auf 0,3291, wahrend
Layer 2 aufgrund seiner robusteren QPSK-Modulation (vgl. Abschnitt 6.1.1.2 zur Arbeitsweise
der Modulationsverfahren) mit Werten zwischen 0,0173 und 0,1047 durchgehend deutlich
niedriger bleibt und daher trotz seiner geringeren nominalen Datenrate (vgl. Tabelle 5-3) star-
ker zum Gesamt-Goodput beitragt (vgl. Abschnitt 6.2.1.3 zum nichtmonotonen Verlauf von
Layer 2).
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Bei digitalem Beamforming wird Layer 1 dagegen dem leistungsféahigeren rdumlichen Ubertra-
gungsmodus zugeordnet (vgl. Abschnitt 6.2.1.3), sodass die BLER von Layer 1 Uber den ge-
samten SNR-Bereich innerhalb der Auflésungsgrenze der Stichprobe nicht von null unter-
scheidbar ist und sein Beitrag konstant beim nominalen Wert von 1,384 Gbit/s liegt. Die Ge-
samtleistung wird somit hauptsachlich durch den schwécheren zweiten raumlichen Ubertra-
gungsmodus bestimmt, dessen Beitrag von 0 Gbit/s bei 3 dB auf 0,615 Gbit/s bei 15 dB steigt.
Das hybride Beamforming zeigt einen nahezu identischen Verlauf; die gréfte absolute Abwei-
chung der Mittleren TB-BLER zwischen digitalem und hybridem Beamforming betragt lediglich
0,0016.

6.2.1.3 Layerbezogene offline EVM-basierte effektive SNR — TIV-LDPC

Die offline EVM-basierte effektive SNR wurde bereits in Abschnitt 6.1.1.3 definiert (Gleichung
6.5).

40 Offline EVM-basierte effektive SNR TIV-LDPC (S3)
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Abbildung 6-8: Offline EVM-basierte effektive SNR je Layer fiir die TIV-LDPC-Konfiguration.

Die Kurven in Abbildung 6-8 zeigen, dass Identity Uber den gesamten SNR-Bereich nahezu
identische Werte fur Layer 1 und Layer 2 aufweist (rund 3,1 dB bei 3 dB bis rund 10,2 dB bei
15 dB fiir beide Layer), da keine gezielte raumliche Modenaufteilung vorgenommen wird.

Digitales und hybrides Beamforming weisen dagegen eine deutliche Differenz zwischen den
Layern auf. Layer 1 steigt von rund 23,9 dB bei 3 dB auf rund 34,3 dB bei 15 dB, wahrend
Layer 2 von rund -1,2 dB auf rund 10,5 dB ansteigt (vgl. Abbildung 6-8). Diese Aufteilung
ergibt sich daraus, dass Beamforming Layer 1 gezielt dem stérkeren raumlichen Ubertra-
gungsmodus zuordnet, wahrend Layer 2 dem schwacheren rdumlichen Modus zugewiesen
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wird; dies erklart die in Abschnitt 6.2.1.1 und 6.2.1.2 beschriebene durchgehend sehr niedrige
BLER von Layer 1 (innerhalb der Auflésungsgrenze der Stichprobe nicht von null unterscheid-
bar). Im Gegensatz zur TV-Konfiguration (vgl. Abschnitt 5.2.2 und 6.1.1.3) zeigt eine Auswer-
tung der protokollierten Simulationsdaten fur die TIV-LDPC-Konfiguration, dass die Referenz-
leistung Pref, die Rauschvarianz on? sowie der verwendete Zufallszahlen-Seed fur die Rau-
scherzeugung zwischen Identity, Digital-SVD und Hybrid-DFT bei identischem nominalem
SNR Ubereinstimmen (Pref = 1,844-107'° flr alle drei Verfahren; bei 7 dB ergibt sich beispiels-
weise on? = 4,184-107"" fUr alle drei Verfahren). Die in Abschnitt 5.2.2 formulierte Fairnessbe-
dingung on?(Identity) = on?(Digital-SVD) = on?(Hybrid-DFT) ist damit flir die TIV-Konfiguration
vollstandig erflllt, sodass die dargestellten absoluten Werte der offline EVM-basierten effekti-
ven SNR zwischen allen drei Verfahren direkt vergleichbar sind und den erzielten Singularmo-
dus- bzw. Beamforming-Gewinn widerspiegeln.

Die BLER von Layer 2 verlauft bei Identity dabei nicht durchgehend monoton mit dem SNR
und steigt bei héherem SNR wieder leicht an. Der nichtmonotone Identity-Verlauf kann mit den
verfugbaren Daten nicht kausal erklart werden und wird nicht verallgemeinert. Eine Prifung
der Simulationskonfiguration zeigt, dass fir alle betrachteten SNR-Werte dieselben 100 Ka-
nalrealisierungen sowie dieselben Sende- und Rauschzufallszahlen-Seeds verwendet wer-
den; unterschiedliche Kanalschwierigkeit oder Seeds zwischen den SNR-Punkten kénnen als
Ursache damit ausgeschlossen werden.

6.2.2 S4: TIV-Polar

Das Szenario S4 kombiniert die zeitinvariante Kanalvariante mit Polar-Codierung. Tabelle 6-4
fasst die layerbezogenen BLER-Werte, die Mittlere TB-BLER, die offline EVM-basierte effek-
tive SNR je Layer sowie den erzielten Goodput fur alle betrachteten SNR-Werte und Beamfor-
ming-Verfahren zusammen.

SNR  Beamfor- BLER L2 Mittlere TB- ef. SNR  eff. SNR  Goodput

(dB) ming  C-ER L1 (Nerr/n) (Nerrin) BLER FER L1 (dB) L2 (dB) (Gbit/s)
_ 1,0000 0,0783

3 identity 10000110000) (783/10000) 0,53915 1,000 3,11 3,14 0,563261

3 Digital  0,0000* (0/10000) (993'73%(7)0 0 049885 09977 23,94 1,17 1,374421
) . 0,972

3 Hybrid | 0,0000° (0/10000) oot 0,49860 09972 23,94 -1,19 1,374727
. 1,0000 0,0127

7 identity 10000110000) (127/10000) 0,50635 1,000 5,58 5,57 0,603350

7 Digital  0,0000* (0/10000) (97(;?19070200) 004860 00972 27,61 3,29 1,924727
) X 0,0970

7 Hybrid  0,0000" (0110000)  g7cc00e 0,04850 00970 27,61 3,30 1,024849
. 0,4824 0,0199

10 Identity (4824110000) (198/10000) 025115 04824 7,53 7,48 1,309623

10 Digital - 0,0000" (0/10000) 8}?8380) 0,00050  0,0010 30,22 6,24 1,083516
) X 0,0010

10 Hybrid  0,0000° (0110000) ;cuioo 0,00050 00010 30,21 6,25 1,983516
_ 0,3317 0,0264

15 Identity (3317/10000) (264/10000) 017905 03317 10,29 10,17 1,512564

15 Digital  0,0000* (0/10000) (8/’?8880) 0,0000*  0,0000* 34,27 10,52 1,084127
) . 0,0000* . .

15 Hybrid  0,0000* (0/10000) (010000) 0,0000 0,0000 34,27 10,52 1,084127

Tabelle 6-4: Leistungsiibersicht der TIV-Polar-Konfiguration (S4).
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Die Bedeutung der Kennzeichnungen sowie die Konfidenzobergrenzen flr Ner=0 wurden be-
reits in Abschnitt 6.2.1.1 erlautert und gelten unverandert (n=10.000 je Layer). Die in Abschnitt
6.2.1 beschriebene Methodik des Cluster-Bootstrap-Resamplings auf Ebene der 100 Kanalre-
alisierungen gilt in gleicher Weise fir die TIV-Polar-Konfiguration; die vollstandigen 95-%-Kon-
fidenzintervalle sind in Anhang A.1 dokumentiert.

6.2.2.1 Blockfehlerrate (BLER) — TIV-Polar

Die Definitionen von BLER (Gleichung 6.1) und Mittlere TB-BLER (Gleichung 6.2) wurden be-
reits in Abschnitt 6.1.1.1 eingefuhrt. Im Folgenden wird die BLER der TIV-Polar-Konfiguration

betrachtet.
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Abbildung 6-9: Mittlere TB-BLER und layerbezogene BLER-Verldufe der TIV-POLAR-Konfiguration (S4).

Wie Abbildung 6-9 zeigt, liegt die Mittlere TB-BLER von Identity bei der TIV-Polar-Konfigura-
tion zwischen 0,53915 bei 3 dB und 0,17905 bei 15 dB, mit Zwischenwerten von 0,50635 bei
7 dB und 0,25115 bei 10 dB (vgl. Tabelle 6-4) — durchgehend deutlich oberhalb der Werte
des digitalen und hybriden Beamformings. Diese Rangfolge gilt fir die getestete asymmetri-
sche Layerzuordnung; ohne einen entsprechenden Kontrolllauf mit vertauschter Layerzuord-
nung wird sie nicht als allgemeingtiltige Uberlegenheit von digitalem beziehungsweise hybri-
dem Beamforming verallgemeinert. Im Gegensatz zur TV-Konfiguration (vgl. Abschnitt 5.2.2
und 6.1.1.1) verwenden Identity, Digital und Hybrid bei der TIV-Konfiguration dieselbe Rausch-
varianz (vgl. Abschnitt 6.2.1.3), sodass der Vergleich zwischen allen drei Verfahren diesbe-
zuglich uneingeschrankt zulassig ist.

Digitales und hybrides Beamforming weisen bei 3 dB mit Mittlere TB-BLER-Werten von
0,49885 beziehungsweise 0,49860 nahezu identische Ergebnisse auf. Auch hier resultiert die-
ser Wert bei 3 dB aus einer stark asymmetrischen Layerverteilung: Layer 1 bleibt bei beiden
Verfahren fehlerfrei (BLER L1 = 0,0000), wahrend Layer 2 mit BLER L2 = 0,9977 beziehungs-
weise 0,9972 nahezu vollstandig fehlerhaft decodiert wird — deutlich oberhalb des entspre-
chenden ldentity-Werts von 0,0783. Wie bei der TIV-LDPC-Konfiguration profitiert die niedri-
gere Mittlere TB-BLER somit ausschlieRlich von Layer 1, wahrend sich Layer 2 gegenulber
Identity bei diesem SNR-Punkt deutlich verschlechtert. Beide Verfahren gelangen zwischen 7
dB und 10 dB in den Waterfall-Bereich des Polar-Codes: Bei 7 dB liegt die Mittlere TB-BLER
noch bei 0,04860 beziehungsweise 0,04850, bei 10 dB bereits bei < 0,00015. Bei 15 dB wur-
den fir beide Verfahren keine Blockfehler beobachtet; die Mittlere TB-BLER wird daher eben-
falls mit < 0,00015 angegeben.
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Wie bereits bei der TIV-LDPC-Konfiguration beschrieben (Abschnitt 6.2.1.1), zeigt BLER L2
bei ldentity auch hier einen nicht durchgehend monotonen Verlauf: Nach einem Ruckgang von
0,0783 bei 3 dB auf 0,0127 bei 7 dB steigt der Wert bei 10 dB auf 0,0199 und bei 15 dB weiter
auf 0,0264 an. Auch dieser Verlauf kann mit den verfigbaren Daten nicht kausal erklart werden
und wird nicht verallgemeinert. Da die TIV-Polar-Konfiguration auf derselben Kanal- und
Beamforming-Struktur wie die TIV-LDPC-Konfiguration basiert (100 Kanalrealisierungen, iden-
tische Beamforming-Verfahren), gilt die in Abschnitt 6.2.1.3 dargestellte Einschrankung in glei-
cher Weise; eine gesonderte Ursachenanalyse flr die Polar-Codierung wurde nicht durchge-
fahrt.

Wie bereits bei der TIV-LDPC-Konfiguration erlautert, ist der deutliche Rickgang der Fehler-
raten bei digitalem und hybridem Beamforming auf den erzielten Singularmodus- bzw. Beam-
forming-Gewinn bei fester Gesamtleistung zurtickzufiihren (vgl. Abschnitt 6.2.1.3), wahrend
sich die nahezu identischen Werte beider Verfahren aus der geringen Systemgrofe des be-
trachteten 2x2-Systems ergeben (vgl. Abschnitt 6.1.1.1 und 2.5.2).

6.2.2.2 Datendurchsatz (Goodput) — TIV-Polar

Die Berechnung des layerbezogenen Goodputs und des Gesamt-Goodputs erfolgt gemaf den
Gleichungen (6.3) und (6.4) in Abschnitt 6.1.1.2. Im Folgenden wird der Gesamt-Goodput der
TIV-Polar-Konfiguration betrachtet.
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Abbildung 6-10: Gesamt-Goodput der Beamforming-Verfahren bei TIV-POLAR.

Der Gesamt-Goodput der drei betrachteten Beamforming-Verfahren ist in Abbildung 6-10 in
Abhangigkeit vom SNR dargestellt. Bei Identity steigt der Goodput von 0,563261 Gbit/s bei 3
dB uber 0,603350 Gbit/s bei 7 dB und 1,309623 Gbit/s bei 10 dB auf lediglich 1,512564 Gbit/s
bei 15 dB (vgl. Tabelle 6-4) und erreicht damit selbst beim héchsten betrachteten SNR nur
etwa 76,2 % des nominalen Maximums von =1,984 Gbit/s.

Digitales und hybrides Beamforming erzielen bereits bei 3 dB mit 1,374421 Gbit/s beziehungs-
weise 1,374727 Gbit/s deutlich hdhere Werte und steigen Uber 1,924727 Gbit/s beziehungs-
weise 1,924849 Gbit/s bei 7 dB und 1,983516 Gbit/s bei 10 dB kontinuierlich an, bis bei 15 dB
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mit jeweils 1,984127 Gbit/s nahezu der volle Goodput von =1,984 Gbit/s erreicht wird.

Bei Identity zeigt die BLER von Layer 2 dabei dieselbe nichtmonotone Charakteristik wie be-
reits in Abschnitt 6.2.2.1 beschrieben; diese kann auch hier mit den verfligbaren Daten nicht
kausal erklart werden und wird nicht verallgemeinert.

Beim digitalen und hybriden Beamforming wird Layer 1 dem leistungsfahigeren raumlichen
Ubertragungsmodus zugeordnet (vgl. Abschnitt 6.2.1.3), sodass die BLER von Layer 1 tber
den gesamten SNR-Bereich innerhalb der Auflésungsgrenze der Stichprobe nicht von null un-
terscheidbar ist und sein Goodput konstant den nominalen Wert von 1,384 Gbit/s erreicht.

Auf eine gesonderte Darstellung der layerbezogenen offline EVM-basierten effektiven SNR fiir
die TIV-Polar-Konfiguration wird verzichtet: Da diese ausschlieRlich von der Kanalrealisierung,
dem Beamforming-Verfahren und der MMSE-Entzerrung abhangt und nicht vom nachgelager-
ten Codierungsverfahren, entsprechen die in Tabelle 6-4 aufgefihrten Werte nahezu exakt
den in Abschnitt 6.2.1.3 beschriebenen Werten der TIV-LDPC-Konfiguration, einschlieflich
der dort dokumentierten vollstandigen Ubereinstimmung der Rauschvarianz zwischen allen
drei Beamforming-Verfahren.

6.3 Erweiterte Validierung TV-LDPC mit 100.000 Frames

Dieses Unterkapitel prasentiert eine erweiterte Auswertung der TV-LDPC-Konfiguration mit
100.000 anstelle von 10.000 Frames als abschlielsende Validierung der in Abschnitt 6.1.1 dar-
gestellten Ergebnisse. Die gréliere Stichprobe verbessert insbesondere die statistische Ge-
nauigkeit der BLER-Schatzung bei kleinen Fehlerraten im hohen SNR-Bereich, in dem bereits
wenige fehlerhafte Transportblocke die geschatzte BLER beeinflussen kdnnen. Die TV-LDPC-
Konfiguration dient dabei als zentrale Referenz zur Uberpriifung der zuvor beobachteten Un-
terschiede zwischen den Beamforming-Verfahren.

(S dNBR; fgf:,::;, BLER L1 (Nerr/n) ~ BLER L2 (Nerr/n) Tn;i_thEeR FER ‘i_f: Z’;‘; if; Z’;‘; G(gz?tfs ‘;t
3 Identity (9992’23333000) - 1?67/1 (1)(2)000) 0,8555  1,0000 0,14 017 0,176760
3 Digital 4 g’;%goom (8952533(7)000) 06636 09032 9,21 2,97 0,844215
3 Hybrid (7):;?(1)(8)000) (@9 485338000) 06634 09026 9,21 -2,96 0,844352
7 dentity g 12103:;20 %) (2938‘12/33300 0 06328 09802 2,63 2,66 0,470452
7 Digital (572}?82300) ( 463?;;?3(2)000) 02345 04633 12,97 0,42 1,693130
7 Hybrid (592}?82800) ( 46225?52000) 02344 04629 12,97 0,42 1,693138
10 dentity g 422’7?‘1%80 %) © 10;190%200 0 04710 08602 4,50 4,54 0,766243
10 Digital (0(/’%%%%%*0) p 29261;8300 0 0,0647 0,294 15,70 3,30 1,905074
10 Hybrid | 0,0000 (1/100000) 29?51?3(2)000) 00646 0,292 15,70 3,31 1,905170
15 dentity e 48’7‘;'15(5)8000) (932)?83800) 02321 04604 7,28 7,32 1,353750
15 Digital (0?%%%%%*0) (8 63'10000%900) 0,0004 0,009 19,92 7,94 1,983601
15 Hybrid (0(/’%%%%%*0) (773‘10000%800) 0,0004 00008 19,92 7,94 1,983656

Tabelle 6-5: Leistungsubersicht der erweiterten TV-LDPC-Auswertung mit 100.000 Frames.
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*Bei Ner=0 betragt der Punktschatzer p = 0. Die einseitige 95-%-Konfidenzobergrenze betragt 1 — 0,051/ und
ergibt sich fir n=100.000 naherungsweise zu 3/n = 3 X 1075[49].

6.3.1.1 Blockfehlerrate (BLER) — TV-LDPC (100.000 Frames)

Die Definitionen der BLER gemafR Gleichung (6.1) und der mittleren TB-BLER gemal Glei-
chung (6.2) wurden bereits in Abschnitt 6.1.1.1 eingeflihrt. Im Folgenden wird die BLER der
TV-LDPC-Konfiguration mit 100.000 Frames betrachte.
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Abbildung 6-11: mittlere TB-BLER und layerbezogene BLER-Verlaufe der erweiterten TV-LDPC-Auswertung mit
100.000 Frames.

Abbildung 6-11 zeigt die BLER-Verlaufe der drei betrachteten Beamforming-Verfahren fur die
TV-LDPC-Konfiguration mit 100.000 Frames in Abhangigkeit vom SNR. Identity weist Uber den
gesamten betrachteten SNR-Bereich die hdchste mittlere TB-BLER auf. Sie sinkt von 0,8555
bei 3 dB uber 0,6328 bei 7 dB und 0,4710 bei 10 dB auf 0,2321 bei 15 dB (vgl. Tabelle 6-5).

Diese Rangfolge gilt fir die in dieser Arbeit untersuchte asymmetrische Layerzuordnung mit

16-QAM auf dem starkeren raumlichen Modus fur Layer 1 und QPSK auf dem schwacheren
raumlichen Modus fur Layer 2. Ohne einen Kontrolllauf mit vertauschter oder symmetrischer
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Layerzuordnung wird sie daher nicht als allgemeingliltige Uberlegenheit des digitalen bezie-
hungsweise hybriden Beamformings gegenuber Identity verallgemeinert. Zusatzlich ist bei der
Interpretation des Vergleichs zwischen Identity und den beiden anderen Verfahren die in Ab-
schnitt 5.2.2 dokumentierte unterschiedliche Rauschvarianzreferenz zu bertcksichtigen. Der
direkte Vergleich zwischen Digital und Hybrid bleibt hiervon unberuhrt.

Digital und Hybrid weisen Giber den gesamten SNR-Bereich nahezu identische Ergebnisse auf.
Bei 3 dB betragt die mittlere TB-BLER 0,6636 beziehungsweise 0,6634. Mit steigendem SNR
sinkt sie auf 0,2345 beziehungsweise 0,2344 bei 7 dB und auf 0,0647 beziehungsweise 0,0646
bei 10 dB. Bei 15 dB wird fir beide Verfahren eine mittlere TB-BLER von rund 0,0004 erreicht.

Auch in der erweiterten Stichprobe bleibt Layer 2 bei niedrigem SNR der fehleranfalligere
Layer des digitalen und hybriden Beamformings. Bei 3 dB betragt die BLER von Layer 2 fir
Digital 0,8957 und liegt damit oberhalb des entsprechenden Identity-Werts von 0,7112. Die in
Abschnitt 6.1.1.1 erlauterte Einschrankung bezlglich der asymmetrischen Layerzuordnung gilt
somit unverandert auch flr die erweiterte Auswertung.

Im Vergleich zur urspriinglichen Stichprobe mit 10.000 Frames bestatigen die Ergebnisse die
statistische Belastbarkeit der zuvor beobachteten Verlaufe. Trotz der zehnfach gréfieren Stich-
probe bleiben die mittleren TB-BLER-Werte und die Rangfolge der Verfahren weitgehend er-
halten. Die beobachteten Unterschiede zwischen den Beamforming-Verfahren sind daher
nicht ausschlieflich auf zufallige Schwankungen der kleineren Stichprobe zurtickzufihren. Ab-
weichungen einzelner Werte, insbesondere im Bereich kleiner Fehlerraten, sind aufgrund der
unterschiedlichen Stichprobenrealisierungen dennoch zu erwarten.

Die layerbezogene offline EVM-basierte effektive SNR wurde bereits in Abschnitt 6.1.1.3 aus-
fuhrlich erlautert. Die in Tabelle 6-5 angegebenen Werte stimmen weitgehend mit den Ergeb-
nissen der ursprunglichen Auswertung mit 10.000 Frames Uberein. Dies bestatigt, dass die
zugrunde liegenden Verldufe der effektiven SNR durch die Systemkonfiguration, die Kanalre-
alisierungen sowie die eingesetzten Beamforming- und Entzerrungsverfahren bestimmt wer-
den. Die grofliere Stichprobe stabilisiert sowohl die Mittelwerte der effektiven SNR als auch
insbesondere die statistische Schatzung der BLER.

6.3.1.2 Datendurchsatz (Goodput) — TV-LDPC (100.000 Frames)

Die Berechnung des layerbezogenen Goodputs und des Gesamt-Goodputs erfolgt geman
den Gleichungen (6.3) und (6.4) in Abschnitt 6.1.1.2.
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Abbildung 6-12: Goodput der erweiterten TV-LDPC-Auswertung mit 100.000 Frames.

Abbildung 6-12 zeigt den Gesamt-Goodput der drei betrachteten Beamforming-Verfahren fur
die TV-LDPC-Konfiguration mit 100.000 Frames in Abhangigkeit vom SNR. Der Verlauf besta-
tigt die direkte Kopplung zwischen BLER und nutzbarem Durchsatz: Bei Identity steigt der
Goodput von 0,176760 Gbit/s bei 3 dB Uber 0,470452 Gbit/s bei 7 dB und 0,766243 Gbit/s bei
10 dB auf lediglich 1,353750 Gbit/s bei 15 dB und bleibt damit deutlich unterhalb des nomina-
len Maximums von =1,984 Gbit/s.

Digitales und hybrides Beamforming erzielen bereits bei 3 dB rund 0,844 Gbit/s (vgl. Abschnitt
5.2.2) und steigen uber rund 1,693 Gbit/s bei 7 dB und rund 1,905 Gbit/s bei 10 dB kontinuier-
lich an, bis bei 15 dB mit 1,983601 Gbit/s beziehungsweise 1,983656 Gbit/s nahezu die volle
Nutzdatenrate erreicht wird. Im Vergleich zur urspringlichen Stichprobe von 10.000 Frames
(Abschnitt 6.1.1.2) bestatigt auch der Goodput bei zehnfach gréerer Stichprobe nahezu un-
veranderte Werte (z. B. |dentity bei 15 dB: 1,351967 Gbit/s gegenlber 1,353750 Gbit/s), was
die statistische Belastbarkeit der mit 10.000 Frames ermittelten Ergebnisse bestatigt.

73



Zusammenfassung und Ausblick

7 Zusammenfassung und Ausblick

Diese Arbeit entwickelt und untersucht eine codierte Link-Level-Simulationsumgebung fur ein
2x2-THz-MIMO-System bei 300 GHz. Auf Basis eines TeraMIMO-gestutzten Kanalmoduls
wurde eine vollstandige Ubertragungskette realisiert, die 5G-NR-inspirierte LDPC- und Polar-
Codierung, OFDM-basierte Ubertragung sowie drei Beamforming-Verfahren (Identity, Digital-
SVD, Hybrid-DFT) in sowohl zeitinvarianten (TIV) als auch zeitvarianten (TV) Kanalszenarien
kombiniert.

Die Ergebnisse zeigen fir die untersuchte, asymmetrische Layerzuordnung (16-QAM/starker
raumlicher Modus fur Layer 1, QPSK/schwacher Modus fur Layer 2) durchgangig, dass digi-
tales und hybrides Beamforming gegeniber dem Referenzfall Identity deutlich niedrigere
Blockfehlerraten und einen héheren Goodput erzielen; diese Beobachtung ist im TV-Szenario
zusatzlich durch die dokumentierte unterschiedliche Rauschvarianzreferenz gegeniber Iden-
tity einzuordnen, wahrend sie im TIV-Szenario unter identischer Rauschvarianz uneinge-
schrankt gilt. Digital-SVD und Hybrid-DFT erzielen dabei nahezu identische Ergebnisse, was
sich fur die Untersuchte 2x2-Konfiguration aus der mathematisch moglichen Faktorisierung
des digitalen Precoders ergibt und keinen allgemeingultigen, geringen Leistungsverlust hybri-
der Architekturen mit reduzierter RF-Kettenzahl belegt. Die erweiterte Validierung der TV-
LDPC-Konfiguration mit 100.000 Frames bestatigt die statistische Belastbarkeit der mit 10.000
Frames ermittelten Ergebnisse.

7.1 Grenzen der Untersuchung

Die im Rahmen dieser Arbeit erzielten Ergebnisse unterliegen mehreren methodischen Ein-
schrankungen, die bei der Interpretation zu bertcksichtigen sind.

Kanal- und CSI-Modellierung. Der Beamformer-Entwurf basiert auf idealer, aktueller Kanal-
kenntnis (Perfect CSl); CSI-Alterung, Schatzfehler bei der Beamformer-Berechnung und reale
Nachflhrverzégerungen werden nicht bericksichtigt (vgl. Abschnitt 5.2.2). Die Auswertung
verwendet zudem ein aquivalentes frequenzbereichsbasiertes OFDM-Linkmodell; Zeitbe-
reichsfaltung, CP-bedingte ISI-Unterdriickung sowie ICI durch innerhalb eines OFDM-Sym-
bols veranderliche Kanéle werden nicht modelliert (vgl. Abschnitt 5.2.1).

Rauschreferenz und Vergleichbarkeit der Beamforming-Verfahren. In den TV-Szenarien
ist die Rauschvarianzreferenz zwischen Identity und den beiden aktiven Beamforming-Verfah-
ren nicht identisch (vgl. Abschnitt 5.2.2); ein direkter quantitativer Vergleich mit Identity ist dort
nur eingeschrankt maéglich, wahrend der Vergleich zwischen Digital-SVD und Hybrid-DFT da-
von unberlhrt bleibt. Zudem liegt fur alle Szenarien ausschlieRlich die getestete asymmetri-
sche Layerzuordnung (16-QAM/starker Modus fur Layer 1, QPSK/schwacher Modus fur Layer
2) vor; ein Kontrolllauf mit vertauschter oder symmetrischer Layerzuordnung wurde nicht
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durchgefiihrt, sodass keine allgemeingiiltige Uberlegenheit eines Beamforming-Verfahrens
abgeleitet wird.

Array- und Kanalgeometrie. Die untersuchte Geometrie basiert auf einem Elementabstand
von d=10A bei fc=300 GHz. Diese Konfiguration kann bei Interpretation als konventionelles
Phased Array raumliches Aliasing beziehungsweise Grating Lobes begtinstigen; eine separate
Auswertung der physikalischen Strahlungsdiagramme erfolgt in der vorliegenden Link-Level-
Simulation nicht. Im TIV-Szenario werden zusatzlich ein Antennen-Misalignment nach dem in
der TeraMIMO-Bibliothek implementierten Modell nach Farid und Hranilovic sowie eine klinst-
liche Rangaugmentation eingesetzt; die TIV- und TV-Ergebnisse unterscheiden sich daher
nicht ausschlieRlich durch die zeitliche Veranderlichkeit des Kanals, sondern zusatzlich durch
Misalignment, Rangaugmentation und das verwendete Wellenmodell (vgl. Abschnitt 5.4).
Beam-Squint und Beam-Split wurden im verwendeten 2-Element-Array mit 1 GHz Bandbreite
nicht separat ausgewertet (vgl. Abschnitt 2.2.6).

Statistische Stichprobenstruktur. Die TIV-Szenarien basieren auf 100 unabhangigen Ka-
nalrealisierungen mit je 100 Datenblocken; da die Blocke einer Realisierung dieselbe Ka-
nalantwort teilen, wurde diese geclusterte Abhangigkeitsstruktur durch Cluster-Bootstrap-
Resampling berucksichtigt (vgl. Anhang A.1). Der nichtmonotone BLER-Verlauf von Layer 2
bei Identity im TIV-Szenario (S3, mit vergleichbarem Verlauf in S4) konnte mit den verfligbaren
Daten nicht kausal erklart werden und wird nicht verallgemeinert (vgl. Abschnitt 6.2.1.3).

Kanalcodierung. Die implementierten LDPC- und Polar-Ketten verwenden ausgewahlite
MATLAB-Funktionen mit NR-Bezug, bilden jedoch keine vollstandig standardkonforme 3GPP-
Ubertragungskette ab und werden daher als 5G-NR-inspirierte Codierungsverfahren bezeich-
net (vgl. Abschnitt 5.3.2.3, Tabelle 5-4). Da LDPC und Polar unterschiedliche CRC- und Seg-
mentierungs-Overheads sowie geringfigig unterschiedliche effektive Coderaten aufweisen,
wird kein isolierter Codevergleich zwischen beiden Verfahren abgeleitet.

Allgemeine Reichweite der Schlussfolgerungen. Samtliche Ergebnisse und Schlussfolge-
rungen dieser Arbeit gelten ausschliel3lich fir die verwendete 2x2-Systemkonfiguration, die
untersuchte Kanalgeometrie sowie die genannten Simulationsparameter und lassen sich nicht
ohne Weiteres auf groRere Antennenarrays, andere Tragerfrequenzen oder abweichende
Systemkonfigurationen Gbertragen.

7.2 Ausblick auf sicherheitsorientierte Erweiterungen von
THz-MIMO-Beamforming

Die hohe raumliche Direktivitat von THz-MIMO-Systemen, die in dieser Arbeit primar zur Ver-
besserung von Zuverlassigkeit und Durchsatz genutzt wird, eréffnet zugleich Potenzial fur die
Sicherheit auf der physikalischen Schicht (Physical Layer Security, PLS). Das grundlegende
Konzept der Sicherheit auf der physikalischen Schicht wurde bereits von Wyner formuliert. Er
zeigte, dass die Eigenschaften des Ubertragungskanals selbst zur Absicherung gegen Abhor-
angriffe genutzt werden kénnen, ohne ausschliel3lich auf klassische kryptographische Schlis-
sel angewiesen zu sein [42].
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Fur den THz-Bereich wird dieses Potenzial zunehmend untersucht. Yang und Shafie ordnen
die Sicherheit auf der physikalischen Schicht als eine der zentralen, bislang noch unzu-
reichend erforschten ZielgroRen zukinftiger THz-Kommunikationssysteme neben Datenrate
und Konnektivitat ein. Zudem identifizieren sie Beamforming-Algorithmen als einen wesentli-
chen Baustein zur Abwehr von Abhdrangriffen [43]. Aktuelle Arbeiten zu Nahfeld-THz-Syste-
men zeigen konkrete Umsetzungsmaglichkeiten: Petrov et al. nutzen ein gezieltes Umschalten
der Wellenfront (Wave-Front Hopping), um die rdumliche Energiekonzentration von THz-
Strahlen zur Absicherung gegenilber Lauschern aufRerhalb des legitimen Empfangsbereichs
auszunutzen [44]. Tang et al. schlagen dagegen ein recheneffizientes Verfahren zur Nahfeld-
Strahlfokussierung mit kiinstlichem Rauschen vor [45].

Die in dieser Arbeit entwickelte modulare Simulationsumgebung mit expliziter Trennung von
Kanalmodul, Beamforming-Entwurf und Ubertragungskette bietet eine geeignete Grundlage,
um derartige sicherheitsorientierte Beamforming-Strategien zuklnftig zu integrieren. Dazu ge-
hoéren insbesondere die Aussendung kiinstlichen Rauschens aulierhalb der Richtung des le-
gitimen Empfangers sowie die gezielte Steuerung und Fokussierung der Wellenfront. Diese
Verfahren kdnnten sowohl fur die hier untersuchte 2x2-Systemkonfiguration als auch fir gro-
Rere Antennenarrays bewertet werden.
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A Anhang

A Anhang

A.1 TIV-Szenarien (LDPC-POLAR)

Die nachfolgende Tabelle stellt die Konfidenzintervalle beider TIV-Codierungsvarianten aus
Darstellungsgrinden in einer gemeinsamen Tabelle dar. Aufgrund der unterschiedlichen CRC-
und Segmentierungs-Overheads von LDPC und Polar (vgl. Tabelle 5-3) ist hieraus kein iso-
lierter Codevergleich abzuleiten; die Werte sind ausschliel3lich flr das jeweils angegebene
Szenario (S3 bzw. S4) im Kontext des zugehdrigen Abschnitts (6.2.1 bzw. 6.2.2) zu interpre-

tieren.

Szenario

S3 (LDPC)
S4 (Polar)
S3 (LDPC)
S4 (Polar)
S3 (LDPC)
S4 (Polar)
S3 (LDPC)
S4 (Polar)
S3 (LDPC)
S4 (Polar)
S3 (LDPC)
S4 (Polar)
S3 (LDPC)
S4 (Polar)
S3 (LDPC)
S4 (Polar)
S3 (LDPC)
S4 (Polar)
S3 (LDPC)
S4 (Polar)
S3 (LDPC)
S4 (Polar)
S3 (LDPC)
S4 (Polar)

SNR (dB)

N NNANAWOWWWWWw

~

10
10
10
10
10
10
15
15
15
15
15
15

BF

Identity
Identity
Digital
Digital
Hybrid
Hybrid
Identity
Identity
Digital
Digital
Hybrid
Hybrid
Identity
Identity
Digital
Digital
Hybrid
Hybrid
Identity
Identity
Digital
Digital
Hybrid
Hybrid

BLER L1

1,0000
1,0000
0,0000
0,0000
0,0000
0,0000
1,0000
1,0000
0,0000
0,0000
0,0000
0,0000
0,5416
0,4824
0,0000
0,0000
0,0000
0,0000
0,3291
0,3317
0,0000
0,0000
0,0000
0,0000

L1 95%-Cl

[1,0000;
[1,0000;
[0,0000;
[0,0000;
[0,0000;
[0,0000;
[1,0000;
[1,0000;
[0,0000;
[0,0000;
[0,0000;
[0,0000;
[0,4501;
[0,3888;
[0,0000;
[0,0000;
[0,0000;
[0,0000;
[0,2404;
[0,2427;
[0,0000;
[0,0000;
[0,0000;
[0,0000;

1,0000]
1,0000]
0,0000]
0,0000]
0,0000]
0,0000]
1,0000]
1,0000]
0,0000]
0,0000]
0,0000]
0,0000]
0,6337]
0,5736]
0,0000]
0,0000]
0,0000]
0,0000]
0,4221]
0,4239]
3x1074]
3%1074]
3x1074]
3x1074]

BLER
L2
0,1047
0,0783
1,0000
0,9977
1,0000
0,9972
0,0173
0,0127
0,3929
0,0972
0,3960
0,0970
0,0201
0,0199
0,0077
0,0010
0,0080
0,0010
0,0402
0,0264
0,0000
0,0000
0,0000
0,0000

L2 95%-Cl

[0,0587; 0,1553]
[0,0435; 0,1177]
[1,0000; 1,0000]
[0,9961; 0,9990]
[1,0000; 1,0000]
[0,9957; 0,9984]
[0,0000; 0,0439]
[0,0000; 0,0350]
[0,3076; 0,4815]
[0,0562; 0,1465]
[0,3089; 0,4863]
[0,0546; 0,1467]
[0,0000; 0,0502]
[0,0000; 0,0498]
[0,0001; 0,0203]
[0,0000; 0,0030]
[0,0000; 0,0216]
[0,0000; 0,0030]
[0,0100; 0,0776]
[0,0002; 0,0588]
[0,0000; 3x1074]
[0,0000; 3x1074]
[0,0000; 3x1074]
[0,0000; 3x1074]

Mittlere TB-
BLER
0,55235
0,53915
0,50000
0,49885
0,50000
0,49860
0,50865
0,50635
0,19645
0,04860
0,19800
0,04850
0,28085
0,25115
0,00385
0,00050
0,00400
0,00050
0,18465
0,17905
0,0000
0,0000
0,0000
0,0000

TB-BLER 95%-Cl

[0,5294;
[0,5218;
[0,5000;
[0,4980;
[0,5000;
[0,4979;
[0,5000;
[0,5000;
[0,1538;
[0,0281;
[0,1545;
[0,0273;
[0,2316;
[0,2004;
[0,0001;
[0,0000;
[0,0000;
[0,0000;
[0,1329;
[0,1294;
[0,0000;
[0,0000;
[0,0000;
[0,0000;

0,5777]
0,5588]
0,5000]
0,4995]
0,5000]
0,4992]
0,5220]
0,5175]
0,2408]
0,0732]
0,2432]
0,0733]
0,3307]
0,3016]
0,0102]
0,0015]
0,0108]
0,0015]
0,2384]
0,2308]

1,5%1074]

1,5x1079]

1,5%1074]

1,5%1074]

Tabelle A.1: 95-%-Konfidenzintervalle der TIV-LDPC-Konfiguration (S3) und TIV-Polar-Konfiguration (S4) via
Cluster-Bootstrap (100 Kanalrealisierungen, 5.000 Resamples, Seed=12345).

(100 Kanalrealisierungen, 5.000 Resamples, Seed=12345). Fur Konfigurationen ohne beo-
bachtete Fehler (Nerr=0) wird anstelle des Bootstrap-Intervalls die einseitige 95-%-Konfiden-
zobergrenze nach der Rule-of-Three-Naherung angegeben (vgl. Abschnitt 6.2.1.1) [48], [49].
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A.2 TV-Szenarien (LDPC-POLAR)

Da die Rauschrealisierungen der einzelnen Frames mit frameindividuellen Zufallszahlensaa-
ten erzeugt werden (vgl. Abschnitt 6.1.1.1) und die Frames somit als statistisch unabhangige
Versuche behandelt werden konnen, werden die Konfidenzintervalle mittels des Wilson-Score-
Intervalls berechnet; eine geclusterte Resampling-Methodik wie bei den TIV-Szenarien (vgl.
Anhang A.1) ist hierfir nicht erforderlich. Aufgrund der unterschiedlichen CRC- und Segmen-
tierungs-Overheads von LDPC und Polar (vgl. Tabelle 5-3) ist aus dieser gemeinsamen Dar-
stellung kein isolierter Codevergleich abzuleiten; die Werte sind ausschliel3lich fur das jeweils
angegebene Szenario (S1 bzw. S2) im Kontext des zugehorigen Abschnitts (6.1.1 bzw. 6.1.2)
zu interpretieren.

Szenario SNR (dB) BF BLER L1 L1 95%-Cl BLER L2 L2 95%-Cl Mittlere TB-BLER ~ TB-BLER 95%-Cl
S$1 (LDPC) 3 Identity 0,9995 [0,9988; 0,9998] 0,7049 [0,6959; 0,7138] 0,8522 [0,8472; 0,8571]
S2 (Polar) 3 Identity 0,9996 [0,9990; 0,9998] 0,6748 [0,6656; 0,6839] 0,8372 [0,8320; 0,8423]
S1(LDPC) 3 Digital 0,4359 [0,4262; 0,4456] 0,8959 [0,8898; 0,9017] 0,6659 [0,6593; 0,6724]
S2 (Polar) 3 Digital 0,3695 [0,3601; 0,3790] 0,8755 [0,8689; 0,8818] 0,6225 [0,6158; 0,6292]
S1(LDPC) 3 Hybrid 0,4371 [0,4274; 0,4468] 0,8946 [0,8884; 0,9005] 0,6659 [0,6593; 0,6724]
S2 (Polar) 3 Hybrid 0,3685 [0,3591; 0,3780] 0,8746 [0,8680; 0,8809] 0,6216 [0,6148; 0,6282]
S1(LDPC) 7 Identity 0,9731 [0,9697; 0,9761] 0,2910 [0,2822; 0,3000] 0,6321 [0,6253; 0,6387]
S2 (Polar) 7 Identity 0,9705 [0,9670; 0,9736] 0,2723 [0,2637; 0,2811] 0,6214 [0,6147; 0,6281]
S1 (LDPC) 7 Digital 0,0064 [0,0050; 0,0082] 0,4693 [0,4595; 0,4791] 0,2379 [0,2320; 0,2438]
S2 (Polar) 7 Digital 0,0045 [0,0034; 0,0060] 0,4345 [0,4248; 0,4442] 0,2195 [0,2138; 0,2253]
S$1 (LDPC) 7 Hybrid 0,0065 [0,0051; 0,0083] 0,4722 [0,4624; 0,4820] 0,2394 [0,2335; 0,2453]
S2 (Polar) 7 Hybrid 0,0044 [0,0033; 0,0059] 0,4357 [0,4260; 0,4454] 0,2200 [0,2144; 0,2258]
S$1 (LDPC) 10 Identity 0,8429 [0,8356; 0,8499] 0,0957 [0,0901; 0,1016] 0,4693 [0,4624; 0,4762]
S2 (Polar) 10 Identity 0,8496 [0,8425; 0,8565] 0,0884 [0,0830; 0,0941] 0,4690 [0,4621; 0,4759]
S1 (LDPC) 10 Digital 0,0000* [0,0000; 0,0004] 0,1255 [0,1192; 0,1321] 0,0628 [0,0595; 0,0662]
S2 (Polar) 10 Digital 0,0000* [0,0000; 0,0004] 0,1082 [0,1023; 0,1144] 0,0541 [0,0510; 0,0573]
S1(LDPC) 10 Hybrid 0,0000* [0,0000; 0,0004] 0,1243 [0,1180; 0,1309] 0,0621 [0,0589; 0,0656]
S2 (Polar) 10 Hybrid 0,0000* [0,0000; 0,0004] 0,1098 [0,1038; 0,1161] 0,0549 [0,0518; 0,0581]
S1(LDPC) 15 Identity 0,4565 [0,4468; 0,4663] 0,0088 [0,0071; 0,0108] 0,2326 [0,2268; 0,2386]
S2 (Polar) 15 Identity 0,4790 [0,4692; 0,4888] 0,0059 [0,0046; 0,0076] 0,2424 [0,2366; 0,2484]
S1(LDPC) 15 Digital 0,0000* [0,0000; 0,0004] 0,0010 [0,0005; 0,0018] 0,0005 [0,0003; 0,0009]
S2 (Polar) 15 Digital 0,0000* [0,0000; 0,0004] 0,0006 [0,0003; 0,0013] 0,0003 [0,0001; 0,0007]
S1 (LDPC) 15 Hybrid 0,0000* [0,0000; 0,0004] 0,0008 [0,0004; 0,0016] 0,0004 [0,0002; 0,0008]
S2 (Polar) 15 Hybrid 0,0000* [0,0000; 0,0004] 0,0004 [0,0002; 0,0010] 0,0002 [0,0001; 0,0005]

Tabelle A.2: 95-%-Konfidenzintervalle der TV-LDPC-Konfiguration (S1) und TV-Polar-Konfiguration (S2) mittels
Wilson-Score-Intervall (unabhangige Frames mit frameindividuellen Zufallszahlensaaten).

*Bei Nerr=0 wird die Rule-of-Three-Konfidenzobergrenze verwendet (3x107 fiir n=10.000, vgl.
FuBnote in Tabelle 6-1/6-2) [49], [48].
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