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Referat

In der vorliegenden Arbeit werden zwei neuartige Verfahren zur hochgenauen Positions-
und Richtungsbestimmung fiir autonome Fahrzeuge - unter Verwendung von aktiven
Landmarken - vorgestellt. Hierbei wird - bei einer primér 2-dimensionalen Positionsbe-
stimmung - eine Genauigkeit im Bereich von einem bis zu wenigen cm angestrebt.

Beim ersten vorgestellten Verfahren wird, mit mehreren Lasern, eine optische Gitter-
netzstruktur im Raum aufgebaut. Dabei sind zur Positionsbestimmung zusétzliche Di-
stanzmessungen mit Radsensoren notwendig.

Das zweite vorgestellte Verfahren entspricht im Grundkonzept den iiblichen Satelli-
tennavigationsverfahren - wie z.B. GPS - wobei jedoch mit erheblich héheren Frequenzen
gearbeitet wird.

Beide Verfahren wurden durch sehr umfangreiche Simulationsrechnungen verifiziert.
Die Distanz- und Positionsmessung mittels Radsensoren wurde auch an einem Modell-

fahrzeug durch umfangreiche Messungen iiberpriift.
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Vg Tréagerphase beim GPS-Empféanger
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sowie Schallgeschwindigkeit
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i Anzahl der Impulse bei Wegstrecke [,
Iy Schallintensitdt am Schallaustritt
1, Schallintensitét
k Boltzmannkonstante
k1 Proportionalitatsk. bei Empfangsantenne fiir senkrechte Polarisation
ko Proportionalitatsk. bei Empfangsantenne fiir parallele Polarisation
ke Amplitude des direktempfangenen Signals e(t) am Empfénger
k, Amplitude des reflektierten Signals e, (t) am Empfinger
k! relative Dampfung des reflektierten Signals
k., entfernungsabhéngige Dampfung des reflektierten Signals
ko (t) Parameterdarstellung eines sich im Uhrzeigersinn drehenden Kreises
k:- Wellenzahlvektor
KORRp Korrekturfaktor fiir den effektiven Raddurchmesser

Entfernung zwischen GPS-Satelliten und Empfanger

sowie Abstand zwischen Antriebsrad und Hinterachse

Wegstrecke zwischen 2 Gitternetzlinien bei Referenzmessung

fiir Raddurchmesser

tatsdchliche Entfernung zwischen dem GPS-Satelliten oder Sender ¢
und dem Empfanger

Abstand zwischen Empfangsdetektor und Antriebsrad
zuriickgelegte Wegstrecke in x-Richtung zwischen 2 Gitternetzlinien

zuriickgelegte Wegstrecke in y-Richtung zwischen 2 Gitternetzlinien



FORMELZEICHEN

13
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Lange der SAW-Integrationselektrode
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Brechungsindex
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Empfangsleistung
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zuriickgelegte Wegstrecke des reflektierten Signals
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Radius der Bahnkurve
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komplexes Spektrum des Sendesignals einer
Mikrowellenlandmarke
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Signalrauschabstand am Korrelatoreingang

Signalrauschabstand am Korrelatorausgang

Zeit,

minimal zuléssiger Beobachtungszeitpunkt

maximal zuldssiger Beobachtungszeitpunkt

Laufzeitdifferenz zwischen Korrelationsspitzen von Kanal 2 und 1
Laufzeitdifferenz zwischen Korrelationsspitzen von Kanal 3 und 1
Laufzeitdifferenz zwischen Korrelationsspitzen von Kanal 4 und 1
unbekannte Zeit

Laufzeitunterschiede zwischen den Mikrowellensendern

und Mikrowellenempfingern

gemessene Pseudolaufzeit fiir GPS-Satelliten ¢ sowie

fiir die Mikrowellenlandmarke ¢

Zeit zwischen dem Beginn zweier aufeinanderfolgender

Sendepulsfolgen
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ty

twl

tw2

Tmin

Tp(T)
17,
T

€max
Us
v

VUq

Uma:v

Verzogerungszeit des Verzogerungsglieds beim analogen
Korrelationsempfanger

min. Wartezeit vor dem Senden der ersten Pulsfolge

min. Wartezeit nach dem Senden der ersten Pulsfolge

min. Pausenzeit zwischen dem Senden von 2 Pulsfolgen eines Senders
Temperatur ( in Kelvin )

sowie Verzogerungszeit beim digitalen Korrelator

Signallaufzeit des SAW-Convolvers von Wandlermitte zu Wandlermitte
halbe Differenz aus Signallauf- u. Integrationszeit des SAW-Convolvers
Antennenrauschtemperatur ( in Kelvin )

effektive Rauschtemperatur

Integrationszeit des SAW-Convolvers

minimale Integrationszeit des SAW-Convolvers

Dispersionsfunktion des SAW-Convolvers

Zeitdauer der gesendeten PRN-Folge

Zeitdauer der empfangenen PRN-Folge

Zeitdauer einer Sendeperiode

Amplitudenanteil der senkrechter Polarisation bei Empfangsspannung
Amplitudenanteil der parallelen Polarisation bei Empfangsspannung
aktuelle Empfangsspannung an Antenne

maximale Empfangsspannung an Antenne

Schaltschwelle fiir Korrelatorsignal

Relativgeschwindigkeit zwischen Sender und Empfinger
Ausbreitungsgeschwindigkeit der Oberflichenwellen

max. Fahrzeuggeschwindigkeit

Empfangssignal nach Vorverstérker

Sendertrigerkreisfrequenz der Mikrowellenlandmarken

zuriickgelegte Schallwegstrecke

Ausgangssignal des Korrelationsempfingerkanals 4

Position des Antriebsrads

sowie Position des Lichtstrahlsenders i

Zielposition der Bahnkurve

Position des Kreismittelpunktes der Bahnkurve

Startposition der Bahnkurve

Position des Empfangsdetektors 1, sobald Gitternetzlinie erkannt wurde
Position des Empfangsdetektors 2, sobald Gitternetzlinie erkannt wurde

Position des optischen Empfangsdetektors
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Te x-Position des GPS-Empfiangers sowie des Mikrowellenempféngers
T, x-Position des GPS-Satelliten ¢ sowie der Mikrowellenlandmarke
Ye y-Position des GPS-Empfingers sowie des Mikrowellenempfiangers
Ys, y-Position des GPS-Satelliten ¢ sowie der Mikrowellenlandmarke ¢
Ze z-Position des GPS-Empfingers
Zs, z-Position des GPS-Satelliten ¢
Z1 Wellenwiderstand im Medium 1

Wellenwiderstand im Medium 2
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Kapitel 1
Einleitung

Die Zielsetzung dieser Arbeit besteht darin neue Ansétze fiir eine kostengiinstige, zu-
verldssige und primér absolute Positionsbestimmung bei mobilen, autonomen Fahrzeugen
und Robotern aufzuzeigen. Die neuen Ansétze sollen sich dabei nur auf die Verwendung
von unterschiedlichen aktiven Landmarken beziehen, welche im Raum an hinreichend
genau bekannten Punkten fest angebracht werden. Durch den Einsatz von aktiven Land-
marken wird unmittelbar eine sehr hohe Zuverldssigkeit bei der Positionsbestimmung er-
reicht, weshalb passive Landmarken - wie Reflektoren - oder Verfahren ohne den Einsatz
von Landmarken fiir die dargestellten neuen Ansétze zur Positionsbestimmung im Rah-
men dieser Arbeit nicht behandelt werden. Grundsétzlich werden dabei mehrere aktive
Landmarken - die elektromagnetische Wellen oder Schallwellen abstrahlen - an rdumlich
bekannten Punkten plaziert. Auf dem autonomen Fahrzeug befinden sich dann entspre-
chende Empfinger die die Signale aufnehmen und fiir die Auswertung aufbereiten. Die
Berechnung der aktuellen Position erfolgt dann ausschliefSlich innerhalb des autonomen
Fahrzeugs, geméafl den in den folgenden Kapiteln dargestellten Verfahren.

Um die nachfolgenden Ausfithrungen zu konkretisieren sollen jetzt 2 Anwendungs-
beispiele genannt werden. Als erstes Beispiel soll ein Industrieroboter benannt werden,
welcher sich in einem Raum von z.B. 10 auf 10 m vollig frei bewegen muf}, um Werk-
zeuge und Material an bekannten Orten aufzunehmen und damit dann Montagearbeiten
durchzufiihren. Hierzu ist eine 2-dimensionale Positions- und Richtungsbestimmung des
gesamten Industrieroboters notwendig, wobei die absolute Positionsbestimmung mit einer
Genauigkeit von einem bis zu wenigen cm erfolgen muf3, damit z.B. Material aus Regalen
an der richtigen Stelle aufgenommen werden kann. Dariiber hinaus wird beim Roboter-
greifarm - insbesondere bei Montagearbeiten - eine sehr genaue relative Positionsbestim-
mung notwendig sein, welche aber nicht mehr Gegenstand dieser Arbeit ist.

Als zweites Beispiel sei ein autonomes Transportfahrzeug genannt, welches in einer

grofleren Lagerhalle - welche z.B. 20 auf 200 m grof3 ist - Pakete, z.B. von der Ladeflidche
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20 Kapitel 1 : Einleitung

eines Lkws, zu Regalen transportiert und umgekehrt. Hierzu ist eine Positionsbestimmung
relativ zu den jeweiligen Regalen mit einer Genauigkeit von jeweils einigen cm notwendig.
Es kann dabei sinnvoll sein, einen grofien Raum in mehrere kleinere, gedachte Raum-
bereiche aufzuteilen und eine absolute Positionsbestimmung nur jeweils innerhalb dieser
kleineren Raumbereiche durchzufiithren. Sinnvoll kann dies deshalb sein, weil ein genaues
Ausmessen von sehr groflen Rdumen sehr schwierig ist. Die erreichte Fahrzeuggeschwindig-
keit wird in beiden Beispielen einige m/sek nicht iiberschreiten, hohere Geschwindigkeiten
sind aus Sicherheitsgriinden auch bei grofleren Lagerrdumen i.a. nicht sinnvoll.

Gegenstand dieser Arbeit ist die reine Positionsbestimmung. Die Berechnung von
Bahnkurven fiir die Fahrt zu einer bestimmten Zielposition wird hier nicht weiter behan-
delt, siehe hierzu z.B. [147]. Auch die Vermeidung von Kollisionen ist nicht Bestandteil
der nachfolgenden Ausfithrungen. Grundsétzlich miissen die Zielpositionen in einer Positi-
onskarte im Fahrzeug gespeichert sein, bekannte und unbewegliche Gegenstdnde im Raum
kénnen und sollten nach Moglichkeit auch in dieser Karte verzeichnet werden. Anhand
dieser Karte kann dann jeweils eine Bahnkurvenberechnung vorgenommen werden. Um
Kollisionen - auch mit bewegten oder nicht bekannten Objekten - zuverléssig zu vermeiden
sind jedoch zusétzliche Sensoren zur Hinderniserkennung sinnvoll, siehe hierzu z.B. [364],
[332]. Um diese Positionskarte zu generieren, kann ein manuelles Ausmessen des Raumes
durchgefiihrt werden, bei nachfolgender manueller Eingabe der ausgemessenen Positionen
in das Fahrzeug. Alternativ kann auch ein manuell gesteuertes Anfahren aller relevanten
Positionen sinnvoll sein, wobei im Fahrzeug dann die erreichten Positionen selbsténdig
abgespeichert werden.

Im nachfolgenden Kapitel wird zunéchst der Stand der Technik dargestellt. Anschlie-
Bend wird im folgenden Kapitel 3 das erste neue Verfahren zur absoluten Positionsbestim-
mung mittels optischer Gitternetzlinien beschrieben. Die Ergebnisse der experimentell
durchgefiihrten Positionsmessungen, mit einem speziell hierfiir konstruierten Modellfahr-
zeug, sind in Kapitel 4 zu finden. In Kapitel 5 wird die Positionsbestimmung mit einem
Mikrowellenverfahren detailliert erlautert, welches mit relativen Laufzeitmessungen arbei-
tet.



Kapitel 2

Stand der Technik fiir

Positionsmef3verfahren

Ausgehend von der Vielzahl der in der Literatur dargestellten Verfahren zur Positionsbe-

stimmung soll hier eine grobe Klassifizierung vorgenommen werden:

e Positionsmeflverfahren welche die zuriickgelegte Wegstrecke und auch die Fahrtrich-
tung messen und die neue Position daraus durch Aufintegration bestimmen. Die
Geschwindigkeitsmessung und Richtungsmessung kann im einfachsten Fall durch
entsprechende Radsensoren erfolgen, préazisere - aber auch recht kostspielige Syste-
me - ( sog. Inertial Navigation ) arbeiten demgegeniiber mit Beschleunigungsmessern
und Kreiseln. Das Grundproblem ist und bleibt dabei, dafl ein derartiges Mefver-
fahren zwangslaufig zu einer Akkumulation der Meflabweichungen fithren muf. In
vielen realisierten Systemen zur Positionsbestimmung wird ein derartiges Mef3ver-
fahren jedoch zusétzlich zu einem Mefverfahren zur absoluten Positionsbestimmung
eingesetzt, siehe [34], Seite 101 ff. .

e Positionsmefiverfahren welche mit aktiven oder passiven Marken arbeiten. Hier sind
n [34], Seite 122 ff. auch Triangulationsverfahren beschrieben worden, welche mit

aktiven Landmarken arbeiten.

e Positionsbestimmung mittels Landkarten. Der mobile Roboter erstellt mit seinen
Sensoren ein Abbild seiner Umgebung, d.h. eine lokale Umgebungskarte. Es wird
dann ein Vergleich mit der gespeicherten globalen Karte vorgenommen, wodurch
eine Positionsbestimmung ermdoglicht wird. Sensoren konnen dabei optische Bildauf-
nehmer, Ultraschall-, Infrarot- und Mikrowellensensoren sein. Hiufig werden auch
mehrere Sensoren miteinander kombiniert um eine moglichst zuverlissige Bestim-

mung der aktuellen Karte zu ermoglichen. Diese Positionsbestimmungsverfahren ar-
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22 Kapitel 2 : Stand der Technik fiir Positionsmef3verfahren

beiten z.T. mit einem hohen Aufwand, sind jedoch zwangsléaufig fehleranfallig, wenn
die Inneneinrichtung eines Raumes veréndert wird oder wenn annéhernd gleichartige
R&ume voneinander unterschieden werden miissen. Zumindest wenn die Notwendig-
keit einer absolut zuverlidssigen Positionsbestimmung besteht, konnen hiermit keine

guten Ergebnisse erwartet werden.

2.1 Positionsmeflverfahren mittels aktiver oder pas-

siver Landmarken

In Flugzeugen und Schiffen sind derartige Mefiverfahren schon immer die weitverbrei-
tetsten Verfahren zur Positionsbestimmung. Auch bei autonomen Fahrzeugen ist durch
Einsatz von aktiven oder passiven Markierungen eine hohe Zuverléssigkeit und Genauig-
keit bei der Positionsbestimmung zu erreichen. Zum Einsatz kommen dabei z.T. Ultra-
schallsensoren und in der iiberwiegenden Mehrzahl aller Falle optische Sensoren. Bei den
Mefverfahren wird zwischen dem Trilaterationsmefiverfahren und dem Triangulationsver-

fahren unterschieden, siehe hierzu [34] Seite 123.

2.1.1 Triangulation

Bei diesem bei mobilen Robotern besonders weit verbreiteten Verfahren, erfolgt die Positi-

onsbestimmung iiber eine Winkelmessung mit 3 oder mehr aktiven oder passiven Marken.

2.1.2 Trilateration

Die TrilaterationsmefBverfahren beruhen auf einer Abstandsmessung zwischen dem mobi-
len Roboter und 3 oder mehr Marken mit definierter und bekannter Position. Die Ab-
standsmessung wird i.a. iiber eine Laufzeitmessung realisiert. Das weitverbreitete GPS-
System ist das bekannteste Beispiel hierfiir. Dariiber hinaus sind jedoch auch entspre-

chende MeBverfahren mit Ultraschallsensoren realisiert worden, siehe z.B. [88].

2.1.3 Realisierte Systeme mittels Triangulationsmef3verfahren

Fiir ein derartiges Mefisystem wird i.a. ein rotierender MefSkopf am autonomen Fahrzeug
eingesetzt, mit welchem die Winkelmessung vorgenommen wird. Dieser Meflkopf kann
aktive oder auch passive Sensoren enthalten. Die verwendeten Landmarken koénnen ent-

weder nur Reflektoren, aktive Sender oder auch aktive Detektoren sein, welche wiederum
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ein Signal senden. Wichtig ist eine moglichst exakte Winkelmessung und bei bewegtem
Fahrzeug auch eine hinreichend hohe Drehzahl beim verwendeten Mefkopf.

Bevorzugt werden dabei Systeme mit optischen Sensoren eingesetzt, wobei hier in
den letzten 15 - 20 Jahren sehr viele verschiedene Systeme realisiert worden sind und
die Mehrzahl der heute kommerziell genutzten Systeme mit rotierenden Laserscannern
arbeiten. Es sollen jetzt die wichtigsten optischen Systeme kurz vorgestellt werden, welche

mit Triangulation arbeiten:

2.1.3.1 Laserway-System [73]

Dieses von der Firma NDC Automation INC. gelieferte System arbeitet mit einem rotie-
renden Laserkopf beim mobilen Roboter und mit einfachen Reflexbdndern als Landmarken
an definierten Positionen. Der Laserkopf enthélt einen GaAs - Laser, welcher mit einer
Wellenlénge von 780 nm arbeitet, und einen entsprechend hochempfindlichen Detektor.
Es wird mit 6 Umdrehungen pro Sekunde gearbeitet, die Reichweite des Laserscanners
ist abhéngig von der Leistungskraft des eingesetzten Lasers. Bei Lasern der Klasse 1
erreicht man eine maximale Reichweite zwischen dem Laserscanner und dem Reflektor
von 45 m, bei der Laserklasse 3B liegt die maximale Reichweite bei bis zu 65 m. Es
ist eine millimetergenaue Positionierung méglich, zumindest bei stillstehendem Fahrzeug.

Das System wird in zahlreichen Anwendungen erfolgreich in der Praxis eingesetzt.

2.1.3.2 Hilare-System [85]

Bereits 1981 wurde in Toulouse, Frankreich ein Navigationssystem realisiert und fiir einen
mobilen Roboter eingesetzt, welches mit einem rotierenden Infrarotsender und einem ent-
sprechenden Infrarotdetektor auf der gleichen rotierenden Achse arbeitet. In 3 Ecken eines
Raumes wurden dann passive Reflektoren als Landmarken angebracht. Jede Landmarke
enthielt dabei eine Struktur aus 3 Einzelreflektoren, wodurch eine eindeutige Unterschei-
dung zwischen den einzelnen Reflektoren moglich war. Genauere Angaben bzgl. der Posi-

tioniergenauigkeit sind jedoch nicht angegeben worden.

2.1.3.3 LaserNav - Positionssensor [18], [34]

Von der Firma Denning Branch International Robotics, Pittsburgh, USA wird ein lei-
stungsfiahiges Laserscannersystem angeboten, welches mit einer Reichweite zwischen dem
Laserscanner und Reflektor von bis zu 183 m arbeitet, wenn aktive Detektoren als Land-
marken eingesetzt werden. Bei passiven Reflektoren erreicht man eine Entfernung von

30 m. Die aktiven Detektoren senden dabei iiber Funk ein Signal an den mobilen Roboter
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zuriick, sobald Sie ein Signal vom Laserscanner erhalten. Bei einer Rotationsgeschwindig-
keit des Laserscanners von 10 Umdrehungen pro Sekunde wird alle 100 msek eine Posi-
tionsberechnung durchgefiihrt. Man erhélt eine Positioniergenauigkeit von + 1.3 cm bei
einem stillstehenden Fahrzeug und von + 2.6 cm bei einer Geschwindigkeit des mobilen
Roboters von 0.6 m/sek.

2.1.3.4 TRC - System [34]

Dieses System der Firma Transitions Research Corporation, Danbury, USA arbeitet mit
4 passiven Reflektoren an den Ecken eines quadratischen Raumes. Die maximale Raum-
grofe liegt dabei bei 24 auf 24 Meter, dabei wird max. nur jede Sekunde eine neue Posi-
tionsberechnung durchgefiihrt, entsprechend einer Rotationsgeschwindigkeit von 10 Um-
drehungen pro Minute. Es wird dabei eine Positioniergenauigkeit im Bereich von einigen

Zentimetern erreicht.

2.1.3.5 Robosense - System [34]

Die Firma Siman Sensors and Intelligent Machines Ltd, Misgav, Israel liefert einen La-
serscanner zur Positionsmessung mit besonders hoher Leistungsfahigkeit. Gearbeitet wird
wiederum mit passiven Reflektoren, wobei eine Reichweite von 30 m erreicht wird, bei
einer Positioniergenauigkeit von 20 mm. Die Positionierdaten werden mit 10 bis 40 Hz
aktualisiert, damit wird somit insbesondere auch eine hohe Positioniergenauigkeit bei
schneller bewegten Fahrzeugen erreicht. Besonders hervorzuheben ist dabei die Moglich-
keit, dafl dieses Mef3system die passiven Reflektoren in einem Raum selbsttétig ausmessen
kann, so dafl eine aufwendige prézise Ausmessung der Landmarken nicht zwingend not-
wendig ist. Durch eine spezielle Software kann dieses System auch eingesetzt werden, wenn
mehrere Rdume oder Raumabschnitte aneinandergrenzen, so daf§ der Einsatz nicht auf

den Reichweitenbereich von 30 m beschrankt ist.

2.1.3.6 CONAC - System [34]

Es handelt sich auch hierbei um ein besonders leistungsstarkes Meflsystem, welches von
MTTI Research , Inc., Chelmsford, USA hergestellt wird. Eine rotierende Laserquelle, mit
einem vertikal gespreizten Laserstrahl, sendet kontinuierlich einen linienféormigen Laser-
strahl an mehrere aktive Empfanger, welche untereinander per Kabel oder auch per Funk
verbunden sind. Sobald ein aktiver Empfanger ein Signal empfangt, meldet er dieses an ei-
ne Basisstation, welche dann die entsprechende Winkelberechnung vornimmt. Dabei sind
Reichweiten von bis zu 250 Meter zwischen der rotierenden Laserquelle und dem aktiven

Empfanger moglich. Besonders hervorzuheben ist dabei jedoch, dafl mit einer sehr hohen
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Rotationsgeschwindigkeit von 50 Umdrehungen pro Sekunde gearbeitet wird und mit ei-
ner Frequenz von 25 Hz eine Positionsneuberechnung erfolgt. Die Positioniergenauigkeit
liegt bei einem verbesserten Modell bereits bei ca. 1.3 mm.

Sobald jedoch mehrere mobile Roboter gleichzeitig eingesetzt werden sollen, sind auf-
wendige Weiterentwicklungen dieses Positionsmefsystems notwendig. Die Basisstation
und die aktiven Empfinger miissen dann die Signale von mehreren Laserquellen gleich-

zeitig verarbeiten.

2.1.4 Realisierte Systeme mittels Trilaterationsmef3verfahren
2.1.4.1 Trilaterationssysteme mit Ultraschalltranspondern

Mit Ultraschalltrilaterationsverfahren erreicht man relativ kostengiinstige Losungen [34].
Die Nachteile einer Positionsbestimmung mittels Ultraschall sind dabei aber unmittelbar
klar:

e Die Schallgeschwindigkeit und damit die Signallaufzeit sind von der Temperatur,
dem Luftdruck und der Luftfeuchte abhéngig. Diese Fehler kénnen z.T. korrigiert
werden, Temperaturschwankungen - innerhalb eines Raumes - kénnen jedoch i.a.
nicht erfafit werden. Es ergibt sich somit auf jeden Fall ein kleiner Restfehler, welcher
bei Licht so nicht auftritt. Ausgehend von einer Schallgeschwindigkeit ¢ in Luft von
344 m/s ergibt sich nach [299] ein Temperaturkoeffizient der Schallgeschwindigkeit
von 0.6 m/(s °C). Wenn man nur von einer maximalen Temperaturdnderung von
20 °C ausgeht, ergibt sich eine Abweichung von 3.5 % ohne Temperaturkompensati-
on. Wenn man in einem geschlossenen Raum von einer Temperaturschwankung von
max. 2 °C' ausgeht, verbleibt nach einer erfolgten Temperaturkompensation zumin-
dest noch eine max. Restabweichung von 0.35 %, welche bereits bei der Bestimmung

der reinen Signallaufzeit vorhanden ist.

e Ultraschall hat zumindest im Medium Luft nur eine geringe Reichweite. Ausge-
gangen wird von der folgenden Gleichung fiir die Abnahme der Schallintensitat I,

aufgrund der Schallabsorption [39]:

I, =1Iy-e 207 (2.1)

wobei [, die Schallintensitit nach der zuriickgelegten Strecke z angibt, I, die
Schallintensitdt am Ausgangspunkt beschreibt, f die Frequenz angibt und a* den
Schallabsorptionskoeffizienten darstellt, welcher nach [39], S. 64 bei einer Tempera-

tur von 20°C' bei ca. 3 - 107 3s%em ™! liegt.
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Man erhélt bei einer angenommenen Schallfrequenz von 50 KHz, einen Abfall der
Schallintensitiat auf 50 %, bedingt durch Schallabsorption, nach einer Entfernung
von ca. 4.6 m. Die Schallintensitéit sinkt unter gleichen Bedingungen auf 5 % nach
etwa 20.0 m. Dabei ist zu beriicksichtigen, dafi die Schallintensitét noch zusétzlich
aufgrund der Schallfeldvergroflerung mit der Entfernung sehr stark absinkt und bei

hoheren Temperaturen die Schallabsorption weiter stark ansteigt.
Grundsitzlich sind 2 Realisierungsvarianten denkbar [34]:

e Ein einzelner Ultraschallsender ist am mobilen Roboter angebracht, die Ultraschall-

empfanger sind an definierten Positionen ( Landmarken ) im Raum plaziert.

e Umgekehrt ist es auch denkbar, dafl ein einzelner Ultraschallempfanger am mobi-
len Roboter plaziert worden ist, wihrend die Ultraschallsender jetzt an definierten
Punkten als aktive Landmarken arbeiten. Es ist unmittelbar einleuchtend, daf die-
ses 2-te Verfahren besser geeignet ist, wenn mehrere mobile Roboter gleichzeitig

eingesetzt werden sollen.

Von der Firma IS Robotics, Inc, Somervillem MA, wurde 1994 ein System vorge-
stellt, welches mit 2 Ultraschallsendern mit 40 KHz arbeitet und auf einer Fliache von
9.1 auf 9.1 m eine Auflésung von ca. 1.3 cm bietet [34]. Beide Ultraschallsender sind an
den Ecken einer Raumkante angebracht, eine ndherungsweise quadratische Raumflache
ist offensichtlich Voraussetzung fiir ein problemloses Arbeiten. Beide Ultraschallsender
sind mit einer Basisstation verbunden. Alle 500 msek wird von der Basisstation - abwech-
selnd an eine der beiden Ultraschallsender - der Befehl erteilt, kurzzeitig ein uncodiertes
40 KHz-Schallsignal zu senden. Gleichzeitig sendet die Basisstation ein 2-Bit-codiertes
Signal per Funk an den mobilen Roboter. Der mobile Roboter empfingt unmittelbar das
Funksignal und dann - verzogert durch die Schallaufzeit - auch das Ultraschallsignal, so
dafl aus den Laufzeitmessungen unmittelbar die Position berechnet werden kann. Neben
den bereits oben aufgefiihrten Nachteilen ist dieses System relativ teuer. Insbesondere
wird die Positionsbestimmung innerhalb eines Zeitraumes von 500 msek durchgefiihrt,
eine groflere Bewegung des mobilen Roboters wiahrend dieser Zeit fiithrt zwangsldufig zu
Abweichungen in der Bestimmung der aktuellen Position, so dafl die oben angegebene
Positioniergenauigkeit wohl nur bei einem weitgehend stillstehenden Fahrzeug erreicht
werden kann.

Von der Tulane University in New Orleans, LA sind 1992 in Zusammenhang mit ei-
nem hochprézisen 3-D-Positionsmefiverfahren fiir Robotergreifarme einige grundlegende
Verbesserungen fiir die Genauigkeit vorgeschlagen worden [34]. Mit insgesamt 7 piezoelek-

trischen Ultraschallempfangern - welche mit 40 KHz arbeiten - erreicht man hier eine Posi-
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tioniergenauigkeit von 0.15 mm. Auf der Empféangerseite wird zunéchst eine Schwellwert-
erkennung durchgefiihrt, wozu nach einer Gleichrichtung eine Differenzierung und Digita-
lisierung des Empfangssignals vorgenommen wird. Damit kann die Entfernung zunéchst
als ganzzahliges Vielfaches der Wellenlénge bestimmt werden. Weiterhin wird dann eine
préazise 40 KHz - Referenz beim Empfanger eingesetzt. Mit diesem Referenzsignal wird
dann ein Phasenvergleich mit dem Empfangssignal vorgenommen, die so erhaltene Phasen-
differenz ergibt dann die Moglichkeit einer genauen Bestimmung der restlichen Entfernung
innerhalb einer Wellenlénge. Um das Problem der nicht exakt bekannten Schallgeschwin-
digkeit zu l6sen, wird mit einem iiberbestimmten Gleichungssystem gearbeitet, wobei die
Schallgeschwindigkeit selbst als vollig unbekannte Grofle angenommen wird. Mit einem
hohen schaltungstechnischen Aufwand erreicht man somit ein prézises Positionsmef3ver-
fahren.

Dieses fiir die Positionierung von Roboterarmen entwickelte 3-D-Mefisystem wurde
dann fiir die 2-D-Navigation von mobilen Robotern angepafit [34]. Man erhélt mit 5 an
der Decke plazierten Empfingern eine Positioniergenauigkeit von 0.25 mm, allerdings nur
auf einer Fliache von 2.7 auf 3.7 Meter. Der Ultraschallsender ist hierbei am mobilen Ro-
boter plaziert. Die einzelnen Ultraschallempfénger sind mit einer Basisstation verbunden,
die Positionsberechnung erfolgt in der Basistation, die Basisstation ist dazu mit dem mo-
bilen Roboter bidirektional per Funk verbunden, wobei die Bodenstation vom mobilen
Roboter iiber jeden vom Ultraschallsender abgegebenen Puls sofort informiert wird und
die Bodenstation dann eine entsprechende Riickmeldung iiber die berechnete Position
an den mobilen Roboter sendet. Man erhélt ein préazises und zuverlissig arbeitendes Sy-
stem, welches jedoch sehr aufwendig ist. Zunéchst kann mit diesem System jedoch nur
die Positionsbestimmung fiir einen einzelnen mobilen Roboter durchgefiithrt werden. Eine
Erweiterung auf mehrere Roboter ist nur mit sehr grofien Aufwand denkbar.

Alle Ultraschallsysteme - welche eine zusétzliche Funkverbindung benétigen - sind aber
insbesondere auch gegen Funkverbindungsstorungen sehr anfillig. Notwendig ist es des-
halb reservierte, exklusive Funkfrequenzen zu verwenden, welche zumindest in Deutsch-
land fiir industrielle Anwender zur Verfiigung gestellt werden. Allerdings ist dies mit einem

zusétzlichen Aufwand und auch mit gewissen Kosten verbunden.

2.1.4.2 Zusammenfassende Beschreibung der heutigen Satellitennavigations-

verfahren

Es existieren zur Zeit 2 weltweit einsetzbare Satellitennavigationssysteme, welche beide
zundchst primér fiir militdrische Anwendungen ausgelegt wurden, mittlerweile aber im

groflen Umfang insbesondere fiir zivile Anwendungen benutzt werden:
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e Von den USA wurde das NAVigation Satellite Timing And Ranging - Global
Positioning System, NAVSTAR-GPS seit 1977 bis 1995 schrittweise auf- und
ausgebaut [15].

e In der ehemaligen UdSSR wurde 1972 mit der Entwicklung des GLObalen N A viga-
tions Satelliten Systems GLONASS begonnen. Das System ist seit Januar 1996
vollsténdig verfiigbar [15].

Es ist weiterhin ein européisches Satellitennavigationssystem mit dem Namen GALI-
LEO in Planung welches - nach jetzigem Planungsstand - bis zum Jahr 2008 voll ein-
satztdahig sein soll, die Genauigkeit der Positionsbestimmung soll dabei zwischen 5 bis
10 m liegen, siche [100].

NAVSTAR-GPS-Satellitennavigationsverfahren Die iiberwiegende Anzahl der
fiir kommerzielle Anwendungen verfiigharen Empfanger arbeitet mit diesem Satellitenna-
vigationssystem, wobei - wie weiter unten noch dargelegt wird - fiir eine 3-dimensionale
Ortung der gleichzeitige Empfang von mindestens 4 Satelliten benétigt wird [15]. Um
einen weltweiten Empfang unter diesen Voraussetzungen sicherzustellen, ist eine Konstel-
lation von 24 Satelliten in 6 verschiedenen Bahnebenen vorgesehen worden, wobei auf jeder
Satellitenbahn insgesamt 4 Satelliten eingeplant sind. Jede Satellitenbahnebene ist dabei
um 60° gegeniiber der néchstfolgenden geneigt. Von den 24 Satelliten sind 3 Satelliten als
Reserve vorgesehen, so dafl 21 Satelliten aktiv sind [303].

Da sich die Satelliten nicht in einer geostationdren Umlaufbahn befinden - sondern
moglichst gleichméfig verteilt sind, um eine moglichst genaue, weltweite Navigation si-
cherzustellen - bewegt sich jeder Satellit auch relativ zur Erdoberfléche, somit muf} jeder
GPS-Empfinger exakte Informationen tiber die aktuellen Satellitenpositionen besitzen,
um eine Positionsbestimmung iiberhaupt durchfithren zu kénnen [303]. Alle NAVSTAR-
GPS-Satelliten werden von insgesamt 5 - iiber die gesamte Erde verteilten - militarischen
Beobachtungs- und Kontrollstationen iiberwacht und gesteuert, eine Beobachtungsstation
arbeitet dabei als Zentralstation. Weiterhin existieren mehrere internationale Netzwerke,
welche die GPS-Signale empfangen und zur hochgenauen Positionsbestimmung nach der
differentiellen GPS-Methode eingesetzt werden.

Signalstruktur bei GPS Die in den nachfolgenden Unterabschnitten angegebenen
Informationen sind inhaltlich im wesentlichen aus [15], [145], [289] und [303] entnommen

worden. Sie sind aber auch in zahlreichen anderen Publikationen zu finden.
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Grundstruktur Jeder GPS-Satellit sendet permanent und gleichzeitig mit allen
anderen GPS-Satelliten phasencodierte Signale auf 2 Frequenzen im Mikrowellen-L-Band

aus:
e Signal Lj: Frequenz f; = 157542 MHz ( A\; = 19,05 cm ),
e Signal Ly: Frequenz fo = 1227,60 MHz ( Ay = 24,45 cm ).

Dabei sind 2 Frequenzen mit ausreichendem Frequenzabstand insbesondere deshalb
notwendig, um die unbekannte Verzogerung des Signals in der Ionosphére zu bestimmen
und zu korrigieren. Die beiden Trigersignale werden nun mit genau definierten Pseudo-
Zufalls- Folgen ( PRN - Folgen ) phasenmoduliert. Erst durch diese Modulation wird es
iiberhaupt moglich, die dauernd und gleichzeitig auf derselben Frequenz sendenden Sa-
telliten im Empfanger wieder voneinander zu trennen. Auch wird dadurch der Signal-
Rauschabstand grundlegend verbessert und es wird hierdurch méoglich, die Entfernung
zwischen Empfianger und Satellit - auf einfache und direkte Art - eindeutig zu bestimmen.

Zusétzlich zu diesen PRN-Folgen sendet jeder Satellit eine sog. Navigationsnachricht,
in welcher Bahndaten, Uhrzeitangaben und weitere Zusatzinformationen enthalten sind.
Diese sog. Daten-Code-Modulation ist dabei der Modulation mit den PRN-Folgen nur
iiberlagert, d.h. der dauernd gesendete Trager ist permanent mit dem PRN-Code und mit
dem Datenstrom moduliert. Aus der GPS-Navigationsnachricht kann u.a. die aktuelle

Satellitenposition berechnet und die Empfangeruhr korrigiert werden.

Codierung mittels PRN-Sequenzen Das L;-Signal wird zunéchst in eine Sinus-
und in eine Cosinuswelle zerlegt, d.h. es wird durch eine Phasenverschiebung von 90° ein
weiteres Trégersignal erzeugt. Die Sinuswelle wird dann zuerst mit dem frei zugéinglichen
C/A-PRN-Code phasenmoduliert, anschlieflend erfolgt die Daten-Code-Modulation. Die
Cosinuswelle wird zunéchst mit dem P-PRN-Code moduliert, anschlieBend erfolgt auch
hier die Daten-Code-Modulation. Das Lo-Signal wird durch eine Phasenverschiebung von
90° in ein Cosinussignal umgewandelt. Es erfolgt dann die Modulation mit dem P-Code
und mit dem Daten-Code. Ein Sinussignal wird dabei nicht erzeugt.

Es soll jetzt auf die Struktur der PRN-Signale eingegangen werden. Der
Clear/Acquisition - oder C/A-Code - wird durch den sog. GOLD’schen Algorithmus
erzeugt. Die GOLD-Codes besitzen die Vorteile einer besonders kleinen Kreuzkorrelation
und einer groflen Anzahl von 1025 verschiedenen Codes. Von den 1025 moglichen Codes
wurden fiir die GPS-Satelliten 37 verschiedene Codes ausgewéhlt. Diese Codeauswahl und
die genaue Schaltung zur Codeerzeugung sind in [145] detailliert angegeben.

Mit einem Modulationstakt von 1.023 MHz, d.h. einem Zehntel der Satellitengrund-
frequenz, kann sich der Wert des C/A-Codes oder des Modulationssignals &ndern. Da der
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C/A-Code aus insgesamt 1023 Elementen besteht, wird eine Periodendauer des Codes
von exakt 1 msek erreicht. Dieser C/A-Code wird somit auf einer Linge von 300 km

vollsténdig iibertragen.

Pseudo-Entfernungsmessung durch Auswertung der Codes Es wird hierbei
die Zeitdifferenz AT zwischen dem Aussenden des Satellitensignals und seiner Ankunft
beim Empfanger mittels Kreuzkorrelation gemessen. Durch Multiplikation mit der Licht-
geschwindigkeit im Vakuum erhélt man zunéchst eine sog. Pseudo-Entfernung, welche auf-
grund der Ungenauigkeiten bei der Empfingeruhr und der Abweichung der tatséchlichen
Ausbreitungsgeschwindigkeit gegeniiber der Lichtgeschwindigkeit nicht mit der tatsachli-
chen Entfernung iibereinstimmt, sondern nur einen Ndherungswert hierfiir angibt. Die
einzelnen Satelliten miissen ihre Signale zu genau definierten Zeitpunkten senden. Hierzu
verfiigen die Satelliten iiber hochgenaue Atomuhren, zusétzlich wird im Kontrollzentrum
iiber ein weiteres Frequenznormal die Referenzzeit fiir das gesamte Navigationssystem
definiert. Um die Kreuzkorrelation durchfithren zu kénnen, mufl dem Empfinger die ge-
sendete PRN-Folge bekannt sein. Auf der Empfangerseite ist es auch notwendig die Dopp-
lerfrequenzverschiebung des gesendeten Triagersignals zu beriicksichtigen. Nach [145] ist
allein durch die Satellitenbewegung bei einem stationdren Empfanger mit einer Doppler-

frequenzverschiebung von max. 7.5 KHz zu rechnen.

Pseudo-Entfernungsmessung durch Messung der Trigermischphase Durch
Messung der Trégermischphase ist es grundsétzlich méglich eine sehr hohe Auflosung bei
der Entfernungsmessung zu erhalten. Anwendung findet die Auswertung der Tragerphase
bei hochgenauen GPS-Empfingern, welche z.B. fiir Aufgaben in der Geodésie eingesetzt
werden. Eine ausfiihrliche Darstellung der Trégerphasenmessung findet man in [15]. Die
realisierten - recht aufwendigen - Mefiverfahren benétigen jedoch eine ldngere Beobach-

tungszeit um Mehrdeutigkeiten auszuschlieffen, welche héufig iiber einer Stunde liegt.

Positionsberechnung Es soll jetzt dargelegt werden, wie aus den berechneten Pseu-

doentfernungen eine Bestimmung der Empfangerposition vorgenommen wird.

In einem globalen - z.B. kartesischen Koordinatensystem - sind dann die aktuellen
Koordinaten der einzelnen Satelliten, zum Meflzeitpunkt, vom Empfinger aus der GPS-
Navigationsnachricht zu bestimmen. Man kann dann den Satellitenvektor s; fiir jeden

beobachteten Satelliten festlegen:
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Entsprechend wird dann auch der gesuchte Empfangsvektor € definiert:

Te
€= Y (2.3)

Ze

Die tatsichliche Entfernung [; zwischen dem Satelliten ¢ und dem Empfanger 148t sich

dann wie folgt darstellen:

li =C; (tml — te) (24)

dabei gibt ¢, die unbekannte Zeit im Empfanger (, bzw. die Abweichung der Empfin-
geruhr von der Referenzzeit, ) an, t,,, gibt die gemessene Pseudolaufzeit an, wobei die
Abweichung zwischen der Referenzzeit und der Satellitenuhr dabei bereits beriicksichtigt
werden muf}. Die Ausbreitungsgeschwindigkeit ¢; weicht von der Lichtgeschwindigkeit ab,
kann aber auch aus der GPS-Nachricht berechnet werden.

Fiir die Bestimmung der 4 Unbekannten z.,y., 2. und t. sind somit 4 Gleichungen
und ist damit auch die Beobachtung von 4 Satelliten notwendig, wenn die Kugelgleichung

verwendet wird erhdlt man das folgende Gleichungssystem, z.B. [145]:

\/(l‘sl - xe)Q + (ys1 - ye)2 + (Zs1 - Ze)2 =t (tml - tE)

V@ = 202 + (Uoy = 4e)? + (203 — 20)2 = €2+ (tmy — ) (2.5)

\/(:L‘s3 - xe)Q + (ysg - ye)2 + (Zsex - 26)2 =C3- (tmg - te)

V(@ = 2+ Yoy — 90)? + (26, — 20)% = Ca - (by — L)

Wichtig ist nun jedoch eine moglichst schnelle und effiziente Losung dieses nichtli-
nearen Gleichungssystems. Dazu wird das Gleichungssystem linearisiert und die Losung
dann in einem Iterationsverfahren berechnet. Die Iteration wird abgebrochen, sobald der
Restfehler unter einer Fehlerschranke e liegt. Notwendig ist fiir die Konvergenz des Ver-
fahrens aber die Kenntnis einer Ndherungslosung. Der genaue Algorithmus fiir dieses
Berechnungsverfahren ist in [145] angegeben. Bei der Auswertung des C/A-Codes ist wei-
terhin zu beachten, daf sich eine Mehrdeutigkeit bei der Pseudo-Entfernungsmessung im

Abstand von 300 km aufgrund der begrenzten Codelénge ergibt.
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Erreichte Genauigkeiten Nach [15] wird die erreichbare Genauigkeit durch Satelli-
tenfehler, d.h. durch Meflabweichungen bei den Satellitenkoordinaten und durch Meflab-
weichungen bei den Satellitenuhren, durch ungeniigende Kenntnisse iiber die Signalaus-
breitung, d.h. die effektive Signalausbreitungsgeschwindigkeit und durch Empféangerfehler
- wie z.B. Rauschen - limitiert.

Nachdem die kiinstliche Verschlechterung des GPS-Signals seit Anfang Mai 2000 ab-
geschaltet ist, wird jetzt mit handelsiiblichen GPS-Empfingern in 95 % aller Fille eine
absolute Positioniergenauigkeit von 22 m auch bei einem schlechten Empfangssignal er-
reicht [101]. Durch das Abschalten der bisher verwendeten kiinstlichen Verschlechterung
wurde die absolute Positioniergenauigkeit dabei mindestens um den Faktor 5 erhéht. Obi-
ge Angaben gelten dabei fiir eine 2-D-Positionsmessung, bei stillstehendem Beobachter.

Bei der Positionsmessung durch Auswertung der Trigermischphase ist die sehr kom-
plexe Realisierung zu beriicksichtigen. Nach [15] kénnen hier aber Genauigkeiten von
1 cm oder besser erreicht werden. Zu beachten ist dabei allerdings eine lingere Mef3dauer,

welche einige Stunden erreichen kann.

Differentielles GPS-Verfahren DGPS Um auch bei Echtzeitmessungen eine héhe-
re Genauigkeit bei einer Code-Phasen-Messung zu erreichen, kann mit einer zusétzlichen
Referenzstation gearbeitet werden, deren Positionsdaten sehr genau bekannt sind. Die-
se Referenzstation sendet dann iiber eine zusétzliche Funkfrequenz Daten an den ent-
sprechenden Empféanger. Diese Daten konnen entweder aufbereitete Korrekturdaten sein
oder es werden die Rohdaten der empfangenen Satelliten {ibertragen. Unter der Voraus-
setzung, daf} die Meflabweichungen der Satellitendaten beim DPGS-Empféanger und bei
der Referenzstation identisch sind, wird durch die Ubertragung der Daten von der Re-
ferenzstation eine hochgenaue Positionsbestimmung moglich sein. Diese Voraussetzung
wird um so besser erfiillt sein, je geringer der Abstand zwischen der Referenzstation
und dem GPS-Empfénger ist. Genaue Details ergeben sich z.B. aus [15]. Die erreichbare
Positioniergenauigkeit héngt sehr stark von den Rahmenbedingungen ab, typischerweise
werden Positioniergenauigkeiten von 1 bis 15 m erreicht [15], dabei liegt der Abstand zwi-
schen dem DPGS-Empfanger und der Referenzstation typischerweise bei bis zu 100 km.

Grundsétzlich sind aber auch Positioniergenauigkeiten im cm-Bereich méglich.

GLONASS-Satellitennavigationsverfahren Das von Rufiland und den iibrigen
GUS-Staaten betriebene Satellitennavigationssystem entspricht in seinem Grundkonzept
dem NAVSTAR-GPS-System, allerdings sendet hier jeder Satellit auf seiner eigenen Fre-
quenz. Das GLONASS-System ist seit Anfang 1996 vollsténdig verfiigbar. Die auch durch
Messungen bestéitigte Ortungsgenauigkeit bei GLONASS liegt nach [15] bei £ 30 m. In
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zunehmenden Umfang kommen dabei Empfianger auf den Markt, welche GLONASS und
GPS gleichzeitig auswerten und damit eine besonders hohe Zuverlissigkeit erreichen, wie

dies z.B. fiir Anwendungen in der Luftfahrt wichtig ist.

2.1.5 Sonstige realisierte Systeme

Es existieren einige Systeme, welche mit einer Winkelmessung arbeiten, allerdings nicht
das iibliche Triangulationsverfahren benutzen. Hierzu gehoren insbesondere Systeme, wo
der Scanner keine 360° abdeckt, sondern nur einen eingeschrinkten Erfassungswinkel be-
sitzt. Dadurch ergibt sich dann haufig die Moglichkeit auf einen rotierenden Scanner am
Fahrzeug zu verzichten. Die aktiven und passiven Landmarken miissen dann aber zwin-
gend im Erfassungsbereich des Fahrzeugs liegen.

Ein Beispiel hierfiir ist das BNS-System von der Firma Denning Mobile Robotics
[18]. Dabei werden aktive Infrarotlandmarken verwendet, welche ein pulscodiertes Signal
aussenden. Dadurch kénnen verschiedene, aktive IR-Landmarken auf der Empfangerseite
problemlos voneinander unterschieden werden. Die Landmarken werden grundsétzlich am
Ende eines vorgegebenen Weges plaziert. Am mobilen Roboter ist dann ein spezieller
Infrarotdetektor realisiert worden, welcher aus einer einfachen Linsenabbildungsoptik und
einer nachgeordneten - und aus 4 Bereichen aufgebauten - Photodiode besteht. Wenn
sich eine aktive Infrarotlandmarke im Erfassungsbereich des Detektors befindet, kann
die Richtung und auch der Abstand somit aus den 4 unterschiedlichen Photostromen
ndherungsweise bestimmt werden. Der Erfassungswinkel umfafit einen £10° - Bereich,
wobei man eine Winkelauflosung von 0.3° - 1° erhélt. Die max. Entfernung zwischen der
aktiven Infrarotlandmarke und dem Detektor am Fahrzeug darf dabei bei max. 150 m
liegen, es wird mit einer Wiederholfrequenz bei der Messung von 10 Hz gearbeitet. Eine
absolute Positionierung ist hiermit nicht angedacht, Ziel ist es ein mobiles Fahrzeug in
Richtung der aktiven Landmarken zu fiihren.

Ein hierzu komplementéres Verfahren wird beim NAMCO-LASERNET-System ange-
wendet [34]. Dort sendet ein, am mobilen Roboter plazierter, Infrarot-Laser einen - iiber
einen Spiegel gesteuerten - Strahl mit einem horizontalen Winkel von +45° und einer
Wiederholrate von 20 Hz aus. Wenn der Strahl dann auf eine Landmarke mit definier-
ter Grofle auftrifft, wird von dem Infrarotdetektor am Fahrzeug ein Signal mit definierter
Zeitdauer empfangen. Uber eine Zeitmessung vom Beginn des aktuellen Scan-Sendezyclus
bis zum Empfang des reflektierten Signals kann einfach auf den Winkel zur Landmarke
geschlossen werden. Die maximal zulédssige Entfernung zwischen der Landmarke und dem
Infrarot-Laser liegt dabei bei 15 m. Auch mit diesem System ist natiirlich keine absolute

Lokalisation moglich, sinnvoll ist dieses System nur um eine definierte und vorgegebene
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Bahn abzufahren.

Es sind auch unterschiedliche Realisierungen bekannt fiir in den Boden eingelassene
Landmarken. Ein geringer Installationsaufwand ergibt sich dabei durch auf dem Boden an-
gebrachte optische Landmarken, wobei natiirlich eine Verschmutzung dieser Landmarken
zu vermeiden ist. Im einfachsten Fall wird dabei mit einer entsprechenden Linie gearbei-
tet, welche die zuriickzulegende Bahn vorgibt. Eine freie Bewegung im Raum ist dadurch
natiirlich nicht mehr moglich. In [34] wird jedoch auf eine Vielzahl spezieller Landmarken
hingewiesen, welche eine absolute Positionierung ermoglichen. Dazu gehoren insbesondere
spezielle optische Strukturen, wie z.B. farbige Kacheln, Z-formige Linienmuster oder auch
thermische, chemische oder magnetische Landmarken. In allen Féllen ergibt sich aber
entweder eine hohe Meflungenauigkeit oder mangelnde Zuverléssigkeit.

Dariiberhinaus existieren zahlreiche Verfahren fiir eine reine Entfernungsmessung -
siehe hierzu [221], [238], [367] - wie z.B. sogenannte FMCW-Verfahren, die aber fiir eine
Positionsbestimmung eines bewegten Fahrzeugs in einer unbekannten Umgebung nicht ge-
eignet sind, weil diese Verfahren nur eine Punkt-zu-Punkt-Distanzmessung erméglichen.
Eine Positionsbestimmung setzt demgegeniiber die Distanz- oder Winkelmessung zwi-
schen dem bewegten Fahrzeug - welches sich an einem unbekannten Ort befindet - und

definierten Landmarken voraus.

2.1.6 Einsatzbeschriankungen und Nachteile der dargestellten
Mef3systeme

Es sollen hier zusammenfassend die Einschrankungen und Nachteile - bezogen auf die
in der Einleitung genannten Anwendungsbeispiele - der realisierten PositionsmefBsyste-
me dargestellt werden, um daraus dann die Begriindung fiir zusétzliche Verfahren zur

Positionsbestimmung ableiten zu konnen.

2.1.6.1 Nachteile der bisherigen optischen Triangulationsverfahren

Bei den sehr oft praktisch eingesetzten Systemen mit Laserscannern mit passiven Reflek-
toren, z.B. [73], besteht die Gefahr, daf die einzelnen passiven Reflektoren verwechselt
werden, insbesondere wenn in groffen Réumen mit einer gréferen Anzahl an Reflekto-
ren gearbeitet wird. Dieses Risiko &8t sich zwar durch eine entsprechende Codierung der
Reflektoren minimieren, eine Sichtverbindung zu den benétigten Reflektoren ist jedoch
ebenso wie eine potentiell storanfillige rotierende Mechanik notwendig.

Systeme welche mit aktiven Reflektoren arbeiten - wie z.B. das oben dargestellte
CONAC - System, [34] - erfordern demgegeniiber einen deutlich hoheren Aufwand, i.a.

ist auch noch eine zusétzliche Funkverbindung zwischen einer zentralen Basisstation und
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dem Fahrzeug notwendig. Der Einsatz von mehreren Fahrzeugen gleichzeitig ist bei akti-
ven Reflektoren i.a. nicht direkt moglich.

Bisher realisierte Systeme, welche mit einem rotierenden Sensor beim Fahrzeug und
aktiven optischen Landmarken arbeiten, siche [213], [51], sind nur dann einsetzbar, wenn
die Entfernung zwischen dem Fahrzeug und allen fiir eine Positionsbestimmung notwen-
digen Landmarken einige wenige m nicht iiberschreitet, wobei auch nur eine recht geringe

Positioniergenauigkeit von 70 - 100 mm erreicht wird.

2.1.6.2 Nachteile der bisherigen Trilaterationsverfahren mit Ultraschall

Im obigen Abschnitt 2.1.4.1 sind die Nachteile von Ultraschallverfahren aufgrund der
Temperaturabhéngigkeit der Schallgeschwindigkeit und der geringen Reichweite bereits
detailliert dargestellt worden. Insbesondere in einem industriellen Umfeld kann die Reich-
weite durch Ultraschallstérgerédusche noch weiter deutlich eingeschréinkt werden. Fiir eine
absolute Positionsbestimmung bei autonomen Fahrzeugen werden derartige Mefverfah-
ren kaum noch eine reale Anwendung finden, dies gilt aber nicht fiir einen Einsatz in der

Kollisionsvermeidung.

2.1.6.3 Nachteile der Satellitentrilaterationsverfahren

Die fiir die angedachten Anwendungen hier notwendigen Positioniergenauigkeiten im cm-
Bereich bei einer Echtzeitanwendung wéren nur bei einem Einsatz eines differentiellen
GPS-Verfahren moglich. In geschlossenen Rdumen - insbesondere in Gebauden aus Metall,
welche im industriellen Bereich sehr oft eingesetzt werden - wird ein Empfang der GPS-
Signale jedoch iiberhaupt nicht mehr méglich sein, so dafl dieses Verfahren schon deshalb

hier ausscheidet.

2.1.6.4  Zielsetzung der nachfolgend dargestellten neuartigen Verfahren

In den folgenden Kapiteln werden 2 grundlegend unterschiedliche Verfahren zur absoluten
Positionsbestimmung bei autonomen Fahrzeugen vorgestellt, welche folgende Anforderun-

gen erfiillen:

e Es werden keine rotierenden oder anderweitig bewegten Sensoren oder Scanner ein-

gesetzt, um den Aufwand zu minimieren und die Zuverlassigkeit zu erhohen.

e Durch den ausschlieflichen Einsatz von aktiven Landmarken - welche grundsétzlich
eindeutig codierte Signale aussenden konnen - wird ausgeschlossen, dafi Landmar-
ken verwechselt werden. Durch diese Vorgehensweise wird auch sichergestellt, dafl

mehrere Fahrzeuge gleichzeitig eine Positionsbestimmung vornehmen kénnen.
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e Um die mit Ultraschall verbundenen Probleme zu vermeiden, wird nur mit Mikro-

wellen oder Licht gearbeitet.

e Eine Positionsbestimmung in beliebig groflen Rdumen ist sichergestellt, wenn die
Anzahl der aktiven Landmarken - jeweils verteilt auf Teilbereiche des Gesamtraums

- entsprechend erhoht wird.

e Eine Positioniergenauigkeit im cm-Bereich wird von beiden nachfolgend vorgestell-

ten Verfahren zuverlissig erreicht.



Kapitel 3

Positionsbestimmung mit einem

optischen Gitternetz

Wenn mit aktiven optischen Landmarken gearbeitet wird, mufl bei einem Triangulations-
verfahren mit einem groflen Abstrahlwinkel der optischen Landmarkensender gearbeitet
werden. Dieser grofle Abstrahlwinkel fithrt unmittelbar zu einer geringen Reichweite, weil
dabei nur der Einsatz von Leuchtdioden - i.a. im Infrarotbereich - moglich ist, welche iiber
eine nur geringe Abstrahlleistung verfiigen. Andere leistungsstiarkere und kostengiinstige
Lichtquellen scheiden aus, weil dort eine, fiir die eindeutige Identifizierung der Landmar-
ken zwingend notwendige, Modulation - mit einer hinreichend hohen Frequenz - nicht

mehr moglich ist.

Aus diesem Grund ist es sinnvoll als Landmarken Laser zu verwenden, mit einer
punktférmigen oder einer zu einer Linie aufgeweiteten Abstrahlcharakteristik. Mit 2 bis 4
Laser-Landmarken kann dann ein optisches Gitternetz realisiert werden, welches von ei-
nem Fahrzeug zur Positionsbestimmung genutzt werden kann und welche eine recht hohe
Reichweite zwischen der jeweiligen Landmarke und dem oder den Empfangsdetektor(-en)
ermoglichen. Der Detektor auf der Empfangsseite mufl dabei iiber den gesamten Bereich
von 360° eine Erfassung des Sendesignals gewihrleisten. Die Grundlage fiir die Positi-
onsbestimmung mittels Gitternetzlinien beruht dabei immer auf einer hinreichend genau-
en Distanzmessung, zwischen dem Uberschreiten der einzelnen Gitternetzlinien, mittels
Fahrzeugsensoren, wobei das Fahrzeug beliebige Bahnkurven zwischen den Gitternetz-
linien zuriicklegen darf, solange dadurch die Genauigkeit bei der Distanzmessung nicht

reduziert wird.
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3.1 Distanzmessung mittels Fahrzeugsensoren

Nachfolgende Skizze zeigt das Beispiel eines dreirddrigen Fahrzeugs, welches in vergleich-
barer Bauform auch fiir die experimentelle Verifizierung verwendet wurde. Dabei wird das
obere mittlere Rad als Antriebsrad verwendet, nur an diesem Rad befinden sich dann auch

Radsensoren fiir die Messung der Fahrzeugrichtung und der zuriickgelegten Wegstrecke.

I R-Sensor position

0
gelenktes
Antriebsrad
[ N N Xq
S I || S S |11 R S X

Yo

Abb. 3.1: Beispiel eines dreirddrigen Fahrzeugs

3.1.1 Geeignete Fahrzeugsensoren

Fiir die Wegstreckenbestimmung kann auf eine grofie Auswahl an inkrementalen optischen
Sensoren zuriickgegriffen werden. Dabei sollte durch den inkrementalen Wegstreckensensor
die Wegstrecke jedoch mit einer Auflosung und Genauigkeit besser als 1 mm bestimmt
werden, wenn die Fahrzeugposition mit einer Genauigkeit von 1 cm bestimmt werden
soll und durch den Wegstreckensensor zusétzliche Meflabweichungen minimiert werden

sollen. Die Anzahl der notwendigen inkrementalen Pulse n; ergibt sich dann aus dem
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Durchmesser D des Fahrzeugrades zu:

D r
n; >
1mm

(3.1)

Grundvoraussetzung fiir den inkrementalen Positionsgeber ist dabei, dafl die inkremen-
talen Pulse gleichméfBig verteilt sind, was bei hochwertigen Inkremental-Drehgebern je-
doch gegeben sein sollte. Zusétzlich mufl auch der Lenkwinkel mit einer moglichst grofien
Prézision bestimmt werden. Sinnvoll kann hierbei der Einsatz eines absoluten optischen
Drehgebers sein, welche mit bis zu 14 Bit Auflésung handelsiiblich sind. Der Einsatz ei-
nes Drehratensensors zur Lenkwinkel- oder Richtungsbestimmung scheidet weitgehend
aus, weil Drehratensensoren - unabhéngig vom Funktionsprinzip - einen gewissen Null-
punktdrift besitzen, welcher hier aber nicht zuléssig ist. Selbst sehr teure faseroptische
Drehratensensoren liefern noch eine nennenswerte Nullpunktdrift, welche zwar kleiner als
0.01°/h ist, siehe [28], welche aber dennoch fiir eine absolute und hochauflésende Lenk-
winkelmessung nicht geeignet sind, weil auch dann noch der Nullpunkt nicht hinreichend

exakt dauerhaft bestimmt werden kann.

3.1.2 Grundprinzip der Distanzmessung

Hierzu wird die Fahrzeugposition jeweils nach einer bestimmten Wegstrecke As neu be-
stimmt. Am Startpunkt dieser Strecke wird dabei jeweils der Lenkwinkel ¢, ermittelt. Im
einfachsten Fall wird die zuriickgelegte Strecke As dabei als gerade Linie approximiert,
welche dann aber nur hinreichend klein sein darf. Bei dem bereits oben dargestellten
dreirddrigen Fahrzeug ergibt sich aus der folgenden Abb. 3.2 die Darstellung fiir die Bahn-
kurve und die Winkelzusammenhénge. Ein mogliches vierrddriges Fahrzeug kann dabei
grundsétzlich auf ein dreirddriges Fahrzeug umgerechnet werden.

Das nachfolgend dargestellte, blaue x-y-Koordinatensystem mufl zunéchst nicht zwin-
gend dem vorgegebenen Koordinatensystem des Raumes entsprechen. Denkbar ist, dafl
dieses hier dargestellte Koordinatensystem so gewéahlt wird, dafl beim Starten die ge-
suchte Fahrzeugposition (x,y) dem Koordinatenursprung entspricht und auch die Fahr-
zeuglidngsachse parallel zur y-Achse verlauft. Eine derartige Vorgehensweise ist zuléssig,
wenn nur die Distanzen und das - fiir die Positionsberechnung mit einem Empfangsde-
tektor notwendige - Winkelvorzeichen zwischen den Distanzen bestimmt werden sollen.
Beziiglich der folgenden Skizze ist wichtig, daf sich das Fahrzeug um einen festen Mittel-
punkt M mit dem Radius R dreht, solange sich der Lenkwinkel ¢, nicht dndert. Ausge-
hend von dem bekannten Punkt (zg, ys) und den bekannten Winkeln ¢, und ¢, wird nach

Zuriicklegen der Strecke As bei einem geraden Streckenabschnitt die Fahrzeugzielposition
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(x,y) und bei einem als Kreisbogen angenommenen Streckenabschnitt die Fahrzeugziel-

position (zg, yx) berechnet.

yé

o
X
Abb. 3.2: Winkel am Startpunkt eines dreirddrigen Fahrzeugs
Fiir das dargestellte blaue Koordinatensystem gilt allgemein:
oS p, - ds = dy sin g, - ds = dx (3.2)
Daraus folgt durch Integration:
S2 S$2 .
/ cos pqu(s) -ds =y / sin p,(s) -ds =« (3.3)
S1 S1

Zur Positionsbestimmung ist somit nur noch der Verlauf des absoluten Winkels ¢,(s) zu
ermitteln, der sich auf das hier verwendete Koordinatensystem bezieht. Bei einer infinite-
simal kleinen zuriickgelegten Wegstrecke ds &dndert sich der Fahrzeugwinkel ¢ somit um
den Wert:

_ds _ds-sing,
R

wobei diese Winkeldnderung dann im Bogenmaf} angegeben wird. Durch Integration folgt

dp (3.4)

dann der gesuchte Winkelverlauf ¢, (s):
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52 8in p,.(s) - ds

Pa(s) = Pa, + /Sl — (3.5)
wobei das Integral den Winkel im Bogenmaf} berechnet. Um die Position real berechnen zu
konnen, miissen die infinitesimal kleinen Streckenabschnitte ds durch hinreichend kleine
Streckenabschnitte As ersetzt werden. Wenn man dabei zundchst von geraden Strecken-
abschnitten ausgeht, ergeben sich unmittelbar folgende Zusammenhénge. Zunéchst ergibt

sich wieder der Winkel ¢, (s;):

J

puls)) = pu, + 3 S0Pl £ (3.6)

: [
i=1
Nach dieser Winkelbestimmung kann dann die Position im vorgegebenen Koordinatensy-

stem bestimmt werden:

Y(sp) = icos(goa(si)) - As; x(s,) = ésin(gpa(si)) - As; (3.7)

Wenn sich der Lenkwinkel ¢, auch iiber einen etwas ldngeren Streckenabschnitt nicht
andert, ist demgegeniiber die Betrachtung von Kreisbogenabschnitten sinnvoll, so daf3
sich - wie in obiger Skizze bereits dargestellt - eine Zielposition (xy,yx) ergibt. Es ergibt
sich unmittelbar der Winkel ¢,(s) zu:
sin ¢, (s)
Pa(8) = Pa, + 7 As (3-8)
Fiir die Bestimmung der Zielposition (xy,yx) mufl zunédchst die Position (x,,,y,,) des

Mittelpunktes M bestimmt werden:

COS Pq, SN Qg

sin @,

T = T+ 1 - Ym = Ys — 1 (3.9)

sin @,
Die Parameterdarstellung ko(t) eines sich im Uhrzeigersinn drehenden Kreises stellt dann

die Grundlage fiir die Berechnung der Zielposition dar:

ko(t) = (xy, — R - cos @, Ym + R - sin p) (3.10)

Damit ergibt sich abschlieflend die Zielposition (zy, yx) zu:

a ! in o,
T = Ts+1 - C(?SQO 2 — - COS ((pas—i-SlnsD(S)'As> (3.11)
sin @, sin @, [
sin g, l , sin @,.(s)
U =ys — - — + - -sin | g, + ———— - As (3.12)
sinp,  sin, l

Damit sind jetzt also 2 Moglichkeiten vorhanden die Zielposition des Fahrzeugs zu bestim-

men. Dabei sollte die Zielposition immer geméafl den letzten beiden Gleichungen bestimmt
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werden, solange sich der Winkel ¢, bezogen auf die Auflésung der Winkelmessung nicht
mefibar dndert. Damit bei der Positionsbestimmung hier keine gréfleren Meflabweichun-
gen auftreten, ist eine moglichst hohe Auflésung und Genauigkeit bei der Winkelmessung
zwingend notwendig.

Wenn die hier berechnete Zielposition - welche identisch ist mit der Position des mittle-
ren Antriebsrades - auch der Position des moglichst punktformigen Empféangers entspricht,
kann auf eine Umrechnung dieser Zielposition verzichtet werden. Im allgemeinen wird sich
der Empfangssensor jedoch an einer anderen Position befinden als das Antriebsrad. So-
mit ist eine Positionsumrechnung bei Verwendung von einem einzelnen Empfangsdetektor
zwingend notwendig, bevor aus den Positionswerten die gesuchten Distanzen berechnet
werden konnen. Fiir die Umrechnung mufl der aktuelle Fahrzeugwinkel ¢; jeweils beim
Uberschreiten der Lichtgitter bestimmt werden. Ausdriicklich soll nochmals darauf hin-
gewiesen werden, dafl es fiir die Bestimmung der Distanzen ausreichend ist, wenn mit
einem frei gewéhlten kartesischen Koordinatensystem gearbeitet wird, welches nicht mit
dem realen kartesischen Koordinatensystem - in welchem die Positionen bestimmt werden
miissen - iibereinstimmt. Beim Uberschreiten des Lichtgitters ¢ muf die Position an der
Sensorstelle (x,,v.,) aus der Position am Antriebsrad (z;,;) bestimmt werden. Wenn
davon ausgegangen wird, daf sich dieser Empfangssensor auf der Fahrzeuglangsachse im
Abstand [, oberhalb vom Antriebsrad befindet, ergibt sich folgender einfacher Zusammen-

hang fiir die Bestimmung der gesuchten Sensorposition:

Te; = ls - singy + x; Ye, = ls - cOs o+ y; (3.13)

wobei sich der Fahrzeugwinkel unmittelbar aus ¢y = ¢, — ¢, ergibt. Die gesuchte Distanz

dj; zwischen einer Lichtgitterlinie j und einer nachfolgenden Lichtgitterlinie ¢ ergibt sich

oy

Somit bleibt jetzt nur noch das Winkelvorzeichen signumj; fiir die Bestimmung der Fahr-

dann ebenso einfach zu:

2
+

2

Iej — T, (314)

K3

yej - yei

zeugdrehrichtung zwischen 2 Lichtgitterlinien ¢ und j festzulegen:

=1 ¢ (g, = @) < —Pmin
signumy; = 0 —Ymin < (05, — 05) < Omin (3.15)
L (e, —¢5) > Pmin
Der Wert fiir das Winkelvorzeichen ist gleich Null zu setzen, sobald der Betrag der Win-
keldifferenz unterhalb eines Minimalwertes ©,,;, liegt. In diesem Fall wird das Winkelvor-

zeichen bei der Positionsberechnung dann nicht mehr ausgewertet.
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3.2 Positionsbestimmung mit 4 nicht-parallelen
Gitternetzlinien bei einem Empfangsdetektor

und nicht exakt bekanntem Raddurchmesser

Umfangreiche Untersuchungen haben gezeigt, das 4 Gitternetzlinien fiir eine eindeutige
Positionsbestimmung grundsétzlich notwendig sind, wenn mit einem einzelnen Empfangs-
detektor gearbeitet wird, siche hierzu den technischen Bericht [153]. Dies gilt auch wenn
der Raddurchmesser exakt bekannt wére, wobei sich jedoch durch die Verwendung von 4
Gitternetzlinien die Moglichkeit ergibt, den Raddurchmesser automatisch mit zu bestim-
men. Bei 4 nicht-parallelen Gitternetzlinien ergibt sich folgender Grundverlauf, wobei die
jeweiligen Verbindungslinien zwischen den 4 Empfangerpositionen nur die Distanzen und

nicht den Verlauf der tatséichlichen Bahnkurven angeben:

A
Y1 (%49,

Abb. 3.3: Grundverlauf bei 4 nicht-parallelen Gitternetzlinien

Fiir die Positionsbestimmung wird dabei das nachfolgend beschriebene iterative Losungs-

verfahren verwendet. Fiir die Fahrzeugpositionen gelten folgende Geradengleichungen:

— —

Py = (ki-cospr+a1)-€x+ (k-sing) +y1)- €
P, = (ko - cospa + x9) - €3 + (ko - sinpa + y2) - €,
Py = (kg-cosgs+x3) - €5+ (ks - sings + ys) - €
Py = (ka-cospy+x4) - &+ (ka-sings +ya) - € (3.16)
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Hieraus kann dann folgendes Gleichungssystem mit 5 Unbekannten und 5 Gleichungen

abgeleitet werden:

filki, ko, ks, ka, ks) = (z2—21+k2-cos pa—ki-cos 1)+ (yo—y1+ka-sin o —ky sin g1 )2 —ks-di = 0

fg((k‘l, /62, k‘g, k4, k5) = (ZL‘3—ZL‘2+]€3'COS (pg—kQ'COS <p2)2+(y3—y2—|—k:3-sin <p3—k:2-sin 902)2—]?5'615 =0
f3((k, ko, k3, ka, ks) = (za—3+ks-cos ps—kz-cos p3)°+(ya—ys+ka-sin s —ks-sin @3)*—ks-d3 = 0
fal(k1, ko, k3, ka, ks) = (va—a1+ka-cos pa—Fki-cos 1)?+(ya—y1+ka-sin pa—k1 -sin 1 )* —ks-di = 0

fs((k1, k2, k3, ka, ks) = (v3—21-+k3-cos p3—k1-cos ¢1)?+(y3—y1+k3-sin g3 —k1 -sin 1 )2 —k5-d2 = 0
(3.17)

Dabei werden mit d; = |P2 — P1| bis d3 = |P4 — P3| sowie mit dy = |P4 — P1| und mit
ds = |P3— P1]| die vom Fahrzeug gemessenen Distanzen mit einem geschétzten Raddurch-
ergeben sich dann aus d;,_, = Vks - d;. Die

Losung des obigen nichtlinearen Gleichungssystems wird iterativ - mit einem geddmpften

messer definiert. Die realen Distanzen d; _,
Newton-Verfahren - vorgenommen. Das Berechnungsverfahren ersetzt dabei das nichtli-
neare Gleichungssystem durch eine geeignete lineare Abbildung. Bei dieser linearen Abbil-
dung wird die Jacobische Matrix A, welche die partiellen Ableitungen aller nichtlinearen
Funktionen nach allen Unbekannten im Startpunkt darstellt, als Grundlage verwendet.
Die notwendige Berechnung der invertierten Jacobischen 525 Matrix A~! kann dabei
aufgrund der zahlreichen Nullstellen bei dieser Jacobi-Matrix noch direkt erfolgen. Mit
einer Naherungslosung (ki,, kay, k305 k4o, K5,) als Startwert wird dann die Linearisierung

des obigen nichtlinearen Gleichungssystems f(ky, ks, ks, k4, k5) vorgenommen:

by — Ky |
ks — ko,
O=L=A"- ks — ks, +f(k10,k20,k30,k40,k50) (3.18)
ki — kg
_k5_k50_

Die Jacobische Matrix A wird dabei dann definiert durch:

_ 0(f1s fos S S )
A= 5(k17k27k37k47k5) (319)

ki=k1y, ka=kay, ka=ksy, ka=kay, ks=ks

Dieses Gleichungssystem L wird dann nach (ki, ko, k3, k4, ks) aufgelost, hierfur gilt die
folgende Gleichung:
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ki k1,
ko ka,
ks | = | kg | — 135 A1 £k, Koy, sy, Kag s s, ) (3.20)
ey oy,
ks || ks

Der Faktor 1.3 wurde dabei in einer Vielzahl von Simulationsrechnungen als optimaler
Déampfungsfaktor - fiir einen moglichst grofien Konvergenzbereich - ermittelt. Es wird

dann gepriift, ob die folgende Fehlerschranke e unterschritten oder erreicht wird:

V(B — ki) + (kz — k)2 + (ks — kag)? + (ky — kag)? + (ks — ki, )? < € (3.21)

Wenn die Fehlerschranke unterschritten oder erreicht wird, erfolgt der Abbruch des Ite-
rationsvorgangs, ansonsten werden dann die Werte (ky, ko, k3, k4, k5) als neue Startwerte
verwendet und die Iteration beginnt erneut mit der Berechnung der Jacobischen Matrix
A in den neuen Startwerten. Da es bei ungiinstiger Wahl des Startvektors moglich ist,
daf} das Losungsverfahren nicht konvergiert, wird ein Abbruch der Iteration durchgefiihrt,
sobald eine Anzahl von 100 Iterationen {iberschritten wurde. Fiir die Positionsberechnung
und auch fiir die verwendeten Simulationsprogramme wurde dann folgender optimierter

Ablauf verwendet:

e Als Ungenauigkeit bei der Bestimmung des Raddurchmessers wird ein Wert von

maximal 2 % zugelassen, was in der Praxis ausreichend ist.

e Bei der Wahl der Startwerte wird fiir die letzte Unbekannte k5 immer mit einem
einzigen festen Wert von 1.0 gearbeitet. Fiir die 4 weiteren Unbekannten k; bis ky
wird zundchst mit einem mittleren Startwert versucht eine Lésung zu finden. Wenn

keine Konvergenz eintritt, werden iiber 3000 andere Startwerte erprobt.

e Eine berechnete Position wird nur dann als giiltig akzeptiert, wenn die aus den be-
rechneten Positionswerten ermittelten Distanzen d; = |P2 — P1| bis d5 = |P3 — P1]|
und zusétzlich dg = | P4 — P2| den gemessenen Distanzen - jeweils umgerechnet auf
den korrekten Raddurchmesser - entsprechen. In den durchgefithrten Simulations-
rechnungen war zwischen berechneter Distanz und gemessener Distanz dabei nur
eine verbleibende Restabweichung von jeweils 0.05 mm zuléssig. Aufferdem mufl
auch das Winkelvorzeichen signumj; zwischen den Distanzen bei den berechneten
Werten dem gemessenen Winkelvorzeichen entsprechen, wobei das Winkelvorzeichen
nur ausgewertet wird, wenn es grofler als 0.1° ist. Das Winkelvorzeichen entspricht

dabei der Drehrichtung zwischen den Distanzen, vergl. hierzu Gl. (3.15) auf S. 42.
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e Wenn das erste Gleichungssystem fiir die 5 Unbekannten (ky, k2, ks, ks, k5) eine
Losung gefunden hat, wird anschlieBend eine Uberpriifung der Ergebnisse mittels
den ersten 3 und den letzten 3 Gitternetzlinien - mit einem analogen iterativen
Losungsverfahren fiir jeweils 3 Unbekannte - vorgenommen. Damit kann dann die

richtige Bestimmung der ersten 4 Unbekannten k; bis k4 iiberpriift werden.

e Nur wenn die Uberpriifung mit den ersten 3 Gitternetzlinien und den letzten 3
Gitternetzlinien zu demselbigen Ergebnis wie bei den 4 Gitternetzlinien gefiihrt hat,
wird das Ergebnis als giiltig akzeptiert. Ansonsten wird mit veréinderten Startwerten

eine erneute Positionsberechnung mit 4 Gitternetzlinien gestartet.

Nur durch diese aufwendige Uberpriifung wird eine zuverlissige Positionsbestimmung

sichergestellt.

3.2.1 Simulationsergebnisse dieses Losungsverfahrens bei nicht-

exakter Distanzmessung

Die Distanzmessung zwischen den einzelnen Schnittpunkten der Gitternetzlinien wird
immer mit Abweichungen vom korrekten Wert verbunden sein. Dies ergibt sich bereits
dadurch, dal der Lenkwinkel - bei Verwendung von einem Lenkwinkeldrehgeber - nur
mit einer beschrankten Auflésung gemessen werden kann, wodurch sich die vom Fahrzeug
ermittelte Bahnkurve von der tatséchlich zuriickgelegten Bahnkurve unterscheidet, was
beim Uberschreiten der Gitternetzlinien automatisch zu einer MeBabweichung bei den
Distanzen fithrt. Natiirlich werden auch weitere Abweichungen bei der Wegstreckenmes-
sung auftreten, welche z.T. systematisch und z.T. zuféllig sind, die in den nachfolgend
dargestellten Simulationsrechnungen aber ignoriert werden. Der grundsétzliche - und in

der Simulation verwendete - Bahnverlauf entsprach dabei der nachfolgenden Skizze:

Abb. 3.4: Bahnverlauf in der Simulation bei 4 Gitternetzlinien
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Bei den hier dargestellten Simulationsergebnissen waren die 4 Gitternetzlinien geméf obi-
ger Skizze angeordnet, die Lichtstrahlen gingen somit von den 4 Sendern S; bis S aus.
Die schwarze Kurve zeigt dabei den tatséchlichen und fehlerfreien Bahnverlauf. Die x-
Startposition wurde dabei - in den Simulationsrechnungen - schrittweise um 0.5 m von 0
auf max. 10 m erhoht. Bei einer konstanten, positiven Lenkwinkelmeflabweichung erkennt
das Fahrzeug jedoch den braun dargestellten Bahnverlauf. Das Uberschreiten der Gitter-
netzlinien erfolgt jedoch immer zu den Zeiten, wo sich beim tatséchlichen Bahnverlauf
der schwarzen Bahnkurve der Schnittpunkt mit der Gitternetzlinie ergibt. Bei der vom
Fahrzeug angenommenen braunen Bahnkurve ergibt sich somit eine Abweichung bei der
Bestimmung der Kreuzungspunkte mit der Gitternetzlinie. Dabei ergeben sich die feh-
lerhaften Kreuzungspunkte P’y bis P’; genau dort, wo die braune Bahnkurve jeweils die
gleiche Wegstrecke wie die korrekte schwarze Bahnkurve beim Erreichen der Gitternetzli-
nie zuriickgelegt hat. Bei grofieren Distanzen wird auch die Meflabweichung immer grofler,
bei der ersten Position P’ ist die Abweichung noch zu vernachléssigen, bei den letzten
beiden Positionen P’3 und P’; nimmt die Abweichung bereits recht grofle Werte an.

In der Realitéit wird nun der Lenkwinkel in Abhéngigkeit von der Anzahl der Im-
pulse des Lenkwinkeldrehgebers auf eine bestimmte Lenkwinkelauflosung gerundet. Bei
einer Anzahl von z.B. 5000 Impulsen dieses Drehwinkelgebers entspricht dies dann ei-
ner entsprechenden Lenkwinkelauflosung von 0.072°, welche in den nachfolgend darge-
stellten Simulationsergebnissen verwendet wurde. Fiir die Berechnung der vom Fahrzeug
zuriickgelegten Bahnkurve wurden die hierfiir verwendeten Lenkwinkelwerte dann jeweils
dadurch bestimmt, dafl zunéchst die jeweils aktuelle Impulszahl des Lenkwinkeldrehge-
bers bestimmt wurde. Diese Impulszahl wurde dann mit der Lenkwinkelauflosung von
0.072° multipliziert, hierzu wurde dann noch der halbe Wert der Lenkwinkelauflosung
dazuaddiert. Im Ergebnis entsprach dies einem kaufménnischen Runden des Lenkwinkels,
es ergab sich dabei somit ein maximaler Lenkwinkelfehler von 4+ 0.036°.

In den hier dargestellten Simulationsergebnissen wurde dabei mit einem konstanten
Lenkwinkel fiir die jeweilige Bahnkurve bei einem einzelnen Simulationsdurchlauf gear-
beitet. Der Fahrzeuglenkwinkel lag dabei zwischen -20° bis +20° bei einer inkrementalen
Erhohung von jeweils 0.25°. Der Startwinkel der Fahrzeugliangsachse lag bei der Simulation
dabei zwischen -45° bis +45° bei einem Startwinkelinkrement von jeweils 0.5°. Es wurden
dabei etwa 32800 unterschiedliche Bahnkurven untersucht, wobei jeweils nur Bahnkurven
zugelassen wurden, wo sich auch entsprechende Kreuzungspunkte mit den 4 Gitternetzli-
nien - im Bereich von 0 bis 10 m fiir die x-Position bei einer positiven y-Position - ergeben
haben. Fiir die Melabweichungen der x-Komponente der Zielposition P, ergab sich dann

folgende Verteilung:
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Abb. 3.5: MeBabweichungen bei 4 Gitternetzlinien im mm-Bereich

sowie bei der Darstellung der Verteilung im cm-Bereich:
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Abb. 3.6: Meflabweichungen bei 4 Gitternetzlinien im cm-Bereich

Die resultierenden Meflabweichungen bei der y-Komponente von P, waren dabei immer
nur halb so grof}; weshalb diese hier nicht dargestellt werden. Die mittlere Meflabweichung
bei der x-Komponente lag bei 5.3 mm. In 95 % aller Félle lag dieser Betrag der Meflab-
weichung unterhalb von etwas mehr als 2 cm. In 99 % aller Fille lag dieser Betrag der
MeBabweichung unterhalb von ca. 3.5 cm. Die vom Fahrzeug zuriickgelegte Bahnkurve
wurde dabei iterativ, gemafl Abschnitt 3.1.2, bestimmt. Dabei wurde die Bahnkurve aus
geraden Streckenabschnitten As; mit einer Lénge von jeweils 500 pum zusammengesetzt,
d.h., daBl bei den dargestellten Simulationsergebnissen auch die Kreuzungspunkte mit den

Gitternetzlinien nur mit dieser Auflésung bestimmt wurden.
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Anschliefend wurde auch noch das Verhalten bei einer zusétzlichen Abweichung von
je 500 pum bei der Bestimmung der Kreuzungspunkte der Bahnkurve mit den 4 Gitter-
netzlinien untersucht. Dabei wurde bei der ersten und dritten Gitternetzlinie der Kreu-
zungspunkt um 500 pm zu frith und bei der zweiten und vierten Gitternetzlinie der Kreu-
zungspunkt um 500 pm zu spét erkannt. Die Verteilung der MeBabweichungen wurde
dadurch aber kaum verschlechtert. Zusétzliche kleine Abweichungen bei der Bestimmung
der Kreuzungspunkte fithren also zu keiner nennenswerten Erhchung der Abweichungen
bei den berechneten Positionswerten. Weitere Simulationsrechnungen finden sich hierzu

auch wieder in dem technischen Bericht [153] auf den Seiten 61 ff. .

3.2.2 Bestimmung der Fahrzeugrichtung

Dadurch das nicht nur die eigentlich gesuchte Fahrzeugzielposition P, sondern auch die
vorhergehenden Positionen P, bis P, durch das Berechnungsverfahren bestimmt werden,
kann auch die Fahrzeugrichtung an der aktuellen Zielposition P, ermittelt werden. Dabei
werden zunéchst die Positionen 151 bis ]34 iiber die Fahrzeugsensoren in einem Hilfsko-
ordinatensystem bestimmt. Eine einfache Koordinatentransformation iiberfiihrt dann die
Position P, in die tatsichliche Zielposition p;;, wobei dann auch das gesamte von den
Radsensoren verwendete Hilfskoordinatensystem entsprechend linear verschoben wird. Die
gesuchte Fahrzeugrichtung ergibt sich dann dadurch, dafl das bereits linear verschobene
Hilfskoordinatensystem so gedreht wird, dafi sich eine moglichst gute Ubereinstimmung
zwischen den von den Radsensoren bestimmten Positionen f_’; bis P_;, und den berech-
neten Positionen 131 bis 133 ergibt. Um dabei eine moglichst grofle Genauigkeit bei der
Berechnung der Fahrzeugrichtung zu erreichen, sollten die fiir die Berechnung der Ko-
ordinatendrehung verwendeten Positionen einen moglichst groflen Abstand voneinander
aufweisen. Dabei kann man davon ausgehen, dafl bei min. 1 m Abstand der fiir die Be-
rechnung der Koordinatentransformation verwendeten Positionen und einer Genauigkeit
der Positionsbestimmung von min. 4+ 1 c¢m sich eine Genauigkeit bei der Bestimmung der

Fahrzeugrichtung von mindestens + 1.0° ergeben wird.

3.2.3 Berechnungszeiten

Auf einem Pentium I - Prozessor mit 166 MHz ergibt sich unter Linux eine durchschnitt-
liche Berechnungszeit fiir die iterative Positionsbestimmung von ca. 1 msek. Wenn die 4
Positionen aber alle ndherungsweise auf einer Geraden liegen, vergréflert sich die durch-
schnittliche Berechnungszeit auf ca. 6 msek, wobei jetzt aber die maximale Berechnungs-

zeit bei bereits knapp 300 msek liegt. Somit sollte - fiir eine schnelle Positionsbestimmung
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- das Fahrzeug nach Méglichkeit eine leicht gekriimmte Bahnkurve zwischen den Schnitt-

punkten der Gitternetzlinien zuriicklegen.

3.3 Positionsbestimmung mit 2 Gitternetzlinien bei

bekanntem Raddurchmesser

Wenn 2 Empfangsdetektoren verwendet werden, ist eine Positionsbestimmung auch mit
nur jeweils 2 Gitternetzlinien moglich, wobei dabei dann aber der Raddurchmesser hin-
reichend exakt bekannt sein mufl. Nachfolgende Skizze zeigt nun eine Anordnung des
Fahrzeugs mit 2 Empfangsdetektoren, welche neben dem Antriebsrad angebracht worden

sind:

Sensorposition 1’

/

/ Sensorposition 2'
l’ \l -

gelenktes |
Antriebsrad !

Sensor position 1 Sensor position 2

Abb. 3.7: Skizze eines Fahrzeugs mit 2 Empfangsdetektoren

Wie aus obiger Skizze unmittelbar hervorgeht, bewegen sich die beiden Sensoren 1 und 2
dabei auf anderen Bahnkurven als das Antriebsrad. Beim Uberschreiten einer Gitternetzli-
nie kann jetzt der Fahrzeugwinkel direkt bestimmt werden, hierzu wird ein Hilfskoordina-

tensystem definiert, dieses Hilfskoordinatensystem hat - fiir das Antriebsrad - dort seinen
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Ursprung, wo einer der beiden Empfangsdetektoren das Uberschreiten der ersten Gitter-
netzlinie erkannt hat, die Berechnung startet auch zu diesem Zeitpunkt. Die Léngsachse
des Fahrzeugs entspricht dabei zu Beginn der y-Achse, die im Hilfskoordinatensystem
beschriebene Bahnkurve gilt fiir das Antriebsrad des Fahrzeugs. Es wird dann in diesem
Koordinatensystem aus dem Bahnverlauf des Antriebsrades der jeweilige Bahnverlauf des
ersten und des zweiten Sensors bestimmt. Somit sind in diesem Hilfskoordinatensystem
auch die Positionen der beiden Empfangsdetektoren zu jedem Zeitpunkt bekannt. Sobald
dann auch einer der beiden Empfangsdetektoren das Uberschreiten dieser ersten Gitter-
netzlinie zum zweiten Mal erkannt hat, endet der erste Schritt des Berechnungsablaufs.
Aus den beiden Positionen der Empfangsdetektoren beim Erkennen dieser Gitternetzlinie
kann dann unmittelbar die Richtung dieser ersten Gitternetzlinie im Hilfskoordinaten-
system erkannt werden. Da auch die tatséchliche Richtung der jeweiligen Gitternetzli-
nie im vorgegebenen Raumkoordinatensystem bekannt ist, kann somit grundsatzlich die
tatséchliche Richtung des Fahrzeugs bestimmt werden, wobei mogliche Mehrdeutigkeiten
dabei aber noch aufgelost werden miissen.

Zunéchst soll also dargestellt werden, wie sich die Positionen der beiden Empfangs-
detektoren - aus der Position des Antriebsrades - bestimmen lassen. Hierzu wird auf
die Gleichungen (3.6) und (3.7) auf Seite 41 zuriickgegriffen, mit welchen sich zu je-
dem Zeitpunkt der aktuelle Fahrzeugwinkel ¢¢(s)" und die Position z(s)" sowie y(s)" im
vorgegebenen Hilfskoordinatensystem bestimmen lassen. Beim Start der Berechnung im
Koordinatenursprung gilt fiir die Position (7, ) des Empfangsdetektors - welcher die

Gitternetzlinie erkannt hat - im Fall des ersten Empfangsdetektors:

Ty = —d. Yy, =0 (3.22)

und wenn der zweite, rechte Empfangsdetektor die Gitternetzlinie erkannt hat:

ry = +d. Yg, =0 (3.23)

Die Position (z7,,y;,) beim Erkennen dieser ersten Gitternetzlinie zum zweiten Mal ergibt

sich dann fiir den ersten Detektor unmittelbar zu:

2l = x(s) — d. - cos(py(s)) Yo, = y(s)" + de - sin(ps(s)’) (3.24)

und im Fall, dal der zweite Detektor die Gitternetzlinie zum zweiten Mal erkannt hat:

g, = () +de - cos(pp(s))  ya, = y(s)" — de - sin(py(s)) (3.25)
Die beiden Empfangsdetektoren - welche bei obigen Gleichungen auf gleicher Hohe neben

dem Antriebsrad angeordnet sind - konnen dabei natiirlich grundsétzlich beliebig an dem
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Fahrzeug angeordnet werden, die obigen 4 Gleichungen miissen dann nur entsprechend
angepafit werden. Wichtig ist jedoch, dafl die beiden Empfangsdetektoren einen moglichst
groflen Abstand aufweisen, um sicherzustellen, dafl eine moglichst grofle Genauigkeit bei
der Bestimmung des gesuchten Fahrzeugwinkels erreicht wird. Der gesuchte Winkel der

Gitternetzlinie ¢/, im vorgegebenen Hilfskoordinatensystem ergibt sich dann direkt zu:

/
¢!, = arctan % (3.26)
Tl — Tl

Wenn z;, = ) gilt, nimmt ¢ automatisch einen Wert von 90° an. Auch wenn bei
bestimmten, gekriimmten Bahnkurven nur ein einzelner Empfangsdetektor 2-mal hinter-
einander die Gitternetzlinie iiberschreitet, konnen obige Gleichungen verwendet werden.
Wenn jedoch die Gitternetzlinie nur beriihrt wird oder die Distanz zwischen den beiden
Schnittpunkten mit der Gitternetzlinie fiir eine ausreichend korrekte Winkelmessung zu
klein sein sollte, konnen obige Gleichungen nicht verwendet werden. Es mufl dann ein-
fach gewartet werden, bis das Fahrzeug eine Gitternetzlinie derart iiberschreitet, daf die
Berechnung des Winkels ¢/, erfolgreich durchgefiihrt werden kann.

Fiir die Bestimmung der realen Fahrzeugrichtung ¢y, . im tatséchlichen Raumko-
ordinatensystem beim erstmaligen Uberschreiten der betreffenden Gitternetzlinie durch

einen der beiden Empfangsdetektoren, gilt dann folgender einfacher Zusammenhang;:

Pfstare = Ps = Ps; (3.27)

wobei ¢;, den Winkel der jeweiligen abgestrahlten Gitternetzlinie - bezogen auf die x-
Achse des Raumkoordinatensystems - angibt. Obige Gleichung entspricht einer Drehung

der beiden Koordinatensysteme, geméf folgender Skizze:
yé

< ¥

y

Abb. 3.8: Drehung zwischen dem Hilfs- und dem Raumkoordinatensystem
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Um die Drehung des Hilfskoordinatensystems in das Raumkoordinatensystem immer in
allen Féllen durchfiihren zu kénnen, miiite zwar zu ¢y, , teilweise noch ein Wert von 180°
dazu addiert werden. Diese Mehrdeutigkeit bei der Bestimmung der realen Fahrzeugrich-
tung kann jedoch nicht unmittelbar aufgelost werden. Wenn die einzelnen Gitternetzlinien
jedoch eindeutig codiert sind, besteht die Moglichkeit zunéchst mit beiden Fahrzeugrich-
tungen weiter zu rechnen, sobald die zweite Gitternetzlinie erreicht ist, 148t sich unterschei-
den, welche der beiden Fahrzeugrichtungen richtig ist. Eine alternative Losungsmoglichkeit
besteht darin, dal man eine grobe Vorkenntnis der realen Fahrzeugrichtung besitzt, oder
dal man mit einem einfachen magnetischen Sensor eine zusétzliche, grobe Richtungsbe-
stimmung fiir die Fallunterscheidung vornimmt.

Sobald einer der beiden Empfangsdetektoren nun das Uberschreiten der zweiten
Gitternetzlinie erkennt, kann die Positionsberechnung durchgefiihrt werden, wobei hier
zunéichst davon ausgegangen wird, dal der Raddurchmesser fiir diese Berechnung hin-
reichend genau bekannt ist. Hierzu ist die zuriickgelegte Wegstrecke [, in x-Richtung
und [, in y- Richtung im Raumkoordinatensystem zwischen den beiden Gitternetzlinien
zu bestimmen. Zuriickgelegte Wegstrecke ist dabei die Wegstrecke in x- und y-Richtung
der zugehorigen Empfangsdetektoren und nicht des Antriebsrades. Dazu ist zunéchst der
Verlauf des Winkels am Antriebsrad zu bestimmen, wobei diese Berechnung bereits beim
erstmaligen Uberschreiten der ersten Gitternetzlinie beginnen muf, auch wenn zu die-
sem Zeitpunkt die reale Fahrzeugrichtung ¢y, ., noch nicht bekannt ist! Hierzu wird die
Gleichung (3.6) entsprechend umgeschrieben:

_ J

sin ¢, (s} ,
@a(SS) = @1+ Z L4 ( *) : ASi (328)

i=1 [
Dabei gibt ¢,; den Lenkwinkel zu Beginn dieser iterativen Berechnung an, die zuriickge-
legte Wegstrecke s startet dann mit einem Wert von Null. Sobald die Empfangssensoren
bei der ersten Gitternetzlinie zum zweiten Mal das Uberschreiten erkannt haben, kann
mit der Bestimmung der Abstédnde [, und [/, begonnen werden. Hierzu wird zunéchst der

Winkel am Antriebsrad auf den Wert im realen Raumkoordinatensystem umgerechnet:

—— J_sin (s
Pa(5]) = Ctsrare + Palsh) + Spl(’) - Asl (3.29)
=1

Hierbei gibt ¢,(s!,) den festen Winkel am Antriebsrad im Hilfskoordinatensystem an, wel-
cher zum Zeitpunkt des Uberschreitens der ersten Gitternetzlinie zum zweiten Mal erreicht
worden ist. Die zuriickgelegte Wegstrecke s” startet dabei wieder an diesem Punkt bei
Null. Dementsprechend kann dann auch der Verlauf des Winkels der Fahrzeugldngsachse

" . . .
¢r(s]) im realen Koordinatensystem bestimmt werden:
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2

05(s7) = @a(s]) — ©r(s5) (3.30)

) wiederum den Lenkwinkel am Antriebsrad angibt. Es kann jetzt mit der

Abstandsmessung in x- und y-Richtung begonnen werden, diese Berechnung wird zunéchst

wobei (s

fiir das Antriebsrad - mit den Variablen r, und r, - durchgefiihrt, erst zum Abschlul der
Berechnung wird die Umrechnung auf die relevanten Empfangssensoren vorgenommen,

wozu Gleichung (3.7) entsprechend umgeschrieben wird:

Ty = Zsin(gpa(s;')) - As! ry = Z cos(pa(si)) - As! (3.31)
i=1 =1

Diese Berechnung beginnt sobald bei der ersten Gitternetzlinie das Uberschreiten dieser
Gitternetzlinie zum zweiten Mal erkannt wurde und endet sobald bei der zweiten Git-
ternetzlinie erstmalig das Uberschreiten detektiert wurde. Dabei kann jeweils einer der
beiden Empfangsdetektoren fiir diese Erkennung in Frage kommen, so daf} sich insgesamt
4 verschiedene Kombinationsmoglichkeiten fiir die Bestimmung der gesuchten Abstédnde
l; und [, ergeben. Bei den angegebenen Indizes ¢ und j der Absténde [, und [, gibt
1 die Nummer des Empfangsdetektors an, welcher die erste Gitternetzlinie zum zweiten
Mal erkannt hat und j gibt die Nummer des Empfangsdetektors an, welcher die zweite
Gitternetzlinie zum ersten Mal erkannt hat. Bei den Winkeln der Fahrzeuglédngsachse im
realen Raumkoordinatensystem gibt ¢, den Winkel zum Zeitpunkt an, wo die erste Git-
ternetzlinie zum zweiten Mal erkannt wurde und ¢y, beschreibt den Winkel wo die zweite

Gitternetzlinie zum ersten Mal erkannt wurde:

lyyy, = 71o+de-cos(py,) —de-cos(gy,) (3.32)

ly, = 1y,—d.-sin(pys,)+d.-sin(py,)

lﬂﬁlz = 1y +de- COS((:OJH) +de - COS(sz)
lyy, = 1y—d.-sin(pys,)—de-sin(ey,)

l2721 = 1y —de- COS((:OJH) —de - COS(SOf2)
ly,, = ry+de-sin(ey,)+de-sin(ey,)

l2322 = 1y —de- COS(@fl) +de - COS(‘P]E)
ly,, = ry+de-sin(ep,)—d.-sin(ey,)
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Dabei folgt aus den letzten obigen Gleichungen unmittelbar ¢y, = ¢y, +@a(s),)—er(s)).
Die Berechnungssoftware entscheidet dann eigensténdig, mittels einfacher Fallunterschei-
dungen, welche der obigen Gleichungen fiir die Berechnung von [, und [, verwendet wer-
den muf}, gemif den oben angegebenen Kriterien. Zur Verdeutlichung sollen die Zusam-

menhénge in folgender Skizze dargestellt werden:

yé
(X0 Yo =<

(Xll yl) =

LY

Abb. 3.9: Skizze zur Positionsbestimmung bei 2 Gitternetzlinien

Die entsprechende Berechnung der Zielposition ﬁz’ - zunéchst fiir den jeweiligen Emp-
fangsdetektor - ergibt sich aus einfachen Geradengleichungen, siehe hierzu den techni-
schen Bericht [153] auf den Seiten 5 f., so da§ im Ergebnis fiir die Positionsberechnung
die folgenden zwei Gleichungen zu verwenden sind:

siny - (w2 — o1 — ly;) +cosor - (y1 — y2 +1y,;)

ky = : : (3.33)
SIIl Y2 + COS Y1 — Sl Y1 * COS P2

Py = (ky - cos g + @) - €5 + (ky - sin g + 112) - & (3.34)

Abschlieflend mufi dann nur noch die Position 152’ des jeweiligen Empfangsdetektors 1
oder 2 zum Zeitpunkt der Erkennung der zweiten Gitternetzlinie auf die Position des

Antriebsrades P, umgerechnet werden, hierfiir gilt fiir den Empfangsdetektor 1 dann:

P, = (P'oy + de - cos(py,) - €5 + (Pyy — de - sin(py,) - €, (3.35)

und entsprechend fiir den Empfangsdetektor 2:
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152 = (P'oz — d. - cos(y,) - €2 + (P'ay + d. - sin(py,) - €, (3.36)

Das hier dargestellte Berechnungsverfahren kommt ohne nichtlineare Gleichungen aus, so
daBl auf ein iteratives Losungsverfahren, mit der Vorgabe von Startwerten, verzichtet wer-
den kann. Insbesondere erhélt man auch immer eine eindeutige Losung, wenn sich beide
Gitternetzlinien nicht kreuzen. Dies bedeutet, dafi die Gitternetzlinien fiir die praktische
Anwendung grundsétzlich kreuzungsfrei angeordnet werden sollen, wobei aufeinanderfol-
gende Gitternetzlinien einen moglichst grofen Winkel zueinander aufweisen sollten, damit
sich Distanzmeflabweichungen méglichst gering auswirken. Denkbar ist hierbei insbeson-
dere eine zick-zack-férmige Anordnung der Gitternetzlinien. Von grofler Bedeutung ist
weiterhin, dafl die gesamte Berechnung bereits wihrend der Fahrt des Fahrzeugs sukzes-
sive vorgenommen wird, d.h. nach dem Uberschreiten der 2-ten Gitternetzlinie steht die

gefragte Zielposition praktisch ohne weitere Berechnungszeit unmittelbar zur Verfiigung.

3.3.1 Betrachtung der Meflabweichungen fiir obiges Berech-

nungsverfahren

Bei allen nachfolgenden Betrachtungen befanden sich die beiden vorgegebenen Gitternetz-

linien immer an der gleichen Stelle, wobei folgende Anordnung vorgegeben war:
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Abb. 3.10: Gitternetzlinienanordnung bei Simulation mit 2 Empfangsdetektoren
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Bei den nachfolgend durchgefiihrten Berechnungen lag die Startposition des Fahrzeugs im-
mer auf der x-Achse, wobei der x- Startwert jeweils in einem Bereich zwischen 5.5 bis 10 m
bei einer Schrittweite von 0.5 m lag. Bei der Startposition wurde in den Simulationsrech-
nungen fiir den Winkel der Fahrzeugldngsachse ein Wert von -45.0° bis +45.0° mit einer
Schrittweite von 0.5° vorgegeben. Der konstante Lenkwinkel lag dabei zwischen -4.5 und
+5.75° mit einer Schrittweite von 0.25°, wobei ein groflerer Bereich fiir den Lenkwinkel
nicht notwendig und sinnvoll ist, weil sich auflerhalb dieses oben definierten Lenkwin-
kelbereiches keine weiteren Schnittpunkte der Bahnkurve mit den beiden vorgegebenen
Gitternetzlinien ergeben. Der horizontale Abstand zwischen dem Antriebsrad und dem
linken oder rechten Detektor lag bei jeweils 0.2 m, der vertikale Abstand zwischen dem
Antriebsrad und der Hinterachse lag bei 0.36 m. Es wurde mit einer Linge von 0.5 mm
der geraden Streckenabschnitte As; gearbeitet, dieser Wert ist so klein, dafl ein hierdurch
verursachter zusétzlicher Fehler praktisch vollig vernachlissigt werden kann. Insgesamt
ergaben sich dann bei ca. 22300 Bahnkurven auch Schnittpunkte mit den beiden vorge-
gebenen Gitternetzlinien, so dafl hierfiir eine Betrachtung der Meflabweichungen durch-
gefithrt werden konnte. Dabei wurde zunéchst die fehlerfreie Position bei der Kreuzung
eines Detektors mit der zweiten Gitternetzlinie berechnet, welche sich ergibt wenn mit
einem exakten Lenkwinkel gearbeitet wird. AnschlieBend wurde dann die fehlerbehaftete
Position geméfl dem obigen Berechnungsverfahren bestimmt, wenn der Lenkwinkel jeweils
auf die vorgegebene Lenkwinkelauflosung von 0.072° abgerundet wurde. Nachfolgend wird
die resultierende Verteilung der Meflabweichungen dargestellt, zunéchst fiir die x-Position

in 2 Auflésungsstufen:
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Abb. 3.11: Meflabweichungen der x-Position bei 2 Gitternetzlinien im mm-Bereich
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sowie:
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Abb. 3.12: Meflabweichungen der x-Position bei 2 Gitternetzlinien im cm-Bereich

Dementsprechend die Verteilung der Melabweichungen fiir die y-Position:
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Abb. 3.13: Meflabweichungen der y-Position bei 2 Gitternetzlinien im mm-Bereich

sowie:
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Abb. 3.14: Melabweichungen der y-Position bei 2 Gitternetzlinien im cm-Bereich

Obige Histogramme zeigen eindeutig, dafl bei fast allen Positionen die maximale Meflab-
weichung bei ca. 2 cm liegt, wobei die mittlere Abweichung bei der x-Position bei 4.7 mm
und bei der y-Position bei 2.4 mm liegt. Wenn die Auflésung bei der Messung des Fahr-

zeuglenkwinkels reduziert wird, steigt die mittlere Meabweichung entsprechend linear an.

3.3.1.1 Verlauf der Meflabweichungen bei zusitzlichen additiven Abweichun-
gen bei der Bestimmung der Kreuzungspunkte der Gitternetzlinien

mit den Empfangsdetektoren

Um die Ungenauigkeit bei der Bestimmung der Kreuzungspunkte zu simulieren, wurde an
den Kreuzungspunkten der Empfangsdetektoren mit den Gitternetzlinien eine zusétzliche
Abweichung beriicksichtigt. Beim ersten, linken Empfangsdetektor wurde dabei eine Ab-
weichung dazuaddiert, beim zweiten, rechten Empfangsdetektor wurde eine entsprechende
Abweichung subtrahiert. Diese zusétzliche Abweichung lag dabei in den Simulationsbe-
rechnungen zwischen 100 pm und 1.9 mm bei einer Schrittweite von 200 pm. Fiir eine
korrekte Positionsbestimmung als Referenz wurde dabei natiirlich zunichst ohne diese
additive Abweichung gearbeitet. Fiir die mittlere MeSabweichung ergibt sich dabei der
folgende Verlauf:
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Abb. 3.15: MeBabweichung bei 2 Gitternetzlinien bei ungenauen Kreuzungspunkten

Die Distanzmessung mittels der Fahrzeugsensoren und die Schnittpunktbestimmung soll-

ten somit mit einer moglichst hohen Genauigkeit erfolgen.

3.3.1.2 Auswirkung auf die Positionsbestimmung bei einem nicht exakt be-

kannten Raddurchmesser

Da der Raddurchmesser auch bei einer Referenzmessung nie exakt bestimmt werden kann,
wurde auch untersucht wie sich eine zusétzliche Abweichung bei der Bestimmung des Rad-
durchmessers auswirkt. Im Ergebnis fiihrt eine Ungenauigkeit von bis zu 0.1 % bei der
Bestimmung des Raddurchmessers zu keinen nennenswerten zusétzlichen Abweichungen
bei der Positionsbestimmung. Weitere detaillierte Simulationsrechnungen, bzgl. dem Ver-
lauf der Meabweichungen, findet man unter [153] ab der Seite 73.

3.3.2 Referenzmessung zur Bestimmung des Raddurchmessers

Die Grundidee fiir eine Referenzmessung besteht darin, daf§ hierfiir 2 zusétzliche paral-
lele Gitternetzlinien in einem exakten Abstand, von z.B. 1 m, verwendet werden. Dabei
wird die Lenkung auf einen Lenkwinkel von 0° moglichst exakt fest eingestellt, d.h., daf3
sich das Fahrzeug auf einer geraden Linie fiir den Zeitraum der Referenzmessung bewegt.

Beim Uberschreiten der ersten Gitternetzlinie wird der Fahrzeugwinkel bestimmt, beim
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Uberschreiten der zweiten Gitternetzlinie kann dann die zuriickgelegte Streckenléinge und
auch der Fahrzeugwinkel noch ein zweites Mal bestimmt werden. Uber einfache trigono-
metrische Beziehungen kann dann die tatséchlich zuriickgelegte Streckenlénge bestimmt
werden, woraus iiber die Zahl der Indeximpulse des Drehimpulsgebers am Antriebsrad
unmittelbar die Lénge der einzelnen, geraden Streckenabschnitte As; bestimmt werden
kann. Der eigentliche Raddurchmesser ist dabei nicht notwendigerweise zu berechnen.

Folgende Skizze zeigt den grundsétzlichen Ablauf:

yé

\j

Abb. 3.16: Referenzmessung zur Raddurchmesserbestimmung

Bei den beiden unbekannten Strecken d; und [, ist die Impulszahl des Drehimpulsgebers
beim Antriebsrad bekannt, d.h. es gilt:

dd = ’id : ASZ' le = il . ASZ' (337)
Fiir die trigonometrischen Beziehungen gilt:

ds . dd . id : ASZ'
tan g = 2d " 2 d (3.38)

S
COS g = — = -
le i+ As;

Hieraus folgt fiir den gesuchten Wert As;:

B 2-d, - d,
VA2 if i3 d2

As; (3.39)
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Die erreichbare Genauigkeit der Positionsbestimmung wurde durch umfangreiche Simu-
lationsberechnungen bestimmt, Details finden sich hierzu unter [153] ab der Seite 95.

Zusammenfassend ergaben sich folgende Resultate:

e Der Winkel ¢4 in obiger Skizze sollte moglichst klein sein, bei Werten bis zu etwa

10° wird die Bestimmung von As; nicht wesentlich verschlechtert.

e Die Genauigkeit ist dann im wesentlichen davon abhéngig, wie genau der Lenkwinkel
auf Null justiert werden kann. Bei einem sehr kleinen Lenkwinkel von max. 0.09°

ist noch eine Genauigkeit von 0.1% bei der Bestimmung von As; moglich.

Auch wenn sich das Fahrzeug wihrend der Referenzmessung nur niherungsweise auf einer
geraden Linie bewegt und der Lenkwinkel somit grofler ist als die oben angegebenen
0.1°, kann obiger Ansatz als Grundlage fiir ein erweitertes Berechnungsfahren verwendet
werden. Aus Platzgriinden kann auf dieses erweiterte Berechnungsverfahren hier aber

nicht eingegangen werden.

3.4 Optimales Berechnungsverfahren und geeignete

Positionierung der Lichtgitter

In den letzten beiden Abschnitten 3.3 und 3.2 wurden 2 Berechnungsverfahren angegeben,
die fiir die Positionsbestimmung geeignet sind. Um eine méglichst gute Genauigkeit bei der
Positionsbestimmung zu erreichen, ist dabei eine Kombination aus beiden Berechnungs-
verfahren zu empfehlen, wobei dann mit 4 Gitternetzlinien und 2 Empfangsdetektoren
gearbeitet wird. Das Berechnungsverfahren - gemafi Abschnitt 3.3 - mit 2 Gitternetz-
linien liefert dann 6 mogliche Losungen, das Berechnungsverfahren - geméfl Abschnitt
3.2 - mit 4 Gitternetzlinien liefert dann 2 mogliche Losungen und gleichzeitig auch den
aktuellen Raddurchmesser. Die 8 Losungen, welche sich somit insgesamt ergeben, bezie-
hen sich zwar zunéchst auf z.T. unterschiedliche Zielpositionen, konnen aber problemlos
auf eine gemeinsame Zielposition umgerechnet werden, in dem die dann verbleibenden
Teilwegstrecken durch die Positionsmessung mittels Radsensoren bestimmt werden. Eine
Verkniipfung der 8 Einzelmessungen ist durch eine einfache Mittelwertbildung méglich,
eine hohere Genauigkeit bietet jedoch die Verkniipfung der Einzelergebnisse iiber ein ge-
eignetes Kalman-Filter hoherer Ordnung, siehe [42], [54], [200], [158], dessen Entwurf aber
hier nicht mehr dargestellt werden kann.

Die Anordnung der Gitternetzlinien kann dabei entweder nur in einem oder mehre-

ren abgetrennten Raumbereich(-en) oder im gesamten Raum erfolgen, wobei im letzten
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Fall bei grofleren Rdumen mehr als 4 Gitternetzlinien sinnvoll sind. Fiir eine geeignete

Anordnung der Gitternetzlinien kénnen folgende Richtlinien aufgestellt werden:

e Bei kleineren bis mittelgrolen Rdumen - bis zu einer Lénge und Breite von ca. 10 m
- ist es sinnvoll mindestens 4 aktive Landmarken zur Erzeugung eines Lichtgitter-
netzes gleichméfig {iber den Raum zu verteilen. Notwendig ist es dabei natiirlich,
daf} die Gitternetzlinien nur in Ausnahmeféllen durch Gegenstéande, Personen oder
andere bewegte Objekte verdeckt werden konnen. Fiir eine moglichst genaue Po-
sitionsbestimmung sind dabei entsprechend geringe, relevante Bodenunebenheiten
wichtig, siehe hierzu Abschnitt 4.3.1 auf Seite 69.

e Bei deutlich grofleren Rdumen ist es grundsétzlich sinnvoll diesen Raum in mehrere
Teilbereiche aufzuteilen, die sich u.U. auch iiberlappen koénnen. Dies ist sinnvoll,
weil ein einzelnes Koordinatensystem bei grofieren Abmessungen nicht mehr prak-
tikabel ist, da bereits eine minimale Verdrehung des Koordinatensystems zu ent-
sprechend groflen Abweichungen bei der x- oder y-Position fithrt. Daraus ergeben
sich entsprechende Schwierigkeiten bei der Positionierung der aktiven Landmarken
und unrealistisch hohe Anforderungen an die Genauigkeit bei der Bestimmung des

Fahrzeugwinkels.

e Innerhalb eines Raumes oder Raumbereiches kann es sinnvoll sein, die Gitternetz-
linien nur in einem abgegrenzten Teilbereich zu plazieren. Dieser Bereich wird dann
vom Fahrzeug regelméflig angefahren um eine erneute Positions- und Fahrzeugwin-
kelbestimmung vorzunehmen. Dieser abgegrenzte Teilbereich sollte dann nur fiir
diese Positionsbestimmung reserviert werden, um sicherzustellen, dafl keine Ver-
deckung einzelner Lichtstrahlen erfolgen kann. Auflerhalb dieses Teilbereichs erfolgt
dann die Positionsbestimmung iiber eine reine Positionsmessung mittels Radsenso-
ren, die dabei erreichbare Genauigkeit ist im Abschnitt 4.4 ab Seite 71 angegeben.
Sinnvoll ist eine derartige Vorgehensweise insbesondere dann, wenn im restlichen
Raumbereich groflere Bodenunebenheiten vorhanden sind oder wenn dort mit Ab-
schattungen von Gitternetzstrahlen zu rechnen wére. Es wird in diesem Fall dann
eine maximale Wegstreckenldnge und eine maximal zuléssige Entfernung definiert,
nach der das Fahrzeug zum abgetrennten Bereich mit den Gitternetzlinien zuriick-

kehren muf}; um eine erneute Positionsbestimmung durchfiihren zu kénnen.

Im Anhang sind im Abschnitt A ab Seite 131 detaillierte Angaben fiir die hardwareméafBige

Realisierung dieses optischen Gitternetzverfahrens gemacht worden.
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Kapitel 4

Versuchsaufbauten und Messungen

Mit etwa 500 Einzelmessungen wurde die Genauigkeit der Positionsbestimmung - aus-
schlieflich unter Verwendung eines inkrementalen Wegstreckendrehgebers und eines ab-

soluten Drehwinkelgebers - ermittelt.

Bei der Durchfithrung der Messungen wurde dabei zunéchst mit moglichst hoher Ge-
nauigkeit der tatsdchliche Nullpunkt des Lenkwinkelwertes in Form eines Korrekturlenk-
winkelwertes bestimmt. Anschliefend wurde durch weitere Messungen der effektiv wirksa-
me Raddurchmesser des Antriebsrades und der Abstand zwischen dem mittleren Antriebs-
rad und der gedachten Hinterachse - bezogen auf die beiden freilaufenden Hinterrédder -

ermittelt.

Es wurden dann umfangreiche Messungen durchgefiihrt, bei denen das Fahrzeug auf
unterschiedlichen Bahnkurven fuhr, wobei dann die vom Fahrzeug bestimmte Position mit
der manuell nachgemessenen Position verglichen wurde. Dabei wurde zunéchst auch mit
festgestellter Lenkung und anschliefend mit Ansteuerung des Lenkwinkelmotors in Form
einer 2-Punkt-Regelung gearbeitet. Bei fast allen Mefireihen fuhr das Fahrzeug dabei nicht
mit der maximal moglichen Geschwindigkeit - sondern mit einer reduzierten Geschwin-
digkeit von nur ca. 0.15 m/sek - wodurch Beschiddigungen am Fahrzeug bei moglichen
Kollisionen vermieden werden sollten. Die fiir die Messungen zur Verfiigung stehende
Fliache hatte eine Linge von 6 m und eine Breite von 5 m. In den nachfolgenden Ab-
schnitten werden die Meflergebnisse zusammenfassend dargestellt, weitergehende Details

finden sich in dem entsprechenden technischen Bericht [154].
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4.1 Kurzbeschreibung der Hard- und Software sowie

der Mechanik des verwendeten Fahrzeugs

Das verwendete 3-radrige Fahrzeug arbeitete mit einem mittleren, lenkbaren Antriebsrad

und 2 einzelnen freilaufenden Hinterrddern. Folgendes Photo zeigt das Fahrzeug von vorne:

Abb. 4.1: Vorderansicht des verwendeten Modellfahrzeugs

Das nachfolgende Photo zeigt die Antriebseinheit des Fahrzeugs:

Abb. 4.2: Antriebseinheit des verwendeten Modellfahrzeugs
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Das Fahrzeug hatte dabei eine Lénge von 65 cm und eine Breite von 50 cm, das Fahrzeug-
gewicht lag bei einigen Kg. Der Abstand zwischen dem Antriebsrad und der gedachten
Hinterachse lag bei ca. 360 mm, wobei das Antriebsrad einen Durchmesser von 125 mm
hatte. Der inkrementale Wegstreckensensor lieferte dabei 1000 Impulse pro Umdrehung,
entsprechend jeweils einem Impuls nach je 0.39 cm, was somit der Wegstreckenauflosung
entspricht. Fiir die Lenkwinkelmessung wurde ein absoluter Drehwinkelgeber mit 13 Bit
Auflésung - entsprechend 0.0439 © - eingesetzt. Der mechanische Aufbau wurde entspre-
chend stabil gestaltet, um auch eine entsprechend hohe Lenkwinkelgenauigkeit erreichen
zu koénnen.

Als Rechnerhardware wurde ein Einplatinen-PC mit einem 266 MHz Pentium-
Prozessor mit z.T. selbst entwickelten externen Hardwarekomponenten eingesetzt. Der
Antriebsmotor konnte mit einer Pulsweitenmodulation vom Programm beliebig gesteuert
werden, wobei auch eine Riickwartsfahrt moglich war. Die Ansteuerung des Lenkwinkel-

motors erfolgte in Form einer modifizierten 2-Punkt-Regelung.

4.2 Messungen zur Bestimmung des Korrekturlenk-
winkels, des effektiven Raddurchmessers und des

Abstands Antriebsrad - Hinterachse

4.2.1 Bestimmung des sogenannten Korrekturlenkwinkels

Der Lenkwinkeldrehgeber war in einer Position montiert, wo der Nullpunkt dieses Dreh-
gebers nicht dem - ohnehin bei der Montage noch nicht exakt bekannten - Nullpunkt des
Lenkwinkels entsprach. Der Lenkwinkel wurde dann zunéchst manuell ndherungsweise
auf Null eingestellt. Der vorlaufige Korrekturlenkwinkel wurde anschlieBend durch den
vom Drehgeber gelieferten Winkelwert definiert. Es wurden dann mehrere Mefireihen mit
einer zuriickgelegten Bahnldnge von jeweils ca. 5 m durchgefiihrt, wobei der Lenkwinkel
niaherungsweise manuell auf Null gestellt wurde.

Um den Korrekturlenkwinkel endgiiltig zu bestimmen, wurde jeweils alle 2 cm der
aktuelle Lenkwinkel wihrend der Fahrt gemessen und gespeichert. Anschliefend wurde
dann die Durchbiegung der Bahnkurve in der Wegstreckenmitte manuell ausgemessen. Aus
den abgespeicherten Lenkwinkelwerten konnte dann ebenfalls eine mittlere Durchbiegung
berechnet werden, dieser berechnete Wert wurde dann mit dem nachgemessenen Wert
verglichen und der Korrekturlenkwinkel wurde solange veréndert, bis beide Werte hin-
reichend exakt iibereinstimmten. Aus knapp 100 Einzelmessungen konnte der Nullpunkt

der Lenkung und damit der Korrekturlenkwinkel mit einer Genauigkeit von insgesamt ca.
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4 0.01 bis 4 0.02° durch Mittelwertbildung bestimmt werden.

4.2.2 Bestimmung des effektiven Raddurchmessers

Die fiir die Bestimmung des Lenkwinkelnullpunktes durchgefithrten Messungen wurden
auch fiir die Berechnung des effektiven Raddurchmessers verwendet, nachdem der Lenk-
winkelnullpunkt bestimmt worden war. Hierzu wurde aus den gespeicherten Lenkwinkel-
werten der gesamte Bahnverlauf nachgerechnet und dann aus der Zielposition die Di-
stanz D, welche der Entfernung zum Startpunkt entspricht, gemifl D = /22, + v2,
bestimmt. Bei dieser Berechnung wurde ein Raddurchmesser von 125 mm angenommen,
welcher aber nicht dem exakten Wert entspricht. Es wurde dann - fiir jede Einzelmessung
- das Verhéltnis aus dieser berechneten Distanz zu der jeweils manuell nachgemessenen
Distanz ermittelt. Aus allen Einzelmessungen ergab sich dann durch Mittelwertbildung
ein durchschnittlicher Korrekturfaktor KORRp zur Bestimmung des realen Raddurch-
messers. Dabei lag der Wert dieses Korrekturfaktor dann natiirlich ndherungsweise bei 1,
es wurde ein durchschnittlicher Korrekturfaktor KORRp von ca. 1.005 ermittelt.

4.2.3 Bestimmung des Abstands Antriebsrad - Hinterachse

Die Zielsetzung bestand darin den tatsdchlichen Abstand [ zwischen dem Antriebsrad
und der gedachten Hinterachse - zwischen den beiden freilaufenden Hinterrddern - zu be-
stimmen. Hierzu fuhr das Fahrzeug, mit fest eingestelltem Lenkwinkel, ndherungsweise auf
einer Kreisbahn. Der Durchmesser wurde dann sowohl manuell nachgemessen als auch aus
den im Abstand von 2 cm gespeicherten Lenkwinkelwerten nachtréglich mit einem Aus-
werteprogramm berechnet. In diesem Auswerteprogramm wurde dann mit einer Schritt-
weite von einem pum der Abstand zwischen Vorder- und Hinterachse solange veréndert, bis
sich eine maglichst optimale Ubereinstimmung zwischen den gemessenen und den berech-
neten Durchmesserwerten ergeben hat. Der zunéchst angenommene Abstand [ zwischen
Vorder- und Hinterachse lag - wie oben bereits angegeben - bei 360.0 mm, 20 Einzelmes-
sungen haben einen realen Abstand [ von ca. 358.8 mm ergeben, welcher dann auch fiir die
nachfolgenden Messungen verwendet wurde. Die Genauigkeit dieser Abstandsbestimmung

lag bei ca. + 0.5 mm.

4.3 Genauigkeit der Distanzmessung

Fiir eine Positionsbestimmung mittels Lichtgittern ist eine méglichst genaue Distanzmes-
sung eine wichtige Voraussetzung. Es sind deshalb umfangreiche Messungen und Auswer-

tungen durchgefiihrt worden, um die Genauigkeit dieser Distanzmessung zu bestimmen.
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4.3.1 Einflul von Bodenunebenheiten und des Bodenbelags

Der fiir die Messungen verwendete Boden verfiigte sowohl iiber grofiflichige Unebenheiten
- mit Vertiefungen von jeweils mehreren cm - als auch iiber zahlreiche kleinere Bodenun-
ebenheiten, in Form von Erhéhungen und Vertiefungen mit der Héhe und dem Durch-
messer von einigen mm. Grofiflichige Vertiefungen fithren dabei aber zu keinen Meflab-
weichungen bei der Wegstreckenmessung mittels Radsensoren, da die dadurch verursachte
Wegstreckenverlangerung zu vernachléssigen ist. Demgegeniiber fithren aber die zahlrei-
chen kleineren Bodenunebenheiten - in Form von Erhchungen und Vertiefungen mit der
Hohe und dem Durchmesser von einigen mm - zu gewissen Meflabweichungen bei der
Wegstreckenmessung, welche in den folgenden Unterabschnitten noch genauer spezifiziert
werden. Es wurde dabei ein diinner PVC-Bodenbelag fiir die Messungen benutzt, welcher
auf dem Zementboden aufgeklebt wurde. Dadurch wurde zumindest eine glatte Oberfliche

mit einer vernachlédssighbaren Oberflachenrauheit gewéhrleistet.

4.3.2 Einflul eines moglichen Radschlupfes

Mittels 2 Mefireihen - mit insgesamt 23 Einzelmessungen - bei welchen das Fahrzeug un-
terschiedlich oft gestoppt wurde - wurde ein moglicher Radschlupf beim Anfahren und
Stoppen des Fahrzeugs bestimmt. Hierzu wurde die vom Fahrzeug indirekt gemessene
Distanz mit der manuell gemessenen Distanz verglichen. Sowohl bei Zwischenstopps alle
0.8 m als auch bei Zwischenstopps alle 0.4 m und einer Wegstrecke von jeweils ca. 5 m er-
gab sich kein erkennbarer Radschlupf beim Anfahren oder Stoppen des Fahrzeugs, welcher
oberhalb von jeweils + 0.1 mm lag. Dabei ist aber zu beriicksichtigen, dal das Fahrzeug
auf einem immer trockenen Bodenbelag fuhr und das Drehmoment beim Antriebsrad -
aufgrund der geringen Geschwindigkeiten und des geringen Fahrzeuggewichts - recht klein

war und nur unter diesen Bedingungen kein Radschlupf erkannt werden konnte.

4.3.3 MeBBabweichung der Wegstreckenmessung bei unter-
schiedlichen Wegstreckenlingen bei linienférmigen Bahn-

kurven

In 5 Mefireihen - mit einer zuriickgelegten Entfernung von ca. 50 mm bis ca. 4.7 m, mit
insgesamt 110 Einzelmessungen - wurden die resultierenden Meflabweichungen der Di-
stanzmessung in Abhéngigkeit von der Wegstreckenldnge bestimmt. Dabei wurde mit
einem néherungsweise auf Null festgestellten Lenkwinkel gearbeitet, so daf3 das Fahrzeug

jeweils ndherungsweise eine gerade Linie fuhr. Nachfolgende Skizze zeigt den Verlauf der
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Mittelwerte der Betrdge der Melabweichungen in Abhéngigkeit von der zuriickgelegten

Wegstrecke:
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Abb. 4.3: Melabweichung der Distanzmessung in Abhéngigkeit von der Wegstreckenldnge

Bei den dargestellten Meflabweichungen wurde natiirlich bereits der effektive Raddurch-
messer in der Auswertung - in Form eines fiir alle Mefireihen konstanten Korrekturfaktors
KORRYp - beriicksichtigt. Bei einer Wegstreckenlédnge von 2.4 m ergaben sich dabei die
grofiten Melabweichungen, der Betrag der maximalen MeBabweichung lag dort bei ca.
8.2 mm bei einer Standardabweichung der Betrige der einzelnen Melabweichungen von

ca. 2.1 mm.

4.3.4 Zusammenfassende Bewertung der Meflabweichungen bei

der Distanzmessung

Zusétzlich zu den im letzten Abschnitt dargestellten Messungen sind auch bei weiteren
Mefreihen die verbleibenden Meflabweichungen bei der Distanzmessung bestimmt worden,
deren Ergebnisse weitgehend den oben dargestellten Werten entsprechen. Auch wurden
Vergleichsmessungen bei einem freilaufenden Antriebsrad durchgefiihrt, siehe [154]. Zu-
sammenfassend bleibt dabei festzuhalten, dafl bei sehr kleinen zuriickgelegten Wegstrecken
die verbleibende mittlere Meflabweichung auf Ablesefehler und die beschrénkte Auflésung
des inkrementalen Drehgebers zuriickzufiithren ist. Die grofleren MeBabweichungen, bei
grofleren Wegstrecken, sind zum iiberwiegenden Anteil auf die hier vorhandenen Boden-

unebenheiten zuriickzufithren. Nur ein recht kleiner Anteil der MeBabweichungen von bis
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zu ca. = 0.5 mm pro Einzelmessung wird dabei - bei grofleren Wegstrecken von bis zu 5 m
- auch durch die unterschiedliche Dehnung des Maflbandes hervorgerufen worden sein.
Wenn dabei zahlreiche, kleinere Bodenunebenheiten entlang der Wegstrecke weitge-
hend gleichméfig verteilt sind, ist zu erwarten, dafl diese Bodenunebenheiten zwar den
effektiv wirksamen Raddurchmesser etwas verdndern, aber bei Beriicksichtigung dieses
effektiven Raddurchmessers die dadurch verursachte Mefabweichung ab einer bestimm-
ten Wegstrecke nur noch langsam ansteigt oder sich die Meabweichung sogar auf einen
maximalen Wert beschrankt. Daraus 148t sich auch ableiten, dafl bei einer Erhéhung der
Wegstrecke von ca. 2.4 m auf ca. 4.7 m die Melabweichungen bei der Wegstreckenmessung
wieder etwas abnehmen. Fiir eine Distanzmessung mit einer gewiinschten Meflabweichung
von bis zu ca. 1 mm - welche fiir eine Positionsbestimmung mit dem Lichtgitterverfahren
notwendig ist - sind jedoch deutlich kleinere Bodenunebenheiten notwendig, als diese bei

den durchgefiihrten Messungen gegeben waren.

4.4 Messungen zur Positionsbestimmung mittels

Radsensoren

Hier wurden Messungen mit und ohne Ansteuerung des Lenkwinkelmotors bei Kreisfahr-
ten durchgefiihrt. Bei angesteuertem Lenkwinkelmotor fuhr das Fahrzeug dann u.a. auch
auf Bahnkurven die einer Méander- und einer Hysteresekurve entsprochen haben. Um
die Genauigkeit der Positionsmessung mittels Radsensoren problemlos manuell nachmes-
sen zu konnen, ist es dabei sinnvoll, daf} die Zielposition ndherungsweise der Startpo-
sition entspricht. In diesem Fall mufl auch der Startwinkel der Fahrzeuglidngsachse nur
niherungsweise bekannt sein. Bei den nachfolgend dargestellten Messungen erfolgte dann
immer eine Lenkwinkelansteuerung mit einer modifizierten 2-Punkt-Regelung. Die Positi-
onsberechnung erfolgte geméfi Abschnitt 3.1.2, wobei immer mit abschnittsweise geraden
Streckenabschnitten geméf Gl. (3.6) und Gl (3.7) gerechnet wurde.

4.4.1 Positionsmessungen bei hystereseférmiger Bahnkurve

Ein Bahnkurvenverlauf mit unterschiedlichen Lenkwinkelwerten ist als Beispiel gut geeig-
net, um eine Aussage iiber die zu erwartenden MeBabweichungen bei der Positionsmessung
mittels Radsensoren zu erhalten. Der Bahnverlauf entsprach bei den nachfolgend dar-
gestellten Meflergebnissen dabei ndherungsweise folgender Skizze, wobei die Start- und

Zielpositionen dabei aber i.a. immer einige cm auseinander lagen:
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Xx=-2.0m;
y=5m

Abb. 4.4: Hystereseformiger Bahnverlauf bei der Positionsmessung

Der Sollenkwinkel lag bei maximal 11.0°, ein einmaliger Durchlauf der Bahnkurve ent-
sprach dabei einer Gesamtwegstrecke von 12 m. Neben einer Mefireihe - mit 10 Einzelmes-
sungen - mit einem einmaligen Durchlauf der Bahnkurve wurde auch je eine Mefreihe mit
einem 2-fachen und mit einem 4-fachen Durchlauf der obigen Bahnkurve durchgefiihrt.
Fiir diese 3 durchgefiihrten Mefireihen ergaben sich dann die - in folgender Tabelle dar-

gestellten - Meflabweichungen bezogen auf jeweils 1 m zuriickgelegter Wegstrecke.

Anzahl an Mittlere Maximale | Mittlere Maximale | Mittlere Maximale
Durchlaufen || Abweichung | Abweich. | Abweichung | Abweich. | Abweichung | Abweich.
der Bahnk. der x-Position der y-Position der Distanz

1 2.4 7R 5.4 7% 0.38 =% 1.4 =% 1.8 =% 5.4 ToR

2 2.7 7 5.5 7 1.7 oo 3.4 7 2.2 70 5.7 Tk

4 2.5 = 5.1 = 1.5 #rn 3.9 = 1.5 7o 3.9 =

Tab. 4.1: Melabweichungen pro m Wegstrecke bei hystereseférmigen Bahnkurven

Die deutlich gréleren Meflabweichungen bei der x-Position als bei der y-Position sind

dadurch bedingt, dafi das Fahrzeug den gréfleren Teil der Wegstrecke in y-Richtung
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zuriicklegt. Da die Melabweichungen primér durch die Ungenauigkeiten der Lenkwin-
kelmessung hervorgerufen werden, ergeben sich die grofiten Meflabweichungen entgegen
der Hauptfahrtrichtung. Als wesentliches Ergebnis bleibt hier festzuhalten, dal die Mef3-
abweichungen mit der Wegstrecke etwa linear ansteigen, d.h., dafl die Meflabweichung
pro m Wegstrecke somit weitgehend unabhéingig von der Gesamtwegstrecke ist. In obi-
ger Tabelle ergibt sich bei einem einmaligen Durchlauf bei der y-Position eine deutlich
geringere Meflabweichung pro m Wegstrecke als bei den anderen beiden Mefireihen mit
einem mehrfachen Durchlauf der Bahnkurve. Dies wurde dadurch verursacht, daf} - bei
einem mehrmaligen Durchlauf - das Fahrzeug, bzgl. des Fahrzeugwinkels, am Anfang
der Bahnkurve - nach dem ersten Durchlauf - verkippt war, wodurch bei einem mehr-
maligen Durchlauf der 2-te bis 4-te Bahnkurvendurchlauf deutlich mehr Komponenten in
x-Richtung enthielt als der erste Durchlauf. Mehr Bahnkurvenkomponenten in x-Richtung

ergeben dann auch héhere Meabweichungen in y-Richtung.

4.4.2 Positionsmessungen bei kreisféormigen Bahnkurven

Zahlreiche Mefireihen wurden bei Kreisfahrten durchgefiihrt, wobei hier die Messungen
relevant sind, wo bei der Fahrt wieder mit einem geregelten Lenkwinkel gearbeitet wur-
de. Der Sollenkwinkel nahm dabei einen festen Wert von + oder - 11.0° an, bei einem

einmaligen Durchlauf ergab sich daraus eine Bahnkurvenlange von ca. 12 m.

Anzahl an | Soll- Mittlere | Maximale | Mittlere | Maximale | Mittlere | Maximale
Durch- lenk- Abweich. | Abweich. | Abweich. | Abweich. | Abweich. | Abweich.
ldufen winkel der x-Position der y-Position der Distanz
1 -11.0° | 0.9 == 2.8 70 1.7 = 2.3 7% 1.2 =% 2.4 7R
1 +11.0 ° | 1.4 =% 2.3 = 3.5 7 5.7 = 3.2 = 5.1 =
4 -11.0° 1 0.33 == | 0.66 == | 1.1 =% 1.8 7% 0.46 = | 1.0 ==

Tab. 4.2: Meflabweichungen pro m Wegstrecke der Kreismessungen

Es ergaben sich bei Kreisfahrten - wo die x- und die y-Komponenten der Bahnkurven
gleich grofl waren - erwartungsgeméfl niedrige MeBabweichungen bei der x-Position und
hohere Werte der Meflabweichungen bei der y-Position als im vorhergehenden Abschnitt,
wo das Fahrzeug primér in y-Richtung fuhr. Wesentlich ist aber, dafl die MeBabweichungen
pro m Wegstrecke bei mehreren Durchléufen der Kreisbahn stark absinken. Die absoluten
MeBabweichungen stiegen bei mehreren zuriickgelegten Umdrehungen zwar noch weiter

an, aber dieser Anstieg war stark unterproportional.
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4.4.3 Vergleich der Meflergebnisse mit den Simulationsrechnun-

gen zur Positionsbestimmung mittels Radsensoren

Vor Durchfithrung der Positionsmessungen wurden zusétzlich umfangreiche Simulations-
berechnungen bzgl. den zu erwartenden MeBlabweichungen bei der Positionsbestimmung
mittels Radsensoren durchgefiihrt, welche im Detail in [153] ab Seite 43 dargestellt sind.
Fiir den Vergleich mit den Messungen wurden dabei Simulationsrechnungen mit einem
festen Lenkwinkel und einer Bahnkurvenldnge von 5 m und einer Lenkwinkelauflosung
von 0.072° ausgewéhlt. Die Lenkwinkelauflésung in der Simulation war dabei geringfiigig
schlechter als bei den Messungen, wobei in den realen Messungen aber zusétzliche Abwei-
chungen - insbesondere beim Lenkwinkelnullpunkt - auftreten. Bei der x-Position ergab
sich dann in den Simulationsrechnungen eine maximale Meabweichung von ca. 5 mm pro
m Wegstrecke, wobei der Lenkwinkel ndherungsweise gleich Null war. Bei der y-Position
lag dann die maximale Melabweichung bei ca. 4.5 mm pro m Wegstrecke, wobei dieser
maximale Wert bei einem Lenkwinkel von ca. 8° erreicht wurde. Sinnvoll ist der Vergleich
mit einer Mefireihe, bei welcher das Fahrzeug abwechselnd 5 m vor und dann wieder 5 m
zuriickfuhr, wobei eine Lenkregelung mit einem Sollenkwinkel von immer 0° vorgenommen
wurde. Bei dieser Mefireihe ergab sich dann bei der x-Position eine mittlere MeBabwei-
chung von 3.5 mm pro m Wegstrecke und eine maximale Meflabweichung von 5.7 mm pro
m Wegstrecke. Diese gemessenen Werte entsprechen somit recht gut den, in den Simula-

tionsrechnungen, ermittelten Werten fiir die Meflabweichungen.

4.4.4 Zusammenfassung der Meflergebnisse zur Positionsbe-

stimmung mittels Radsensoren

Je nach Form der gewéhlten Bahnkurve miissen unter den gegebenen Bedingungen Mef3-
abweichungen von maximal ca. 5.0 mm pro m Wegstrecke bei der Bestimmung der x-
oder der y-Position erwartet werden. Wesentlich ist dabei jedoch, dafl dabei davon aus-
gegangen wurde, daf§ der Fahrzeugstartwinkel ¢y, . exakt bekannt ist. Wenn nun fiir
einen bestimmten Bereich die Positionsbestimmung ausschlieSlich mittels Radsensoren
erfolgt, fithren bereits minimale Abweichungen bei der Messung des Fahrzeugstartwinkels
zu recht hohen Abweichungen bei der Zielposition, welche dann linear mit der Entfernung
vom Startpunkt ansteigen. Fine Ungenauigkeit beim Fahrzeugstartwinkel entspricht da-
bei einem Verdrehen des Koordinatensystems. Wenn das Fahrzeug von einem bekannten
Startpunkt zu einem Zielpunkt eine Entfernung in x- oder y-Richtung von 5 m zuriickge-
legt hat und der Fahrzeugstartwinkel mit einer Genauigkeit von 0.1° ermittelt wurde, er-
gibt sich bereits eine zusétzliche Meflabweichung bei der Zielposition in y- oder x-Richtung

von ca. 8.7 mm.
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Positionsbestimmung mit aktiven
Mikrowellensensoren unter teilweiser
Anwendung der bei der globalen

Satellitennavigation verwendeten
Methoden

Die Zielsetzung besteht hierbei darin das GPS-Grundprinzip, in einer moglichst stark ver-
einfachten Form, fiir eine Positionsbestimmung mit einer hoher Genauigkeit, im Bereich
von mindestens 1 cm oder besser, einzusetzen. Das Mefverfahren wird hier primér fiir eine
2-dimensionale Positionsbestimmung konzipiert, eine Erweiterung auf eine 3-dimensionale
Positionsbestimmung ist jedoch problemlos moglich. Als Einsatzbereich ist eine Flache
von maximal ca. 100 auf 100 m angedacht worden, wobei aber auch ein groferer Akti-
onsradius bei Bedarf mdoglich ist. Die hochgenaue Positionsbestimmung soll dabei auch
bei einem bewegten Empfanger ohne Einschrinkungen moglich sein. Es ist aber davon
auszugehen, dafl die Geschwindigkeit nicht {iber etwa 5 m/sek bei einem mobilen Robo-
ter liegen wird, welcher z.B. in der Fertigung eingesetzt wird. Insbesondere ist hier eine

moglichst kostengiinstige Losung auch bei kleineren Stiickzahlen notwendig.

5.1 Grundkonzept fiir eine Positionsbestimmung mit

aktiven Mikrowellensensoren

Eine deutlich hohere Genauigkeit als bei einer Satellitennavigation wird unmittelbar durch

eine erheblich hohere Sende- und Modulationsfrequenz ermoglicht. Gegeniiber einem Sa-
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tellitennavigationsverfahren, wie unter Abschnitt 2.1.4.2 dargestellt, ergeben sich bei der

Verwendung von fest installierten Mikrowellenlandmarken folgende Vorteile:

e Dic Position der Mikrowellensender ist exakt bekannt und auch keinerlei Anderungen

unterworfen.

e Fehler durch atmosphérische Stérungen und Strahlablenkungen, wie diese bei Sa-

telliten auftreten, konnen praktisch vollstdndig vernachlassigt werden.

e Die Kriimmung der Erde und auch die unterschiedliche Abplattung der Erdober-
fliche, welche von der Kugelform abweicht, konnen vollstéandig vernachléssigt wer-
den, weil sich die hier angedachte Positionsbestimmung nur in einem typischen Be-

reich von maximal einigen 100 Metern abspielen wird.

e Die einzelnen Sender benstigen keinerlei hochgenaue Atomuhren, das hier vorge-
stellte MefSverfahren soll nur eine Positionsbestimmung durchfiihren, dazu ist eine
absolute Zeitmessung nicht notwendig, solange alle Sender auf ein gemeinsames

Takt- oder Zeitsignal zuriickgreifen.
e Es ist ausreichend mit einer einzelnen Trégerfrequenz zu arbeiten.

e Insbesondere miissen auch nicht 2 verschiedene Codes fiir zivile und militarische
Anwendungen iibertragen werden. Statt dessen kann ein einzelner Code so definiert

werden, dafl eine optimale Entfernungsmessung ermdoglicht wird.

Bei einer Positionsbestimmung mit aktiven Mikrowellenlandmarken ergeben sich ge-
geniiber den anderen, in den vorhergehenden Kapiteln, dargestellten Mef3verfahren fiir

eine hochgenaue Positionsbestimmung folgende Vorteile:

e Das Meflverfahren benotigt keinerlei mechanisch bewegte Elemente fiir eine Mes-
sung, wodurch sich unmittelbar eine hohe Systemzuverlissigkeit ergibt. Im Gegen-
satz dazu benotigen Mefiverfahren, welche mit dem Triangulationsverfahren arbeiten
i.a. einen rotierenden Empfénger. Dies gilt auch fiir das in [49] dargestellte Mikrowel-
lenpositionsverfahren, welches mit einer rotierenden Sende- und Empfangsantenne

arbeitet.

e Die Positionsbestimmung kann zu jedem Zeitpunkt und an jedem Ort durchgefiihrt
werden. Dies ist ein wesentlicher Vorteil gegeniiber dem optischen Lichtgitterverfah-

ren, welches in Kapitel 3 beschrieben wurde.
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e Es werden bei entsprechend hohen Sendefrequenzen nur sehr kleine Antennengrofien
bendtigt - siche Abschnitt 5.5 - so dal hierdurch keine relevanten zusétzlichen Mef3-

abweichungen hervorgerufen werden.

e Im Vergleich zu einem Ultraschalltrilaterationssystem ergibt sich eine um 6 Grofien-
ordnungen hohere Ausbreitungsgeschwindigkeit, die Signallaufzeit kann deshalb
jetzt vernachlassigt werden. Auch ergibt sich eine erheblich geringere Toleranz der
Ausbreitungsgeschwindigkeit bei elektromagnetischen Wellen im Vergleich zu Ultra-
schall.

Der Hauptnachteil der Positionsbestimmung mit Mikrowellenlandmarken ist der zur
Zeit noch sehr hohe schaltungstechnische Aufwand bei einer moglichen technischen Rea-
lisierung. Es ergeben sich extrem hohe Anforderungen an die zeitliche Prézision bei der
Modulation auf der Senderseite und bei der Signalauswertung durch Korrelation auf der
Empfangerseite. Die damit verbundenen Probleme sollten sich aber mittelfristig, auch in
einer kostengiinstigen Form, durch eine digitale schaltungstechnische Realisierung losen
lassen, wobei dann aber die Realisierung von Taktfrequenzen in der Gréflenordnung von
30 GHz fiir eine kundenspezifische integrierte Schaltung notwendig ist.

Die einzelnen Mikrowellensender sind untereinander iiber Signalleitungen zu verbin-
den. Uber diese Signalleitungen erhalten dann alle Sender ein gemeinsames Taktsignal,
so dafl das Aussenden der Sendesignale zu exakt definierten Zeitpunkten erfolgen kann.
Um eine moglichst schnelle Mefiwerterfassung und moglichst kostengiinstige Empfanger
zu ermoglichen, arbeitet jeder Sender mit der gleichen Sendefrequenz.

Fiir die Datencodierung wird ein von GPS abweichender Ansatz verwendet, bei wel-
chem jeder Sender nur abschnittsweise Pulsfolgen aussendet. Dabei ist sicherzustellen,
daf} alle Sender in genau definierten Zeitabschnitten nacheinander senden, somit zu kei-
nem Zeitpunkt 2 Sender gleichzeitig senden. Die einzelnen Sendesignale werden dann -
wie bei GPS - durch unterschiedliche PRN-Folgen ( = Pseudo Random Noise - Folgen =
Pseudozufallsfolgen ) phasenmoduliert, wodurch eine entsprechende Unterscheidung beim
Empfanger ermoglicht wird. Es ergeben sich hierdurch gewisse Vorteile beim Empfanger,
weil dieser - im Gegensatz zu GPS - nicht eine Vielzahl von Sendesignalen gleichzeitig
empfangt.

Bei einer Fahrzeugbewegung von max. 5 m/sek, wird innerhalb von 1 msek eine Ent-
fernung von 5 mm zuriickgelegt. Fiir eine hochgenaue Positionsbestimmung, auch bei
entsprechend bewegten Fahrzeugen, sollte zumindest die Erfassung aller empfangbarer
Sender unterhalb dieses Zeitraums von einer Millisekunde méglich sein. Die Auswertung
des Gleichungssystems wird dann noch einen zusétzlichen Zeitabschnitt in Anspruch neh-

men, auch dies ist dann bei der Positionsbestimmung entsprechend zu beriicksichtigen.
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Um die maximale Modulationsfrequenz festzulegen und den Frequenzbereich des mo-
dulierten Trégersignals auszuwéhlen, ist zunédchst die spektrale Verteilung eines entspre-
chend phasenmodulierten Signals von Bedeutung. Eine Ableitung ist hierfiir im Anhang
D angegeben. Die Modulationsfrequenz f, entspricht der Frequenz jeder mdglichen Zu-
standsénderung des Sendesignals. Die Bandbreite sollte dabei auf der Sende- und Emp-

fangsseite bei mindestens 1.4 - f, liegen.

5.2 Geeignete Sendefrequenzen und notwendige

Ubertragungsbandbreiten

In Deutschland sind fiir die hier gedachte Anwendung ab 24 GHz folgende Frequenzbe-
reiche freigegeben [46], [184], [227]:

Mittenfrequenz | Bandbreite | max. Sendeleistung | primire Anwendung

in GHz in GHz in Watt

24,15 0,21 allg. industrielle Anwendungen

61,25 0,5 2 Funkbewegungsmelder,
Funk-LAN-Netze

76,5 1 16 Verkehrstelematikdienste,
Abstandswarnradareinrichtungen

Tab. 5.1: Geeignete Sendefrequenzen

Im 24 GHz - Bereich wiirde die max. Bandbreite von 200 MHz bei einer Phasenmodu-
lation also zu einer max. Modulationstaktfrequenz von ca. 143 MHz fiithren, entsprechend
einer minimalen Pulslénge des Modulationssignals von 2.1 Meter. Um mit einer Code-
auswertung, mittels Korrelationsmessung, die Entfernungsmessung mit einer Genauigkeit
im Bereich von einem Zentimeter durchfithren zu konnen, sind jedoch erheblich kiirzere
Pulslangen sinnvoll; d.h. es mufl mit einer hheren Sendefrequenz gearbeitet werden.

Der Frequenzbereich von 61 bis 61.5 GHz sollte aufgrund der hier auftretenden Sauer-
stoffresonanz und der dadurch bedingten zusétzlichen hohen Streckendampfung - welche
Storsignale gut unterdriickt - bevorzugt verwendet werden. Auch ist zu erwarten, dafl
durch den geplanten Einsatz fiir Funk-LAN-Netze hier mittelfristig sehr kostengiinstige

Mikrowellenschaltungen fiir diesen Frequenzbereich zur Verfiigung stehen. Fiir die Unter-

'Bei vielen industriellen Anwendungen wird im 24 GHz-Bereich aber auch mit einer deutlich gréeren
Bandbreite von z.B. 1 GHz gearbeitet, dabei ist jedoch darauf zu achten, dal der Einsatz nur in einem

abgeschirmten Raumbereich stattfindet.
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driickung von entfernten Storsignalen ist bei dieser Frequenz die minimale Streckendamp-
fung, aufgrund der Sauerstoffresonanz, von Interesse, welche nach [230] bei 5 dB/km liegt.
Damit lassen sich Stoérsender - mit der zuldssigen Sendeleistung von max. 2 Watt - auf
jeden Fall ab einer Entfernung von einigen km zuverldssig unterdriicken, wobei allerdings
davon auszugehen ist, dafl die Entfernung zwischen dem Mikrowellensender und dem
Empfanger dann nicht iiber einer Gréfenordnung von 100 m liegen sollte.

Es ist weiterhin noch ein Frequenzbereich bei 122 GHz verfiighar. Ein Einsatz in die-
sem hohen Frequenzbereich wird jedoch wegen der zur Zeit hier noch sehr aufwendigen
Technik nicht empfohlen. Auch ist bei dieser Frequenz mit einer htheren Streckenddmp-
fung zu rechnen, wodurch sich zwar mogliche Storquellen noch besser unterdriicken lassen,
die benotigte Sendeleistung jedoch ansteigt.

Die tatséchlich erreichbare Genauigkeit ist beim Empfanger zunéchst von der maxi-
malen Auflosung der Zeitmessung abhéngig. Hochgenaue Absolut- und Relativlaufzeit-
messungen werden insbesondere mit sog. Time to Digital Convertern (TDC-Bausteinen)
ermoglicht [4], [3]. Eine bevorzugte Realisierungsmoglichkeit dieser TDC-Bausteine be-
steht darin, daf§ die Durchlaufzeit von einfachen logischen Elementen, wie Invertern, fiir
eine Feinquantisierung der Zeitmessung verwendet wird. Man stellt dann {iber eine digita-
le Auswertelogik, mit einem entsprechenden dynamischen Zwischenspeicher, fest wieviele
Durchlaufzeiten der Zeitabschnitt lang war. In [3] ist angegeben worden, dafl mit den
heute verfiigharen Technologien Absolutlaufzeitmessungen mit einer Auflésung von bis zu
30 psek und Relativlaufzeitmessungen mit einer Auflésung von bis zu 15 psek grundsétz-
lich moglich sind. Bei den aktuell verfiigbaren Bausteinen liegt die max. Zeitauflosung
bei 60 psek, wobei die verbleibende Meflabweichung deutlich unterhalb dieses Wertes
liegt. Durch Mittelwertbildung kann die Zeitauflosung noch erheblich erhcht werden.
Bei den hier notwendigen dynamischen Messungen ist jedoch nur von Einzelmessungen
auszugehen, wenn man von dem Spezialfall eines stillstehenden Fahrzeuges einmal ab-
sieht. Die heute maximal verfiighare Zeitauflosung von 60 psek entspricht einer Lénge
von 1.8 cm, unter Beriicksichtigung der zusétzlichen Zeitmeflabweichungen wird es also
mit der momentan verfiigharen Technologie von Zeitmefibausteinen moglich sein, eine
Pseudo-Entfernungsmessung maximal mit einer Genauigkeit von ca. = 2 cm bei beweg-
ten Empfangern durchzufiithren. Dabei sind aber verbesserte Bausteine mit entsprechend
hoherer Auflosung mittelfristig zu erwarten.

Es ist jetzt die Frage bzgl. der real benétigten Modulationsfrequenz, bei der maxi-
malen Auflésung, zu beantworten. Hier bietet sich zun&chst eine Extrapolation der bei
GPS verfiigharen Informationen an, dabei mufl aber beriicksichtigt werden, dafl die so
ermittelten Werte nur einen ersten Anhaltspunkt darstellen, da der reale Wert von der

Korrelationsempfangertechnik und dem Signalrauschabstand beim Empfanger abhéngig
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ist. Der Korrelationsempfinger wird aber bei den angedachten sehr hohen Modulations-
taktfrequenzen grundsétzlich anders aufgebaut sein miissen, als bei den Modulationstakt-
frequenzen von GPS. Bei GPS liegt beim C/A-Code die Pulslénge fiir ein iibertragenes Bit
bei 293 m, der Empfanger erreicht auch unter Beriicksichtigung des Empfangerrauschens
eine Genauigkeit von 1-10 m [15], wobei die erreichte Genauigkeit der Positionsbestim-
mung bei GPS - wie unter 2.1.4.2 ausgefiihrt - natiirlich erheblich geringer ist, weil diese
nicht nur von der Empfiangerauflosung abhéingt. Zwischen der Wellenlénge des Modula-
tionstaktes und der erreichten Ortsauflosung besteht somit ein Verhéltnis von mindestens
Faktor 30.

Ubertragen auf die hier diskutierte Anwendung mit einer minimalen Ortsauflésung
von 1.8 cm ergebe sich somit eine minimale Wellenlénge des Modulationstaktes von etwa
54 cm, entsprechend einer Taktfrequenz von 555.5 MHz. Daraus ergibt sich eine benétigte
Ubertragungsbandbreite von ca. 780 MHz. Dieser Wert - als erste Abschétzung - kann bei
einer besonders leistungsfihigen Korrelationsempfiangertechnologie aber auch kleiner sein.

Es ist bei der Auswahl des Modulationstaktes aber auch zu beriicksichtigen, dafl
zusétzliche Meflabweichungen durch Mehrwegeempfang sich um so stérker auswirken, je
grofler die Code-Wellenlédnge des Modulationstaktes ist [145]. Insbesondere deshalb sollte
man fiir den Modulationstakt eine méglichst hohe Frequenz wéhlen, mit welcher noch ein
Korrelationsempfinger technisch realisiert werden kann. Die Meabweichung durch den
Mehrwegeempfang kann dabei nicht viel grofler werden, als der Wert fiir die gewéhlte
Code-Wellenlénge.

5.3 Verwendete Codes

Fiir die angedachte Zweiphasenumtastung ist die Auswahl der verwendeten Codes von
entscheidender Bedeutung. Jedem einzelnen Mikrowellensender wird dabei eine eindeutige
Codesequenz aus der Codefamilie zugewiesen. Bei der Auswahl einer méglichst optimalen

Codefamilie sind nun folgende Bedingungen zu stellen:

e Die Autokorrelationsfunktion der einzelnen Codes mufl ein moglichst optimales Ver-
halten aufweisen, d.h. neben der Korrelationsspitze sollen alle weiteren Werte der

Autokorrelationsfunktion moglichst klein, d.h. im Idealfall gleich Null, sein.

e Die Kreuzkorrelationsfunktionen zwischen den einzelnen Codesequenzen sollen mog-

lichst minimale Werte aufweisen.

Die Autokorrelationsfunktion ygs(m) ergibt sich fiir eine periodische Folge s(n) wenn nur
die Grundperiode betrachtet wird, siehe z.B. [199]:
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=

Yss(m) = s(n) s(n +m) (5.1)

i
o

Die zugehorige Kreuzkorrelationsfunktion zweier Folgen s(n) und g(n) ergibt sich zu, z.B.
[199]:

=

Psg(m) = 0%@9@+W® (5.2)

3
Il

Es a8t sich nachweisen, dafl es eine Codefolgenfamilie mit perfekten Autokorrelations-
funktionen und perfekten, d.h. verschwindenden Kreuzkorrelationsfunktionen grundsatz-
lich nicht geben kann [199], es konnen aber Schranken fiir die maximal erreichbare Kor-
relationsgiite angegeben werden. Bindre PRN-Einzelcodefolgen mit guten Autokorrelati-
onseigenschaften wurden bereits Anfang der 50er Jahre entworfen [199].2 Einer der ersten
wesentlichen Beitrige war hier die Entdeckung der Barker-Folgen, deren Autokorrelati-
onsnebenwerte den Wert 1 absolut nicht iiberschreiten [105]. Dabei existieren aber keine
Barker-Folgen mit einer Lange grofier als 13, siehe [199], bei Ultraschallmefisystemen wer-
den Barker-Folgen aber oft verwendet, auch werden sie aufgrund ihrer giinstigen Autokor-
relationsfunktion haufig fiir Synchronisationszwecke in Spread-Spectrum-Systemen einge-
setzt [105]. Notwendig ist hier aber nicht eine einzelne Codefolge, sondern eine Codefami-
lie, besonders giinstige Eigenschaften besitzen dabei die sogenannten GOLD-Sequenzen
[105], [199], welche aus diesem Grund auch beim GPS-Verfahren verwendet werden und
auch hier eingesetzt werden sollten. Im Gegensatz zum GPS-Verfahren sind jedoch hier
Folgen mit einer erheblich kiirzeren Folgendauer sinnvoll. Denkbar ist insbesondere eine
Folgenldnge von 127, eventuell noch von 255.

Die Folgenlénge L bestimmt zusammen mit der Anzahl der Sender N, der Modulati-
onstaktfrequenz f, sowie der Pausendauer ¢pq,sc zundchst die Wiederholfrequenz fy fiir

jede einzelne Folge pro Sender, siche hierzu auch Abschnitt 5.9.2:

For = 1 B 1
v Ns (L/fp+tPause) B Ns 'ts

(5.3)

Aus der Wiederholfrequenz fy ergibt sich folgende Distanz Do, innerhalb welcher eine

eindeutige Ortsauflosung moglich ist:

Do= - (5.4)

2Eine genaue Definition der PRN-Folgen ist in [105], S. 216 ff. angegeben, wichtig ist hier insbesondere

die Zweiwertigkeit der Autokorrelationsfunktion
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Dabei gibt ¢ jeweils die Ausbreitungsgeschwindigkeit, d.h. ndherungsweise die Lichtge-
schwindigkeit an. Die Distanz Do sollte grofler sein als die maximale Entfernung zwischen
einem beliebigen Sender und dem Empfinger.

Als Beispiel soll eine Folgenliange L von 127, eine Senderzahl Ny von 4, eine Pausen-
zeit tpgyse von 0 und eine Modulationstaktfrequenz f, von 500 MHz angenommen werden,
wodurch sich eine zuldssige Distanz Dy von 304.6 m ergibt, was fiir die gedachten An-
wendungsfille mehr als ausreichend sein diirfte.

Die GOLD-Folgen werden aus 2 einzelnen, ausgewéhlten PRN-Folgen durch Addi-
tion gebildet. Diese PRN-Folgen sind dabei Folgen maximaler Lénge, sog. m-Sequenzen,
welche z.B. durch riickgekoppelte Schieberegister erzeugt werden konnen. Mit einem riick-
gekoppelten Schieberegister der Lénge n 148t sich eine Folge mit der maximal ldngsten
Periode L = 2" — 1 erzeugen, wodurch der obige Begriff Folgen maximaler Linge definiert
wird. Dabei konnen aber nur bestimmte Riickfithrpositionen beim Schieberegister verwen-
det werden, fiir die Folgenldnge von 127 existieren z.B. 9 verschiedene Riickfithrmoglich-
keiten, welche zu m-Sequenzen fiithren [105]. Die geeigneten Riickfithrpositionen kénnen
empirisch fiir jede beliebige Schieberegisterlinge dadurch ermittelt werden, dafl gepriift
wird, ob mit den aktuell gew#hlten Riickfiithrpositionen eine Folge mit der Periodendauer
L = 2" — 1 erzeugt wird oder nicht, wobei nach [105] aber nur eine geradzahlige An-
zahl an Riickfiihrpositionen eine m-Sequenz bilden kann. Die Autokorrelationsfunktion
einer m-Sequenz nimmt dabei als Korrelationshauptspitze den Wert L und ansonsten
den Wert -1 an [105]. Wenn man jedoch mit den m-Sequenzen einer Schieberegisterlange
eine Codefamilie bildet, ergeben sich relativ grofie - und damit schlechte - maximale
Werte bei der Kreuzkorrelation. Bei einer Folgenldnge L von 127 ergibt sich bei einer m-
Sequenzencodefamilie ein maximaler Wert fiir die Kreuzkorrelation zweier m-Sequenzen
von 41, d.h. der Kreuzkorrelationswert hat einen maximalen Wert von 32 % im Vergleich
zur gesuchten Korrelationshauptspitze.

Durch eine Modulo-2-Addition von zwei besonders ausgewéhlten m-Sequenzen 148t
sich aber eine bestimmte ausgewihlte Codefamilie definieren, welche deutlich niedrige
Kreuzkorrelationswerte aufweist. Um nun die unterschiedlichen Folgen innerhalb dieser
Codefamilie zu generieren, wird bei einer der beiden Schieberegister eine Phasenverschie-
bung um eine ganzzahlige Bitzahl vorgenommen. Man erhilt so, z.B. fiir die Folgenldnge
von 127, insgesamt 129 unterschiedliche Folgen. Die so erhaltenen ausgewéhlten Folgen
bezeichnet man dann als GOLD-Folgen. Die Auswahl geeigneter m-Sequenzenpaare fiir
die Generierung einer GOLD-Folgenfamilie kann dabei nach der in [105], S. 296 ff. ge-
nannten und dort abgeleiteten Konstruktionsvorschrift erfolgen. Damit lassen sich dann
auch die Korrelationseigenschaften analytisch ableiten. Die Nebenwerte der Autokorre-

lationsfunktion sind dabei identisch mit den 3-wertigen Kreuzkorrelationswerten, welche
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entweder den in der Tabelle 5.3 genannten max. Wert mit negativen Vorzeichen, den Ta-
bellenwert mit positiven Vorzeichen minus 2 oder den Wert -1 annehmen. Die in Tabelle
5.3 genannten maximalen Kreuzkorrelationswerte entsprechen dabei zumindest fiir eine
ungerade Schieberegisterlénge n den theoretisch minimal moglichen Werten, so daf3 in die-
sen Fillen die GOLD-Folge eine optimale Codefamilie darstellt, siche hierzu [105], S.300.
Nachfolgende Tabelle gibt die moglichen GOLD-Folgen an, jeweils fiir eine Folgenlénge
von 31, 127 und 255 [105]:

Folgenlange | Schieberegisterlange | Ausgewéhltes Paar

[L] 1]

31 5 [5,3] [5,4,3,2]

127 7 [7,3] [7,3,2,1] oder
[7,3,2,1] [7,5,4,3,2,1]

255 8 [8,7,6,5,2,1] [8,7,6,1]

Tab. 5.2: Geeignete GOLD-Folgensequenzen

Die in der letzten Spalte in Klammern angegebenen Zahlen geben dabei an, welche Schie-
beregisterausgénge mit einer EXOR-Verkniipfung verbunden und auf den Eingang zuriick-
gefiihrt werden. Folgende Skizze zeigt die Schieberegisteranordnung fiir eine Folgenlénge

von 127, geméf der ersten Mdoglichkeit fiir diese Folgenldnge aus obiger Tabelle:

S

112 ,3|4|5|6]|7

Schieberegister 1

T

112, 3|4|5|6]|7

@ Ausgang

y Goldfolge p(n)

Schieberegister 2

Abb. 5.1: Schieberegisteranordnung fiir GOLD-Folgen

In folgender Tabelle werden fiir die hier interessanten Folgenléngen die max. Werte

der Kreuzkorrelationsfunktion fiir die GOLD-Folgen angegeben [105], wobei der angege-
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bene maximale Wert der Kreuzkorrelationsfunktion auch als Verhaltnis zum Wert der

Korrelationsspitze der Autokorrelationsfunktion dargestellt wird:

Folgenldnge | Zahl der Folgen | max. Wert der Kreuz- | prozentualer max. KKF-Wert
(L] M] korrelationsfunktion | bzgl. der AKF-Spitze

31 33 7 21,2 %

127 129 15 11,6 %

255 257 31 12,1 %

Tab. 5.3: Kreuzkorrelation der GOLD-Folgen

5.4 2-dimensionale Positionsbestimmung in der

Ebene ohne Fehlerbetrachtung

Bei mobilen, autonomen Fahrzeugen wird es in den meisten Féllen ausreichend sein, die
Fahrzeugposition 2-dimensional zu bestimmen, d.h., daf} eine Information iiber die aktu-
elle Hohe nicht bestimmt werden mufl. In diesem Fall ist es ausreichend, wenn mindestens
3 Sender zur Verfiigung stehen. *

Die Positionsbestimmung erfolgt dann, nach Bestimmung der Pseudo-Entfernung mit-
tels entsprechender Codeauswertung, durch eine entsprechende Reduzierung der Glei-
chungen (2.2) bis (2.5) auf 2 Dimensionen und eine moglichst effiziente Auflésung des
entsprechenden nichtlinearen Gleichungssystems. Um bei einem bewegten Fahrzeug eine
moglichst genaue Positionsbestimmung durchfithren zu koénnen, ist eine moéglichst kur-
ze Zeitdauer fiir die Auflosung dieses Gleichungssystems anzustreben. Es sollen deshalb
nachfolgend die Auflosung dieses Gleichungssystems und die moglichen Berechnungszeiten
- mit heute verfiigbaren Rechnersystemen - dargestellt werden.

Zunéchst muf} die Position s; der einzelnen Mikrowellensender moglichst exakt bekannt

5= ( o ) (5.5)
ysi

Entsprechend wird dann auch der gesuchte Empfangsvektor € fiir das Fahrzeug definiert:

sein. Analog zu Gleichung (2.2) gilt:

3Um bei moglichen Abschattungen einzelner Sender eine hohere Systemzuverlissigkeit zu erzielen,

kann jedoch eine grofiere Anzahl an Sendern sinnvoll sein, siehe Abschnitt 5.6.2.
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&= ( te ) (5.6)
ye

Die tatsdchliche Entfernung [; zwischen dem Sender ¢ und dem Empfanger 148t sich dann

wie folgt darstellen:

li=c (ty, —to) (5.7)

Dabei geben t, wieder die unbekannte Zeit im Empfénger und ¢,,, die gemessene Pseudo-
laufzeit an. Im Gegensatz zur Gleichung (2.4) wird hier die Ausbreitungsgeschwindigkeit
als konstant angenommen, was in einem begrenzten Raum auch mit einer hinreichend
kleinen Abweichung zuléssig sein wird. Die Bestimmung der Ausbreitungsgeschwindigkeit
und die Betrachtung der Melabweichungen in Abhéngigkeit von Temperatur, Luftdruck
und Luftzusammensetzung ist weiter unten angegeben.

Fiir die Bestimmung der 3 Unbekannten x.,y. und t. sind somit 3 Gleichungen not-

wendig, man erhélt das Gleichungssystem:

\/(xs1 - xe)Q + (ySI - ye)2 =cC- (tm1 - te)

V@ =202+ (e =y )2 = ¢+ (tmy — 1) (5.8)

\/(xss - ZL‘€>2 + (ys3 - ye)2 =cC (tm3 - te)

Wichtig ist hierbei eine erhebliche Vereinfachung dieses Gleichungssystems, gegeniiber

dem Gleichungssystem (2.5). Bei der Auflosung dieses nichtlinearen Gleichungssystems
ist es sinnvoll, als Startwert fiir die iterative Gleichungslosung den Positionswert aus der
letzten Positionsberechnung zu verwenden.

Um die Zeitdauer und den Aufwand bei der Losung des obigen Gleichungssystems zu
bestimmen, wurde ein entsprechendes Programm zur iterativen Losung dieses Gleichungs-
systems erstellt. In [145] ist hierfiir die Methode von Newton-Kantorowitsch empfohlen
worden, welche u.a. in [41] gut beschrieben ist. Das Berechnungsverfahren ersetzt dabei
das nichtlineare Gleichungssystem durch eine geeignete lineare Abbildung. Bei dieser li-
nearen Abbildung wird die Jacobische Matrix A, welche die partiellen Ableitungen aller
nichtlinearen Funktionen nach allen Unbekannten im Startpunkt darstellt, als Grundlage
verwendet.

Das obige nichtlineare Gleichungssystem wird hierzu umgeschrieben, so dafl das Glei-

chungssystem f(z., ye, t.) gilt:



86 Kapitel 5 : Positionsbestimmung mit aktiven Mikrowellensensoren

1
fi(Te, ye, te) = o \/($31 —Te)? + (Ysy — Ye)? — (tmy — L) =0

fa(ze,ye, te) = — - \/($32 — Te)? + (Ysy — Ye)? — (tmy —te) =0 (5.9)

Ol ol

fs(@e, Yeste) = = \/(x83 — Ze)® + (Yss — Ye)® — (tmg — L) =0

Gegeben sei nun eine Naherungslosung (e, , Ye, , Le, ), Welche als Startwert verwendet wird.
Mit dieser Ndherungslosung wird dann eine Linearisierung des obigen nichtlinearen Glei-

chungssystems f(x., ye, t) vorgenommen:

Te — Tey
0=L(z)=A"| ye—yey | +5(@ey:Yeo>tey) (5.10)
te - teo

Die Jacobische Matrix A wird dabei definiert durch:

_0(f1, fa, fs)
A= (e, Ye, te)

Die einzelnen 3 Zeilen dieser Matrix entsprechen dabei:

( _(xsi - xe) _(ysi B ye)

(e, = 22+ (s, — 4e)® €\ (@e, — 2)2 + (Us, — W

Dabei gibt ¢ die Zeilennummer an. Dieses Gleichungssystem L(z) wird dann nach

(5.11)

Te=Teq, Ye=Yeq, te=leg

= 1) L i=1,2,3  (5.12)

(Ze, Ye, te) aufgeldst, hierfiir gilt die folgende Gleichung;:

Te Leg
Ye = | Yeq - A_l : f<xeou Yeos teo) (513)
te teo

Die Berechnung der invertierten Matrix A~! erfolgt dabei iiber die Berechnung der Ad-
junkten und der Determinanten von A, siehe [41]. Dabei wird eine direkte Berechnung der
invertierten Matrix - ohne zusétzliche Iteration - erreicht, was fiir eine moglichst schnel-
le Auswertung des Gleichungssystems wichtig ist. Es wird dann gepriift, ob die folgende

Fehlerschranke e unterschritten oder erreicht wird:

V(@ = 002+ (e — Yoo )2 + (fe — )2 < € (5.14)

Wenn die Fehlerschranke unterschritten oder erreicht wird, erfolgt der Abbruch des Ite-

rationsvorgangs, die Werte (., ¥.) sind die gesuchten Positionswerte, ansonsten werden
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dann die Werte (2., ¥, t.) als neue Startwerte verwendet und die Iteration beginnt erneut
mit der Berechnung der Jacobischen Matrix A in den neuen Startwerten. Da es bei be-
sonders ungiinstiger Wahl des Startvektors moglich ist, dal das Losungsverfahren nicht
konvergiert, ist es sinnvoll wenn ein zusétzlicher Abbruch der Iteration durchgefiithrt wird,
sobald eine bestimmte Anzahl an Iterationen iiberschritten wird.

Der gesamte Ablauf dieses iterativen Losungsverfahrens 148t sich wie folgt zusammen-

fassen:

e Festlegung eines geeigneten Startvektors.

Berechnung der Matrix A.

Umrechnung in die invertierte Matrix A~

Auflosung des Gleichungssystems nach (e, ye, te).

Wenn die Fehlerschranke unterschritten oder erreicht wird oder die maximale

zuldssige Zahl an Iterationen iiberschritten ist, Abbruch der Iteration. Ansonsten

Neuzuweisung des Startvektors und Riicksprung zur Berechnung der Matrix A.

Das Berechnungsverfahren wurde auf einem Pentium-Prozessor mit 166 MHz unter
LINUX implementiert und getestet. Der Gleichungsléser benétigt dabei pro Iteration nur
4 reelle Wurzelberechnungen und 54 Multiplikationen. Die 3 Sender wurden so plaziert,
daf sie ein kartesisches Koordinatensystem aufspannen, der erste Sender befindet sich im
Koordinatenursprung (0, 0), der zweite Sender befindet sich auf der y-Achse (0, 100 m),
der dritte Sender befindet sich auf der x-Achse (100 m, 0). Als sinnvoller Startwert wurde
der Punkt (50 m, 50 m) ausgew#hlt. Innerhalb des Bereichs von 0 bis 100 m fiir die x-
und y-Komponente der Empfangerposition ist dabei nach max. nur 6 Iterationsschritten
mit einer Genauigkeit von mindestens 500 um die Positionsberechnung abgeschlossen.
Hierfiir wurde eine Berechnungszeit von max. 70 psek benttigt. Wenn sich die Empfénger-
position im Umkreis von max. ca. 20 m von dem Startwert befindet, ist die Berechnung
bereits nach 4 Iterationsschritten abgeschlossen. Um den Konvergenzbereich zu untersu-
chen, wurde bei einem festen Startwert bei (50 m, 50 m) die Empfangerposition im Bereich
von 0 bis +100 m auf der x- und y-Achse schrittweise festgelegt und festgestellt, ob das Be-

rechnungsverfahren zum richtigen Wert konvergiert. Die Punkte in nachfolgender Skizze

zeigen, wo keine Konvergenz innerhalb dieses Bereichs auftritt:

4Bei der hier angegebenen Genauigkeit werden noch keinerlei Meabweichungen beriicksichtigt, auch

ist die endliche Auflésung bei der Pseudolaufzeitmessung hier unberiicksichtigt geblieben.
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Abb. 5.2: Konvergenzbereich des iterativen Gleichungslosers beim Startwert (50 m, 50 m)

Wenn durch ungiinstige Wahl des Startwertes keine Konvergenz zum richtigen Wert er-
folgt, kann dies dadurch erkannt werden, da8 sich eine groflere Anzahl an Iterationswerten
bis zu einem falschen Konvergenzpunkt ergibt und das falsche Ergebnis auflerhalb eines
sinnvollen Bereichs liegt. Bei den obigen Beispielrechnungen liegt ein falscher Konver-
genzpunkt immer bei negativen Positionswerten, so dafl diese eindeutig erkannt werden
konnen.

Wenn eine fehlerhafte Konvergenz auftritt, mufl das Berechnungsverfahren einfach
nochmals mit einem verdnderten Startwert neu gestartet werden. Aufgrund des grofien
Konvergenzbereiches wird dieser Fall aber nur beim Neuinitialisieren des Systems und
nicht im laufenden Betrieb auftreten. Durch eine verdnderte Wahl des Startvektors ist
aber die Konvergenz zum richtigen Positionswert immer sichergestellt, im obigen Beispiel
ist die Konvergenz auch in dem skizzierten Bereich garantiert, wenn bei einer wiederhol-
ten Berechnung der Startwert z.B. auf den Punkt (0 m, 0 m) gelegt wird. Abschlieend
bleibt festzuhalten, dafl eine sehr schnelle Berechnung mit einem ausreichend grofien Kon-
vergenzbereich moglich ist, so dafl auch bei bewegten Fahrzeugen eine Bestimmung der

aktuellen Fahrzeugposition in Echtzeit durchgefiihrt werden kann.

5.5 Auswahl und Dimensionierung der Sende- und

Empfangsantenne

Die Richtcharakteristik einer geeigneten Antenne mufl ndherungsweise einer Halbkugel
entsprechen. Hierfiir eignet sich insbesondere die sog. Patchantenne, welche in Mikro-
striptechnik realisiert wird. Dabei wird eine Leiterbahnstruktur auf einem geeigneten
dielektrischen Tridger, dem Substrat, aufgebracht [140],[156],[204],[205], wobei sich un-
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terhalb vom Substrat die Massefliche befindet. Folgende Skizze zeigt den Grundaufbau

einer Patchantenne in quadratischer Bauform, 5 welche hier besonders gut geeignet ist:

Abb. 5.3: Grundaufbau einer quadratischen Patchantenne

Die Patchantenne wird als A/2 - Resonator betrieben, wodurch sich - bei einer qua-

dratischen Struktur - unmittelbar, mit Ao = ¢/ fo, die Kantenlidnge ergibt [156]:

c

d= m (5.15)
Bei der Gleichung (5.15) wird, nach [140], die Kantenldnge mit einem Fehler von bis zu
20 % bestimmt, in [140] sind jedoch auch komplexere Gleichungen fiir die Bestimmung der
Resonanzfrequenz mit einer Genauigkeit von 3 % angeben, da die Antenne jedoch ohnehin
mit einem entsprechenden Mikrowellendesign-CAE-Programm entworfen werden muf, ist
obige Abschitzung zunéchst ausreichend. Obige Antenne fithrt eine Abstrahlung auch
bei definierten Oberwellenresonanzfrequenzen f,, = v/m2?+n? - fy mit m,n = 0,1, 2...
durch, wobei schaltungstechnisch dafiir gesorgt werden muf3, dal keine Oberwellen in
unzulédssiger Intensitit abgestrahlt werden konnen. Fiir die vorgeschlagenen Frequenzen
ergeben sich folgende Kantenlédngen als Abschétzung, wenn z.B. Teflon als Dielektrikum

mit e, = 2.0 verwendet wird:

Frequenz | Kantenlénge d

24.15 GHz | 4,39 mm
61.25 CHz | 1.73 mm Tab. 5.4: Abmessungen der Patchantenne

76.5 GHz | 1,39 mm

°In [257] sind aber auch kreisformige Strukturen angegeben worden, mit welchen sich eine zirkulare

Abstrahlung erreichen 14£3t.
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Geeignete Dielektrika sollten ein niedriges ¢, aufweisen, weil dies unmittelbar zu gerin-
gen dielektrischen Verlusten fiihrt [204] und die Bandbreite bei abnehmendem ¢, ansteigt.
Auch sollte der dielektrische Verlustfaktor tan  moglichst klein sein und es sollten me-
chanisch stabile und diinne Substratschichten herstellbar sein. Neben Teflonverbindungen
ist hierfiir z.B. das Substratmaterial RT/Duroid 5880 mit ¢, = 2.2 und einem Verlust-
faktor von nur tand = 9 - 104, welcher fiir alle oben betrachteten Frequenzen giiltig
ist, besonders gut geeignet, siche [266]. Uber die Dicke der Substratschicht 1Bt sich die
Bandbreite beeinflussen, ein dickeres Substrat fiihrt bei den hier vorliegenden kleinen ¢,.-
Werten zu einer Vergroflerung bei der Bandbreite. Bei €,-Werten von etwa 2 bis 2.5 sollte
die Substratdicke aber kleiner als 1/15 der Wellenlénge in Luft sein, um zusétzliche Ver-
luste zu vermeiden [140],[204]. Somit sollte bei einer Sendefrequenz von 61.25 GHz die

Substratdicke kleiner sein als etwa 325 pym.

Durch eine geeignete Realisierung der Ein- und Auskopplung kann eine Sende- bzw.
Empfangsantenne konstruiert werden, welche nur zirkular polarisierte Wellen mit einer
definierten Drehrichtung sendet und auch wieder empfingt. Wie im Anhang B und im
Abschnitt 5.6.2 ausgefiihrt, wird bei einer Reflexion in der {iberwiegenden Zahl der Félle
die Drehrichtung einer zirkular polarisierten Welle umgekehrt. Wenn die Empfangsan-
tenne nun zirkulare Wellen mit der gedrehten Polarisationsrichtung unterdriickt, ergeben
sich erhebliche Vorteile beim Mehrwegeempfang, weshalb hier nur mit zirkular polarisier-
ten Wellen gearbeitet werden soll. Beim Entwurf der Antenne ist aber darauf zu achten,
dafl eine moglichst ideale zirkulare Welle iiber den gesamten abgestrahlten Raumbereich
erzeugt wird. Die Empfangsantenne ist dabei identisch wie die Sendeantenne aufgebaut
und hat ein reziprokes Verhalten. Eine zirkular polarisierte Welle kénnte mit einer nihe-
rungsweise quadratischen Patchantenne auch mit einem einzelnen exakt definierten Ein-
speisepunkt erzeugt werden [140], die Anforderungen an die Prézision der Strukturen
sind dabei aber so hoch, daf§ es insbesondere bei héheren Frequenzen kaum moglich ist,
eine moglichst ideale zirkulare Welle zuverlissig zu generieren [205]. Statt dessen soll-
te die Ein- und Auskopplung iiber eine getrennte Ansteuerung der senkrechten und der
parallelen Polarisationskomponente erfolgen. Wichtig ist, dafy die Zuleitung fiir eine Pola-
risationskomponente moglichst exakt um \/4 langer ist als fiir die andere Komponente, in
dem Sinne ist folgende Skizze somit nur als Prinzipschaltung zu verstehen. Die Ansteue-
rung sollte moglichst nicht iiber Zuleitungen in der gleichen Metallisierungsebene erfolgen,
statt dessen ist eine Einspeisung iiber eine kleine Durchkontaktierung denkbar, wobei die
Leitungsldnge und Leitungsinduktivitdt der Durchkontaktierung mitberiicksichtigt wer-
den muf}. Sinnvoll ist eine Realisierung mit mindestens 3 Metallisierungsebenen, auf der
obersten Metallisierungsebene befindet sich dabei die strahlende Patchstruktur, auf der

mittleren Metallisierungsebene ist die Masseflache angeordnet und auf der unteren Me-
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tallisierungsebene befinden sich die Zuleitungen mit der Sende- oder Empfangselektronik,
wodurch eine Kopplung zwischen der Antenne und der Elektronik zuverldssig vermieden

wird.

A4

Ua
2
Abb. 5.4: Ansteuerung der Patchantenne fiir zirkulare Polarisation

Anstelle einer aufwendigen Durchkontaktierung ist aber auch eine Einkopplung iiber einen
Schlitz in der Massefliache unter dem Patch denkbar, wodurch sich eine besonders einfache
technologische Realisierung ergibt [140], [204].

Bei den Antennenverlusten sind sowohl die dielektrischen Verluste als auch die ohm-
schen Verluste zu beriicksichtigen. Bei den sehr kleinen Abmessungen und den oben dar-
gestellten kleinen dielektrischen Verlustfaktoren kénnen jedoch beide Werte, bei der hier
vorliegenden hohen Abstrahlfrequenz, fast vollstdndig ignoriert werden. Es ergibt sich ein
Antennenwirkungsgrad, definiert als Verhéltnis aus abgestrahlter Leistung zu abgestrahl-
ter Leistung plus Verlusten von fast 100 % [140], [204]. Verluste, welche bei der Ein- oder
Auskopplung entstehen, sind dabei aber noch nicht beriicksichtigt.

Die Bandbreite liegt bei den hier diskutierten Substraten bei maximaler Substratdicke
bei einigen Prozent, was fiir diese Anwendung ausreichend ist. Durch eine Reduzierung
der Substratdicke 148t sich die Bandbreite sehr gut auf den im jeweiligen Frequenzbereich
benotigten Wert einstellen.

Wichtig ist der sogenannte Antennengewinn, welcher durch den Richtfaktor der An-
tenne, d.h. dem Verhéltnis aus der Strahlungsintensitit in Hauptabstrahlrichtung und
der durchschnittlichen Strahlungsintensitét, bei zusétzlicher Beriicksichtigung der Verlu-
ste, definiert wird. In diesem Anwendungsfall ist der Antennengewinn etwa gleich dem

Richtfaktor zu setzen. Nach [140] wird bei rechteckigen Patchantennen ein Antennenge-
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winn von knapp 6 dB erreicht. Bei quadratischen Antennen kann, zumindest nach [156],
ein Richtfaktor von maximal 9.5 dB bei zirkularer Polarisation erreicht werden. Aufler-
halb der Hauptabstrahlrichtung wird der Antennengewinn jedoch - geméfl dem folgenden
Absatz - entsprechend kleiner sein.

Die Betrachtung der Antennenrichtcharakteristik kann innerhalb eines Kreiskegels
durchgefithrt werden, welcher senkrecht auf der Patchstruktur steht. Innerhalb eines Off-
nungswinkels von ungefdhr + 45° wird im Vergleich zur senkrechten Hauptabstrahlrich-
tung eine Reduzierung des abgestrahlten E-Feldes von maximal 3 dB zu beobachten sein.
Im Vergleich zur Hauptabstrahlrichtung wird innerhalb dieses Kreiskegels auch noch néhe-
rungsweise eine ideale zirkulare Welle abgestrahlt, mit einem maximalen Unterschied von
weniger als 3 dB zwischen der senkrechten und der parallelen Polarisationskomponente
[140], [204], [257]. Innerhalb eines erweiterten Kreiskegels mit einem Offnungswinkel von
etwa £ 85° kann sich dann aber eine Reduzierung der Empfindlichkeit oder der Abstrah-
lung von bis zu 10 dB ergeben, auch die Unterschiede zwischen den beiden Polarisati-
onskomponenten kénnen im Maximalfall diese Groenordnung erreichen. In [156] ist aber
auch eine GPS-Patchantenne beschrieben worden, welche ab einem Elevationswinkel von
etwa 15° bereits die volle Empfindlichkeit erreicht. Oberhalb eines Offnungswinkels von

+ 85° wird sich aber auf jeden Fall eine stark reduzierte Empfindlichkeit ergeben.

5.5.1 Antennenrauschen

Bereits an den unbeschalteten Klemmen einer Antenne 1a8t sich eine Rauschspannung
messen, welche von der Erdatmosphére, dem Sonnenrauschen und dem kosmischen Hin-
tergrundrauschen ausgeht [368]. Weiterhin ergibt sich ein zusétzliches Rauschen durch
die ohmschen Verluste der Antenne, welche direkt als Widerstandsrauschen dargestellt
werden konnen.

In dem angegebenen Frequenzbereich ist primér das atmosphérische Rauschen zu
beriicksichtigen. Die Antennenrauschleistung N4 wird iiber die Antennenrauschtempe-

ratur T4 (in Kelvin ) beschrieben, wobei folgender Zusammenhang gilt:
Niy=EkTyAf (5.16)

wobei k die Boltzmannkonstante und A f den Frequenzbereich angibt.

In erster Ndherung kann bei einer Patchantenne von einer Antennenrauschtemperatur,
bedingt durch Widerstandsrauschen und atmosphérischem Rauschen, von max. 300 K, in
dem interessanten Frequenzbereich von 24 bis 77 GHz, ausgegangen werden. Es ergibt
sich eine maximale Rauschleistung von Ny = 4.2 pW, bezogen auf eine maximale Signal-
bandbreite von 1 GHz.
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5.6 Betrachtung der Meflabweichungen

5.6.1 Mef3abweichungen durch endliche Abmessungen der

Sende- und Empfangsantennen

Durch die geringen Antennenabmessungen, welche deutlich kleiner sind als die angestreb-
te Genauigkeit von 1 cm, sollten sich keine weiteren Melabweichungen von Bedeutung

ergeben.

5.6.2 Beriicksichtigung des Mehrwegeempfangs

Beim Einsatz innerhalb von Geb&uden - aber auch im Freigeldinde mit Geb&duden oder
anderen groferen Objekten - wird es immer zu einer Reflexion der Sendesignale an diesen
Objekten kommen, so dafl der Empféanger praktisch immer neben dem direkten gesendeten
Signal auch mehrere reflektierte Signale empfangen wird. Beim Mehrwegeempfang sind

grundsétzlich 2 Falle zu unterscheiden:

e Das direktempfangene Signal wird abgeschattet, der Empfianger erhélt nur von Ob-
jekten reflektierte Signale. Solange diese reflektierten Signale mit einer ausreichen-
den Stdrke empfangen werden, wird der Empfinger nicht in der Lage sein, zu er-
kennen, daf} kein Direktempfang mehr vorliegt. Die Laufzeit- und Streckenmessung
fithrt dann zu einem falschen Ergebnis, die Position kann falsch bestimmt werden.
Um eine derartige falsche Positionsbestimmung zu erkennen, bieten sich folgende

grundsétzliche Moglichkeiten:

1. Wenn mehr als 3 Sender zur Verfiigung stehen, durch die Abschattung aber
noch mindestens 3 Sender direkt empfangen werden, kann mit der Kombinati-
on dieser 3 direktempfangenen Sender noch eine richtige Positionsbestimmung
durchgefiihrt werden. Z.B. liefert bei 4 Sendern genau eine Kombination mit
3 Sendern von 4 moglichen Kombinationen das richtige Ergebnis. Um dieses
richtige Ergebnis auszuwéhlen, ist die Verwendung von zusétzlichen Radsenso-
ren notwendig, mit welchen die Position am neuen Mefipunkt ndherungsweise
bestimmt werden kann. Dadurch kann weitgehend zuverldssig bestimmt wer-
den, welche Messung von allen Kombinationsmdoglichkeiten korrekt ist. Sollte
beim Einsatz von 4 Sendern mehr als 1 Sender abgeschattet sein, ist es durch
die Positionsmessung mittels Radsensoren zumindest moglich, dies zu erken-
nen. Eine Neubestimmung der Position durch die Radsensoren wird aber nur
dann moglich sein, wenn bei der letzten giiltigen Messung auch die Richtung

des Fahrzeugs moglichst exakt gemessen worden ist, siehe Abschnitt 5.11 .
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2. Wenn nur 3 Sender zur Verfiigung stehen, kann mit den Radsensoren nur
iiberpriift werden, ob die Positionsberechnung weitgehend richtige Ergebnis-
se geliefert hat. Wenn nein, muf$ auf eine weitere exakte Positionsbestimmung
zunéchst verzichtet werden und die Position kann nur mittels der Radsensoren
- unter Beriicksichtigung der zu erwartenden Messabweichungen - zumindest
ndherungsweise neu bestimmt werden. Hierzu ist auch die Kenntnis der Fahr-
zeugrichtung, zum Zeitpunkt der letzten auf Mikrowellenlandmarken gestiitz-

ten Positionsberechnung, notwendig, siehe hierzu Abschnitt 3.1.2.

Zusammenfassend bleibt festzuhalten, dafl der Einsatz von zusétzlichen Radsensoren

zwingend notwendig ist um Abschattungen zu erkennen.

Wenn nun zusétzlich zum direkten Signal auch an Objekten reflektierte Signale
empfangen werden, verfiigen diese reflektierten Signale iiber eine groflere Ausbrei-
tungsstrecke und - bei einer einzelnen Reflexion - i.a. {iber eine kleinere Signalampli-
tude als das direktempfangene Signal. Wenn nur eine einzelne, punktuelle Reflexion
auftritt, ergibt sich ein Summensignal durch Uberlagerung des direkten und des re-
flektierten Signals. Eine einzelne spiegelnde Reflexion kann dabei wie folgt skizziert

werden:

Reflektor

H Sendeantenne

’
NS
/
/

.H Empfangs-
antenne

Abb. 5.5: Einfache spiegelnde Reflexion

Unabhéngig von der Lage der Sende- und Empfangsantenne wird sich an einer senk-
rechten, glatten Wand immer ein Punkt ergeben, wo eine Reflexion so durchgefiihrt
werden kann, dafl Einfalls- und Ausfallswinkel gleich grof§ sind und sich somit ei-

ne spiegelnde Reflexion ergibt. Bei den in der Praxis im allgemeinen auftretenden
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Oberflachen und Wellenléngen von zumindest einigen Millimetern kann eine mogli-
che Oberflichenrauheit, geméaf Abschnitt B.4, fast immer ignoriert werden, so dafl

tatséchlich eine spiegelnde Reflexion auftritt.

Bei der mathematischen Darstellung der Einzelreflexion ist folgende Darstellung

sinnvoll, siehe z.B. [225], ¢ zuniichst gilt fiir das Sendesignal s(t):
s(t) = A* sin(wot + p(t)m) (5.17)

Dabei gibt wg = 27 fy die Sendertrégerfrequenz und p(t) das Pseudozufallssignal an.
Fiir das direktempfangene Signal e(t) im Abstand D ergibt sich dementsprechend:

D D
e(t) = ke x sin(wy (t — —) +p(t — —) m) (5.18)
c c
Fiir das reflektierte Signal e, () mit der zuriickgelegten Wegstrecke r ergibt sich
analog:
en(t) = Ky % sin(wo (t — =)+ p(t — 2 7) (5.19)
c c

Die Summe ey.s(t) = e(t) + e,(t) ergibt das gesamte Empfangssignal. Der Faktor
k. 1aBt sich gemaf Gleichung (5.25) aus der Streckendampfung und der Amplitude
A des Sendesignals berechnen, wenn auch der reale Antennengewinn fiir die aktuell
giiltige Einfallsrichtung bekannt ist. Demgegeniiber ist die genaue Berechnung des
Faktors k, aber recht schwierig und nur moglich, wenn man die exakten Einfallswin-
kel am Reflektor und bei den Antennen sowie die genauen Richtcharakteristiken der
Antennen kennt. Dabei ist insbesondere zu beachten, dafl i.a. bereits eine elliptisch
polarisierte Welle abgestrahlt wird, ein dielektrischer Reflektor - in Abhéngigkeit
vom Einfallswinkel - das Verhéltnis der senkrechten und der parallelen Polarisa-
tionskomponente weiter verdndert und auch die Empfangsantenne, i.a. fiir beide
Polarisationskomponenten, unterschiedlich stark empfindlich ist. Im Ergebnis wird
der Faktor k, aber praktisch immer kleiner sein als der Faktor k., in der {iberwiegen-
den Zahl der Félle wird k, sogar um mehr als 50 % kleiner sein als k.. Angaben zum
Reflexionsverhalten unterschiedlicher realer Reflektoren findet man in [66], [114],
[123], [159], [206], [207], [276] und [277]. Eine Darstellung bzgl. des Reflexionsver-
haltens bei dielektrischen und metallischen Reflektoren unter Beriicksichtigung der

Antennenrichtcharakteristik ist im Anhang B im Detail angegeben.

In Abschnitt 5.8 und im Anhang F wird durch umfangreiche Simulationsrechnungen

das Verhalten bei einem entsprechenden Mehrwegeempfang im Detail untersucht,

5Diese Darstellung unterscheidet sich beim Sendesignal s(t) gegeniiber der im Anhang D gemachten

Ableitung, ergibt jedoch die selben Ergebnisse.
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wobei obige Gleichungen (5.17) bis (5.19) als Grundlage verwendet werden. Unter
Beriicksichtigung der dort dargestellten Detailergebnisse - siehe hierzu insbesondere
Tabelle B.1 - und unter Beriicksichtigung von Anhang B - siehe dort insbesondere

Abbildung B.6 - ist zusammenfassend festzuhalten:

1. In diesem Unterpunkt soll nur der Fall betrachtet werden, wenn die zuriickge-
legte Wegstrecke eines reflektierten Signals minus die Wegstrecke des direkt-
empfangenen Signals kleiner ist als der 1.4-fache Wert einer Code-Wellenldnge
¢/ fp. Grundsitzlich konnen hier Fehler bei der Bestimmung der richtigen Kor-
relationshauptspitze und somit der Pseudoentfernung auftreten. Bei der in Ab-
schnitt 5.8 verwendeten Modulationsfrequenz f, von 356.1 MHz - welche dabei
den max. sinnvollen Wert bei einer Ubertragungsbandbreite von 500 MHz dar-

stellt - ergibt sich eine Code-Wellenliinge von ca. 0.842 m.”

Wenn somit ein reflektiertes Signal mit einer Wegstrecke auftritt, welche um
weniger als 1.2 m grofer ist als die Wegstrecke des direktempfangenen Signals,
konnen Fehler auftreten, wenn zusétzlich dieses reflektierte Signal einen Pegel
von mindestens 20 % des direktempfangenen Signals aufweist. Wenn dieses
reflektierte Signal einen Pegel von unter 20 % des direktempfangenen Signals
besitzt, wird statt dessen mit sehr hoher Wahrscheinlichkeit keinerlei Stérung
auftreten, siche hierzu Abschnitt F.3.4 und [152], insbesondere Abschnitt 3.7.

Dies bedeutet, daf bei einer Reflexion an einem dielektrischen Reflektor nur bei
grofleren Reflektoreinfallswinkeln - ab ca. 60° - eine Stérung durch den Mehr-
wegeempfang auftreten kann und Reflexionen an einem einzelnen metallischen
Reflektor vollstandig ignoriert werden konnen. Die Auftrittswahrscheinlichkeit
fiir einen Fehler, bei der Bestimmung der Pseudoentfernung, liegt bei einem Re-
flektoreinfallswinkel von 70° bei ca. 50 %, wobei bei einer Wegstreckendifferenz
des reflektierten minus des direkten Signals von unter einer Codewellenlénge
die Fehlerwahrscheinlichkeit jedoch deutlich grofier als 50 % ist. Wenn das ge-
sendete Signal jedoch an einer geradzahligen Anzahl von z.B. 2 metallischen
Reflektoren nacheinander reflektiert wird, bis es die Empfangsantenne erreicht,
ist eine Storung des Korrelationssignals immer unabhéngig vom Reflektorein-
fallswinkel zu erwarten. Sollte das gesendete Signal jedoch nacheinander von ei-
nem metallischen und einem dielektrischen Reflektor reflektiert werden, konnte
eine Storung auftreten, solange der Einfallswinkel beim dielektrischen Reflektor
unter 70 bis 80° liegt.

"Die Modulationsfrequenz fp sollte aus schaltungstechnischen Griinden immer auch ein ganzzahliger

Teiler der Sendefrequenz fj sein, hier liegt der Teilungsfaktor bei 172.
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Wenn mehrere reflektierte Signale von unterschiedlichen Reflexionspunkten an
der Empfangsantenne eintreffen und mindestens 1 reflektiertes Signal obige
Entfernungsbedingung erfiillt, wird sich mit hoher Wahrscheinlichkeit kein Feh-
ler ergeben, solange jedes reflektierte Signal einen maximalen Pegel von 15 %

des direktempfangenen Signals besitzt.

2. In diesem Unterpunkt soll nun der Fall betrachtet werden, wenn die Weg-
streckendifferenz zwischen jedem reflektierten Signal und dem direkten Signal
grofer oder gleich ist als der 1.4-fache Wert einer Code-Wellenlénge ¢/ f,, von
0.842 m.

Durch umfangreiche Simulationsrechnungen - siehe hierzu wieder Abschnitt
F.3.4 und [152] - konnte nachgewiesen werden, daf hier mit sehr hoher Wahr-
scheinlichkeit keine erkennbaren Fehler bei der Bestimmung der richtigen Kor-
relationshauptspitze und somit der Pseudoentfernung auftreten werden. ® Dies
gilt auch dann noch, wenn das Signal zu 100 % an einem idealen Reflektor
- ohne Drehung der Polarisationsrichtung - reflektiert wiirde und eine ideale
Antennenrichtcharakteristik vorliegen wiirde. Auch wenn das gesendete Signal
mehrfach reflektiert wird, bis es die Empfangsantenne erreicht, wird hier keine

Storung auftreten, auch nicht bei metallischen Reflektoren.

Weiterhin werden auch beim gleichzeitigen Empfang von mehreren reflektier-
ten Signalen - im normalen Anwendungsfall - keine Fehler bei der Bestimmung
der Pseudoentfernung auftreten. Erst wenn sehr viele reflektierte Signale an
der Empfangsantenne gleichzeitig eintreffen, wird das direktempfangene Signal
so stark iiberdeckt, dafl eine korrekte Bestimmung der Korrelationshauptspitze
nicht mehr moglich sein wird. Denkbar wire dies z.B. dann, wenn die gesende-
ten Signale mit einem Reflektor auf die Empfangsantenne fokussiert werden,
wie dies z.B. mit einem gekriimmten Spiegel mdoglich wére. Beim praktischen

Einsatz wird es sich dabei aber um extrem seltene Ausnahmefille handeln.

Um stérende Reflexionen zu vermeiden, sollten folgende Richtlinien fiir die Plazierung

der Sende- und Empfangsantenne eingehalten werden:

e Die Sendeantenne sollte an der Decke in einer etwas abgehdngten Form angebracht

werden, mit der Hauptabstrahlrichtung nach unten.

e Die Empfangsantenne wird bei einem mobilen Fahrzeug moglichst hoch angebracht,

8Kein erkennbarer Fehler bedeutet dabei, daB die Pseudoentfernung mit einer Genauigkeit von

+ 8.41 mm oder besser bestimmt werden kann.
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mit der Hauptabstrahlrichtung nach oben. Der vertikale Abstand zwischen Sende-

und Empfangsantenne sollte moglichst klein sein.

e Die Absténde zwischen einem mdoglichen dielektrischen Reflektor und der Sende- und
Empfangsantenne sollten méglichst grofl sein. Wenn man von einem senkrechten Re-
flektor ausgeht und den vertikalen Abstand zwischen Sende- und Empfangsantenne
mit D, bezeichnet, kann folgender Zusammenhang - bei einem dielektrischen Re-
flektor - fiir den minimal notwendigen horizontalen Abstand a zwischen Reflektor
und Sendeantenne angegeben werden, wenn der Abstand b zwischen Reflektor und
Empfangsantenne durch die Abmessungen eines mobilen Roboters vorgegeben ist.
Dabei wird wieder von einem maximal zulédssigen Einfallswinkel von 60° bei einem

dielektrischen Reflektor ausgegangen:

a>0.577-D, —b (5.20)

Bei einem einzelnen metallischen Reflektor kann der Abstand a jedoch beliebig klein
sein, weil dieser dann die Drehrichtung der zirkular polarisierten Welle umdreht. Bei
der Konstruktion des mobilen Roboters sollte aber auch darauf geachtet werden, dafl
der minimale Abstand b moglichst grofl ist. Als Beispiel soll fiir D, ein Wert von
2 m angenommen werden, sowie der Abstand b gleich dem Abstand a sein. Fiir
den horizontalen Abstand a zwischen Reflektor und Sendeantenne ergibt sich dann
ein minimal notwendiger Wert von 0.58 m. Allerdings muf3 keineswegs zwingend ein
Fehler auftreten, sobald obige Ungleichung (5.20) nicht mehr erfiillt ist.

5.6.3 Dopplereffekt beim bewegten Fahrzeug

Wie in Anhang C beschrieben, kann der Dopplereffekt fiir diese Anwendung vollstandig

ignoriert werden.

5.6.4 Ungenauigkeit und Anderungen der Ausbreitungsge-
schwindigkeit

Die Lichtgeschwindigkeit ist mit ¢y = 299792458 m/sek im Vakuum als Naturkonstante
seit 1973 festgelegt [50]. In Luft ist die Ausbreitungsgeschwindigkeit ¢ jedoch geringfiigig
kleiner, wobei sich die Ausbreitungsgeschwindigkeit mit der Temperatur, dem Wasser-
dampfgehalt und dem Kohlendioxid- ( CO, - ) Gehalt in der Luft dndert. Weiterhin ist
bei Licht eine Dispersion der Ausbreitungsgeschwindigkeit zu beriicksichtigen, welche bei

Mikrowellen aber praktisch nicht mehr auftritt.
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Anstelle der Ausbreitungsgeschwindigkeit wird in der Literatur der Brechungsindex an-
gegeben, aus welchem sich die gesuchte Ausbreitungsgeschwindigkeit ¢ unmittelbar durch:
Co
= — 5.21
=2 (521)
ergibt. In [15] wird die empirische Gleichung von Smith und Weintraub fiir die Berechnung
des Brechungsindexes fiir elektromagnetische Wellen im Mikrowellenbereich angegeben.

Diese Gleichung geht dabei von einem CO, - Gehalt von 0.03 % aus: °

77.6 4810 - e
—1 106:-<P ) 5.22
(n=110° = == (P + —— (5.22)

Dabei bedeuten:

P: Luftdruck in mbar,

e: partieller Wasserdampfdruck in mbar,

T': Temperatur in Kelvin.

Wenn der C'O,-Gehalt mitberiicksichtigt werden soll, kann man die in [161] angegebene

Gleichung verwenden:

(n —1)10° =

77.62 133.06 64.70 4311.37
(1 + >p3

2
T p1+ T D2 + T T (5.23)

Dabei bedeuten:
p1: partieller Druck der trockenen Luft in mbar,
py: partieller Druck des Kohlendioxids in mbar,
p3: partieller Druck des Wasserdampfs in mbar.

Der partielle Wasserdampfdruck e kann jeweils aus der relativen Luftfeuchte bei be-
kannter Temperatur berechnet werden. Hierzu mufl zunichst der sog. Sattigungsdampf-
druck aus einer entsprechenden Tabelle, siche z.B. [75], [175], fiir die aktuelle Temperatur

bestimmt werden. Folgende Gleichung gibt dann den partiellen Wasserdampfdruck an:
e = rel._Feuchtigkeit - Sattigungsdamp fdruck (5.24)

Dabei verdoppelt sich der Sattigungsdampfdruck ungefidhr jeweils nach 10 K Tempera-
turerhchung.

Um nun einen typischen Wert ¢, fir die Ausbreitungsgeschwindigkeit anzugeben,
soll von einem Luftdruck von 999.25 mbar, einer Temperatur von 20 °C', einem partiellen
Wasserdampfdruck von 12.8 mbar gleich 55 % Luftfeuchte und einem C'O, - Gehalt von
0.03 % ausgegangen werden. Die folgende Tabelle gibt die so resultierende Ausbreitungs-

geschwindigkeit an:

9In [32] S. 65 und in [264] sind fiir den Brechungsindex in Luft fiir folgende Gleichung in 4 weiteren
Formeln geringfiigig andere Koeffizienten angegeben worden, welche sich wiederum auf einen C'O5 - Gehalt
von 0.03 % beziehen
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Quelle | Formel von Cryp In m/sek | Abweichung in ppm bzgl. Gl. (5.22)
[15] Smith und Weintraub 299696522.9 -

[264] | Essen und Froome 299696635.8 0.38

[264] | Deichl, Essen und Froome | 299696578.2 0.18

[32] Essen und Froome 299696707.1 0.61

[32] Smith und Weintraub 299696518.6 -0.01

[161] nicht bekannt 299700839.2 14.4

Tab. 5.5: Typische Ausbreitungsgeschwindigkeit ¢,

Die ersten 5 Ergebnisse basieren alle auf Gleichung (5.22), nur mit etwas unterschied-
lichen Parametern. Die Gleichung (5.22) von Essen und Froome wurde bereits Anfang
der 60-iger Jahre von der International Union of Geodesy and Geophysics als Standard
vorgeschlagen. Von Smith und Weintraub wurden dann etwas verbesserte Koeffizienten
angegeben. Die Koeffizienten aller Gleichungen wurden dabei empirisch ermittelt oder
zumindest empirisch optimiert. Gleichung (5.22) sollte zumindest bis 40 GHz mit einer
maximalen Abweichung von + 1.0 ppm giiltig sein [264], die tatsichliche Abweichung bei
etwas hoheren Frequenzen, von z.B. 61 GHz ist jedoch unbekannt. Gleichung (5.23) liefert
eine deutliche Abweichung gegeniiber allen anderen Werten, auch ist hier der zulédssige
Frequenzbereich unklar. Es wird deshalb in allen weiteren Betrachtungen die erste Glei-
chung (5.22) aus [15] verwendet, d.h. es wird mit einer typ. Ausbreitungsgeschwindigkeit
Cryp = 299696522.9 m/sek gearbeitet.

Durch partielle Ableitungen der Gleichung (5.22) - nach Einsetzen von Gleichung
(5.21) - erhélt man die Abhéngigkeit von der Temperatur 7', dem Luftdruck P und dem
partiellen Wasserdampfdruck e, giiltig fiir die oben genannten typischen Werte von T', P

und e:

dc m dc m dc
—— = 383. 793 —— - _13013——
oT 383.97 sek - K oP 793 sek - mbar de 3013 sek - mbar

Um die minimalen und maximalen Werte fiir die Ausbreitungsgeschwindigkeit zu
bestimmen, wird von einem Temperaturbereich von —20°C' bis 60°C', einer partiellen
Luftfeuchtigkeit im Bereich von 10 % bis 90 % sowie einem Luftdruck von 700 mbar bis
1100 mbar ausgegangen. Die Untergrenze beim Luftdruck von 700 mbar deckt damit eine
Hohe von bis zu 3000 m iiber Meeresspiegel ab. Der minimale Wert der Ausbreitungs-
geschwindigkeit c,,;, ergibt sich dann beim maximalen Luftdruck von 1100 mbar und
aufgrund seines grofien Einflusses auch beim maximalen partiellen Wasserdampfdruck,

d.h. bei einer Luftfeuchtigkeit von 90 % und somit auch bei einer maximalen Tempera-
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tur von 60°C'. Der maximale Wert der Ausbreitungsgeschwindigkeit ergibt sich dann bei
einem minimalen Luftdruck von 700 mbar, einer minimalen Luftfeuchte von 10 % sowie
bei einer Temperatur von 22°C'. Es ergibt sich dann gemif Gleichung (5.22):
Cmin = 299535115 m /sek und Crmaz = 299733899 m /sek .

Es ist jetzt die Grofle der Meabweichung bei der Positionsbestimmung anzugeben, wenn
mit dem typischen Wert fiir die Ausbreitungsgeschwindigkeit gerechnet wird, tatséchlich
aber die minimale oder maximale Ausbreitungsgeschwindigkeit vorliegt. Hierzu wurde ein
Simulationsprogramm erstellt, welches auf dem iterativen Gleichungsloser von Abschnitt
5.4 aufbaut. Die Senderpositionen und der Startwert fiir die Iteration entsprechen den
Angaben von Abschnitt 5.4. Es wurde dann die Empfangerposition auf der x- und der
y-Achse schrittweise im Bereich von 0 bis +100 m festgelegt und die MeBlabweichung
bestimmt, die dann auftritt, wenn mit mittlerer Ausbreitungsgeschwindigkeit gerechnet
wird, tatsédchlich aber eine minimale Ausbreitungsgeschwindigkeit vorliegt. Es ergab sich
dabei eine maximale Abweichung bei der Bestimmung der x- und der y-Position von
54 mm an der Empfingerposition (100 m, 100 m). Die mittlere MeBabweichung lag bei
16 mm sowohl bei der Bestimmung der x- als auch der y-Position. Dabei wurden jeweils
alle Werte ignoriert, wo keine Konvergenz des iterativen Gleichungslosers auftrat. Die
maximale Ausbreitungsgeschwindigkeit wurde hier nicht gesondert betrachtet, da klar
ist, dafl dabei kleinere Abweichungen bei der Positionsbestimmung auftreten.

Wenn die maximale MeBabweichung von 54 mm - giiltig fiir einen Meflbereich der
Fahrzeugposition von 100 auf 100 m - reduziert werden soll, ergeben sich folgende Moglich-

keiten:

e Der Einsatzbereich wird eingeschrénkt auf einen kleineren Temperaturbereich, einen
kleineren Bereich der Luftfeuchte und einen kleineren Bereich des Luftdrucks. Ins-
besondere fiir Anwendungen in geschlossenen Raumen wird dies in vielen Fallen gut
moglich sein. Bereits durch diese Einzelmafinahme sollte sich die Meabweichung

auf unter einen Zentimeter reduzieren lassen.

e Es wird eine Messung von Luftdruck, Temperatur und relativer Luftfeuchte vorge-
nommen. Aus der gemessenen Temperatur und der gemessenen Luftfeuchte wird
dann der partielle Wasserdampfdruck bestimmt. Hierzu wird neben den entspre-
chenden Tabellen fiir den Sattigungsdampfdruck die Gleichung (5.24) verwendet.
Denkbar ist dabei die Messung am Standort des Empfangers, wobei diese Messung
nur dann sinnvoll ist, wenn die gemessenen Werte auch innerhalb des gemessenen
Bereichs von z.B. 100 auf 100 m weitgehend konstant sind. Um die verbleibende
MeBabweichung abzuschétzen, wurde das oben beschriebene Simulationsprogramm

etwas modifiziert und erweitert. Ausgegangen wird von dem typischen Wert ¢y,
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der Ausbreitungsgeschwindigkeit bei 999.25 mbar Luftdruck, einer Temperatur von
20 °C und 55 % Luftfeuchte. Es wurden dann folgende Toleranzen, bedingt durch die
Meflungenauigkeit und die unvermeidlichen Luftverdnderungen in einem gréfieren
Raumbereich, angenommen: + 50 mbar max. Abweichung beim Luftdruck, +2°C
Temperaturabweichung und + 2.5 % Abweichung bei der Luftfeuchte. Bei der Be-
stimmung der Fahrzeugposition ergibt sich dann ein maximale Melabweichung von
2.1 mm, wiederum an der Position (100 m, 100 m). Die durchschnittliche MeBab-
weichung - definiert als Mittelwert der Meflabweichungen bei allen moglichen Fahr-
zeugpositionen - liegt aber bei nur noch 600 pum bei der resultierenden minimalen
Ausbreitungsgeschwindigkeit und bei nur noch 300 pm bei der resultierenden ma-
ximalen Ausbreitungsgeschwindigkeit. In einem Raumbereich von 100 m auf 100 m
ist durch die Ungenauigkeit von Gleichung (5.22) - bei maximaler Entfernung von
Sende- und Empfangsantenne - eine weitere zusétzliche Melabweichung von weniger
als 200 pum zu erwarten, eine Erhohung des C'O,-Gehaltes in der Luft auf 1 % wird
im gleichen Raumbereich - nach Gleichung (5.23) - zu einer weiteren zusétzlichen
maximalen MeBabweichung von ca. 620 ym fithren.'® Somit ist die resultierende

Restmeflabweichung fiir die iiblichen Anwendungen ausreichend klein.

e Es wird eine Referenzmessung durchgefiihrt. Dies ist insbesondere an der Ladesta-
tion des Fahrzeugs moglich, wenn der Punkt dieser Ladestation exakt ausgemessen
worden ist. Hierzu wird Gleichung (5.8) nach der gesuchten Ausbreitungsgeschwin-
digkeit aufgelost, wobei als weitere Unbekannte nur noch die unbekannte Zeit ¢, zu
bestimmen ist. Man erhélt also bei Verwendung von 3 Mikrowellensendern bereits
ein iiberbestimmtes Gleichungssystem. Grundvoraussetzung ist dabei jedoch, dafl
die Zeit t,. fiir alle Kanéle gleich grof ist, vergleiche hierzu Abschnitt 5.9.2. In vielen
Anwendungsféllen wird diese Bedingung jedoch nicht erfiillt sein, wodurch eine Be-
stimmung der Ausbreitungsgeschwindigkeit durch eine Referenzmessung grundsétz-

lich unmoglich ist.

Um hier eine moglichst hohe Genauigkeit bei der Bestimmung der Ausbreitungsge-
schwindigkeit ¢ zu erhalten, sollten die Sender und die Lade- oder Referenzstation
des Empfiangers so angeordnet werden, dafl sich eine moglichst grofie Entfernung
zwischen den fiir die Messung verwendeten Sendern und dem Empfénger ergibt.

Bei einer Einzelmessung wird sich bei der Bestimmung der Ausbreitungsgeschwin-

0Djese Angaben zur MeBabweichung entsprechen natiirlich nicht der erreichten Genauigkeit, sondern
nur dem Abweichungsanteil der Ausbreitungsgeschwindigkeit, bereits ein Verkippen der Antennen kann
eine groflere Meflabweichung ergeben, auch wird die Pseudolaufzeitmessung zu erheblich gréfferen Mef3-

abweichungen fithren.
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digkeit - in einem begrenzten Meflbereich von 100 auf 100 m - dennoch zunéchst
eine Abweichung von bis zu 200 ppm ergeben. Durch eine Mittelwertbildung iiber
zahlreiche Einzelmessungen 148t sich diese Abweichung jedoch deutlich reduzieren,
die Restabweichung der aktuellen Referenzmessung wird im wesentlichen davon be-
stimmt, welche Positionsabweichungen des Fahrzeugs sich beim Andocken an der
Referenzstation ergeben. Die mit diesem Verfahren real erzielbare Genauigkeit, bei
der Bestimmung der Ausbreitungsgeschwindigkeit, ist jedoch davon abhéngig, wie
stark sich zwischen 2 Referenzmessungen die Parameter in der Luft &ndern, insbe-
sondere die Temperatur und die relative Luftfeuchte. Dieses Verfahren ist deshalb

nur bei regelméaffigen Referenzmessungen zu empfehlen.

e Anstelle einer Referenzstation fiir den mobilen Empfanger besteht auch die Moglich-
keit einen Referenzempfinger einzusetzen, welcher an einer exakt bekannten Position
plaziert wird. Die Bestimmung der Ausbreitungsgeschwindigkeit erfolgt dabei un-
verdndert geméfl dem im letzten obigen Punkt dargestellten Verfahren, wiederum
unter der Grundvoraussetzung, dafl die Zeit ¢, fiir alle Kanéle gleich grof3 ist. Die be-
rechnete Ausbreitungsgeschwindigkeit mufl dann jedoch an den mobilen Empfanger
iibertragen werden, was nur durch eine zusétzliche Funkverbindung moglich sein
wird. Bei einer genau bekannten Plazierung der Sender und des Referenzempféngers
wird sich die MeBabweichung bei der Bestimmung der Ausbreitungsgeschwindigkeit

aber auf wenige ppm reduzieren lassen.

e Die Ausbreitungsgeschwindigkeit wird - zum Zeitpunkt der Positionsbestimmung
- selbst als eine unbekannte Grofle angenommen. Dazu ist ein vierter Mikrowel-
lensender notwendig. Man erhélt somit ein Gleichungssystem mit 4 Unbekannten.
Grundvoraussetzung ist wiederum, dafl die Zeit t. fiir alle 4 Kanéle identisch ist.
Um nun eine moglichst einfache Auflosung dieses Gleichungssystems vornehmen zu
konnen, wird die Fahrzeugposition zundchst ndherungsweise mit Gleichung (5.8) be-
stimmt, wobei fiir die Ausbreitungsgeschwindigkeit der empfohlene typische Wert
Cciyp oder - wenn verfiigbar - der Mittelwert der Ausbreitungsgeschwindigkeit aus
den letzten Messungen verwendet wird. AnschlieBend wird dann Gleichung (5.8) zu
einem System mit 4 Gleichungen und 4 Unbekannten erweitert, das Gleichungssy-
stem wird dann wiederum iterativ, wie oben beschrieben, gelost. Dieses erweiter-
te Gleichungssystem mit 4 Unbekannten 148t sich dann durch sehr wenige weitere
Iterationen 16sen, weil das Ergebnis bereits ndherungsweise bekannt ist. Dieses Be-
rechnungsverfahren benétigt im Ergebnis einen weiteren Sender sowie - bei gleicher
Berechnungszeit, wie bei nur 3 ausgewerteten Sendern - einen schnelleren Prozessor

fiir die Berechnung. Im Ergebnis kann man eine etwas hohere Gesamtgenauigkeit bei
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der Positionsbestimmung als beim Einsatz von Luft-Meflsensoren erhalten, weil die
zusétzlichen MeBabweichungen aufgrund der Sensoren und der Berechnungsformel

entfallen.

Zusammenfassend bleibt festzuhalten, dafl - wenn die Zeit ¢, nicht fiir alle Kanéle kon-
stant ist - die Ausbreitungsgeschwindigkeit nur mit einer Luftparametermessung bestimmt

werden kann.

5.7 Erzielbare Reichweiten und Empfingerrauschen

Am Ende der Signaliibertragungsstrecke mufl ein ausreichender Signalrauschabstand zur
Verfiigung stehen. Daraus ist die notwendige abgestrahlte Sendeleistung in Abhéngig-
keit von der maximalen Entfernung abzuleiten. Folgende Skizze stellt den entsprechenden

Signalweg dar:

$® | Sende-

Sender antenne

a(t)
\i

Ubertra-
gungs-
strecke
b(t)
Zwischen- i
Empfangs.| &V _| Vorver- v frequenz- SO | Korrelations- I(,t)
antenne starker umsetzung empfanger

Abb. 5.6: Signalverlauf

Die Ubertragungsstrecke kann mit der Sende- und Empfangsantenne in einer gemeinsamen
Gleichung beschrieben werden [333]:

o )\
Py =Ps-Gs-Gp - <47TD> (5.25)
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mit
Ps  Sendeleistung, Pr  Empfangsleistung,
Gs Gewinn der Sendeantenne, Gr Gewinn der Empfangsantenne,

Ao Wellenlédnge der Sendefrequenz, D Distanz von Sender und Empfinger.

Folgende Tabelle gibt die Dampfung Pg/Ps fiir die interessanten Mittenfrequenzen
und die wesentlichen Entfernungen an, wobei von einem Gewinn der Sende- und Emp-
fangsantenne von je 4 dB ausgegangen wurde. Beim Wert fiir den Antennengewinn wurden
bereits mogliche Verluste von ca. 2 dB bei der Einspeisung und bei den Zufiihrungslei-

tungen, bzw. den Impedanzanpassungsnetzwerken, mitberiicksichtigt.

Sendefrequenz Sende-Empfangsdistanz

1 m 10 m 20 m 50 m 100 m
24.15 GHz -52.1dB | -72.1 dB | -78.1 dB | -86.1 dB | -92.1 dB
61.25 GHz -60.2 dB | -80.2 dB | -86.2 dB | -94.2 dB | -100.2 dB
76.5 GHz -62.1 dB | -82.1 dB | -88.1 dB | -96.1 dB | -102.1 dB

Tab. 5.6: Dampfung Pg/Pg

Wenn man von einer minimalen Entfernung von 1 m und einer maximalen Entfernung
von 100 m zwischen Sende- und Empfangsantenne ausgeht, hat die Empfangsschaltung
somit - unabhéngig von der verwendeten Sendefrequenz - einen Dynamikbereich von 40 dB
abzudecken.

Zusétzlich zu der durch die obige Gleichung beschriebenen Dampfung ist noch eine
atmosphérische Dampfung und - bei einem Einsatz im Freigeldnde - eine Dampfung bei
Regen zu beriicksichtigen. Die atmosphérische Dampfung hat dabei, im Frequenzbereich
von 20 bis 80 GHz, bei 60 GHz ein schmalbandiges Maximum von bis zu 15 dB/km gleich
1.5 dB pro 100 m aufgrund der Sauerstoffresonanz [230]. Der betrachtete Frequenzbereich
von 61 bis 61.5 GHz fillt noch in dieses Resonanzband, bei allen anderen Frequenzbe-
reichen liegt die atmosphérische Dampfung aber deutlich unter 1 dB/km und ist somit
fiir diese Anwendung vollsténdig zu vernachléssigen. Die Démpfung aufgrund von Re-
gen steigt mit der Frequenz stark an. Folgende Tabelle gibt die zu erwartende max.
Regendampfung bei einer Sendefrequenz von 61.25 GHz an, die Werte haben sich da-
bei durch die bei [174], S. 70 gemachten Angaben ergeben. Bei einer Sendefrequenz von
76.5 GHz sind die folgenden Werte noch als giiltig anzusehen. Bei 24 GHz wird die Re-
genddmpfung auch bei einer Regenmenge von 100 mm/h nur bei ca. 15 dB/km liegen.

Starker Nebel mit einer Sichtweite von 25 m fiihrt bei 61.25 GHz zu einer Dampfung von
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ca. 6.5 dB/km [174], bei deutlich groferen Sichtweiten kann eine mogliche Nebelddmpfung

aber vollstdndig ignoriert werden.

Regenhohe / h Déampfung pro 100 m | Dampfung pro km
10 mm / h ( leichter Regen ) | 0.35 dB / 100m 3.5 dB / km

20 mm / h ( starker Regen ) | 0.7 dB / 100m 7dB / km

100 mm / h ( Wolkenbruch ) | 2.5 dB / 100m 25 dB / km

Tab. 5.7: Regenddmpfung bei 61.25 GHz

Das Rauschen des Vorverstirkers und die empfangenen Rauschsignale der Empfangs-
antenne sollten moglichst klein sein. Das Verstarkerrauschen wird iiber die sog. Rausch-
zahl, die fiir eine entsprechende Frequenz giiltig ist, charakterisiert, Details ergeben sich

hierzu aus Anhang E. Folgende Tabelle gibt an, welche Rauschzahlen erreicht werden

konnen:
Technologie Frequenz | Rauschzahl | Verstarkung | Jahr | Literatur
AlGaAs/InGaAs/GaAs HEMT | 51 GHz | 3 dB 42 dB 1995 | [139]
vierstufiger Verstirker
InAlAs/InGaAs/InP HEMT 94 GHz | 3.3dB 20 dB 1996 | [337]

0.1 pm Prozefl

dreistufiger Verstérker

InP HEMT 44 GHz | 1.8 dB 26 bis 31 dB | 1996 | [318]
dreistufiger Verstéarker
AlGaAs/InGaAs HEMT 60 GHz | 4.0dB 24 dB 1996 | [208]

0.15 pum Prozef3

vierstufiger Verstérker

Tab. 5.8: Rauschzahlen von Empfiangerverstiarkern

Wenn der bendtigte Signalrauschabstand SNR = Pg/N fiir den Empfanger bekannt
ist, kann aus den obigen Gleichungen und mit Anhang E die benétigte Sendeleistung

berechnet werden:

_ SNR -k (Ta+ (Fyes —1)T)Af <4WD>2
B Gs-Gp Ao

Bei einem Signalrauschabstand von 0 dB, einer Antennenrauschtemperatur von 300 K,

Pg (5.26)

einer Rauschzahl F,

Tges

= 3 dB, gleich einem Rauschfaktor Fj.; = 2, einer Umgebungstem-
peratur von 290 K, einem Sende- und Empfangsantennengewinn von Gg = Gg = 4 dB,

ergeben sich in Abhéingigkeit der Sendefrequenz und der max. Distanz folgende min.
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bendtigte Sendeleistungen. Dabei wurde bei einer Sendefrequenz von 61.25 GHz die Sau-

erstoffresonanz von 15 dB/km bei dieser Frequenz zusétzlich beriicksichtigt.

Sendefrequenz | Signalbandbreite | max. Sende-Empfangsdistanz

10 m 20 m 50 m 100 m
24.15 GHz 200 MHz 0.03 mW | 0.11 mW | 0.66 mW | 2.65 mW
61.25 GHz 500 MHz 0.4mW |1.8mW |13 mW |60 mW
76.5 GHz 1 GHz 1.3mW |53 mW |33mW | 133 mW

Tab. 5.9: Notwendige Sendeleistungen

Die reale Sendeleistung sollte natiirlich immer etwas hoher als bei den oben angegebenen
Werten liegen, der doppelte Wert scheint hierfiir geeignet. Um bei einem Einsatz im Frei-
geldnde eine mogliche Regenddmpfung auszugleichen, sollte die Sendeleistung nochmals

um 3 dB, bei einer max. Sende-Empfangsdistanz von 100 m, erh6ht werden.

5.8 Simulation moglicher Korrelationsempfinger-

strukturen

Hier sollen die wichtigsten Ergebnisse umfassender Simulationsrechnungen des Korrela-
tionsempfingers dargestellt werden, welche dann als Grundlage fiir die in Abschnitt 5.9
beschriebene schaltungstechnische Realisierung verwendet werden. Details sind im An-

hang F dargestellt.

5.8.1 Verdnderung des Signalrauschabstands durch Korrelation

Der Signalrauschabstand SN R,,; am Korrelatorausgang verbessert sich bei einer analogen
Korrelation, gegeniiber dem Signalrauschabstand SN R;, am Korrelatoreingang, um die

Korrelatorlange L, d.h. es gilt - in absoluten Gréflen - siehe z.B. [105]:

SNRout =L x SNRzn (527)

Bei einer typischen Korrelatorldnge von 127 wird sich somit durch eine analoge Korrelation
eine Verbesserung des Signalrauschabstands von +21 dB ergeben.

Um den Dynamikbereich der Empfangssignale von 40 dB - bei einer Entfernung von
max. 100 m zwischen Sende- und Empfangsantenne - moglichst einfach weitgehend aus-
zugleichen, ist es sinnvoll vor der Korrelation auf der Empfangsseite einen Komparator
einzusetzen - welcher einer 1-Bit-AD-Wandlung der Empfangssignale entspricht - wodurch
jedoch der Signalrauschabstand verschlechtert wird. Nach [105], S. 499 verschlechtert sich

bei einem 1-Bit-AD-Wandler der Signalrauschabstand zwischen Eingang und Ausgang nur
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um etwa 2 dB, wenn ein mittelwertfreies, weifles und gaulsches Rauschen vorliegt. Wenn
jedoch - anstelle eines breitbandigen Rauschens - nur eine schmalbandige Storung - welche
auch als Sinusstorung modelliert werden kann - vorhanden ist, ergibt sich durch den sog.
Capture-Effekt, eine Einbufle beim Signalstorabstand von etwa 7 dB [105]. Ausgehend

von diesem ungiinstigen Fall gilt somit folgender Zusammenhang;:
SNR,,; =02xLxSNR,, (5.28)

Um das Korrelationsmaximum zuverléssig zu erkennen, sollte SN R,,; grofier als 1 sein.
Ein minimaler Wert von etwa 3 dB ist dabei fiir SN R,,; zu empfehlen, dies wurde auch

durch die Simulationsrechnungen bestétigt.

5.8.2 Zusammenfassung der Simulationsergebnisse

Folgende Parameter waren bei allen Berechnungen unveréndert gleich:

Sendefrequenz f 61.25 GHz
Modulationsfrequenz f, 356.1 MHz
Folgenlange L 127

Abtastfrequenz des Empfangssignals 35.61 GHz

Ausbreitungsgeschwindigkeit ¢y, geméf Gl (5.22) | 299696522.9 m/sek

direkte Entfernung zwischen Sender und Empfanger | 20 m

Fiir die Abtastfrequenz des Empfangs- und des Referenzsignals wurde somit der 100-fache
Wert der Modulationsfrequenz gewéhlt, damit wird eine ausreichend hohe Ortsauflosung
von 8.41 mm erreicht. Die zwingend notwendige zeitliche Diskretisierung ist somit hinrei-
chend klein, so dafl auch eine zeitkontinuierliche Korrelation mit ausreichender Ndaherung
modelliert werden kann. Fiir das Modulationssignal wurde die oben beschriebene GOLD-
Folge verwendet, die Initialisierung der Schieberegister war immer identisch. Die Korrela-
tion wurde immer bei einer Zwischenfrequenz und nicht im Basisband durchgefiihrt, wobei
die verwendete Zwischenfrequenz ein ganzzahliges Vielfaches der Modulationsfrequenz f,
war. Durch die Ausfithrung der Korrelation im Zwischenfrequenzbereich kann auf eine
Demodulation der Empfangssignale verzichtet werden. Insbesondere ist aber die gefor-
derte hohe Genauigkeit von £ 1 cm bei der Bestimmung der Korrelationsspitze nur im
Zwischenfrequenzbereich problemlos zu erreichen, weil nur dann die Korrelationssignale
in der Umgebung der Korrelationshauptspitze eine ausreichend grofle Steigung besitzen.
Die unbekannte Zeit t., gemafl Gleichung (5.7) auf Seite 85, wurde bei allen Simulationen
gleich Null gesetzt. Die gesuchte Entfernung zwischen Sender und Empfénger ergab sich
somit direkt aus der Multiplikation von berechneter Pseudolaufzeit mit der Ausbreitungs-

geschwindigkeit c;,,. Erreicht wurde dies in der Simulation dadurch, dafl das gesendete
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Signal und das Referenzsignal zum gleichen Zeitpunkt 0 gestartet wurden. Das gesendete
Signal und das Referenzsignal waren identisch, was fiir die Durchfithrung der Kreuzkorre-
lation - nach Gleichung 5.2 - auch zwingend notwendig war. Das direkte Empfangssignal
ergab sich aus dem gesendeten Signal durch Beriicksichtigung der Wegstreckenlaufzeit.

Beim reflektierten Signal wurde zunéchst eine zusétzliche relative Dampfung k.
beriicksichtigt, welche die effektive Reflektivitéit des Reflektors und den Einflul der Anten-
nenrichtcharakteristik berticksichtigt. Weiterhin wurde eine entfernungsabhéngige Damp-
fung k,, gemafl Gleichung (5.25) - als Verhéltnis der Streckendampfungen des reflektierten
und des direkt empfangenen Signals - zusétzlich beriicksichtigt. Die Gesamtddmpfung des
reflektierten Signals &, ergibt sich somit gemaf k, = k.. - k,.

Bei der Durchfithrung der Korrelation - geméfl Gleichung (5.2) auf Seite 81 - sollen hier
nur die realistischen Ergebnisse kurz dargestellt werden, wo das Empfangs- und Referenz-
signal mit 1-Bit quantisiert wurde und sowohl eine Bandbegrenzung von 500 MHz auf der
Ubertragungsseite vorgenommen als auch - im Fall einer als zeitkontinuierlich angenom-
menen Korrelation - die dann vorhandene zusétzliche Bandbegrenzung des Korrelators

beriicksichtigt wurde.

5.8.2.1 Korrelation mit Komparator und einem zeitkontinuierlichen analogen

Korrelator

Es gilt hierfiir folgender Signalverlauf:

n(t) d(t)

Abb. 5.7: Signalflul bei analoger zeitkontinuierlicher Korrelation

Eine denkbare Realisierung des analogen Korrelators ist der Einsatz eines SAW-
Convolver-Bausteins, wobei ein derartiger Baustein eine maximal mogliche relative Band-
breite von 30 % besitzt. Die 1-Bit-Quantisierung erfolgte in der Simulation hier mit +1
und -1, bei einem Korrelator in Mikrostreifenleitertechnik ist statt dessen eine Codierung
mit +1 und 0 notwendig, wobei die Korrelationsergebnisse mit Ausnahme einer Verschie-
bung und Mafstabsénderung dabei aber grundsétzlich unverédndert bleiben.

Als Zwischenfrequenz ist ein Wert von 4 - f, = 1.4244 GHz sinnvoll, hier kann die

Korrelationshauptspitze noch gut von der eine Zwischenfrequenzperiode davorliegenden
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Spitze unterschieden werden und in der unmittelbaren Umgebung der Korrelationshaupt-
spitze ergibt sich noch eine hinreichend grofie Steigung im Signalverlauf, um die Haupt-
spitze noch mit der notwendigen Genauigkeit erkennen zu konnen.

Es wurde hier nur der Fall fiir eine relative Dampfung k! gleich 1.0 untersucht. Beim
reflektierten Signal ist eine minimal zuriickgelegte Gesamtentfernung von 20.8 m - also
0.8 m mehr als beim direkten Signal - zuléssig, damit die Korrelationsspitze, bei einem

Signalrauschabstand von ca. 1.3 dB, gerade noch an der richtige Stelle erkannt wird:
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Abb. 5.8: Analoge Korr. bei reflekt. Signal mit 20.8 m Distanz und k. = 1.0

Bei den Korrelationshauptspitzen ist zwischen dem maximal und minimal moglichen
Wert, bezogen auf eine Sende-Empfangsdistanz von 1 bis 100 m, ein maximaler Dynamik-
bereich von etwa 5 dB zu beriicksichtigen. Der Wert der gesuchten Korrelationshauptspit-
ze wird dabei durch Rauschen und durch mégliche reflektierte Signale reduziert. Im obigen
Beispiel ist eine Genauigkeit von 3 % bei der Auswertung der Korrelationswerte notwen-
dig, bezogen auf den maximalen Korrelationswert. Bei etwas grofferen Wegstrecken des
reflektierten Signal erhoht sich jedoch z.T. noch die Genauigkeitsanforderung, die grofite
Genauigkeit von 1.7 % ist bei einer Wegstrecke des reflektierten Signals von 22 m notwen-
dig. Wenn vor der Feststellung des Spitzenwertes das Korrelatorausgangssignal um einen
festen Schwellwert nach unten verschoben wird, wie unter Abschnitt 5.9.5 beschrieben,
reduziert sich die prozentual notwendige Genauigkeit. Aufgrund des Dynamikbereichs
der gesuchten Korrelationshauptspitze sollte hier maximal ein Schwellwert von 50 % des
hochsten real auftretenden Korrelationswertes verwendet werden, so dafl fiir den Spitzen-

wertdetektor eine Genauigkeitsanforderung von ca. 3 % besteht.
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5.8.2.2 Korrelation mit Komparator und zeitdiskretem digitalen Korrelator

Wenn der Korrelatorbaustein digital realisiert wird, ergibt sich nach dem Komparator

keine weitere Bandbegrenzung, so daf folgender Signalverlauf gilt:

(digitaler ) Korrelatorbaustein
Komparator Ue-Bandpass

Ue-Bandpass Komparator

“ HT

n(t) o (t)
Abb. 5.9: Realer Signalverlauf bei digitaler Korrelation

Die Zwischenfrequenz wurde hier auf 6.0 - f, = 2.1366 GHz festgelegt. Eine hohere Zwi-
schenfrequenz, als bei einer analogen schaltungstechnischen Realisierung, ist hier méglich
und sinnvoll, weil die eine Zwischenfrequenzperiode davorliegenden Spitze - aufgrund der
prézisen digitalen Auswertung - nur noch geringfiigig kleiner sein muf, als die gesuchte
Korrelationshauptspitze. Bei der hier gewéhlten Zwischenfrequenz treten dariiber hinaus
beim Mehrwegeempfang besonders geringe Stérungen auf. Es wurden jetzt auch kleinere
Werte bei der relative Dampfung k. untersucht. Bei einem realen Signalrauschabstand von
ca. +1.4 dB, nach dem Ubertragungsbandpa$, ergab sich bei einem einzelnen reflektierten
Signal, mit einer Wegstrecke von 20.8 m, eine maximal zuldssige relative Dampfung k|

von 0.8:
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Abb. 5.10: Dig. Korr. bei reflekt. Signal mit 20.8 m Distanz und k. = 0.8



112 Kapitel 5 : Positionsbestimmung mit aktiven Mikrowellensensoren

Um eine fehlerfreie Erkennung der Korrelationshauptspitze unter allen Empfangssi-
tuationen sicherzustellen, sollte bei der digitalen Auswertung der Korrelationssignale mit
einer Auflésung von mindestens 11 Bit gearbeitet werden. Der Signalrauschabstand kann
bis auf ca. 0 dB weiter verschlechtert werden, demgegeniiber ergibt ein deutlich kleine-
rer Rauschanteil keine Vorteile, fithrt aber auch im Mittel zu keinen gréfleren Stérungen.
Bei der gesuchten Korrelationshauptspitze mufl hier ein Dynamikbereich von ca. 7 dB,
bezogen auf alle denkbaren Empfangssituationen, beriicksichtigt werden.

Bei einem digitalen Korrelator wird die 1-Bit-Quantisierung i.a. mit einer Codierung
von 0 und +1 erfolgen. Im Gegensatz zur obigen Darstellung, welche sich auf eine Co-
dierung von -1 und +1 bezieht, reduzieren sich dabei aber nur die Korrelationswerte auf
einen Bereich von ca. 1500 bis 4900 und es ergibt sich ein positiver Korrelationsmittelwert

von ca. 3200. Der grundsétzliche Signalverlauf bleibt jedoch fast deckungsgleich.

Moglichkeiten der Interpolation zur Bestimmung der Korrelationsspitze
Wenn eine Ortsauflosung von einem cm erreicht werden soll, ergibt sich daraus ei-
ne Abtastrate von mindestens 30 GHz. Eine deutliche Reduzierung dieses Wertes wére
grundsétzlich denkbar, wenn die Korrelationsspitze anschliefend durch eine Spline-
Interpolation bestimmt wird. Als sinnvolle Untergrenze der Abtastrate wére der vier-
fache Wert der Zwischenfrequenz zu nennen, hier also 24.0 - f, = 8.5464 GHz, wenn die
Zwischenfrequenz auf den Wert des letzten Abschnittes reduziert wiirde, wéren sogar
16.0 - f, = 5.6976 GHz ausreichend. Die eigentlichen Abtastzeitpunkte miissen aber un-
verandert mit der gleichen zeitlichen Prézision von einigen psek festgelegt werden, so dafl
an die Signalabtastung die gleichen Anforderungen wie bei der Abtastung im 30 GHz-
Bereich gestellt werden. Durch die beim Mehrwegeempfang entstehenden Stérungen im
Signalverlauf wird eine korrekte Bestimmung der Korrelationsspitze durch Interpolation
aber kaum noch mit der Genauigkeit von einem cm méglich sein. Dariiber hinaus besteht
die Gefahr, dafl die Korrelationshauptspitze nach der Interpolation eine oder mehrere
Zwischenfrequenzperioden vor oder hinter der richtigen Position auftritt, auch wenn das
durch Mehrwegeempfang gestorte Empfangssignal bei Ausfithrung der Korrelation mit der
Abtastrate im 30 GHz-Bereich ohne Interpolation noch eine richtige Positionsbestimmung
ermoglicht. Bei der technischen Realisierung konnte die Spline-Interpolation ohnehin nur
offline ausgefithrt werden, das benotigte 1-Bit-Schieberegister fiir die Zwischenspeiche-
rung der Abtastwerte 148t sich zwar auf bis zu 1/5 der urspriinglichen Lénge reduzieren,
dafiir erhoht sich der Aufwand bei der Auswertung jedoch sehr stark. Im Ergebnis wird
es nicht fiir sinnvoll gehalten, mit einer reduzierten Abtastrate und einer gleichzeitigen

Interpolation der Korrelatorsignale zu arbeiten.
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5.9 Technische Realisierung

In diesem Abschnitt wird zunéchst auf die Bestimmung der Senderpositionen sowie
auf die zeitlichen Ablaufe bei der Messung der Pseudolaufzeiten hingewiesen. Es wird
dann eine mogliche analoge oder digitale schaltungstechnische Realisierung diskutiert.

Die Ausfithrungen beziehen sich dabei primér auf eine Sendefrequenz von 61.25 GHz.

5.9.1 Positionierung der Sender

Die Sender sind - bezogen auf ihre Sendeantennen - in einem kartesischen Koordinaten-
system, unter Beriicksichtigung der Richtlinien aus Abschnitt 5.6.2, so zu plazieren, dafl
sich in ihrer Umgebung moglichst wenige potentielle Reflektoren befinden. Fiir eine 2-
dimensionale Positionsbestimmung ist dann auch ein 2-dimensionales Koordinatensystem
notwendig.

Wenn man 3 Sender verwendet, sollten diese selbst das Koordinatensystem aufspan-
nen. Der erste Sender wird im Koordinatenursprung plaziert, der zweite Sender befindet
sich auf der gedachten x-Achse, der dritte Sender liegt auf der gedachten y-Achse. Dabei
ist dann die Plazierung des ersten Senders im Koordinatenursprung recht unproblematisch
moglich, der erste Sender definiert einfach durch seine Position den Koordinatenursprung.
Wenn die x-Achse in Threr Richtung bereits vorgegeben ist, ist es fiir die Plazierung sinn-
voll mit einem entsprechend ausgerichteten Lichtstrahl zu arbeiten, welcher unter dem
ersten Sender hindurchlduft. Die Sendeantenne des zweiten Senders wird dann entspre-
chend auf diesem Lichtstrahl plaziert. Die Entfernung zwischen den beiden Sendeantennen
wird dann, z.B. mit einem prézisen Bandmafl - entlang dem Lichtstrahl - ausgemessen.
Wenn die Positionsbestimmung z.B. mit einer Genauigkeit von 1 cm durchgefiihrt werden
soll, sollte diese Entfernungsmessung mit einer Genauigkeit durchgefithrt werden, welche
um mindestens eine Gréflenordnung besser ist, d.h. mit einer Abweichung von max. einem
mm. Im néchsten Schritt mufl dann die y-Achse festgelegt werden, wozu eine prézise Win-
kelmessung notwendig ist. Der rechte Winkel zwischen der x-Achse und der y-Achse ist
dabei so genau festzulegen, dafi der Sender auf der y-Achse mit einer Abweichung - bei der
Positionierung in x-Richtung - von unter 1 mm plaziert werden kann. AbschlieSend wird
dann die Entfernung zwischen dem Koordinatenursprung und dem 3-ten Sender wieder
entsprechend ausgemessen.

Wenn ein vierter Sender verwendet wird, sollte dieser mit den 3 anderen Sendern kein
Rechteck bilden, sondern die Positionierung dieses vierten Senders sollte so erfolgen, dafl
sich die x- und y-Position des Senders etwa 20 % auflerhalb des Punktes zur Bildung eines
Rechteckes befindet. Dadurch wird sichergestellt, dafl bei einer 2-dimensionalen Positions-

bestimmung das Berechnungsverfahren - zumindest bei einer der moglichen Kombinatio-
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nen mit jeweils 3 Sendern - unabhéingig vom gewéhlten Startwert zum richtigen Wert
konvergiert, siehe hierzu Abschnitt 5.4. Sinnvoll ist es, die vierte Senderposition zunéchst
grob festzulegen, dann den Sender zu plazieren und die Senderposition anschliefSend - aus-
gehend von den 3 bekannten Senderpositionen entsprechend auszumessen. Grundsétzlich
konnen bei allen Winkelmessungen die in der Geodésie verwendeten Mefiverfahren und
Mef3gerite verwendet werden. Somit ist sichergestellt, dal die notwendige hohe Genauig-
keit auch tatsdchlich erreicht werden kann und hierfiir keine aufwendigen Neuentwicklun-

gen notwendig sind.

5.9.2 Messung und Auswertung der Pseudolaufzeiten

Von den N, Mikrowellensendern werden nacheinander Pulsfolgen abgeschickt, wie dies be-
reits durch Gleichung (5.3) auf Seite 81 beschrieben worden ist, welche vom N,-kanaligen
Korrelationsempfanger in N Signale x; umgesetzt werden, die dann Zeitme3bausteinen
zugefiihrt werden, siehe hierzu [3], [4]. Dabei ist es wichtig, dafi die Relativlaufzeiten
nur fiir die jeweils giiltige MeBperiode, mit der Sendedauer 1/ fy,, ausgewertet werden.
Folgende Skizze zeigt hierfiir die relevanten zeitlichen Ablaufe fiir das Beispiel mit 4 Mi-

krowellensendern:
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Abb. 5.11: Grundsétzlicher Zeitverlauf der gesendeten und empfangenen Pulsfolgen

Beim Zeitverlauf fiir den Empfanger stellen die griinen Signale die relevanten KEin-
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gangssignalpulsfolgen fiir 4 Korrelationsempfiangerkanéle - bei minimaler und maximaler
Entfernung zum Sender - dar. Die roten Pulse geben die relevanten Korrelationshaupt-
spitzen der Korrelatorausgangssignale x;(t) an, jeweils mit der Flanke fiir die minimale
und - in gestrichelter Darstellung - fiir die maximale zuriickgelegte Wegstrecke zwischen
Sender und Empfanger. Dabei kann die minimale Entfernung - in obiger Abbildung -
ndherungsweise gleich Null gesetzt werden.

Wenn der Empféangerkanal ¢ gleichzeitig zum Signal seines Senders ¢ auch noch Signale
vom nachfolgenden Sender erhalten sollte, wére dies fiir die Durchfithrung der Korrelation
problematisch, weil das Signal vom nachfolgenden Sender - aufgrund der dann zwingend
kleineren Entfernung der nachfolgenden Signals - zwangsléaufig iiber einen gréfleren Pe-
gel verfiigt. Da nach den in Abschnitt 5.8 durchgefiithrten Simulationsrechnungen der
Signalstorabstand jedoch nicht wesentlich schlechter als 0 dB sein sollte, wire in diesem
Fall eine zuverléssige Korrelation beim Empfangerkanal ¢ nicht mehr sichergestellt. Des-
halb sollte eine zeitliche Uberlappung der empfangenen Signale ausgeschlossen werden, wie
dies auch aus der letzten Abb. 5.11 hervorgeht. Zwischen 2 gesendeten und aufeinander-
folgenden Pulsfolgen mit der Pulsdauer L/ f, und dem zeitlichen Abstand ¢, sollte somit
immer eine zuséitzliche Pause eingefiigt werden. Diese Pause sollte eine Dauer tpg,. von
mindestens (Dynez — Dimin)/Ciyp plus der maximalen Durchlaufzeitdifferenz der einzelnen
aufeinanderfolgenden Sender- und Empféangerkanile besitzen.

Die einzelnen Sender miissen zwingend iiber einen zentralen Mastertaktoszillator an-
gesteuert werden, um die notwendige zeitliche Prézision der Sendesignale zu erreichen.
Unterschiedliche Laufzeiten bei der Mastertaktansteuerung und unterschiedliche Sender-
durchlaufzeiten miissen durch schaltungstechnische Mafinahmen bereits im Sender zu-
mindest soweit ausgeglichen werden, daf sichergestellt ist, dal nicht 2 Sender gleichzeitig
senden konnen. Wenn kein vollsténdiger Ausgleich der Laufzeitdifferenzen moglich ist,
miissen zwischen den gesendeten Pulsfolgen nochmals zusétzliche Pausen mit der Dauer
der resultierenden maximalen Laufzeitdifferenz der einzelnen Sender eingefiigt werden. Da
i.a. die Gesamtdurchlaufzeiten auf Sende- und Empfangsseite unterschiedlich sind, ergibt
sich aus Gleichung (5.8) auf Seite 85 dann bei z.B. 4 Sendern folgender Zusammenhang,
wenn die unbekannte Empfangerzeit ¢, durch die unbekannten Durchlaufzeiten t., fiir

jeden Kanal ersetzt wird:
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V(@e — 202+ s — )2 = ¢+ (tny — L)
V(@ =202+ Usy — 9e)2 = ¢+ (tny — L)
V(@ = 202+ Usy — )2 = ¢+ (b — Ley)
V(@oy = 22+ (Ysy — Ye)2 = €+ (b — tey) (5.29)

Auf der Empfangerseite wird jetzt als absoluter Anfangsmefzeitpunkt die ansteigende
Flanke des Signals x;(t) von Empfinger 1 definiert, d.h. die Zeit ¢,,, wird gleich Null
gesetzt. Es werden dann die Differenzlaufzeiten to, t3 und t4 zwischen der ansteigenden
Flanke z4(¢) und den ansteigenden Flanken der nachfolgenden Signale x(t), z3(¢) und
x4(t) mit den ZeitmefBbausteinen gleichzeitig ermittelt. Das Nullsetzen der Laufzeit t,,,

erfolgt dabei durch folgende Definitionen:

tey =tey — by by = tm, — tmy by = te; — tey (5.30)
jeweils mit ¢ > 1.

Die Laufzeitdifferenz t, zwischen den Flanken von xo(t) und x;(t) entspricht dabei di-
rekt der gesuchten Pseudolaufzeit ¢,,,. Die gesuchte Pseudolaufzeit t,,, ist dann aber aus
der Laufzeitdifferenz t3 der Flanken von x3(t) und x4 (¢) nicht direkt zu bestimmen. Statt
dessen gilt t,,, = t3 — At,, entsprechend gilt fiir t,,, = t, — 2 At,, wobei At, die minimal
mogliche Zeitdifferenz zwischen dem Start zweier gesendeten, aufeinanderfolgenden Puls-
folgen angibt. Diese Zeit Aty wird dabei nicht gemessen, sondern als Wert vorgegeben,
wobei im Ergebnis At immer grofler oder mindestens gleich sein wird als die maximale
Pulsfolgendauer L/f,. Die unbekannte Zeit t., wird dabei zwingend negative Werte an-
nehmen miissen. Die sich ergebenden ZeitmefSwerte werden dann digital abgespeichert.
Ein nachfolgender Prozessor iibernimmt dann die Auswertung, gemafl den folgenden -

gegeniiber den Gleichungen (5.29) nochmals erweiterten - Gleichungen:

V@ =22+ (s —9e)? = c-(—12,)

V@ =2+ (g — )2 = ¢ (ta—to — 1)

V(@ =22+ (g — 9e)? = ¢ (ts— Aty —to, — to,)

V@ = 22+ sy —9e)? = ¢ (=208 —t, —1,,) (5.31)

Im obigen Gleichungssystem sind dann die gesuchten Unbekannten z., 3. und t,, zu
bestimmen, siehe hierzu Abschnitt 5.4. Man kann dann 4 Kombinationen - mit jeweils

3 Sendern - fiir eine Positionsberechnung auswéhlen. Bei den 4 berechneten Positionen
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werden dann die Positionswerte ignoriert, wo das iterative Losungsverfahren offensichtlich
zum falschen Endwert konvergiert oder der Wert auflerhalb des durch die Radsensoren er-
mittelten Bereichs liegt. Mit den verbleibenden richtigen Positionswerten wird dann eine
Mittelwertbildung durchgefiihrt. Dabei bleibt festzuhalten, daf fiir eine Positionsberech-

nung natiirlich auch 3 Sender grundsétzlich ausreichend sind.

5.9.2.1 Durchfithrung der Referenzmessungen

Die Differenzdurchlaufzeiten ¢,,, fiir i > 1 des Sende- und Empfangsweges, zwischen den
einzelnen Kanélen in obigem Gleichungssystem (5.31), miissen auf wenige psek genau er-
mittelt werden. Die gesuchten Laufzeiten werden bevorzugt durch eine Referenzmessung -
wie bereits unter Abschnitt 5.6.4 fiir die Ermittlung der Ausbreitungsgeschwindigkeit dar-
gestellt - beim Empfanger bestimmt, wobei dabei neben der exakten Empfiangerposition
dann aber auch die exakte tatsdchliche Ausbreitungsgeschwindigkeit bekannt sein muf.
Eine derartige Referenzmessung sollte dann auch wieder in regelméfliigen Absténden - z.B.
beim Aufladen der Akkus an einer exakt definierten Dockingstation - durchgefiithrt wer-
den. Bei einer regelméfigen Wiederholung kénnen dann auch langerfristige Schwankungen
in den Durchlaufzeiten beriicksichtigt werden.

Bei den Referenzmessungen ist die Position (x., y.) des Empféngers exakt bekannt.
Damit 148t sich t., - gemiiB der ersten Gleichung von (5.31) - unmittelbar berechnen.
Durch entsprechende Gleichungsumstellung ergeben sich dann auch direkt und voneinan-
der unabhingig die unbekannten Differenzlaufzeiten t,, bis t.,. Sinnvoll ist dabei natiirlich
wiederum eine groflere Anzahl an Messungen mit nachfolgender Mittelwertbildung, um ei-
ne moglichst kleine Meflabweichung zu erhalten. Solange die Ausbreitungsgeschwindigkeit
¢ noch unbekannt ist, erhélt man unabhéngig von der Zahl der Sender immer ein unterbe-
stimmtes Gleichungssystem, welches grundsétzlich nicht 16sbar ist. Somit mufl zunéchst
die aktuelle Ausbreitungsgeschwindigkeit ¢ durch eine Messung der Luftparameter be-

stimmt werden.

5.9.3 Analoge Realisierung des Senders

Bei den nachfolgend und auch in den néchsten Abschnitten angegebenen Blockschaltbil-
dern werden die benotigten Bandfilter, zwischen den einzelnen Stufen, nicht explizit ange-
geben. Sie sind statt dessen als Teil des jeweiligen Schaltungsblocks anzusehen. Gleiches
gilt ebenso fiir die u.U. bendtigten Impedanzanpassungsnetzwerke. Alle passiven Schal-
tungskomponenten sollten dabei moglichst in integrierter Mikrostreifentechnik - eventuell
auch in einer Multilayertechnologie - realisiert werden, siehe hierzu z.B. [230], [125], [83].

Folgende Skizze zeigt das mogliche Grundkonzept fiir die Realisierung des Senders:
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Abb. 5.12: Grundstruktur der Mikrowellensenders

Die Frequenz f,,qster des Mastertaktsignal ist dabei mindestens so hoch zu wéhlen,
dafl die Sendefrequenz und insbesondere die Phasenmodulation mit einer zeitlichen Ge-
nauigkeit von wenigen psek generiert bzw. ausgefithrt werden kann. Dabei ist nicht die
absolute Durchlaufzeit von Bedeutung, sondern dafl die Laufzeitdifferenz zwischen den
einzelnen Sendern, zumindest im Zeitabschnitt zwischen 2 Referenzmessungen - geméfl
letztem Abschnitt 5.9.2.1 - auf wenige psek entsprechend konstant ist. Es werden so-
mit beim Mastertaktsignal Frequenzen notwendig sein, welche wohl deutlich oberhalb
von 10 GHz liegen miissen, weil bei kleineren Frequenzen die notwendige zeitliche Prézi-
sion nicht erreicht werden kann. Denkbar wére auch, dal das Mastertaktsignal direkt
der gesendeten Frequenz fy entspricht. Grundséatzlich wird dabei gelten fo = k- fiaster,
mit £ =1,2,3.... Es sollte jedoch nicht notwendig sein, dafl dieses Mastertaktsignal ei-
ne noch hohere Frequenz als fy besitzt. Dabei muf auch die Ubertragungsdédmpfung auf
dem Mastertaktzufithrungskabel beachtet werden. Diese erreicht bei 60 GHz und einem
Standard-Koaxialkabel bei 100 m Leitungslénge Werte von iiber 60 dB, siehe hierzu z.B.
[180], so daBl besonders hochwertige Koaxialleitungen notwendig sind, um diesen Wert
hinreichend zu reduzieren. Alternativ konnte die Mastertaktversorgung auch mit einer
optischen Verbindung iiber einen Lichtwellenleiter erfolgen, wobei jedoch die unveréandert
hohe Taktrate zu einem hohen Aufwand bei der Umwandlung der optischen in die elek-

trischen Signale und umgekehrt fiihrt.

Das Mastertaktsignal wird dann aufbereitet, wenn notwendig wird eine Frequenzver-

vielfachung durchgefiihrt, um die Sendefrequenz f; als sinusféormiges Signal zu erhalten,
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welches bei einer Sendefrequenz von 61.25 GHz als Sendetaktsignal verwendet werden
kann. Dabei ist u.U. noch eine Gleichrichtung oder zumindest eine Pegelverschiebung
vorzunehmen. Es ergibt sich eine maximale Signalanstiegszeit von ca. 8 psek, welche bei
der geforderten Genauigkeit der Positionsbestimmung von ca. + 1 cm noch ausreichend
klein ist. Aus dem Sendetaktsignal wird dann die PRN-Zufallsfolge erzeugt. Sollte hierfiir
ein riickgekoppeltes Schieberegister verwendet werden, ist eine entsprechende Frequenztei-
lung zur Erzeugung der Modulationstaktfrequenz f, notwendig. Dabei miissen die Flanken
dieses Modulationstaktsignales direkt von dem urspriinglichen Sendetaktsignal geliefert
werden, um zusétzliche zeitliche Fehler zu vermeiden.

Um sicherzustellen, daf§ die einzelnen Sender nur abschnittsweise senden, mufl jeder
Sender mit einer Sendernummer ¢ versehen werden, wobei insgesamt N, Sender beriick-
sichtigt werden miissen. Vor dem Starten einer neuen PRN-Folge - mit der Lange L
- und insbesondere nach dem Einschalten - vor dem Senden der ersten PRN-Folge -
muf eine Wartezeit von mindestens ¢,,; = L * (i — 1)/ f, eingehalten werden, nach dem
Senden einer PRN-Folge ist sicherzustellen, dafl eine weitere Wartezeit von mindestens
twe = L x (Ns — i)/ f, eingehalten wird, zwischen 2 gesendeten Folgen des Senders i liegt
dann immer eine Gesamtwartezeit von mindestens t,, = L * (N; — 1)/ f,. Diese Wartezei-
ten miissen u.U. auch noch linger gewihlt werden, insbesondere wenn beim Empfanger
und Sender unterschiedliche Laufzeiten fiir die einzelnen Kanile auftreten, siehe hierzu
Abschnitt 5.9.2. Es sind somit 2 zusétzliche Zahler notwendig, welche fiir die Ansteuerung
der PRN-Codeerzeugung benotigt werden.

Das PRN-Codesignal wird dann fiir die 2-Phasenumtastung des Trégersignals, d.h. die
Phasenmodulation, verwendet. Geeignet sind hierfiir insbesondere hybridgekoppelte PIN-
Dioden-Phasenschieberschaltungen [141], [244] oder auch eine Leitungslangenmodulation,
wiederum angesteuert mit PIN-Dioden. Ein abschlieender Sendeverstiarker mit Bandpaf-
filterung tibergibt das Signal dann an die Sendeantenne. Alle Komponenten miissen zumin-
dest zwischen 2 Referenzmessungen die Signale mit Laufzeitschwankungen von maximal
einigen psek verarbeiten. Dies gilt insbesondere fiir die Erzeugung der PRN-Code-Signale

und fiir die Anforderungen an die entsprechenden Schieberegister.

5.9.4 Digitale Realisierung des Senders

Da die Erzeugung eines phasenmodulierten Sendesignals mit der notwendigen Prézision,
mit einer analogen Schaltung, recht schwierig ist, kénnte man alternativ eine rein digi-
tale Losung in Betracht ziehen. Dies ist im einfachsten Fall ein 1-Bit-Schieberegister, in
welchem die zu sendende Pulsfolge, mit einem Eintrag fiir jede Sendetaktperiode, abge-

speichert ist. Am Ausgang wird dann mit einer Frequenzverdopplerschaltung das phasen-
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modulierte Sendesignal erzeugt. Man benotigt allerdings ein recht langes Schieberegister,
welches dann auch mit der Sendefrequenz von 61.25 GHz getaktet werden muf3. Bei einer
Sendefrequenz von 61.25 GHz, einer Modulationstaktfrequenz von 356.1 MHz und einer
Folgenldnge von 127 wird dann eine Schieberegisterlinge von 21844 bendétigt. Man kann
die Schieberegisterléinge und auch die benétigte Schieberegistertaktfrequenz durch einen
hoheren Faktor bei der Frequenzvervielfachung zwar reduzieren, allerdings bleiben da-
bei die Anforderungen an die zeitliche Auflosung des Schieberegisters weiter bestehen.
In Abschnitt 5.9.6 sind Angaben dariiber gemacht, welche technischen Méglichkeiten fiir

Digitalschaltungen in diesem Frequenzbereich bestehen.

5.9.5 Analoge Realisierung des Korrelationsempfingers

Es ist nach dem Vorverstérker und der Zwischenfrequenzumsetzung sowohl eine analoge
als auch eine digitale Realisierung denkbar, um das Korrelationsmaximum zu bestimmen.
Die digitale Losung bietet mehr Moglichkeiten bei der Signalauswertung, ist aber auf-
grund der sehr hohen Abtastrate von 30 GHz oder mehr - wenn iiberhaupt - zur Zeit
nur mit extrem hohem Aufwand zu realisieren. Aber auch die Losung mit einem analogen
Korrelator und einer entsprechenden analogen Auswertung stellt extreme Anforderungen
an die Bandbreite und insbesondere an die Prézision der verwendeten Komponenten.
Beim analogen Empfénger kann der Korrelator entweder mit einem Oberflichenwel-
lenbauteil oder einem Mikrostreifenleitungsfilter realisiert werden. Anschliefend wird das
Korrelationssignal um eine feste Schaltschwelle nach unten verschoben. Dann wird mit
einem Spitzenwertdetektor das jeweilige Signalmaximum bestimmt und zwischengespei-
chert, dieses Ausgangssignal wird dann auf ein Ddmpfungsglied sowie parallel auf ein
Verzogerungsglied mit der Verzogerungszeit ¢y, gefithrt, so dafl mit einem nachgeschalte-
ten Komparator dann der Zeitpunkt des Korrelationsmaximums, verzégert um ty, erkannt
werden kann. Die Schaltschwelle Ug unterdriickt mogliche Storsignale, sowie insbesondere
die Nebenmaxima bei der Korrelationsfunktion. Durch den Wechselspannungskompara-
tor wird der Dynamikbereich am Korrelatoreingang minimiert. Da bei einer analogen Si-
gnalauswertung mit einer festen Schaltschwelle gearbeitet werden muf, ist ein moglichst
kleiner Dynamikbereich notwendig, um eine zuverldssige Auswertung zu erhalten. Die
Durchlaufzeiten durch alle Komponenten miissen dabei - zumindest zwischen 2 Referenz-
messungen - auf wenige psek konstant sein. Die Abbildung auf der folgenden Seite zeigt
die Blockschaltung und die wichtigsten Signale beim Korrelationsempfanger. Der Korrela-
tionsempfanger ist dabei fiir jeden Sender zu realisieren, bei 4 Sendern ergeben sich somit

auch 4 Empfangskanéle, welche parallel betrieben werden.
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Abb. 5.13: Analoges Empfangerkonzept
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Nachfolgend werden die notwendigen Eigenschaften und die Realisierungsmdoglichkeiten

fiir alle verwendeten Baugruppen erldutert.

5.9.5.1 Vorverstiarker, Mischer und Wechselspannungskomparator

Eine Ubersteuerung des Empfangssignals sollte beim Vorverstérker vermieden werden. So-
mit ist zunéichst nur die minimale Ubertragungsdampfung von ca. 60 dB - geméB Tab. 5.6
- auszugleichen. Es verbleibt am Ausgang des Vorverstérkers somit noch ein Dynamikbe-
reich von ca. 40 dB, wenn die minimale Entfernung zwischen Sender und Empfénger bei
1 m und die maximale Entfernung bei 100 m liegt.

Geeignete Mischerschaltungen finden sich in [138], [141], und [326], wobei in [326]
bereits ein Schaltungskonzept fiir den 60 GHz-Frequenzbereich angegeben ist.

Beim Wechselspannungskomparator soll der vorhandene Dynamikbereich - welcher
durch die unterschiedlichen Entfernungen zwischen Sender und Empfianger hervorgerufen
wird - ausgeglichen werden, so dal am Ausgang ein Signal ohne nennenswerte Pegelun-
terschiede zur Verfiigung steht. Die Signalbandbreite am Ausgang dieses Bausteins muf
nicht groBer sein als die Ubertragungsbandbreite. Dieser Baustein ist als Wechselspan-
nungsverstiarker zu konzipieren, wobei der Verstarkungsfaktor so grof§ gew#hlt werden
muB, daB das Eingangssignal mit dem kleinsten Pegel mindestens die Ubersteuerungs-
grenze erreicht. Da bisher von einem Dynamikbereich von 40 dB ausgegangen wurde und
zusétzlich noch die Dampfung des vorgeschalteten Mischers auszugleichen ist, ergibt sich

ein notwendiger Verstirkungsfaktor von ca. 50 dB.

5.9.5.2 Analoger Korrelator

Von allen Baugruppe ist hier der hochste Entwicklungsaufwand notwendig, weil ein grund-
legend neuer Korrelatorbaustein zu entwerfen wire. Insbesondere ist eine detaillierte Vor-
untersuchung der Korrelatoreigenschaften notwendig, um festzustellen ob die notwendige
Prézision bei der Bestimmung der Korrelationsspitze erreicht werden kann. Dabei muf3 si-
chergestellt sein, dafl die notwendige Ortsauflosung von einem Zentimeter gleich 33.4 psek
erreicht wird und in der Umgebung des Korrelationsmaximums keine nennenswerten Feh-
ler auftreten. Realistische Realisierungsmoglichkeiten bietet dabei entweder ein passiver
Korrelator im Mikrostreifenleitertechnik oder ein SAW -Convolver als Oberflichenwellen-
bauelement. Beim SAW -Convolver muf} das fiir den Kanal spezifische Referenzsignal - in
Form einer mit der Zwischenfrequenz modulierten PRN-Referenzfolge - extern generiert
und dem Korrelatorbaustein zugefiihrt werden. Ein passiver Korrelator in Mikrostreifen-
leitertechnik liefert demgegeniiber, ohne weitere externe Beschaltung, das Korrelatoraus-

gangssignal und konnte somit eine besonders praktikable Losung fiir die Durchfiihrung
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der Korrelation darstellen. Details bzgl. der Realisierung unterschiedlicher Korrelatorbau-

steine ergeben sich aus Anhang G.

5.9.5.3 Spitzenwertdetektor

Wie aus Abschnitt 5.8.2.1 hervorgeht, ist hier eine Genauigkeit von etwa 3 % bei der
Spitzenwerterkennung - bzgl. einer Korrelatorbandbreite von 30 % der Zwischenfrequenz
- notwendig. Die schaltungstechnische Realisierung der Spitzenwerterkennung wird da-
durch sehr schwierig. Die einfachste Losung mit einer Diode, einem Integrationskonden-
sator und einem Entladungswiderstand ist praktisch kaum zu realisieren, weil ein fiir
diesen Frequenzbereich viel zu grofies Verhéltnis aus Lade- und Entladewiderstand not-
wendig ist. Bei einer Ladezeitkonstanten von z.B. 5 psek - welche schon als ein maximaler
Wert anzusehen ist - wird bei einer Zwischenfrequenz von 1.4244 GHz eine Entladezeit-
konstante von ca. 23 nsek benotigt, wenn sich die Kondensatorspannung innerhalb der
Zwischenfrequenzperiode nur um 3 % entladen darf. Daraus ergibt sich ein unrealistisches
Widerstandsverhéltnis von ca. 4600 zwischen Entlade- und Ladewiderstand. Als Alter-
native bleibt die Realisierung mit einem aktiven Spitzenwertdetektor, wie im Prinzip
unter [317] dargestellt. Eine Grundidee besteht z.B. darin, dabei ein Abtast-Halte-Glied
zu verwenden und den Speicherkondensator moglichst niederohmig anzusteuern. Dabei
sind dann aber Verstirker, Komparatoren und niederohmige Schalter im GHz-Bereich
notwendig. Die technische Realisierung wird somit auch hier nur mit einem sehr grofien

Entwicklungsaufwand moglich sein.

5.9.5.4 Dampfungs- und Verzogerungsglied sowie Komparator

Das Verzogerungsglied sollte eine Verzogerung von etwas mehr als einer Zwischenfre-
quenzperiode besitzen, d.h. bei einer Zwischenfrequenz von 1.4244 GHz werden mehr als
700 psek Verzogerungszeit benotigt. Dabei mufl diese Verzogerungszeit nicht exakt ei-
nem definierten Wert entsprechen, es ist ausreichend wenn hier keine Schwankungen auf-
treten. Die Verzogerungszeit ist Bestandteil der unbekannten Empféngerzeit t.,, welche
bei der Positionsberechnung ohnehin zundchst mittels Referenzmessung bestimmt werden
muBl. Neben der moglichen Realisierung der Verzogerung mit diskreten Induktivitéiten
und Kapazitidten bietet sich insbesondere eine Mikrostripverzogerungsleitung an, welche
bevorzugt als sog. Slow-Wave-Struktur, siehe z.B. [132], realisiert werden sollte. Durch die
Slow-Wave-Struktur wird die Signallaufzeit stark erhoht, gegeniiber einer herkémmlichen
Mikrostreifenleitung ergibt sich hier eine Vergroferung mindestens um den Faktor 5, siche
z.B. [132]. Man kann die notwendige Verzogerungszeit somit mit einer Leitungsldnge von

ca. 1 bis 3 cm, abhéngig von dem benétigten Substrat, realisieren. Wichtig ist jedoch auch,
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daBl die Signalbandbreite der Verzogerungsleitung so grofl gewéhlt wird, dafl gegeniiber
dem parallel geschalteten Dampfungsglied hier keine nennenswerten Signalverfialschungen
auftreten.

Das benoétigte Dampfungsglied kann mit einem einfachen Widerstandsspannungsteiler
realisiert werden, wobei das Dampfungsglied das Signal insgesamt um ca. 2 % stérker
ddampfen sollte als die Verzogerungsleitung.

Auch an den Komparator werden sehr hohe Anforderungen gestellt. Zum einen miissen
Signalunterschiede von weniger als 2 % zuverlassig erkannt werden, zum anderen darf die

Schalt- und Anstiegszeit der Ausgangssignale einige wenige psek nicht iibersteigen.

5.9.6 Digitale Realisierung des Korrelationsempfiangers

Aufgrund der sehr umfangreichen technischen Schwierigkeiten beim Entwurf eines analo-
gen Korrelationsempféangers ist eine digitale Realisierung grundsétzlich von Vorteil. Vor
der Abtastung und der Korrelation wird das Empfangssignal dann wieder mit einem
Komparator - welcher wie unter Abschnitt 5.9.5.1 dargestellt realisiert wird - in ein 1-Bit
quantisiertes Signal umgewandelt. Dabei sollte aber mit einer hoheren Verstarkung als un-
ter Abschnitt 5.9.5.1 gearbeitet werden, auch sollte die Signalbandbreite grofler sein, mit
dem Ziel Signale zu erhalten, die fiir alle relevanten Zeitpunkte - d.h. die Zeitpunkte der
Abtastung - eindeutig dem Zustand 0 und 1 wéhrend der Abtastung zugeordnet werden
kénnen. Somit benétigt man bei diesem Komparator eine Bandbreite in der Groflenord-
nung der Abtastfrequenz. Vor der Abtastung ist eine Signalgleichrichtung am Ausgang
des Wechselspannungskomparators vorzunehmen. Die Zwischenfrequenz f;r sollte geméafl
Abschnitt 5.8.2.2 hier auf 6 - f,, = 2.1366 GHz festgelegt werden.

Um die notwendige Ortsauflosung von 1 cm zu realisieren, mufl jedoch mit einer ex-
trem hohen Abtastrate von 30 GHz nach dem Wechselspannungskomparator gearbeitet
werden. Auch wenn digitale Schaltungen mit derart hohen Abtastraten zur Zeit nur mit
einem duflerst hohen Aufwand zu realisieren sind, ist es zu erwarten, dafl mittelfristig digi-
tale Schaltungen auch fiir derart hohe Taktraten kostengiinstig realisiert werden koénnen.
Die Grundlagen fiir digitale Korrelationsempfianger findet man z.B. in [12], [105]. Die
schaltungstechnische Realisierung erfolgt hier bevorzugt nach dem Transversalfilterkon-
zept. Auf der nachfolgenden Seite ist das gesamte Schaltungskonzept dargestellt.

Beim Korrelator entsprechen die jeweiligen Verzogerungszeiten T jeweils einer Ab-
tastperiode 1/ fapase- Die Anzahl N der bendtigten Verzogerungselemente ergibt sich
durch L % fapast/fp- Bel einer Folgenlinge L = 127, einer Modulationstaktfrequenz
fp = 356.1 MHz und einer Abtastfrequenz von fapase = 30.0 GHz ergibt sich eine An-
zahl N von 10700.
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Abb. 5.14: Digitales Empfangerkonzept

Die Referenzfolge r(n) ist dabei immer {iber eine halbe Zwischenfrequenzperiode gleich
1 oder gleich 0. Diese Referenzfolge wird aus dem Senderzufallssignal durch eine gedach-
te Phasenmodulation mit der gewéhlten Zwischenfrequenz, einer anschliefenden 1-Bit-
Quantisierung sowie einer abschliefenden Abtastung mit der hier gewéhlten Abtastfre-
quenz einmalig vor dem Korrelatorentwurf berechnet. Der Multiplizierer besteht dann -
wenn 7(n) gleich 1 ist - nur aus einer einfachen Leitungsverbindung, dort wo r(n) den
Wert 0 annimmt ist die Leitungsverbindung dann einfach unterbrochen, siehe hierzu auch
Anhang F.3.1.1.

Beim Summierer ist eine Auflésung von mindestens 11 Bit notwendig, sieche Abschnitt
5.8.2.2. Ab diesem Punkt ist dann die gesamte nachfolgende Signalauswertung auch mit
dieser Breite durchzufithren. Die Auswertung des Korrelationssignals erfolgt in digitaler
Form auf die gleiche Weise wie beim analogen Empfinger, so dafl auf eine weitergehende
Beschreibung hierfiir verzichtet werden kann. Eine definierte Durchlaufzeit wird bei dieser
Auswertung dadurch sichergestellt, dafl hier eine mit der Abtastfrequenz getaktete Schal-
tungsrealisierung vorgenommen wird. Die Schaltschwelle - die vom Dynamikbereich der

Korrelationsspitze festgelegt wird - konnte auch weiterhin einem festen Wert entsprechen.

Bei der technologischen Umsetzung wird es vorteilhaft sein, wenn die gesamte digi-
tale Korrelator- und Auswerteschaltung moglichst auf einem einzigen integrierten Bau-
stein realisiert wird, um moglichst kurze Verbindungsleitungen zu erreichen. Mit HEMT's
( = High-Electron-Mobility-Transistor ) erreicht man heute in InAlAs/InGaAs- oder InP-
Technologie die hochsten Taktraten von bis zu 100 GHz, siehe [84], [359].

Als alternative Realisierungsmoglichkeit bietet es sich an, das Empfangssignal - nach
der Abtastung - in einem 1-Bit-breiten Schieberegister mit der Lange (Ns+ 1) - ts - faptast
abzulegen und die Signalauswertung dann offline durchzufiihren, wobei bei 4 Sendern
aber 53500 Verzogerungselemente bendtigt werden. Die Korrelation kénnte dann auch
tabellarisch - iiber einen ausreichend groflen Speicher - hinreichend schnell ausgefiihrt

werden.
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5.10 Erweiterung auf eine 3-dimensionale Positions-
bestimmung und zuséitzliche Trigerphasenmes-

sung

Wenn z.B. die aktuelle Position eines Robotergreifarmes bestimmt werden soll, kann -
analog wie beim GPS-Verfahren - eine 3-dimensionale Positionsbestimmung durchgefiihrt
werden. Bezogen auf die konkrete Anwendung eines Robotergreifarmes wird es oft aus-
reichend sein, wenn nur ein kleinerer Raumbereich - von z.B. 10 m x 10 m x 10 m - be-
trachtet werden muf3, dabei jedoch die Genauigkeit im Bereich von einem Millimeter liegen
sollte. Nachfolgend soll kurz dargelegt werden, welche Méglichkeiten fiir eine derartige Po-
sitionsbestimmung bestehen. Dabei wird wiederum von einer Bewegungsgeschwindigkeit
des Robotergreifarmes von maximal einigen m/sek ausgegangen.

Eine unmittelbare Moglichkeit die Genauigkeit zu erhohen, besteht zunéchst darin,
die Modulationsfrequenz f, und die Ubertragungsbandbreite sowie - bei einer digitalen
Korrelatorrealisierung - auch die Abtastfrequenz entsprechend zu erhohen. Die technischen
Anforderungen werden dann aber so extrem hoch, daf} sich hierbei in absehbarer Zukunft
kaum eine Realisierungsmoglichkeit ergibt.

Realistischer ist demgegeniiber die Moglichkeit eine deutlich hohere Ortsauflosung
durch eine zusétzliche Trégerphasenmessung zu erreichen, wobei bei einer Tragerfrequenz
von 61.25 GHz der Aufwand hierfiir jedoch auch recht hoch ist. Da die Tragerphasenmes-
sung aber nur im Bereich einer Wellenlénge - von ca. 4.9 mm bei 61.25 GHz - eindeutig
ist, mu} zunéchst innerhalb des Intervalls einer Wellenldnge von 4.9 mm das Korrelati-
onsmaximum ohne Triagerphasenmessung bestimmt werden. Dies konnte - bei ausreichend
geringen Storungen durch Mehrwegeempfang - noch durch eine zusétzliche Interpolation
in der Umgebung der gesuchten Korrelationshauptspitze erreicht werden.

Um mit den gemessenen Pseudolaufzeiten eine 3-dimensionale Positionsbestimmung
durchfithren zu koénnen, wird zwar eine deutlich groflere Auswertezeit notwendig sein,
welche bei einer Bewegungsgeschwindigkeit des Robotergreifarmes von einigen m/sek aber

auch bei heutigen Prozessorleistungen zu keinen weiteren Meabweichungen fiihrt.
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5.11 Grundkonzept fiir eine zusitzliche Richtungs-

bestimmung eines Fahrzeugs

Hier ergeben sich 2 Méglichkeiten. Entweder die Richtungsbestimmung mit einem geo-
magnetischen Sensor - welcher z.B. in [34] ausfiihrlich beschrieben worden ist - oder der
Einsatz eines zweiten Empféangers. Dabei soll hier nur auf diesen zweiten Losungsan-
satz eingegangen werden. Die Antenne des ersten Empféngers wird dabei, entlang einer
Fahrzeugachse, genau dort plaziert, wo die Fahrzeugposition bestimmt werden soll. Die
Antenne des zweiten Fahrzeugs befindet sich dann auf dieser Fahrzeugachse moglichst

weit von der ersten Antenne entfernt:

\j

Abb. 5.15: Bestimmung der Fahrzeugrichtung mit 2 Empfingern

Die gesuchte Fahrzeugposition befindet sich somit an der Stelle (z.,y.), die Position
der zweiten Antenne befindet sich an der Position (z.,, ¥, ). Geméafl obiger Skizze ist dann
auch Ax = z, — x,, und Ay = y. — ¥, definiert, so daf

Ay

~ (5.32)

tan g =

fiir die Fahrzeugrichtung ¢, gilt. Die Mehrdeutigkeit der Tangensfunktion kann bei der
Winkelfunktion einfach dadurch umgangen werden, dal anhand der Vorzeichen von Ay
und von A zx festgestellt wird, in welchem Quadranten sich der gesuchte Winkel befindet.

Die verbleibende Abweichung bei der Winkelberechnung soll an einem Beispiel kurz
erliutert werden. Angenommen sei eine Entfernung zwischen beiden Antennen von v/2 m,
sowie eine maximale Meflabweichung bei der Positionsbestimmung von + 0.5 cm. Es
ergibt sich dann eine maximale MeBabweichung bei der Winkelbestimmung von ca.
Agpy = 0.29° bei einem Winkel von ¢y = 45°. Diese MeBabweichung reduziert sich,

bei Winkeln von 0° und von 90°, bis auf ca. 0.2°. Wenn der Abstand zwischen beiden
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Antennen verindert wird, ergibt sich eine weitgehend lineare Anderung beim Winkelfeh-

ler.

5.12  Vergleich zwischen der Positionsbestimmung
mit einem optischen Gitternetz und mit akti-

ven Mikrowellensendern

Bereits im ersten Abschnitt 5.1 dieses Kapitels sind die Vor- und Nachteile des Mikro-
wellenverfahrens dargestellt worden. Es sollen deshalb hier nur abschlieBend die Vor- und

Nachteile beider Verfahren in einem kurzen Vergleich erlautert werden:

e Das Mikrowellenverfahren bietet den Vorteil, daf} i.a. iiberall - im gesamten Raum
- eine direkte Positionsbestimmung moglich ist, ohne dafl dabei auf die Positions-
bestimmung mittels Radsensoren zuriickgegriffen werden mufl. Das Mikrowellen-
verfahren bietet somit eine viel hohere Wahrscheinlichkeit, dafl eine hochgenaue
Positionsbestimmung im gesamten Raum gewéhrleistet ist. Auch sind die maximal
zu erwartenden Meflabweichungen beim Mikrowellenverfahren deutlich geringer als
beim Gitternetzverfahren. Es soll hier nochmals darauf hingewiesen werden, dafl
durch den Einsatz von geeigneten Kalman-Filtern eine weitere und deutliche Re-
duzierung der MeBabweichungen moglich ist, siehe [42], [54], [158], [200]. Dies gilt
auch fiir das Mikrowellenverfahren, wo aufeinanderfolgende Positionsberechnungen

geeignet miteinander verkniipft werden konnen.

e Das optische Gitternetzverfahren hat den Nachteil, dafl der Bahnverlauf nicht véllig
frei gewéhlt werden kann. Es mufl nach einer bestimmten Wegstrecke sichergestellt
sein, daf durch das Uberfahren, zumindest einer weiteren Gitternetzlinie, eine er-

neute Positionsberechnung erfolgen kann.

e Das Gitternetzverfahren hat demgegeniiber den wesentlichen Vorteil, da} es mit
einem vergleichsweise geringen Entwicklungsaufwand unmittelbar eingesetzt werden

kann.

e Bei grofleren Raumen - von z.B. 100 auf 100 m - bendtigt das Gitternetzverfahren
zahlreiche Landmarken, in Form von Lasern, i.a. jeweils im Abstand von einigen
Metern. Demgegeniiber bietet das Mikrowellenverfahren den Vorteil, dafl bei dieser
Raumgréfle noch ein einzelner Satz - von z.B. 4 Mikrowellenlandmarken - grundsétz-

lich ausreichend ist, wodurch der Installationsaufwand vergleichsweise niedrig bleibt.



Anhang

129






Anhang A

Technische Realisierungs-
moglichkeiten bei einer
Positionsbestimmung mit

Gitternetzlinien

A.1 Auswahl und Ansteuerung der Laser fiir die Git-

ternetzlinien

Fiir die Erzeugung der Gitternetzlinien kommen Laserlichtquellen in Frage, welche heute
auch kostengiinstig als Halbleiterlaser zur Verfiigung stehen. Alternativ kénnte man zwar
entsprechende Gitternetzlinien auch direkt auf dem Boden anbringen, mit Hilfe von Kle-
bestreifen oder gezeichneten Strichen. Zunéchst ergibt sich dabei aber die Problematik,
die Striche mit der entsprechenden Genauigkeit auf dem Boden anzubringen, hier wéaren
Hilfsmittel wie prazise Schablonen oder Laserlichtquellen notwendig. Weiterhin wére dann
aber auch die Problematik der méglichen Verschmutzung oder des Abriebs dieser Linien
gegeben, auch miifite sichergestellt sein, dafl sich an anderen Stellen des Bodenbelags nicht
Strukturen befinden, welche mit den aufgezeichneten Gitternetzlinien verwechselt werden
konnen, weshalb diese Realisierungsvariante hier nicht weiter behandelt wird und auch
nicht empfohlen wird.

Zunéchst ist bei den einzusetzenden Laserlichtquellen festzulegen, welche Laserklasse -
unter Beriicksichtigung etwaiger Personengefahrdungen - zuldssig ist. Wenn sich auch Per-
sonen in dem Raumbereich aufhalten konnen, wo sich die Gitternetzlinien befinden oder
die Lichtstrahlen noch direkt wahrgenommen werden kénnen, wird man i.a. nur max.

mit der Laserklasse 2 arbeiten kénnen, wobei eine hohere Laserklasse auch einer gréferen
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Personengefidhrdung entspricht. Die Laserklasse 2 bedeutet dabei, dafl das menschliche
Auge durch einen Reflex bei Sichtkontakt mit dem Laser das Augenlid schlieit, bevor
durch den Laser das Auge geschéidigt werden kann. Dadurch konnen derartige Réume
auch ohne Schutzbrille betreten werden, wenn entsprechende Warnhinweise angebracht
sind. Dennoch sollte auch dann ein permanenter Sichtkontakt mit dem Laser ausgeschlos-
sen sein. Insbesondere darf man auch bei der Laserklasse 2 nur mit sichtbarem Licht
arbeiten, damit das menschliche Auge den Laserstrahl erkennen kann. Grundsétzlich ist
dabei der Einsatz der Gitternetzstrahlen auf der Hohe der Antriebsachse von Vorteil, um
zusétzliche Fehler durch Bodenunebenheiten zu vermeiden. Derartig tiefliegende Gitter-
netzstrahlen sind dann natiirlich auch fiir den Personenschutz vorteilhaft, weil man davon
ausgehen kann, dafl zumindest bei einer stehenden oder sitzenden Person kein direkter

Augenkontakt mit dem Laserstrahl moglich sein wird.

Wenn man beim Fahrzeug eine Vorkenntnis der Fahrzeugposition voraussetzt, kann
auf eine zusétzliche Codierung der Gitternetzlinien verzichtet werden. Diese Vorkenntnis
iiber die Fahrzeugposition wird man in der Praxis dann voraussetzen kénnen, wenn man
davon ausgeht, dafl das Fahrzeug immer an etwa der gleichen Position startet und dabei
auch der Fahrzeugstartwinkel immer, mit einer kleinen Abweichung, der gleiche ist. Dies
wird dann der Fall sein, wenn das Fahrzeug eine definierte Parkposition besitzt, wo z.B.
die Antriebsakkus aufgeladen werden. Es ist dann noch zu iiberpriifen, welche Fremd-
lichteinfliisse auftreten werden, i.a. wird man aber davon ausgehen konnen, dafl Fremd-
lichtstorungen am Empfangsdetektor deshalb nicht zu Beeintrachtigungen fithren werden,
weil die Lichtintensitdt der Laserstrahlen auch nach einigen Metern noch erheblich grofier
ist, als mogliche Fremdlichtstéorungen. Ansonsten kann man natiirlich auf der Sendeseite
auch mit einer entsprechend konstanten Modulation der Laserlichtquellen arbeiten, z.B.
mit einer Modulationsfrequenz von 100 KHz, um Fremdlichtstérungen auszuschlielen. Es
ist dabei aber zu beachten, dafl hierdurch deutlich erhchte Kosten auf der Sende- und

Empfangsseite auftreten.

Sollte eine Codierung der Gitternetzlinien notwendig sein, kommt hierfiir sowohl eine
pulsférmige Modulation als auch eine Modulation mit unterschiedlichen festen Frequenzen
- bis zu einigen 100 KHz - in Frage. Bei der Pulsmodulation muf} jedoch sichergestellt sein,
daB sich die Gitternetzlinie - auch fiir einen ausreichend langen Zeitraum - im Erfassungs-
bereich des Detektors aufhélt. Hierzu miissen die maximale Fahrzeuggeschwindigkeit v,,,4.
und die minimale Breite b,,;, des Laserstrahls - in Fahrzeugrichtung - bekannt sein, wobei
davon ausgegangen wird, dal der Empfangsbereich des Detektors erheblich schmaler ist

als die Breite des Laserstrahls. Die maximal zuldssige Pulswiederholdauer ¢, liegt dann

bei:
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bmin
t =05 (A.1)

Umaa:

z.B. gilt fiir v, = 5 m/sek und b, = 1 mm ein max. Wert fiir die gesamte Pulswie-
derholdauer von hier 100 psek, was durchaus zu realisieren ist. Der Faktor 0.5 in obiger
Gleichung ergibt sich dadurch, dafl im ungiinstigsten Fall bis zu knapp 2 Pulsfolgen einge-
lesen werden miissen, wenn der Empfianger den Beginn der ersten Pulsfolge gerade zeitlich
verpafit hat. Notwendig ist bei der Pulscodierung natiirlich eine eindeutige Start- und
Endekennung. Ansonsten kann man fiir die Codierung der Gitternetzlinien eine einfache
Bindrcodierung verwenden, wobei die Codes - welche man fiir die Start- und Endeken-
nung bendétigt - dabei dann nicht verwendet werden diirfen. Mit zusétzlich eingefiigten
Pausenzeiten kann dann auch zu jedem Zeitpunkt eine eindeutige Erkennung sichergestellt
werden.

Heute verfiigbare Laserdiodenmodule bieten unterschiedliche Strahlprofile, siehe z.B.
[187]. Sinnvoll ist dabei entweder ein elliptisches Strahlprofil - mit einer Austrittsform von
z.B. 4 auf 1.5 mm - oder eine linienférmige Austrittsform mit einer senkrecht einzustellen-
den Austrittslinie. Jedoch wird auch bei einem linienférmigen Strahlprofil - gemé&f [187] -
noch mit einer Strahlbreite von mindestens 1 mm zu rechnen sein, wobei diese Strahlbrei-
te dann jedoch weitgehend unabhéngig von der Entfernung ist. Wichtig ist dabei, daff die
Lasermodule entsprechend justiert oder die Lichtstrahlen zumindest entsprechend ausge-
messen werden miissen. Dabei wird eine Genauigkeit von besser als einem mm notwendig
sein, welche sich auf den gesamten relevanten Strahlverlauf bezieht. Bei der Verwendung
eines Moduls mit einer linienférmigen Austrittséffnung wird eine zuverlédssige Erkennung
der Gitternetzlinien auch bei Bodenunebenheiten sichergestellt, allerdings muf3 in diesem
Fall sichergestellt sein, dafl die Linie tatsdchlich im rechten Winkel zum Boden abgestrahlt
wird. Dies bedeutet insbesondere, dafl - bei einer insgesamt geneigten Bodenflache - die
Linie nicht mehr exakt lotrecht verlaufen sollte. Grundsétzlich ist bei Bodenunebenheiten,
welche insgesamt oberhalb von einigen wenigen mm liegen, der Einsatz eines Laser mit

einem linienférmigen Abstrahlprofil zu empfehlen.

A.2 Auswahl und Anordnung der Empfangsdetekto-

remn

Bei der Auswahl der Empfangsdetektoren ist zunéchst darauf zu achten, dafl das spektra-
le Empfindlichkeitsmaximum dort liegt, wo auch die Wellenléinge der gesendeten Signale
liegt. Eine mdglichst geringe spektrale Empfindlichkeit in allen anderen Wellenldngen-

bereichen ist fiir die Vermeidung von Fremdlichtstérungen dabei von Vorteil, u.U. kann
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dabei auch noch ein entsprechendes Filter vor dem Detektor eingesetzt werden. Als eigent-
liche Empfangsdetektoren kommen dann entsprechende Photodioden mit direkt nachge-
schalteten Verstérkern in Frage. Wesentlich ist jedoch, dafl die Empfangsdetektoren einen
Erfassungsbereich von insgesamt 360° aufweisen miissen. Da dies mit einem einzelnen
Empfangsdetektor nicht direkt zu erreichen ist, ist ein spitz verlaufender Kegel als Re-
flektor denkbar, so dafl die Lichtstrahlen in einem Punkt - oberhalb oder unterhalb des
Reflektors - gebiindelt werden.

|
|
| Reflektor
—e \ ! /—4—
i

i Photodiode
I
|

Abb. A.1: Prinzip eines Reflektors fiir den Empfangsdetektor

Eine Bauhohe des Reflektors von nicht mehr als etwa 1 mm sollte bei einem linienférmi-
gen Lichtstrahl nicht iiberschritten werden. Die genaue Konstruktion des Reflektors ist
natiirlich abhéngig von der Gréfle der verwendeten Photodiode, welche sich direkt ober-
oder unterhalb des Reflektors befindet. Dabei ist eine Photodiode mit einer Empfangs-
fliche von ca. 1 mm? ausreichend.

Sobald nennenswerte Bodenunebenheiten auftreten, miissen die Reflektoren der Emp-
fangsdetektoren etwa auf der Hohe der Antriebsachse angebracht werden, um zusétzliche
Fehler - durch das dann vorhandene Verkippen der Fahrzeugldngsachse - zu vermeiden.
Wenn die jeweilige Gitternetzlinie mit einer Abweichung von max. 500 ym erkannt wer-
den soll, ergibt sich aus folgender Tabelle der maximal zuldssige Verkippungswinkel der
Fahrzeugldangsachse in Abhéngigkeit vom vertikalen Abstand zwischen der Antriebsach-
se und der Position des Empfangsdetektors. Eine grofiere Abweichung als 500 pm sollte
dabei auch nicht zugelassen werden, wenn man nicht einen nennenswerten zusétzlichen
Fehler bei der Positionsbestimmung akzeptieren will. Die folgende Tabelle zeigt unmittel-
bar, daf§ bereits kleinere Bodenunebenheiten zu inakzeptablen Fehlern fithren, wenn der
vertikale Abstand zwischen Antriebsachse und Empfangsdetektor iiber einigen cm liegt,
weshalb eine Anordnung zumindest des Reflektors etwa auf der Hohe des Antriebsrades

i.a. notwendig ist.
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vertikaler Abstand zwischen 1 2 5) 10 20 50 100

Achse und Detektor in cm

zuldssiger Kippwinkel in Grad | 2.87 | 1.43 | 0.57 | 0.286 | 0.143 | 0.057 | 0.0286

Tab. A.1l: Zuldssiger Kippwinkel in Abhéngigkeit vom Abstand Detektor-Antriebsachse

Dariiber hinaus muf} natiirlich vorab auch gepriift werden, ob bei einer Anordnung der
Empfangsdetektoren, etwa auf der Hohe der Fahrzeugachse, nicht durch Gegensténde in
Bodennédhe oder durch andere Fahrzeuge eine Abschattung der Gitternetzlinien auftre-
ten kann. Eine mogliche Abschattung durch die Réder des eigenen Fahrzeugs kann dann
natiirlich auch auftreten. Um derartige mogliche Abschattungen zu umgehen, kann es
sinnvoll sein, mehrere Empfangsdetektoren in einem hinreichenden Abstand hinterein-
ander anzuordnen, hiermit sollte sich zumindest eine Abschattung durch die Réder des
eigenen Fahrzeugs vermeiden lassen. Diese Abschattungsproblematik wird aber dann nicht
auftreten, wenn die Gitternetzlinien nur in einem abgetrennten Raumbereich angeordnet
sind und das Fahrzeug diesen abgetrennten Bereich nur in einer bestimmten Richtung
durchféhrt.

Wenn die Signale der einzelnen Empfangsdetektoren nicht codiert sind, kann man diese
Signale nach einer Vorverstirkung und einer moglichen Schwellwertbildung direkt einer
Signalerfassungskarte des Auswerterechners am Fahrzeug zufiihren. Bei einer maximalen
Fahrzeuggeschwindigkeit von 5 m/sek und einer angestrebten Wegauflosung von 100 pm
muB jeder Empfangsdetektor mindestens alle 20 usek abgefragt werden, dies entspricht bei
2 parallel auszuwertenden Empfangsdetektoren einer Auswerte- und Abtastfrequenz von
100 KHz, was mit heutigen Prozessoren auch dann noch in Echtzeit realisierbar ist, wenn
parallel dazu die Drehimpulsgeber fiir die Wegstrecke und den Lenkwinkel auszuwerten

sind.
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Anhang B

Reflexion von zirkular polarisierten

Wellen

Folgende Skizze zeigt den prinzipiellen Verlauf bei der Reflexion einer zirkular polarisierten

Welle: *

X
—
Ky
Hy
= H, =
= g
aq P) H+G g ‘
oy Ty A "z
parallele Kij
Polarisation _,
Ej
g R
"Ti
senkrechte —
Polarisation Reflektor

Abb. B.1: Reflexion einer zirkularen Welle

!Die Grundlagen fiir die Ausfithrungen dieses Kapitels findet man z.B. in [369], [181].
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Eine zirkular polarisierte Welle ergibt sich dabei immer aus der Addition einer Welle mit
senkrechter und einer Welle mit paralleler Polarisation, mit einer Phasenverschiebung von
+7/2 zwischen beiden Anteilen. Obige Skizze zeigt eine Momentaufnahme, wobei lings
der Ausbreitungsrichtung - im Abstand einer viertel Wellenlénge - nur der Anteil der
senkrechten und der parallelen Polarisation sichtbar ist. Wenn die Reflexion einer zirkular
polarisierten Welle dargestellt werden soll, betrachtet man somit getrennt die Reflexion
einer Welle (1) mit senkrechter Polarisation und einer Welle (2) mit paralleler Polarisation.
Somit gilt fiir das E-Feld der einfallenden Welle:

B —=EY 4+ E® (B.1)

— .

E;, =E,; ¢, pi(wt=kif) 4 E;, (cosa; €, —sina; €)) i wi=ki7) 75 (B.2)

N

Dabei wird durch den Wellenzahlvektor k; die Ausbreitungsrichtung mit dem Betrag
k| = 27 /A definiert. Durch 7 wird der Ortsvektor definiert, a; beschreibt gemé$ obi-
ger Skizze den Einfallswinkel der Welle.

Kennzeichen fiir eine zirkular polarisierte Welle ist dabei, da8 die Amplituden E;, bei-
der Anteile, fiir senkrechte und parallele Polarisation, gleich grof8 sind. Sollten die beiden
Amplituden unterschiedlich grof3 sein, spricht man von einer elliptischen Polarisation. Fiir
das E-Feld der reflektierten Welle gilt dementsprechend:

E. =EY + EP? (B.3)
E. = E., é, I (Wt=kiT) 4 E,, (—cosag €, —sina; €,) pIwt=kiT) o35 (B.4)

Dabei wird fiir die senkrechte Polarisation ein Reflexionsfaktor R; und fiir die parallele

Polarisation ein zweiter und i.a. unterschiedlicher Reflexionsfaktor R definiert:
E.. =R, L (B.5)

ET2 - R2 . E,L'O (BG)

Als wichtiges Zwischenergebnis bleibt hier festzuhalten, daf§ durch die unterschiedli-
chen Reflexionsfaktoren die reflektierte Welle i.a. eine elliptische Polarisation aufweist,

auch wenn die einfallende Welle zirkular polarisiert gewesen ist.

B.1 Dielektrischer Reflektor

Hier miissen die Tangentialkomponenten des elektrischen Feldes E und des magnetischen

Feldes H an der Grenzfliche stetig sein.
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B.1.1 Senkrechte Polarisation

Fiir die senkrechte Polarisation gilt dann somit:

B, +E,, = B, (B.7)
H;, -cosa; — H, -cosaqg = H, - cos s (B.8)

Die magnetische Feldstéirke ist iiber den Wellenwiderstand Z = \/g mit der elektrischen
Feldstéarke gemafl Hy = % verkniipft, so daf fiir obige Gleichung folgt:
cos (g COS iy

(Bi, — Ep) - 7 Ey, - 7 (B.9)

wobei Z; den Wellenwiderstand im Medium 1, d.h. in Luft und Z; den Wellenwiderstand
im Medium 2 also im Reflektor angibt. Durch Einsetzen von Gleichung (B.7) in obige
Gleichung (B.9) ergibt sich mit Gleichung (B.5) dann:

Zo COS (v — 41 COS Qg

Ry (B.10)

- Zy cosay + £ CoS g
Weiterhin miissen auch die senkrechten Komponenten der magnetischen Fluidichte B
stetig sein, somit gilt wenn die magnetische Feldstdarke in die elektrische Feldstiarke um-

gerechnet wird:

-O;_ll-sm&l :u0~7921-sma2 (B.11)

Durch Einsetzen von Gleichung (B.7) in obige Gleichung (B.11) ergibt sich dann unter

Ko

Beriicksichtigung, dal die Permeabilitat g = 3 = ps = o in allen Medien gleich ist:
VEL - sinag = \/eq - sin (B.12)
Mit 1 = g und &4 = ¢, - g¢ folgt weiterhin:

sinay 2

=7 =Va (B.13)

sin g
Somit folgt aus Gleichung (B.10):

R — COS ] — /€y - COS Qg (B.14)
CoS iy + /&, * COS iy

Mit sin’a + cos’a = 1 und mit Gleichung (B.12) folgt abschlieBend:

/ .2
cos vy — 4/&, — sin” ay
R, = (B.15)
cosay + /e — sin? oy

Als wichtiges Ergebnis ergibt sich hier, dafl R; fiir alle Einfallswinkel oy und jeden Wert

der Dielektrizitédtskonstante €, des Reflektors negativ ist.
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B.1.2 Parallele Polarisation

Die Stetigkeit der Tangentialkomponenten ergibt mit Beriicksichtigung der Wellenwi-

derstéande:
Eio + ET2 E92
— 2= B.16
7 7, (B.16)
und:
E;, -cosa; — E,, -cosaq = B, - cosay (B.17)

Durch das Einsetzen der vorletzten obigen Gleichung in die obige letzte Gleichung folgt
dann unter Beriicksichtigung der Gleichung B.6:

COS (1 — 22, COS ¥
Ry — (cosn — Z 2 (B.18)

(cos oy + % - COS oz2>

Mit sin?a+cos?a = 1 und mit der auch hier geltenden Gleichung B.12 folgt abschliefend:

. —_— —_— 1 2
Ry — €y - COSQY] — \/ &, — SIN“ iy (B.19)

Er - COSQ + \/Ep — sin® oy

Beim sogenannten Brewster-Einfallswinkel ag wird der Reflexionsfaktor Ry gleich Null,
dieser Winkel ergibt sich dabei durch:

Er
e +1

Dieser Winkel ist dabei immer grofler als 45°. Unterhalb dieses Brewster-Winkels wird

(B.20)

sinag =

der Reflexionsfaktor immer positiv sein, d.h. die Drehrichtung einer zirkular polarisierten
Welle wird umgekehrt, oberhalb dieses Winkels wird der Reflexionsfaktor negativ und
die Drehrichtung der Welle bleibt unverédndert erhalten. Dabei wird immer eine zirkular
polarisierte Welle in eine elliptisch polarisierte Welle veréndert, wenn der Einfallswinkel

exakt dem Brewster-Winkel entspricht, ergibt sich sogar eine linear polarisierte reflektierte

Welle.
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B.2 Leitender Reflektor ( Annahme idealer Leiter )

Die Grenzbedingungen ergeben hier, dafl an der Reflektoroberfliache die tangentialen Kom-
ponenten der elektrischen Feldstarke in der Summe Null sein miissen und die tangentialen
Komponenten der magnetischen Feldstédrke in der Summe doppelt so grof§ sein miissen
wie bei der einfallenden Welle. Weiterhin kann mit hinreichender Néherung davon aus-
gegangen werden, dafl sich im Reflektor keine Welle ausbreitet, die entsprechenden Feld-

komponenten also gleich Null sind.

B.2.1 Senkrechte Polarisation

Es gilt:
Ei,+E, =0 (B.21)

und somit Ry = —1, unabhéngig vom Einfallswinkel.

B.2.2 Parallele Polarisation

Aus:
Hio -+ }JT2 - 2 . Hio (B22)

folgt unter Beriicksichtigung des fiir die einfallenden und die reflektierten Welle gleichen

Wellenwiderstandes:

E;, = E,, (B.23)

und somit R, = 1, unabhingig vom Einfallswinkel. Im Ergebnis ergibt sich eine perma-

nente ideale Umdrehung der Drehrichtung einer einfallenden zirkular polarisierten Welle.

B.3 Signalverlauf der reflektierten Welle nach der

Empfangsantenne

Bei der Empfangsantenne - in Form einer entsprechend angesteuerten Patchantenne -
kann davon ausgegangen werden, dafl die senkrecht und die horizontal polarisierten An-
teile der Welle getrennt empfangen werden und die Phasenverschiebung von +7 zwischen
beiden Komponenten - beim Empfang der richtigen Drehrichtung - auch automatisch aus-
geglichen wird. Es ergibt sich somit folgende Ersatzschaltung fiir die Empfangsantenne

( ohne Beriicksichtigung des Antennenrauschens ):
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G) Uy U
D Ra1 RA2

Abb. B.2: Ersatzschaltung fiir die Empfangsantenne

e | ]e

U, gibt die Amplitude der empfangenen Spannung fiir den Anteil der senkrechter
Polarisation an, Us entspricht dementsprechend dem Spannungsanteil fiir die parallele
Polarisation. Fiir den Fall der sinnvollen Impedanzanpassung - entsprechend einer ma-
ximalen Leistungsiibertragung - gilt unmittelbar Ry, = R4, = 2 R.. Beide Spannungen

kénnen aus dem Reflexionsfaktor und dem E-Feld abgeleitet werden:

U=k E, =k R Ey (B.24)

sowie:

UQ - kg . ETQ - kg . R2 . E@'O (B25)

B.3.1 Verlauf bei einer Empfangsantenne mit idealer Richtcha-
rakteristik

Unter einer Empfangsantenne mit idealer Richtcharakteristik soll hier eine Empfangsan-
tenne verstanden werden, bei welcher die Empfindlichkeit sowohl unabhéngig von Ein-
fallswinkel der Antenne als auch unabhéngig von der Polarisationsrichtung ist. Die Un-
abhéngigkeit der Empfindlichkeit von der Polarisationsrichtung ist gleichbedeutend damit,
daB in den Gleichungen (B.24) und (B.25) die Faktoren k; und k&, identisch sind. Die Un-
abhéngigkeit der Empfindlichkeit vom Einfallswinkel bedeutet somit, dafl die Faktoren k;
und k9 auch konstant sind.

Bei einem dielektrischen Reflektor kann nun - in Abhéngigkeit vom Einfallswinkel beim
Reflektor und der Dielektrizitdtskonstanten e, des Reflektors - eine relative Empfangs-

spannung Re(a) = 72— definiert werden, welche die effektive Reflektivitét fiir eine

emazx

zirkular polarisierte Welle angibt.
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Fiir den Fall der Impedanzanpassung gilt fiir die resultierende Spannung der Empfangs-
antenne: U U
Uo=—t+-2 B.26

Fiir die effektive Reflektivitéit folgt dann allgemein - in Abhéingigkeit der Reflektivitét -

fiir die senkrechte und die parallele Polarisation:

Ri(aq) + Ra(ay)
(Rl + RQ)maz
Somit folgt mit den Gleichungen (B.15) und (B.19):

Re(ay) =

(B.27)

\/Er — sin? Q1 — COSQy \/Ep — sin? Qa1 — Ep - COS QY
R, ( =0.5- (B.28)
CoSap + 1/ & — sin® o1 Ep - COSQA +\/Ep — sin? o1

Folgende Skizze zeigt den Verlauf dieser effektiv wirksamen Reflektivitét, in Abhéngig-

keit vom Einfallswinkel o, fiir eine relative Dielektrizitdtskonstante ¢, von 2 und 10:

l T T T T T T T T
er=2 —
@
8
€06 B S
o | | | | |
©
o
()
Z 04Ff .
=
2
O e .
0 | ‘ . ; | | ; ;
0 10 20 30 40 50 60 70 80 90

Einfallswinkel in Grad

Abb. B.3: Effektive Reflektivitat bei zirkularer Polarisation

Wichtig ist dabei insbesondere, dafl der Verlauf weitgehend unabhéngig ist vom Wert der
Dielektrizitdtskonstanten und die Reflektivitét erst bei Einfallswinkeln oberhalb von 60°

groffere Werte annimmt und von Bedeutung ist.
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Bei einem metallischen Reflektor wird eine ideale Empfangsantenne, bei einem einfach
reflektierten Empfangssignal, eine Empfangsspannung von Null liefern, d.h. dal auch die
effektive Reflektivitdat Null ist.

Folgende Tabelle stellt zusammenfassend die effektive Reflektivitéit 2 unterschiedlicher
realer Reflektoren von einer zirkular polarisierten Welle, bei idealer Antennenrichtcharak-
teristik dar:

Material
Einfallswinkel | Metall- | mehrschichtige | einschichtiger dielek-
wand | Wand, [206] 3 | trischer Reflektor
20 ° 0 0 0.017
40 °© 0 0.09 0.08
60 ° 0 0.26 0.22
70 ° 0 0.46 0.37
80 ° 0 0.75 0.6

Tab. B.1: Reflexionseigenschaften bei zirkularer Polarisation

Das Reflexionsverhalten ist - bei einem einschichtigen dielektrischen Reflektor - fiir
alle relevanten Materialien ndherungsweise identisch und von der Dielektrizitatskonstan-
ten unabhéngig. Fiir mehrschichtige Materialien ist der Verlauf, iiber den Einfallswinkel,
im Mittel dhnlich dem Verlauf bei einem einschichtigen Reflektor, es ergeben sich bei
einzelnen Winkeln aber gréfiere Abweichungen, insbesondere ergeben sich hier einzelne

zusatzliche lokale Minimas.

B.3.2 Verlauf bei einer Empfangsantenne mit realer Richtcha-

rakteristik

Bei einer Patchantenne - mit realer Richtcharakteristik - wird bereits von der Sendeanten-
ne eine vom Einfallswinkel abhéngige Intensitét abgestrahlt, da die Richtcharakteristik fiir
die horizontale und die vertikale Komponente etwas unterschiedlich sind, wird auflerhalb
von der Hauptabstrahlrichtung i.a. bereits eine elliptisch polarisierte Welle abgestrahlt.
Bei der Empfangsantenne gilt bei der Richtcharakteristik ein reziprokes Verhalten. Im
Ergebnis wird die effektive Reflektivitéat fast nie vollig Null werden. Nachfolgende Skiz-

ze zeigt die typische Abstrahlcharakteristik fiir die beiden Polarisationskomponenten des

2Die effektive Reflektivitit gibt dabei die relative Empfangsspannung am Antennenausgang an, bezo-

gen auf die max. Empfangsspannung bei idealer Reflexion, ohne Drehung der Polarisationsrichtung.
3Die Wand besteht dabei aus einer 12 mm Gipskartonplatte, 10 mm Luft und einer dickeren Schicht

Portlandzement.
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E-Feldes einer zirkular polarisierten Welle, wenn die Abstrahlung in Richtung einer der

beiden Symmetrieachsen einer quadratischen Patchantenne erfolgt [257], S. 120 *:
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Abb. B.4: Richtcharakteristik einer Patchantenne

Obiger Verlauf stellt aber nur eine Abschéitzung dar, bei den groBleren Abstrahlwin-
keln sind - bei einer neu zu entwerfenden Patchantenne - auf jeden Fall Abweichungen
von einigen dB zu erwarten. Insbesondere gilt obiger Verlauf nur solange die Abstrah-
lung entlang einer der beiden Symmetrieachsen erfolgt. Betrachtet man statt dessen die
Abstrahlung entlang der diagonalen Achse einer Patchantenne, wird sich bei dieser Anten-
nenform, fiir eine zirkular polarisierte Welle, eine ndherungsweise identische Verlaufsform
fiir beide Polarisationskomponenten ergeben. Vollig identisch wird die Richtcharakteristik
fiir beide Polarisationskomponenten aber nie sein, weil sich bereits durch die Ansteuerung
immer gewisse Unterschiede bei beiden Polarisationskomponenten ergeben, welche nach
[257] aber unter 1 dB gehalten werden kénnen.

Um nun eine quantitative Aussage, bzgl. des relativen Verlaufs der Empfangsspannung,

machen zu kénnen, soll folgendes einfaches Beispiel betrachtet werden:

4Es erfolgt hier keine Zuordnung bzgl. der vertikalen und der horizontalen Polarisationsrichtung, die
1-te Polarisationskomponente kann entweder der vertikalen oder der horizontalen Polarisationsrichtung

entsprechen, abhéngig davon welche der beiden Symmetrieachsen verwendet wird.
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Reflektor

H Sendeantenne

H Empfangsantenne

HaH
Abb. B.5: Reflexion bei gleicher Entfernung von Sende- und Empfangsantenne

Aufgrund der gleichen Entfernung von Sende- und Empfangsantenne sind auch die
Abstrahlwinkel beider Antennen identisch und der Abstrahlwinkel ergibt sich aus dem
Einfallswinkel beim Reflektor. Fiir die weitere Betrachtung wird dariiber hinaus davon
ausgegangen, dafl die Symmetrieachsen beider Antennen parallel zu der Normalenach-
se des Reflektors verlaufen. Es ergibt sich dann der nachfolgend skizzierte Verlauf fiir
die relative Empfangsspannung, bei einem dielektrischen und einem metallischen Reflek-
tor, wobei die zusétzliche Dampfung des reflektierten Signals - aufgrund der lingeren
Ubertragungsstrecke - unberiicksichtigt geblieben ist. Bezogen ist dieser Verlauf auf das
direktempfangene Signal, entsprechend einem Empfangswert 1 fiir dieses Signal.

In der Berechnung wurde dabei, geméf den Gleichungen (B.15) und (B.19), beim di-
elektrischen Reflektor, eine getrennte Betrachtung fiir die senkrechte und die parallele
Polarisationsrichtung vorgenommen und beide Reflexionsfaktoren wurden dann mit dem
Quadrat der zugehorigen Antennenrichtcharakteristik multipliziert. Dabei entspricht - in
dem hier skizzierten Fall - die senkrechte Polarisationskomponente der zweiten Polari-
sationskomponente von obiger Abb. B.4. Beide so erhaltenen Ergebnisse wurden dann
addiert und durch -2 dividiert. Dabei wurde fiir die Bestimmung der Gleichungen (B.15)
und (B.19) mit einer Dielektrizitdtskomponente von 6.0 gearbeitet, wie oben bereits ge-
zeigt, ist das Ergebnis aber auch fiir alle anderen realen dielektrischen Reflektoren giiltig.

Da bei einem metallischen Reflektor fiir die senkrechte Polarisation ein Reflexionsfak-
tor Ry = —1 und fiir die parallele Polarisation ein Reflexionsfaktor Ry = +1, unabhéngig
vom Finfallswinkel gilt, ergibt sich hier der Verlauf der relativen Empféngereingangs-
spannung aus der halben Differenz der quadrierten Antennenrichtcharakteristiken der

senkrechten und der parallelen Polarisationskomponente.
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Abb. B.6: Verlauf der relativen Empfangsspannung beim reflektierten Signal

Bei einem einzelnen metallischen Reflektor ist die Intensitét des reflektierten Signals
so klein, dafl diese vollstéandig ignoriert werden kann. Bei einem dielektrischen Reflek-
tor wird das reflektierte Signal erst dann beim Empfénger zu beriicksichtigen sein, wenn
der Reflektoreinfallswinkel grofler als 60° ist, was sich jeweils aus den Simulationsrech-
nungen des Empfingers aus Abschnitt 5.8 ergibt. Wenn die Symmetrieachsen der beiden
Antennen gegeniiber der Normalenachse etwas gedreht sind, wird sich ein etwas anderes
Verhalten als in obiger Skizze ergeben, der grundsétzliche Verlauf bleibt jedoch erhalten.
Auch bei mehrschichtigen Reflektoren ergibt sich ein dhnlicher, zumindest nicht bedeut-
sam schlechterer, Verlauf als in obiger Skizze dargestellt. In diesem Fall ist es jedoch nicht
ausgeschlossen, dafl durch die Mehrfachreflexion im resultierenden Verlauf der Empfangs-
spannung fiir einige Winkel zusétzliche Nullstellen auftreten.

Wenn statt dessen die Reflexionsfliche gekippt ist, wird die spiegelnde Reflexion
nicht mehr in der Mitte zwischen beide Reflektoren erfolgen, bei unveréndert gleichen
Absténden zwischen dem Reflektor und den Antennen wird der Reflektoreinfallswinkel
dann jedoch verkleinert werden, so dal das Reflexionsverhalten durch eine verkleiner-
te relative Empfangereingangsspannung des reflektierten Signals immer verbessert wird.
Gleiches gilt auch wenn die Abstdnde zwischen Reflektor und Sende- sowie Empfangs-
antenne unterschiedlich grof§ sind. Somit entspricht die hier, in Abb. B.5, dargestellte
Variante dem ungiinstigsten Fall.

Es wird sich dabei natiirlich ein etwas anderes Verhalten bei einer gedrehten Antenne
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oder bei einem unterschiedlichen Abstand beider Antennen ergeben. Es werden aber kei-
ne grundlegenden Unterschiede auftreten, dies gilt auch bei mehrschichtigen Reflektoren.
Im Ergebnis sollten Sende- und Empfangsantenne vom néchsten dielektrischen Reflektor
mindestens etwa 30 - 40 cm entfernt sein und der Abstand zwischen Sende- und Emp-

fangsantenne sollte so klein wie moglich sein.

B.4 Einflul der Oberflichenrauheit auf das Reflexi-

onsverhalten

Nur bei einer ideal glatten Oberfliche wird sich eine ideale spiegelnde Reflexion ergeben.
Jede reale Oberflache besitzt jedoch eine gewisse Rauheit, so dafl in diesem Abschnitt
festgelegt werden soll, unter welchen Voraussetzungen hier noch von einer spiegelnden
und nicht von einer diffusen Reflexion ausgegangen werden kann. Dabei erhélt nur bei ei-
ner, zumindest ndherungsweisen, spiegelnden Reflexion die Empfangsantenne noch einen
Signalpegel mit ausreichender Intensitit. Reflektoren welche - aufgrund ihrer Oberfléchen-
rauheit - nur ein vollig diffus gestreutes Reflexionssignal liefern, kénnen fiir diese Anwen-
dung, aufgrund der dann sehr niedrigen Intensitédt der Empfangssignale, ignoriert werden.

GeméB [17] kann mittels des Rayleigh-Kriteriums qualitativ festgelegt werden, ob ei-
ne Oberfliche als spiegelnd glatt oder als rauh zu bezeichnen ist. Dabei geht man von
folgender Modellbildung einer Oberflache aus [17]:

Abb. B.7: Modellierung einer rauhen Oberflache

Wenn die im oberen und die im unteren Bereich der Oberfliche reflektierte Welle eine
Phasenverschiebung von unter 90° fiir eine glatte Oberfliche aufweisen sollen, ergibt sich

fiir das Rayleigh-Kriterium folgende Gleichung:

Ao
h <
— 8cos«

(B.29)
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Bei 61.25 GHz ergibt sich somit fiir die Rauheit h ein maximal zuléssiger Wert von
ca. 0.6 mm. Der Faktor 8 in obiger Gleichung wird geméf [17] von anderen Autoren auch
durch 16 oder 32 ersetzt. Festzuhalten bleibt jedoch, dafl die Unebenheit einer Ober-
flachenstruktur in der Praxis nur selten oberhalb von Werten von 100 pm liegen wird.
Somit werden Oberflichen - bei den hier einzusetzenden Frequenzen - fast immer ein

Verhalten aufweisen, welches mit guter Ndherung einer spiegelnden Fléiche entspricht.
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Anhang C

Berechnung des Dopplereffektes bei

einem bewegten Fahrzeug

Der Dopplereffekt 148t sich bei elektromagnetischen Wellen durch folgende einfache Néhe-
rungsformel mit sehr guter Genauigkeit beschreiben, wenn die Relativgeschwindigkeit v
zwischen Sender und Empfénger - im Vergleich zur Lichtgeschwindigkeit ¢ - sehr klein ist
[75]:
fi=tfo-(1£7) (C.D)

Dabei gibt f) die verénderte Frequenz am Empfanger und f; die urspriingliche Sende-
frequenz an. Das Pluszeichen gilt, wenn sich Sender und Empfénger aufeinander zu bewe-
gen, das Minuszeichen gilt entsprechend dann, wenn sich Sender und Empfénger voneinan-
der wegbewegen. Es wird dabei davon ausgegangen, dafl entweder die Bewegungsrichtung
zwischen Sender und Empfanger der Ausbreitungsrichtung der elektromagnetischen Welle
entspricht oder das die Geschwindigkeit v nur der Geschwindigkeitskomponente in dieser
Richtung entspricht. Es wird dabei auch vom longitudinalen Dopplereffekt gesprochen.

Es ist nun zu priifen, ob eine Frequenzidnderung so grof} ist, dafl dies Auswirkungen bei
der Korrelation auf der Empfangerseite hat. Es ist somit die zeitliche Verldngerung oder
zeitliche Verkiirzung der empfangenen PRN-Folge zu betrachten. Um die Korrelations-
spitze noch ohne Fehler zu detektieren, sollte diese Verdnderung nur bei einem moglichst
kleinen Bruchteil der Periodendauer des Modulationstaktes liegen. Bezeichnet man mit
T}, die Zeitdauer der gesendeten PRN-Folge und mit 7'}’ die Zeitdauer der empfangenen
PRN-Folge, so ergibt sich durch Ableitung aus obiger Gleichung folgender Zusammenhang
fiir die zeitliche Verdnderung der PRN-Folge, wenn v < ¢ gilt:

(T, —Ty) = :FTL% (C.2)

Dabei gilt fiir die Zeitdauer 177, = L/ f,, wobei f, wiederum die Modulationstaktfrequenz
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angibt. Wichtig ist in obiger Gleichung die Vertauschung der Vorzeichen, d.h. das Minus-
zeichen gilt, wenn sich Sender und Empfianger aufeinander zu bewegen.

Bei einer Geschwindigkeit v von 5 m/sek, einer Modulationstaktfrequenz f, von
500 MHz und einer Folgenlidnge L von 127 ergibt sich eine zeitliche Veranderung (7', —T7)
von nur 4.2 - 10715 sek. Der Dopplereffekt kann - fiir die in dieser Arbeit angedachten An-

wendungsfille - also vollstdndig ignoriert werden.
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Spektrum eines mit einer PRN-Folge

phasenmodulierten Trigersignals

Fiir die Modulation eines Sendesignals, welches - z.B. mit einer PRN-Folge - durch Phasen-
umtastung moduliert wurde, ist auch der Begriff Zweiphasenumtastung oder 2-PSK all-
gemein verbreitet. Folgende Abbildung zeigt zunéchst das Prinzip der Phasenmodulation

mit dem Pseudo-Zufallssignal p(t) und dem modulierten Sendesignal s(t):

PRN-Signal p(t)

Phasencodiertes Sendesignal  s(t)

I
STV VT

Abb. D.1: Prinzip der Zweiphasenumtastung

Das Pseudo-Zufallssignal p(t) kann dabei nur die 2 diskreten Werte 0 und +1 anneh-
men. Das Frequenzspektrum des Sendesignals 148t sich am einfachsten ableiten, wenn das
Sendesignal s(t) aus der Addition von 2 um 180° phasenverschobenen Signalen dargestellt

wird:

s(t) = p(t) - cos(2m fot) + (1 — p(t)) - cos(2m fot + ) (D.1)
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Durch Umformung in komplexe Gréflen erhélt man:
s(t) = 0.5 p(t) - (220l 4 e732moty _ 0.5 (1 — p(t)) - (720t 4 g=72mfot) (D.2)

s(t) = (p(t) — 0.5) - (e/27fot 4 =ity (D.3)

Fiir die weiteren Betrachtungen ist es sinnvoll ein neues gleichwertfreies Modulationssignal

p(t) einzufithren, welches 2 diskrete Werte +0.5 und -0.5 annehmen kann:

p(t) = p(t) = 0.5 (D.4)

Durch Transformation in den Frequenzbereich ergibt sich das komplexe Spektrum S(f)

unter Anwendung des Verschiebungstheorems:

S(f) = P(f — fo) + P(f + fo) (D.5)

Dabei gibt P(f) das komplexe Spektrum der PRN-Folge 5(t) an. Die spektrale Ver-
teilung der PRN-Folge bestimmt die Bandbreite des Sendesignals, wobei es unmittelbar
klar ist, dafl sich bei der Modulation mit einem Rechtecksignal eine prinzipiell unendli-
che Signalbandbreite des Sendesignals ergibt. Dabei darf aber eine Bandbegrenzung des
Sendesignals vorgenommen werden, wenn der iiberwiegende Anteil der Signalenergie noch
iibertragen wird. Es wird sich dann nur eine geringfiigige Verfédlschung des Sendesignals
ergeben.

Damit beziiglich der Signalbandbreite eine quantitative Aussage gemacht werden kann,
wird die PRN-Folge p(t) durch ein periodisches Rechtecksignal p*(¢) mit einem Puls-
Pausen-Verhéltnis von 1 : 1 ersetzt, welches die Werte 4+0.5 und -0.5 annehmen kann.
Dabei entspricht die Frequenz dieses Rechtecksignals der maximalen Pulsfolgefrequenz
der PRN-Folge, dadurch ist sichergestellt, dafl die Bandbreite des Rechtecksignals der
maximalen Bandbreite der PRN-Folge entspricht. Die Modulationsfrequenz f, entspricht
per Definition dabei aber der doppelten Frequenz dieses Rechtecksignals, d.h. der Mo-
dulationstakt entspricht der Frequenz jeder Zustandsdnderung des Sendesignals. Diese
Definition ist bei einer Phasenmodulation allgemein iiblich und wird auch beim GPS-
Verfahren so verwendet.

Die spektrale Verteilung dieses Rechtecksignals p*(t) ergibt sich dann aus einer Fou-

rierreihenentwicklung, z.B. [55]:

[e.9]

P (f)=05- % (sinc(0.5-m)-6<f—m2fp>> —05-5(f) (D.6)

m=—0oQ
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Folgende Skizze zeigt den prinzipiellen Verlauf des Spektrums des phasenmodulierten

Sendesignals:

A S(f)

0.5

Abb. D.2: Spektrums eines phasenmodulierten Sendesignals

Der skizzierte Zusammenhang ergibt sich auch aus folgender Gleichung:

S*(f) = o.5~mioo <5inc(0.5~m)-(5 ((f—fo) - mzfp» —05-6(f — fo)
+o.5-m§;m (sz’nc(O.S-m)~6<(f+fo)—m2fp>> _05-6(f+ fo)

Im Spektrum erkennt man, dafl der Trédger unterdriickt wurde. Um nun auf der
Empfangerseite noch eine Phasenunterscheidung durchfiihren zu kénnen, mufl das Si-
gnal zumindest mit einer Bandbreite von f, iibertragen und empfangen werden. In der
Praxis wird mit einer Bandbreite auf Sende- und Empfangsseite von mindestens 1.4 - f,
gearbeitet [174], [225]. Dabei wird das Sendesignal natiirlich bereits erheblich gegeniiber

der oben dargestellten harten Phasenmodulation verfélscht.
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Anhang E

Berechnungsgrundlagen des

Rauschens von Verstiarkern

Insbesondere das Rauschen von Vorverstirkern auf der Empféngerseite sollte moglichst
gering sein. In diesem Kapitel sollen deshalb die entsprechenden Definitionen fiir das
Rauschen von Verstédrkern abgeleitet werden. Das Rauschen eines Verstérkers wird iiber
die sog. Rauschzahl, die fiir eine entsprechende Frequenz giiltig ist, charakterisiert. Das
Verstéarkerrauschen steigt dabei mit der Frequenz und mit der Temperatur an. Fiir den
Vorverstarker konnen GaAs-MESFET-Transistoren oder HEMTs verwendet werden, wo-
bei letztere i.a. noch kleinere Rauschzahlen aufweisen. Die Rauschzahl F,. beschreibt bei
einem Vierpol, im logarithmischen Mafistab, das Verhéltnis aus Rauschleistung N, am
Ausgang zu der thermischen Ersatzrauschleistung N; eines angepafiten Generatorwider-
stands am Eingang, umgerechnet auf einen Verstarkungsfaktor von 1, so daf§ sich folgende
Gleichung ergibt [368]:

N,
F=10-1gF =10-1g - jv [dB] (E.1)
' 1

wobei F' den sog. Rauschfaktor im absoluten Mafistab und G die Leistungsverstiarkung
des Vierpols angibt.
Fiir die Rauschleistung N; des gedachten Generatorwiderstands - mit dem gleichen

Wert wie der Betrag der Vierpoleingangsimpedanz - gilt dann, nach [368]:

Ny =kTAf (E.2)

wobei k die Boltzmannkonstante, Af den Frequenzbereich und T die Temperatur in
Kelvin angibt.

Die nur durch den Vierpol bedingte Rauschleistung Ny am Ausgang wird somit durch:
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Ny = (F - 1)GkTAf (E.3)

beschrieben [368]. Anstelle der Rauschzahl kann die Rauscheigenschaft eines Vierpols
auch durch seine effektive Rauschtemperatur 7, dargestellt werden. Sie wird durch die
Temperatur definiert, auf der sich der Eingangsgeneratorwiderstand eines als rauschfrei
gedachten Vierpols befinden miifite, damit sich an seinem Ausgang die identische Rausch-
leistung Ny - wie oben - ergibt. Daraus folgt unmittelbar 7, = (F' — 1) - T. Wenn der
Vorverstérker sein Eingangssignal von einer Antenne, mit der Antennenrauschtemperatur

T4, erhélt, ergibt sich folgende Gesamteingangsrauschleistung:

N =k(Ty+ (F—1)T)Af (E4)

Auf der Empfangsseite mufl zum Rauschen des Vorverstérkers u.U. noch das Rauschen
der nachgeschalteten Stufe, in diesem Fall also des Mischers fiir die Zwischenfrequenzum-
setzung, anteilig hinzugerechnet werden. Der gesamte Rauschfaktor Fi., ergibt sich dann
zu [368]:

-1
G

wobei F; den Rauschfaktor der ersten Stufe, F, den Rauschfaktor der zweiten Stufe, und

Fges:F1+

(E.5)

G den Verstarkungsfaktor der ersten Stufe angibt. Ab einer Verstéarkung von ca. 20 dB
der ersten Stufe kann der Rauschfaktor der zweiten Stufe aber vernachléssigt werden,

auch wenn dieser deutlich grofler ist.



Anhang F

Simulationsergebnisse von
Korrelationsempfingern zur
Positionsbestimmung mit

Mikrowellen

Hier sollen die Korrelationsergebnisse detaillierter - als dies unter Abschnitt 5.8 moglich
war - dargestellt werden. Die Korrelationen wurden wiederum nur im Zwischenfrequenzbe-

reich durchgefiihrt, folgende Parameter waren bei allen Berechnungen unveréndert gleich:

Sendefrequenz f 61.25 GHz
Modulationsfrequenz f, 356.1 MHz
Folgenlénge L 127

Abtastfrequenz des Empfangssignals 35.61 GHz

Ausbreitungsgeschwindigkeit ¢, geméa Gl (5.22) | 299696522.9 m/sek

direkte Entfernung zwischen Sender und Empfanger | 20 m

Von erlduterten Ausnahmen abgesehen, wurden die Simulationsberechnungen mit einem
direktempfangenen und einem zusétzlichen reflektierten Signal durchgefiihrt.

Beim reflektierten Signal wurde davon ausgegangen, dafl es aufgrund der effektiven Re-
flektivitéit des Reflektors und der Antennenrichtcharakteristik zunéchst auf einen Wert von
15 % bis 100 % im Vergleich zum direkten Signals geddmpft wurde, wobei dieser relative
Déampfungsfaktor £, in den nachfolgenden Abbildungen jeweils entsprechend angeben wur-
de. Weiterhin wurde beim reflektierten Signal noch die zusétzliche, entfernungsabhéngige
relative Dampfung - als Verhéltnis der Streckendampfungen des direkt empfangenen und
des reflektierten Signal - beriicksichtigt. Die Amplitude des direktempfangenen Signals

lag dabei immer bei 1, beim reflektierten Signal somit immer unter 1.
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F.1 Wertkontinuierliche Korrelation bei einer Zwi-
schenfrequenz von 4 - f, = 1.4244 GHz

Wenn hier ein analoger Korrelator eingesetzt wird, ist in vielen Féllen eine moglichst
niedrige Zwischenfrequenz bei der technischen Realisierung von Vorteil. Fiir die Zwi-
schenfrequenz wurde hier deshalb ein Frequenzwert gewahlt, bei welchem die notwendige
Ortsauflosung gerade noch erreicht wird. In diesem Abschnitt ist die Ubertragungs- und
die Korrelatorbandbreite nur durch die Abtastfrequenz auf 17.8 GHz begrenzt worden.
In der Realitéit wird jedoch bereits die Ubertragungsbandbreite auf die gesetzlich vorge-
schriebenen Werte begrenzt sein. Nachfolgend wird somit zunéchst von einer idealisierten

Betrachtung ausgegangen.

F.1.1 Wertkontinuierliche Korrelation ohne Rauschen

Der relative Dampfungsfaktor k.. des reflektierten Signals lag hier immer bei 1.0. Folgende
Abbildung zeigt das Korrelationssignal, wenn das reflektierte Signal eine Entfernung von

30 m zuriickgelegt hat:
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Abb. F.1: Analoge Korr. bei reflektiertem Signal mit 30 m Distanz ohne Rauschen

Die vergroflerten Darstellungen lassen die Zwischenfrequenz und die Umgebung der Kor-

relationsspitze gut erkennen:
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Abb. F.2: Vergroflerte Darstellung der analoge Korr. ohne Rauschen

Die beiden vergroflerten Darstellungen zeigen recht gut, daf§ nur durch die Verarbeitung
der Korrelation im Zwischenfrequenzbereich die Steigung des Korrelationssignals ausrei-
chend grof} ist, um - insbesondere bei einer analogen Auswertung - die geforderte Auflésung
von einem cm zu erreichen.

Wenn die Wegstreckendifferenz von direktem und reflektiertem Signal nur noch bei
0.8 m liegt und somit etwas kleiner ist, als die Codewellenlénge der PRN-Folge mit

0.8416 m, kann die Korrelationsspitze noch an der richtigen Stelle erkannt werden:
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Abb. F.3: Analoge Korr. bei reflektiertem Signal mit 20.8 m Distanz ohne Rauschen

Sobald die Wegstreckendifferenz von direktem und reflektiertem Signal jedoch deutlich
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kleiner ist als die Bitlinge der PRN-Folge, wird eine richtige Erkennung der Korrelations-
spitze nicht mehr moglich sein, solange das reflektierte Signal etwa die gleiche Intensitét
aufweist, wie das direktempfangene Signal. Folgende Skizze zeigt den Verlauf bei einer

Gesamtentfernung des reflektierten Signals von 20.2 und von 20.5 m:
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Abb. F.4: Analoge Korr. bei reflektiertem Signal mit 20.2 m oder 20.5 m Distanz ohne Rauschen

Wenn das reflektierte Signal 20.2 m zuriicklegt, erhdlt man somit ein Maximum auch bei
20.2 m, bei der Entfernung von 20.5 m ist das Hauptmaximum um 2 cm versetzt. Die

Ergebnisse sind dann also nicht mehr richtig.

F.1.2 Wertkontinuierliche Korrelation mit zusatzlichem

Empfiangerrauschen

Beim Empfiangerrauschen wurde der maximal mdogliche Wert gewihlt, bei welchem die
notwendige Ortsauflosung und Genauigkeit von 1 cm noch erreicht wird. Der Signal-
rauschabstand liegt bei den nachfolgenden Betrachtungen bei -19 dB, wobei als Signal
nur das direktempfangene Signal angesehen wird. Das Rauschen hatte dabei allerdings
auch eine Signalbandbreite von 17.8 GHz, entsprechend der halben Abtastfrequenz in der
Simulation. Der relative Dampfungsfaktor k.. des reflektierten Signals lag hier wiederum
immer bei 1.0 .

Wenn das reflektierte Signal eine Gesamtentfernung von 20.8 m zuriicklegt, ergibt sich

hier wieder die Grengze fiir die richtige Erkennung der Korrelationsspitze, wobei man im
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Korrelationssignal das Rauschen noch gut erkennen kann:
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Abb. F.5: Analoge Korr. bei reflektiertem Signal mit 20.8 m Distanz mit Rauschen

Die vergréflerten Darstellungen zeigen den Verlauf wieder im Detail:
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Abb. F.6: Vergroflerte Darstellung der analoge Korr. mit Rauschen

Man kann das richtige Maximum also noch mit der geforderten Genauigkeit von einem cm
erkennen. Bei der Auswertung muf jetzt aber das erste lokale Maximum bei 20.0 m als Er-
gebnis verwendet werden. Dabei mufl auch eine sinnvolle Schaltschwelle definiert werden,
ab der die Korrelationswerte fiir die Auswertung zugelassen werden, um die fehlerhafte

Verwendung weiterer lokaler Maxima zu vermeiden.
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F.2 Korrelation nach 1-Bit-Quantisierung des Emp-

fangssignals mit analogem Korrelator

Um den Dynamikbereich des Korrelatorausgangssignals zu beschréinken ist es sinnvoll, vor
der Korrelation das Empfangssignal iiber einen Komparator zu fithren. Alle Empfangs-
und Referenzsignale, welche grofler gleich 1 sind, wurden somit mit +1 und alle nega-
tiven Signale mit -1 codiert. Im Gegensatz zu einer Codierung aller negativen Signale
mit 0, ergeben sich jetzt auch wieder negative Korrelationswerte und der mittlere Korre-
lationswert bleibt bei Null, wodurch eine verbesserte Darstellung erreicht wird. Bei den
nachfolgenden Simulationsrechnungen ist mit einer realistischen Ubertragungsbandbrei-
te von 500 MHz gearbeitet worden. Das zugehdrige Bandfilter ist hier mit Ue-Bandfilter
bezeichnet worden. Weiterhin wurde beim analogen Korrelatorbaustein eine Bandbrei-
te von 30 % der Signalmittenfrequenz angenommen, dieser Wert entspricht der maximal
erreichbaren Bandbreite, beim Einsatz von SAW-Convolvern, fiir die Realisierung eines
analogen Korrelators. Der Signalverlauf entspricht somit wiederum der Abbildung 5.7 von
Abschnitt 5.8.2.1, welche hier nochmals dargestellt wird:

Ue-Bandpass Komparator§ (Analoger) Korrelatorbaustein Komparator Ue-Bandpass

o[ & J [ I} +(F Jjeonsaon-[E [T ]-(E J-oro

o (1)

n(t)

Abb. F.7: Realer Signalverlauf mit analogem Korrelator

F.2.1 1-Bit-Korrelation mit doppelter Bandbegrenzung, bei
Zwischenfrequenz von 10 - f, = 3.561 GHz, mit

Empfingerrauschen

Fir das Rauschen wurde hier der maximal mogliche Wert gewihlt, bei dem eine Er-
kennung der Korrelationsspitze noch moglich ist. Der Signalrauschabstand lag dann bei
einem realen Wert von ca. 0 dB, berechnet nach dem Ubertragungsbandpa$. Die Band-
breite des analogen Korrelators ergab sich zu 1.068 GHz, entsprechend den angegebenen
30 % der Signalmittenfrequenz. Es soll jetzt der Signalverlauf, bei der minimal zuléssigen
Gesamtwegstrecke von 21 m des reflektierten Signals, in 2 verschiedenen Vergréferungs-

stufen, betrachtet werden, wo eine Erkennung der richtigen Korrelationsspitze gerade noch
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moglich ist, wobei die relative Dampfung k.. des reflektierten Signals wieder gleich 1.0 war:
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Abb. F.8: Analoge Korr. bei reflektiertem Signal mit 21 m Distanz mit Rauschen und Bandpaf}

Um die Korrelationsspitze von der eine Zwischenfrequenzperiode davorliegenden Spitze zu

unterscheiden, ist jetzt aber eine sehr hohe Auswertegenauigkeit von ca. 1.2 % notwendig.

F.2.2 1-Bit-Korrelation mit doppelter Bandbegrenzung ohne

Rauschen, bei Zwischenfrequenz von 10 - f,

Es soll hier kurz dargestellt werden, welche Verdnderung sich beim Korrelationssignal
ergibt, wenn das Rauschen n(t) gleich Null gesetzt wird. Hierzu wird der Fall der minimal
zuldssigen Gesamtentfernung des reflektierten Signals von 21.0 m in der Umgebung der

Korrelationshauptspitze betrachtet, jeweils wieder bei k! gleich 1.0:
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Abb. F.9: Vergleich der analogen Korrelation mit und ohne Rauschen
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Durch den Wegfall des Rauschens ist der absolute Wert der Korrelationssignale etwas
grofler geworden, was durch die 1-Bit-Digitalisierung vor der Korrelation aber auch un-
mittelbar klar ist. Die Anforderungen an die Genauigkeit, bzgl. der richtigen Erkennung
der Korrelationsspitze, haben sich aber in diesem Beispiel sogar noch etwas erhcht. Bei an-
deren Wegstrecken des reflektierten Signals ergeben sich zwar z.T. auch geringfiigig nied-
rigere Genauigkeitsanforderungen bzgl. der Erkennung der Korrelationsspitze, im Mittel

bleiben die Anforderungen jedoch etwa unverédndert gleich grof.

F.2.3 1-Bit-Korrelation mit doppelter Bandbegrenzung, bei
Zwischenfrequenz von 4 - f, = 1.4244 GHz, mit

Empfiangerrauschen

Aufgrund der - zumindest fiir eine analoge Auswertung - sehr hohen Anforderungen an
die Genauigkeit fiir die Erkennung der richtigen Korrelationsspitze bei einer Zwischenfre-
quenz von 10- f,, soll hier das Verhalten bei einer reduzierten Zwischenfrequenz unter-
sucht werden. Die relative Bandbreite des analogen Korrelators von 30 % ergibt hier einen
absoluten Wert von nur noch 427 MHz. Diese reduzierte Bandbreite liegt dabei bereits
etwas unterhalb des Wertes von 1.4 - f, = 499.5 MHz, welcher iiblicherweise als Unter-
grenze verwendet wird, siche Anhang D. Der Signalrauschabstand entsprach einem realen
Wert von ca. 1.3 dB, berechnet nach der Bandpafifilterung durch die Ubertragungsstrecke.
Dabei lag die relative Dampfung k| des reflektierten Signals wiederum immer bei 1.0.
Zunéchst soll ein Vergleich mit dem Verlauf bei einer Zwischenfrequenz von 3.561 GHz,
gemafl Abschnitt F.2.1, in der Umgebung der Korrelationshauptspitze angegeben werden,

wobei das reflektierte Signal jeweils eine Gesamtwegstrecke von 30 m zuriickgelegt hat:
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Abb. F.10: Vergleich der Korrelatorsignale bei 2 Zwischenfrequenzen mit Rauschen
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Die Werte sind hier auf den Wert der Korrelationshauptspitze skaliert worden, so
daf} ein direkter Vergleich ermdglicht wird. Bei der reduzierten Zwischenfrequenz von
1.4244 GHz ist der Wert der Korrelationshauptspitze hier um gut 5 % hoher als der um
eine Zwischenfrequenzperiode davorliegende Spitzenwert, so dafl eine analoge Spitzenwert-
erkennung jetzt etwas einfacher durchgefiithrt werden kann. Bei der hoheren Zwischenfre-
quenz von 3.561 GHz ist statt dessen die Korrelationshauptspitze nur noch um ca. 1.9 %
hoher als der davorliegende Spitzenwert, so dafl hier eine analoge Spitzenwertbestimmung
erheblich schwieriger ist. Bei einer Zwischenfrequenz von 1.4244 GHz ist der Pegelunter-
schied zwischen der richtigen Korrelationsspitze und der eine Zwischenfrequenzperiode
davorliegenden Spitze dabei etwa genauso grof}, wie der Korrelationswert ca. 1 cm vor
dem gesuchten Wert der Hauptspitze. Somit ist der hier gewéhlte Zwischenfrequenzwert
von 1.4244 GHz fiir eine analoge Auswertung, wo nur eine limitierte Genauigkeit bei der
Spitzenwerterkennung vorliegt, besonders gut geeignet.

Bis zu einer auf 21 m reduzierten Gesamtwegstrecke des reflektierten Signals 148t sich
hier das Korrelationsmaximum noch zuverlassig an der richtige Stelle mit der geforderten

Auflésung von 1 cm erkennen:
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Abb. F.11: Anal. Korr. bei reflekt. Signal mit 21 m Dist. m. Rauschen u. Bandp. b. fzr =
1.4244 GHz

Bei einer zuriickgelegten Wegstrecke des reflektierten Signals von 20.8 m beginnt der kri-
tische Bereich, wo eine Erkennung der Korrelationshauptspitze bereits schwierig wird. Bei

einer Entfernung des reflektierten Signals von 20.7 m oder weniger wird eine Erkennung
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der richtigen Korrelationsspitze dann nicht mehr méglich sein. Abschlieffend soll hier noch
der vergroflerte Verlauf der Korrelationsspitzen, bei einer zuriickgelegten Entfernung des

reflektierten Signals von 30 m, 22 m, 21.5 m, 21 m und 20.8 m, dargestellt werden:
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Abb. F.12: Korrelationsspitzen bei fzp = 1.4244 GHz bei anal. Korr. mit Rauschen

Man kann aus obiger Abbildung ablesen, dafl unabhéngig von der zuriickgelegten Weg-
strecke des reflektierten Signals - mit der Ausnahme bei 22 m - das Hauptmaximum bei
20 m recht gut von dem eine Zwischenfrequenzperiode davorliegenden Maximum unter-

schieden werden kann.

F.3 Korrelation nach 1-Bit-Quantisierung des Emp-

fangssignals mit digitalem Korrelator

Da eine technische Realisierung mit einem digitalen Korrelator und einer digitalen Spit-
zenwerterkennung gegeniiber einer analogen Losung zu bevorzugen ist, wurden hier be-
sonders umfangreiche Untersuchungen bzgl. des Mehrwegeempfangs durchgefiihrt. Dabei
wurde die relative Ddmpfung k! schrittweise von 0.2 auf 1.0 erh6ht und es wurde - neben
einem einzelnen reflektierten Signal - auch das Verhalten untersucht, wenn 3 reflektierte
Signale, mit unterschiedlich zuriickgelegten Wegstrecken, gleichzeitig empfangen werden.
Um den Dynamikbereich zu beschrinken wurde wieder mit einer 1-Bit-Quantisierung -
wie im letzten Abschnitt beschrieben - gearbeitet. Der Signalverlauf entspricht somit der
Darstellung aus Abschnitt 5.8.2.2:
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(digitaler ) Korrelatorbaustein
Komparator Ue-Bandpass

Ue-Bandpass Komparator

g 1230

n(t) ¢ (0

Abb. F.13: Digitale Korr. bei reflekt. Signal mit 21.0 m Distanz

Um die geforderte Genauigkeit von einem cm auch beim zusétzlichen Empfang von
reflektierten Signalen moglichst zuverldssig zu erreichen, ist eine Zwischenfrequenz von
6.0 - f, = 2.1366 GHz zu empfehlen. Eine héhere Zwischenfrequenz von z.B. 10.0 - f,
wirkt sich beim Mehrwegeempfang ungiinstig aus. Die Wahrscheinlichkeit, dal minde-
stens eine Zwischenfrequenzperiode vor oder hinter dem richtigen Maximum ein fehler-
haftes Maximum auftritt, wird durch eine noch hohere Zwischenfrequenz beim Mehrwe-
geempfang stark erhoht. Dies gilt auch dann noch, wenn die Differenz der zuriickgelegten
Wegstrecken des reflektierten Signals und des direktempfangenen Signals deutlich gréfer
ist als eine Codewellenldnge von ca. 0.842 m. Eine deutlich niedrigere Zwischenfrequenz
als 6.0 - f, = 2.1366 GHz kann beim Mehrwegeempfang - aufgrund der dann geringeren

Steigung in der Umgebung der Korrelationsspitze - zu einem Fehler von einigen cm fithren.

F.3.1 1-Bit-Korrelation mit digitalem Korrelator, bei Zwi-
schenfrequenz von 6.0 - f, = 2.1366 GHz, mit Empfanger-
rauschen

Es wurde hier immer nur mit einem einzelnen reflektierten Signal gearbeitet. Mit einem

Signalrauschabstand von ca. 1.4 dB und bei einer zuriickgelegten Wegstrecke des reflek-

tierten Signals von 20.9 m kann die relative Dampfung k. einen maximal zulédssigen Wert

von 1.0 annehmen, wobei sich folgender Signalverlauf am Korrelatorausgang ergibt:
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Abb. F.14: Digitaler Korrel. bei reflekt. Signal mit 20.9 m Distanz und k. = 1.0

Bei einer zuriickgelegten Wegstrecke des reflektierten Signals von nur 20.6 m und un-
verdndertem Signalrauschabstand kann bei einer deutlich kleineren relativen Dampfung
k! von 0.3 des reflektierten Signals die Korrelationsspitze noch an der richtigen Stelle

erkannt werden, wie nachfolgende Abbildung in 2 Vergroflerungsstufen zeigt:
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Abb. F.15: Digitaler Korrel. bei reflekt. Signal mit 20.6 m Distanz und k. = 0.3

Wenn das Rauschen auf den vierfachen Wert erhéht wird - somit ein Signalrauschabstand
von ca. -10.6 dB vorliegt - kann eine richtige Bestimmung der Pseudoentfernung nicht
mehr sichergestellt werden. Nachfolgendes Beispiel zeigt den Verlauf des Korrelatoraus-
gangssignals bei einer zuriickgelegten Wegstrecke des reflektierten Signals von 21 m und

bei einer relativen Démpfung k. von 1.0 des reflektierten Signals:
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Abb. F.16: Digitaler Korrel. bei reflekt. Signal mit 21 m Distanz, k. = 1.0 und SNR = -10.6
dB

F.3.1.1 Verhalten bei 1-Bit-Quantisierung mit 0 und +1

Es wurde auch untersucht, wie sich das Korrelationsverhalten dndert, wenn der Kom-
parator beim Empfangs- und beim Referenzsignal alle positiven Werte mit +1 und alle
negativen Werte mit 0 codiert, wobei die Korrelationsfunktion dann wieder durch Mul-
tiplikation der Werte gebildet wird, d.h., wenn das Empfangs- und das Referenzsignal
beide gleich 0 sind, ergibt sich auch 0 als Ergebnis, so dafl sich das Korrelationsverhal-
ten dndert. Wie auch Tab. F.1 zeigt, ergibt sich dennoch ein sehr &hnliches Verhalten,
der Dampfungsfaktor k] darf i.a. sogar geringfiigig groBer sein. Die Korrelationsspitze ist
jetzt natiirlich nur noch etwa halb so grof, auch liegt der Korrelationsmittelwert beim
halben Wert der Korrelationsspitze. Grundsétzlich ergeben sich jedoch nahezu gleiche

Signalverlaufsformen, wie bei der Codierung mit -1 und +1.

F.3.2 1-Bit-Korrelation mit digitalem Korrelator, bei Zwi-
schenfrequenz von 6.0 - f, = 2.1366 GHz, ohne Rauschen

Wenn iiberhaupt kein Empfingerrauschen vorhanden sein sollte, ergeben sich gegeniiber
einem Signalrauschabstand von 1.4 dB im Mittel keine wesentlichen Abweichungen bei
der Erkennung der richtigen Korrelationsspitze. Nachfolgende Abbildung zeigt den Ver-
lauf des Korrelatorausgangssignals bei einer relativen Dampfung k! von 0.8 und einer

zuriickgelegten Wegstrecke des reflektierten Signals von 20.9 m:
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Abb. F.17: Digitaler Korrel. bei reflekt. Signal mit 20.9 m Distanz und k.. = 0.8 ohne Rauschen

F.3.3 1-Bit-Korrelation mit digitalem Korrelator, bei Zwi-
schenfrequenz von 6.0 - f, = 2.1366 GHz, mit Empfanger-

rauschen und mit 3 reflektierten Signalen

Hier wurde davon ausgegangen, dafl neben dem ersten reflektierten Signal noch 2 weitere
reflektierte Signale mit einer um 15 cm und 35 cm ldngeren Wegstrecke, als das erste re-
flektierte Signal, vorhanden sind. Bei einer zuriickgelegten Wegstrecke von z.B. 20.8 m des
ersten reflektierten Signals und bei einer hier dann maximal zuldssigen relativen Damp-

fung k! von 0.7 ergibt sich dann folgender Signalverlauf:
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Abb. F.18: Dig. Korrel. bei reflekt. Signalen m. 20.8 m, 20.95 m u. 21.15 m Distanz u. k.. = 0.7
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F.3.4  Tabellarische Zusammenfassung der Korrelationsergeb-

nisse fiir den digitalen Korrelator bei einer Zwischenfre-
quenz von 6.0 - f, = 2.1366 GHz

Fiir die einzelnen Berechnungsprogramme und fiir die unterschiedlichen zuriickgelegten
Wegstrecken des reflektierten Signals soll hier die maximal zulédssige relative Dampfung &/
des reflektierten Signals angegeben werden, bei welcher eine Erkennung des Korrelations-
hauptmaximums noch an der richtigen Stelle moglich ist. Nachfolgende Ergebnisse sind
aus ca. 540 Simulationsrechnungen entstanden, so daf sich eine recht hohe Zuverlissigkeit

der Resultate ergibt.

Entfernung max. zuldssige Dampfung k! des reflekt. Signals
des fzr : 3.561 GHz fzr : 2.1366 GHz
reflektierten | SNR: SNR: | SNR: SNR: SNR: | SNR:
Signals 1.4 dB 1.4dB | 1.4 dB -4.6 dB | oo 1.4 dB
in Meter Codierung 3 Reflek-
mit 0 und 11 toren
20.2 0.4 0.2 0.3 0.3 0.2 0.25
20.4 0.3 0.4 0.4 <025 04 0.25
20.6 < 0.25 0.3 0.5 0.5 0.4 0.6
20.7 < 0.25 0.2 0.25 0.25 0.15 |0.15
20.8 < 0.25 0.8 0.8 0.8 0.5 0.7
20.9 - 1.0 1.0 1.0 0.8 1.0
21.0 0.25 0.5 0.6 0.25 1.0 0.4
21.2 - 1.0 1.0 1.0 0.7 1.0
21.5 0.7 1.0 1.0 1.0 1.0 1.0
22.0 0.5 1.0 1.0 0.4 1.0 1.0
30.0 > 0.8 1.0 1.0 1.0 1.0 1.0

Tab. F.1: Max. zuléissige relative Ddmpfung k..

Bis zu der angegebenen Dampfung k! befindet sich die gesuchte Korrelationsspitze ent-
weder bei dem unmittelbar vor 20.0 m liegenden Abtastwert bei 19.9961 m oder bei dem
unmittelbar hinter 20.0 m liegenden Abtastwert bei 20.005 m. Exakt bei 20.0 m liegt da-
bei kein Abtastwert, so dafl ein Maximum bei dem unmittelbar vor oder hinter 20.0 m

liegenden Abtastwert die maximal mogliche Genauigkeit bei der Positionsbestimmung

'Empfangs- und Referenzsignal wurde hier mit +1 und 0 codiert
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darstellt und somit dann von einer korrekten Bestimmung der Korrelationsspitze gespro-
chen werden kann.

Die hohere Zwischenfrequenz von fzr = 3.561 GHz fiihrt zu deutlich gré8eren Meflab-
weichungen beim Mehrwegeempfang. Auch dann wenn die zuriickgelegte Wegstrecke des
reflektierten Signals um deutlich mehr als eine Codewellenldnge grofer ist, als die Weg-
strecke des direktempfangenen Signals, mufl die Dédmpfung k| deutlich kleiner als 1.0 sein.
Im Gegensatz dazu wird bei einer reduzierten Zwischenfrequenz von fzr = 2.1366 GHz
mit hoher Wahrscheinlichkeit kein Fehler beim Mehrwegeempfang auftreten, wenn das
reflektierte Signal eine Wegstrecke zuriicklegt, welche um mehr als 1 m groffer ist als die
Wegstrecke des direktempfangenen Signals. Dies gilt auch beim Empfang von mehreren
reflektierten Signalen gleichzeitig. Eine absolute Garantie, daf§ dann keine Storung auf-
treten wird, kann zwar nicht gegeben werden, die Wahrscheinlichkeit fiir einen Fehler ist
aufgrund der groflen Anzahl der durchgefiihrten Berechnungen jedoch sehr gering. Vor-
aussetzung ist dafiir aber, daf§ der Signalrauschabstand SNR nicht deutlich schlechter ist
als 1.4 dB, als sinnvoller Grenzwert kann 0 dB angegeben werden.

Auch wenn die zuriickgelegte Wegstrecke des reflektierten Signals nur geringfiigig
grofler ist, als die Wegstrecke des direktempfangenen Signals, wird in vielen Fiéllen keine
Storung auftreten, weil - gemé Abb. B.6 - die Dampfung k! in der Mehrzahl der Fille
unter einem Wert von 0.25 liegen wird. Wenn dennoch in diesen Fiéllen ein Fehler bei der
Positionsbestimmung auftreten sollte, wird dieser Fehler bei der Lange von mindestens
einer Zwischenfrequenzperiode von 15 cm liegen und i.a. mit den ohnehin notwendigen

Radsensoren noch zu erkennen sein.

F.3.5 Einflul des Mehrwegeempfangs auf die Position der rich-

tigen Korrelationshauptspitze

Hier soll noch detaillierter untersucht werden, in welchem Umfang die richtige Korrelati-
onsspitze durch die Nebenmaxima eines reflektierten Signals verschoben werden kénnte,
wenn das reflektierte Signal etwas mehr als eine Codewellenlénge vom direktempfange-
nen Signal entfernt ist. Die Zwischenfrequenz bleibt unveréindert bei einem Wert von
6- f, = 2.1366 GHz. Empféngt der Korrelator nur das direktempfangene Signal - ohne
Rauschen - ergibt sich am Korrelatorausgang folgender Signalverlauf in 2 VergréfSerungs-

stufen:
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Abb. F.19: Korrelatorsignal bei Direktempfang und dig. Korrelator

Man erkennt sehr gut die Korrelationsnebenwerte, welche etwa 10 % des Wertes der Kor-
relationshauptspitze annehmen. Bei einem reflektierten Signal mit einer zuriickgelegten
Wegstrecke von 21 m - ohne ein direktempfangenes Signal - ergab sich folgender Verlauf
in 2 Vergroerungsstufen, wobei von einer relativen Dampfung k. des reflektierten Signals

von 1.0 ausgegangen wurde:
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= =
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2 0 2 0
I T
° °
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Abb. F.20: Korrelatorsignal bei reflektiertem Signal und dig. Korrelator

Durch die 1-Bit-Digitalisierung des Empfangssignals ist das resultierende Korrelatorsignal
- wenn das direktempfangene und das reflektierte Signal gemeinsam empfangen werden -
nicht die Summe aus beiden Signalen. Dennoch lassen obige Abbildungen den Schluf} zu,
dafl der mogliche Einflufl des reflektierten Signals, bzgl. der Erkennung des direktempfan-
genen Signals, nur sehr gering ist, weil die Korrelationswerte des reflektierten Signals bei
20 m bereits sehr klein sind. Es ergibt sich folgender Verlauf des Korrelatorausgangssignals

beim empfangenen Gesamtsignal:
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Abb. F.21: Korrelatorgesamtsignal bei reflektierten Signal mit 21 m Distanz und dig. Korrelator

Interessant ist nun der direkte Vergleich der Korrelatorausgangssignale vom direktemp-

fangenen Signal und vom Gesamtsignal in der Umgebung der Korrelationshauptspitze:
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Abb. F.22: Korrelatorausgangssignale von direktem Signal und von Gesamtsignal

Der unmittelbare Vergleich zeigt, dafl aufgrund der 1-Bit-Quantisierung der Korrelations-
hauptwert beim Gesamtsignal um etwa -4.2 dB gegeniiber dem direktempfangenen Signal
kleiner ist. In beiden Féllen befindet sich das Korrelationsmaximum bei dem Abtastzeit-
punkt unmittelbar vor oder hinter der gesuchten Entfernung von 20.0 m und wird somit
in beiden Fallen innerhalb der zwangslaufigen Toleranz von 2 Abtastzeitpunkten fehlerfrei

bestimmt.
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Beim Gesamtsignal ist die Korrelationshauptspitze allerdings nur um ca. 6 % grofler
als die eine Zwischenfrequenzperiode davorliegende Spitze und um nur ca. 1.7 % grofer als
die eine Zwischenfrequenzperiode dahinterliegende Spitze. Andere hier nicht dargestellte
Berechnungsbeispiele zeigen, dafl fiir die richtige Erkennung der Korrelationshauptspitze
eine Auflosung bei der Auswertung der Korrelationswerte von mindestens 11 Bit zu emp-
fehlen ist. Dabei ist eine Auflésung oberhalb von 14 Bit aber nicht mehr sinnvoll, da die
Korrelationswerte immer unter einem Maximum von 12000 liegen, wobei die diskreten

Korrelationswerte jeweils ein Element der natiirlichen Zahlen sind.
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Anhang G

Realisierungsmoglichkeiten fiir
analoge

Hochgeschwindigkeitskorrelatoren

Hier sollen Realisierungsmoglichkeiten fiir einen analogen Korrelator detailliert vorgestellt
werden, welcher dann fiir den analogen Korrelationsempfianger, geméafi Abschnitt 5.9.5,

eingesetzt werden kann.

G.1  Realisierung des analogen Korrelators mittels
eines signalangepafiten Filters in Mikrostreifen-

leitertechnik

Bei der prinzipiellen Moglichkeit die Korrelation iiber angezapfte Verzogerungsleitungen
als Transversalfilter mittels Streifenleitungstechnik zu realisieren - siehe hierzu [131], [132],
[178], [202], [218], [308], [347] - ergeben sich sehr grofie technische Probleme die notwendige
Genauigkeit und Zeitauflosung zu realisieren. Das Verhéltnis aus der Zeitdauer einer Puls-
folge, mit z.B. 127 Elementen, einer Modulationstaktfrequenz f, von z.B. 356.1 MHz und
einer gewiinschten Zeitauflosung von z.B. 10 psek liegt bei ca. 35700. Bei einer angezapften
Verzogerungsleitung miiften dann entsprechend viele Abgriffpunkte realisiert werden, bei
gekoppelten Mikrostreifenleitungen miifite die Zahl der Koppelpunkte entsprechend hoch
sein. Der Einsatz von aktiven Komponenten ist aufgrund der damit verbundenen, nicht ex-
akt definierten, Verzogerungszeiten ohnehin nicht méglich. Es miifite somit ausschliellich
mit passiven Komponenten gearbeitet werden, wobei dann auch entsprechende Leitungs-

verluste auftreten. Die ohmschen Leitungsverluste kénnten dabei vermieden werden, wenn
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ein supraleitender Korrelatorbaustein realisiert wird. Auch bei Hochtemperatursupralei-
tern wird dabei aber noch ein hoher zusitzlicher Aufwand notwendig sein, siche [202],
[203]. Dennoch verbleiben auch dann noch gewisse dielektrische Verluste bestehen.

Unter [132] ist ein Transversalfilter beschrieben, welches mit einer sog. Slow-Wave-
Struktur arbeitet, mit welcher die Wellenausbreitungsgeschwindigkeit auf ca. 10 % der
Lichtgeschwindigkeit reduziert wird. Mit Leitungskopplern, siehe [83], werden dann die
Anzapfungen des Transversalfilters realisiert. Als Korrelatorbaustein fiir die hier gedachte
Anwendung sind jedoch die unter [132] angegebenen Slow-Wave-Strukturen ungeeignet.
Die erreichbaren Bandbreiten liegen nur bei einigen wenigen Prozent, so dafl eine viel
zu hohe Zwischenfrequenz notwendig wére, auch 1a8t sich nur ein Abgriffpunkt pro Zwi-
schenfrequenzperiode realisieren und es sind auch Laufzeitunterschiede oberhalb von ei-
ner nsek aufgrund von Fertigungstoleranzen zu erwarten, wodurch die geforderte zeitliche
Auflésung und Genauigkeit nicht erreicht wird.

Als mogliche Alternative bietet sich eine Struktur an, bei welcher eine kontinuierliche
Kopplung ldangs der Speiseleitung vorgenommen wird. Die iiber die Lénge unterschied-
lichen Kopplungskoeffizienten werden dann grundsétzlich dadurch realisiert, dafi der Ab-
stand zwischen Speiseleitung und Auskoppelleitung entsprechend variiert wird, wie dies

die nachfolgende Skizze in der Draufsicht zeigt:

/
s® )

Abb. G.1: Korrelatorbaustein in passiver Mikrostreifentechnik

Speiseleitung und Auskoppelleitung kénnen dabei sowohl auf derselben als auch auf
unterschiedlichen Metallisierungsebenen angeordnet werden, wobei im letzten Fall die
Auskoppelleitung sich dann auch teilweise unterhalb der erste Einkoppelleitung befin-
den kann. Die notwendige Massefldche ist in obiger Skizze dabei nicht mit eingezeichnet
worden. Neben der Signallaufzeit der Speiseleitung ist beim Entwurf natiirlich auch die

Laufzeit der Signale bei der Koppelleitung zu beriicksichtigen, so wie oben skizziert ist
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diese Laufzeit aber deutlich, auf einen maximalen Wert - bestimmt durch Lange und Brei-
te - des Gesamtbausteins, reduziert. Alternativ dazu kann die Koppelleitung aber auch

analog zur Speiseleitung - mit der gleichen effektiven Lénge - realisiert werden.

Es ergeben sich sehr komplexe Kopplungsverhéltnisse, so daf3 eine aufwendige Voll-
wellensimulation notwendig wird, um das reale Kopplungsverhalten zu bestimmen, siche
hierzu [146]. Aufgrund der hohen Komplexitéit werden selbst bei den heute verfiigharen
Rechnerleistungen noch sehr hohe Berechnungszeiten auftreten. Es ist dabei die schritt-
weise Erstellung von entsprechenden Designrichtlinien vorzunehmen, um die gewiinschte
Korrelationsfunktion zu realisieren. Um den Aufwand hier zu begrenzen, sollte man ver-
suchen, dabei zunédchst nur Teilstrukturen zu entwerfen. Ein besonderes Problem sind
dabei die Eckbereiche. Eine m#anderférmige Struktur ist aber auf jeden Fall notwen-
dig, um die Gesamtstruktur iiberhaupt noch auf einer begrenzten Flédche unterbringen
zu konnen. Da eine Slow-Wave-Struktur mit einer hinreichend exakten Gruppenlaufzeit
nicht bekannt ist, mufl man eine sehr grofle Gesamtleitungslédnge in einer Gréf8enordnung
von 50 m akzeptieren. Notwendig ist dann der Einsatz von Supraleitern, die Verwendung
eines Substratmaterials mit einem geringen dielektrischen Verlustfaktor und eine geringe
Zwischenfrequenz, um die dielektrischen Verluste insgesamt zu begrenzen. Wenn man z.B.
davon ausgeht, dal man pro Koppelstruktur mit einer Gesamtbreite von 20 pm auskommt,
erhélt man bei einer quadratischen Struktur dann eine noch akzeptable Kantenlédnge von
3 cm. Bei einer maximalen Frequenz von 2 GHz und dem Einsatz eines Substrats mit ge-
ringen dielektrischen Verlusten, wie z.B. 99,5 % — Al,O3, mit einem Verlustfaktor von nur
tan § = 3-1071, werden sich - nach [141], S. 146 - dielektrische Verluste von bis zu ca. 6 dB
nach 50 m ergeben, wobei diese Verluste frequenzabhéngig sind, d.h. bei einer Frequenz
von 1.5 GHz sind diese bereits um ca. 1.5 dB geringer. Der absolute Dampfungswert, der
durch die dielektrischen Verluste verursacht wird, sollte somit noch hinnehmbar sein, die
Déampfung ist beim Entwurf aber entsprechend mit zu beriicksichtigen, dies gilt auch fiir

ihre Frequenzabhéngigkeit.

Festzuhalten bleibt, daB fiir jeden Sender ein eigener Korrelatorbaustein entworfen und
hergestellt werden mufl. Auch mufl der Baustein - auf die fiir einen Supraleiter notwendige
Temperatur - entsprechend gekiihlt werden, da die ohmschen Verluste eine Korrelation
iiber die gesamte Leitungsldnge ansonsten unméglich machen wiirden. Im Ergebnis ergibt
sich hier wohl eine Perspektive einen Korrelatorbaustein entsprechend zu realisieren. Der
Kostenaufwand ist aber pro Baustein - durch die notwendige Kiihlung und durch die

hohen Entwurfsaufwendungen - auf jeden Fall sehr hoch.
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G.2 Realisierung des analogen Korrelators in SAW-
Technik

In [90], [91], [279], [292], [344] und [348] sind die Eigenschaften und der Entwurf von SAW-
Komponenten - auch fiir Anwendungen zur Signalkorrelation - ausfiihrlich beschrieben
worden. Es soll hier, neben einer zusammenfassenden Darstellung der Funktionsweise,
insbesondere auf die fiir die konkrete Anwendung relevanten Eigenschaften dieser SAW-

Bauteile eingegangen werden.

G.2.1 Interdigitalwandler

Das wesentliche Element von jedem SAW-Bauelement ist zunéichst der Interdigitalwand-
ler, mit welchem die Erzeugung - aber auch die Erfassung - von Oberflichenwellen
ermoglicht wird. Der 1965 erfundene Interdigitalwandler besteht immer aus 2 ineinan-
dergreifenden kammartigen Metallelektroden, welche auf dem piezoelektrischen Materi-
al angebracht sind. Beim Anlegen einer Spannung zwischen beiden Elektroden entsteht
senkrecht zu den Fingern eine entsprechende Feldverteilung und aufgrund des piezoelek-
trischen Effekts auch eine entsprechende Spannungsverteilung. Beim Anlegen einer Wech-
selspannung entstehen so 2 akustische Oberflachenwellen, welche sich senkrecht zu den
Fingern ausbreiten [292]. Durch Dampfungsglieder an den beiden Substratenden wird
eine unerwiinschte Reflexion der Oberflichenwellen verhindert, die sich in Richtung der
Substratenden ausbreiten. Wenn unter dem Interdigitalwandler eine Oberflichenwelle hin-
durchlauft, entsteht - aufgrund des inversen piezoelektrischen Effekts - eine entsprechen-
de Wechselspannung zwischen seinen Anschliissen. Jeder Interdigitalwandler zeichnet sich
durch ein Bandpafverhalten aus, was fiir die hier gedachte Anwendung im Zwischenfre-
quenzbereich jedoch dann optimal ist, wenn eine ausreichende Bandbreite gewéhrleistet

ist.

G.2.2 Mogliche Substratmaterialien

Das Substrat mufl - zumindest bei einer Verwendung als Convolverbaustein - eine ausrei-
chende Nichtlinearitéit aufweisen. Diese Grundvoraussetzung wird neben Lithiumniobat
(LiNbO3) auch von diversen Halbleitermaterialien erfiillt. Mit Halbleiterschichten auf ei-
nem entsprechenden Substrat erreicht man dabei typischerweise eine bessere Effizienz.
Nachfolgend werden - in Tabelle G.1 - die wichtigsten Eigenschaften der heute primér
verwendeten Substratmaterialien fiir SAW-Bauelemente dargestellt [180],[344]. Dabei ist

jedoch nur Lithiumniobat auch fiir Convolveranwendungen geeignet, weil nur dabei eine
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ausreichende Nichtlinearitét sichergestellt ist. Es werden immer piezoelektrische Materia-
lien in bestimmten, exakt definierten Kristallrichtungen verwendet. Bedeutsame Substrat-
materialien sind insbesondere Quarz (Si03), Lithiumniobat (LiNbO3) sowie Lithiumtan-
talat (LiT'aOs3), wobei bei den weitverbreiteten Anwendungen fiir breitbandige Filter im

Mobilfunk und Fernsehbereich wiederum bevorzugt Lithiumniobat eingesetzt wird.

Substratmaterialeigenschaften

Material Wellen- | Kopplungs- | Ausbreitungs- Temperatur- max. rel.

typ. faktor k2 geschw. v, [m/s] | koeffiz. [ppm/K] | Bandbr. [%)]
Quarz :
ST, X SAW 0.0016 3158 0.03* 4.8
37°rot - Y, X SAW 0.0012 3158 4.2
37°rot - Y,-90X | STW 0.0010 5094 3.8
LiNbOs3 :
Y,Z SAW 0.045 3488 -94 25.4
128°rot - Y,X SAW 0.055 3980 -75 28.1
LiTaOg :
X 112°rot - Y SAW 0.0075 3300 -18 10.4
36°rot - YX LSAW | 0.07 4216 -36 31.7

Tab. G.1: Substratmaterialien fiir SAW-Komponenten

* : Quarz verfiigt iiber einen parabolischen Temperaturkoeffizienten, 2-ter Ordnung in
[ppm/K?]

SAW steht dabei fiir den Rayleighwellentyp, STW fiir Surface Transverse Wave und
LSAW fiir Oberflachenleckwellen. Die Wellentypen bei SAW-Bauteilen sind z.B. in [292],
[344] ausfiihrlich beschrieben.

G.2.3 Korrelation mit signalangepaflitem Filter in SAW-Technik

Die grundsétzliche Moglichkeit die Korrelation iiber ein signalangepafites Filter - wel-
ches mit angezapften Verzogerungsleitungen fiir Oberflichenwellen realisiert wird - durch-
zufithren, ist mit der notwendigen Prézision kaum zu verwirklichen. Die Referenzfol-
ge miifite mit extrem prézisen Referenzstrukturen realisiert werden, bei einer zeitlichen
Auflésung von z.B. 10 psek miifite die Strukturgenauigkeit deutlich besser als 50 nm sein,
was technisch kaum machbar ist. Ublich sind bei SAW-Bauteilen heute minimale Struktur-
breiten von ca. 0.3 pm. Dariiber hinaus ist die Temperaturabhéngigkeit der Ausbreitungs-

geschwindigkeit ein besonders schwerwiegendes Problem. Wenn man iibliche Substratma-
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terialien mit ihrer hohen Temperaturabhingigkeit einsetzt, miiite man die Temperatur

auf dem Substrat extrem konstanthalten, mit zuléssigen Abweichungen unter 0.05° C.

G.24 Realisierung des analogen Korrelators mittels eines
SAW-Convolvers

Ein SAW-Convolver-Bauelement ist, im Gegensatz zu einem speziellen signalangepaf-
ten SAW-Filter, recht universell anwendbar, kann aufgrund seiner vergleichsweise gerin-
gen Komplexitéat mit vertretbaren Entwicklungskosten entworfen werden und erméglicht
durch die zeitkontinuierliche Korrelation zumindest grundsétzlich die notwendige hohe
Zeitauflosung. Folgende Abbildung zeigt ein mogliches Schaltungskonzept fiir die An-

steuerung des SAW-Convolvers:

PRN-Code-
Erzeugung p

Y
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Abb. G.2: Ansteuerung des analogen Korrelators mit SAW-Convolver

Die Zwischenfrequenz fzp ist ein ganzzahliges Vielfaches, von z.B. 4, der Modulati-
onstaktfrequenz f,. Beide Frequenzen werden aus einem gemeinsamen, deutlich hoherfre-
quenten Taktsignal abgeleitet und miissen mit einer zeitlichen Prézision von ca. 10 psek
oder besser definiert werden, wenn die geforderte Auflésung von einem cm bei der Be-
stimmung der Korrelationsspitze real erreicht werden soll. Dadurch ergibt sich ein sehr
hoher Entwurfs- und Realisierungsaufwand bei der Erzeugung beider Frequenzen. Der
PRN-Code mu$ in einer gespiegelten Form - siehe Gleichung G.8 - zur Verfiigung gestellt
werden, so dafl der Einsatz von riickgekoppelten Schieberegistern hier nicht mehr direkt
moglich ist. Es ist deshalb sinnvoll, wenn diese Pulsfolge direkt in einem Schieberegister
der Lange L - von z.B. 127 - fest initialisiert und dann entsprechend ausgelesen wird. Die
Bandbreite des phasenmodulierten Signals r(¢) mufl ausreichend hoch sein, sie mufl aber
nicht grofler sein als die Bandbreite des angesteuerten SAW-Convolvers, welche nicht iiber
ca. 30 % der Mittenfrequenz liegt. Festzuhalten bleibt, dal bei der PRN-Codeerzeugung

und der Phasenmodulation nur geringste zeitliche Schwankungen von wenigen psek auftre-
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ten diirfen, die Durchlaufzeiten bei der PRN-Codeerzeugung und der Phasenmodulation
miissen dariiber hinaus so aufeinander abgestimmt werden, dafl die Phasenmodulation
auf wenige psek genau bei den Nulldurchgéngen der Zwischenfrequenz erfolgt.

Beim nachfolgend vereinfacht dargestellten Aufbau eines SAW-Convolvers werden auf
der polierten Oberfliche eines piezoelektrischen Kristalls 2 Interdigitalwandler angebracht.
Damit werden die beiden Eingangssignale s(t) und r(t) in akustische Oberflichenwellen
umgewandelt [349], welche dann auf einer gemeinsamen Spur einander entgegenlaufen. Im
Uberlappungsbereich beider Wellen, wird aufgrund der Nichtlinearitit des piezoelektri-
schen Effekts im Substrat, eine dem Produkt der Wellenamplituden proportionale Polari-
sationskomponente erzeugt [349]. Voraussetzung fiir die Wirksamkeit der Nichtlinearitét
und damit der Produktbildung sind ausreichend hohe akustische Signalamplituden, wel-
che durch entsprechende Strahlkompressoren auf dem Bauelement erreicht werden [180].
Die mittlere, langgestreckte Signalelektrode integriert langs der Wellenausbreitungsrich-
tung die entstandenen Polarisationsladungen. Es ergibt sich somit ein Ausgangssignal
welches, aufgrund der fortlaufenden, relativen Verschiebung prinzipiell der Faltung beider

Eingangssignale entspricht [349].

=Ty~

Démpfungsglied Integrationselektrode __ Strahlkompressor
\
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Abb. G.3: Prinzipieller Aufbau eines SAW-Convolverbausteins

Festzuhalten bleibt jedoch das SAW-Convolverbausteine heute (noch) nicht kommerziell
verfiigbar sind [267], [349].
G.2.4.1 Detaillierte signaltheoretische Beschreibung des Convolvers

GemiB [349] wird das Ausgangssignal o(t) eines Convolvers im Zeitbereich durch das
eigentliche Faltungsprodukt ¢g,.(t) und diverse Storsignale beschrieben. Es gilt fiir o, (¢):
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gpsr(t):/ / eu(T,v) - s(t—v—71)-r(t—v+7)-dvdr (G.1)
mit
eu(7,v)  Uniformitatsfunktion des SAW-Convolvers,

s(t) Eingangssignal,

r(t) Referenzsignal.

Die Uniformitatsfunktion ergibt sich durch die Umrechnung der ortsabhingigen Im-
pulsantwort der Integrationselektrode. Die Ortsbegrenzung wird dadurch erreicht, daf
diese Impulsantwort dort gleich Null ist, wo die Integrationselektrode nicht mehr vorhan-
den ist. Hierdurch ergibt sich dann auch die zeitliche Begrenzung der obigen Integration.
Die Uniformitatsfunktion wird durch eine Démpfungsfunktion ep(7), welche die orts-
abhéngige Dampfung beschreibt und durch eine Dispersionsfunktion 7 (7), mit welcher

die unterschiedlichen Signallaufzeiten ausgedriickt werden, dargestellt [349]:

eu(T,v) =0 (U — Za - TD(T)> ~ep(T) (G.2)
Dabei gibt T, = L4 /v, die Signallaufzeit iiber die gesamte Weglédnge von Wandlermitte zu
Wandlermitte an. Die Dampfungsfunktion sollte im Idealfall fiir den Integrationsbereich
konstant sein, die Dispersionsfunktion sollte in diesem Bereich gleich Null sein. Tatséchlich
ergeben sich bei dem in [349] dargestellten SAW-Wandler Schwankungen um bis zu 3 dB
bei der Dampfungsfunktion, sowie bei der Dispersionsfunktion zeitliche Fehler im psek-
Bereich.
Das durch die beiden obigen Gleichungen dargestellte Ausgangssignal kann auf eine
Beschreibungsform umgerechnet werden, welche der iiblichen mathematischen Faltungs-
operation entspricht, wenn die Dispersionsfunktion T (7) = 0 gesetzt wird. Mit ¢ = 7+1¢

gilt dann:

s (t + TQ“) = /tHTE eple —t)-s(2t —¢)-r(e)de (G.3)

(3

Obige Gleichung gilt, wenn die Dampfungsfunktion auflerhalb der Grenzen von
(=T;/2,T;/2) identisch Null ist, wobei T; = L;/v, zunéchst als die Laufzeit iiber der
Integrationselektrode definiert worden ist. Wenn man nun 7; geringfiigig grofler wéhlt,
wird diese Bedingung garantiert eingehalten.

Wenn nun auch die Dampfungsfunktion ep(¢) innerhalb obiger Grenzen als konstant
angesehen wird, 18t sich die idealisierte Beschreibung der Faltungsfunktion des Convol-

vers darstellen:
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T t+3
Yer(t + ?a) =C- / . 82t —¢)-r(e)de (G.4)
-4

wobei die Konstante C' die Faltungseffizienz angibt, welche immer deutlich kleiner 1 ist.
Am Ausgang erhilt man ein um 7T, /2 verzogertes Signal, wobei das Faltungsprodukt der
Eingangssignale um den Zeitfaktor 2 komprimiert worden ist.

Wenn nun sichergestellt ist, daf sich zu jedem Beobachtungszeitpunkt ¢ = ¢ + % das
Eingangssignal sowie das Referenzsignal, mit allen Signalanteilen, welche ungleich Null
sind, vollstdndig unter dem Wandler befinden, kénnen in obiger Gleichung die Integra-
tionsgrenzen entfallen und durch 4 oo ersetzt werden. Da die Integration aber nur dort
erfolgen muf}; wo insbesondere r(¢) # 0 ist, kann man bei Erfiillung dieser Integrations-

bedingung folgenden Zusammenhang angeben:

Osr(t + 7211) =C- /opr s(2t —¢)-r(e)de (G.5)

Das Eingangssignal mit der Pulsdauer 77, = L/ f, wiederholt sich mit der Perioden-
dauer Ty, = 1/ fi, siehe hierzu auch Abb. 5.11. Wenn nun das Referenzfolgensignal fiir alle
Empfangskanéle gleichzeitig zum Zeitpunkt ¢ = 0 und fiir die aktuelle Messung einmalig
- wiederum mit der Pulsdauer T} - gestartet wird, ist folgende minimale Integrations-
dauer 7; . notwendig, damit die Erfassung der gesamten gesendeten und sich periodisch

wiederholenden Pulsfolgen fiir alle Kanéle - auch im ungiinstigsten Fall - garantiert wird:

T ... =Tw+05-T (G.6)

Die Integrationselektrode mufl dann mindestens eine Léange L; . = v, -T; . aufweisen,
d.h. es gilt:

L; . =uv,- (TW +0.5- TL) (G?)

wobei die Korrelationswerte nach dem Start der Referenzfolge erst nach einer Warte-

3 /
zelt von ¢, ;.

= T, + T, ausgewertet werden, sobald sich das Referenzsignal vollstandig
unter der Integrationselektrode befindet. Die Messung endet dann, sobald der Anfang

des Referenzsignals das Ende der Integrationselektrode erreicht hat, d.h. zum Zeit-

/

twaw = Lai +T;. Unter Einhaltung dieser minimalen und maximalen Beobach-

punkt ¢
tungszeitpunkte ¢/ . und t/  wird dann auch die obige Integrationsbedingung, fiir die
sich alle Signale unter der Integrationselektrode befinden miissen, erfiillt. Die Laufzeit
Twi = 0.5 (T, — T;) gibt dabei die Signallaufzeit zwischen dem Interdigitalwandler und

dem Beginn der Integrationselektrode an.
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Wenn man Gleichung (G.5) in eine zeitdiskrete Signalbeschreibung umformen maochte,

gelangt man durch Abtastung aller Zeitwerte mit der Abtastperiodendauer T 4pqsr geméas:

t = m:- TAbtast , € = n- TAbtast
TL = N- TAbtast s Ta/2 = a- TAbtast

unter Vernachlédssigung der Abtastzeit Tgpiqs zU:

N-1

psr(m+a)=K-> s(2-m—n)-r(n) (G.8)

n=0
Die gewiinschte Korrelationsberechnung wird erreicht, indem r(n) durch r'(—n) ersetzt
wird, d.h. die gesendete Pulsfolge auf der Empfiangerseite zeitlich gespiegelt zur Verfiigung
gestellt wird. Fiir die zu bevorzugende Sendefrequenz von 61.25 GHz gibt nachfolgende
Tabelle die wesentlichen Groflen fiir die Dimensionierung eines SAW-Convolverbausteins

an, wobei von Lithiumniobat als Substratmaterial im 128°rot - Y,X - Schnitt ausgegangen

wird:
Modulationsfrequenz f, 356.1 MHz
Folgenlédnge L 127
Ausbreitungsgeschwindigkeit v, 3980 m/s
max. Sende- u. Empfangs- | min. Integrationszeit | min. Elektrodenlénge
distanz D44 i i
10 m 1.74 psek 6.92 mm
20 m 1.87 psek 7.45 mm
50 m 2.27 psek 9.04 mm
100 m 2.94 psek 11.70 mm

Tab. G.2: SAW-Convolverentwurfsdaten

Ob eine zuverlassige Erkennung des Korrelationsmaximums bei einem realen SAW-
Convolver noch méglich ist, kann nur durch Simulationsrechnungen anhand von Glei-
chung (G.1) ermittelt werden, wenn die reale Dampfungsfunktion und die reale Dispersi-
onsfunktion bekannt sind. Die zusétzlich additiv auftretenden Storsignale miissen in ihrer
Summe deutlich unterhalb des minimalen Korrelationsmaximums liegen. Sie verursachen
unter dieser Voraussetzung aber auch keinerlei weitere Fehler. Details finden sich hierzu
in [349], wobei insbesondere das Ubersprechen und die Faltung der Signale mit sich selbst
- bedingt durch Reflexionen an den Interdigitalwandlern nach dem Durchlauf unter der

Integrationselektrode - von Bedeutung sind.
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Entwurfsrichtlinien fiir ein SAW-Convolver-Bauteil Hierbei sind folgende Punk-

te zu beachten:

e Festlegung der Convolverbandbreite:

Die Convolverbandbreite sollte bei mindestens 30 % der verwendeten Zwischenfre-

quenz fzp liegen, wenn fzp =4 - f, gilt.

e Auswahl eines geeigneten Substrats:

Ein optimales Substrat soll eine moglichst hohe Signalbandbreite ermoglichen und

eine moglichst kleine Temperaturabhéngigkeit aufweisen.

e Kompensation von verbleibenden Temperaturabhéngigkeiten:

Die Temperaturabhéngigkeit ist insbesondere bei Lithiumniobat recht hoch. Da
dieses Substratmaterial aber bevorzugt bei SAW-Convolvern eingesetzt wird, mufl
die maximal zuldssige Temperaturschwankung hierfiir zunéchst bestimmt werden.
Die eigentliche Faltungsoperation ist temperaturunabhéngig, wenn sich der gesamte
Convolverbaustein nahezu exakt auf der gleichen Temperatur befindet. Die Verzoge-
rungszeit T,/2 des Convolvers ist jedoch direkt von der Oberflachenwellenausbrei-
tungsgeschwindigkeit v, abhéngig. Fiir eine exakte Pseudolaufzeitbestimmung darf
auch diese Zeit zumindest zwischen 2 Referenzmessungen keinen gréfleren Verédnde-
rungen unterliegen. Diese Verzogerungszeit T;, /2 wird natiirlich bei jedem Convolver-
baustein eine etwas andere sein, sie kann jedoch prézise durch die ohnehin notwen-
digen Referenzmessungen bestimmt werden und dann in der Positionsberechnung

mit beriicksichtigt werden.

Wenn man nun aufgrund von Temperaturabhéngigkeiten bei der Verzogerungszeit
T./2 eine Abweichung von + 5 psek zuldfit - entsprechend einem zusétzlichen Feh-
ler in der Pseudostreckenmessung von ca. £+ 1.5 mm, ergibt sich fiir Lithiumnio-
bat im 128° rot - Y,X - Schnitt, mit einer mittleren Ausbreitungsgeschwindigkeit
von 3980 m/sek, eine zuldssige Anderung der Ausbreitungsgeschwindigkeit von nur
ca. 4 ppm. Dies entspricht zumindest bei Lithiumniobat einer zuléssigen Tempera-
turdnderung zwischen 2 Referenzmessungen von nur 0.05° C'. Die Referenzmessun-
gen konnen zu definierten Zeitpunkten, im Abstand von maximal einigen Stunden
durchgefiihrt werden. Damit bei der Durchfithrung der Faltung keine Fehler auftre-
ten, mufl aber auch das gesamte Substrat zwischen beiden Interdigitalwandler auf
einer gleichméfiigen Temperatur gehalten werden, mit einer Abweichung moglichst
unterhalb von 0.05° C'. Somit mufl beim Convolverentwurf im Detail untersucht wer-
den, ob durch die Dampfung, der sich auf dem Substrat ausbreitenden Oberflachen-

wellen, eine ungleichméflige Erwarmung des Bauelementes erfolgen kann. Fiir eine
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Temperaturkompensation ergeben sich 2 grundsétzliche Moglichkeiten. Man kann
den SAW-Convolverbaustein in ein entsprechend temperaturstabilisiertes Gehéduse
einbauen oder man fiihrt eine Messung der Temperatur moglichst auf der Sub-
stratoberfliche durch. Im zweiten Fall mufl die gemessene Pseudo-Entfernung dann
nochmals umgerechnet werden und es mufl die Temperatur auch tatsédchlich mit
einer Genauigkeit von mindestens 0.05° C' bestimmt werden, was mit iiblichen Tem-
peratursensoren zumindest nur recht schwierig zu erfiillen ist. Auch mufl dann ein
moglichst exakter Zusammenhang fiir die Berechnung der Ausbreitungsgeschwin-

digkeit v, fiir die jeweilige Temperatur bekannt sein.

Reduzierung von Schwankungen in der Dampfungsfunktion und bei der Dispersion:

Hierfiir mufl das Substratmaterial moglichst wenige Fehlstellen aufweisen, insbeson-
dere mufl die Oberfliche moglichst gut poliert werden. Die Integrationselektrode
muf} moglichst fehlerfrei - und mit moglichst konstanter Schichtdicke - aufgebracht

werden.
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Thesen

1. Fiir die fehlerfreie Bahnfiihrung von autonomen Fahrzeugen - z.B. eingesetzt als
Transportfahrzeuge in einer Lagerhalle - ist eine prézise, kostengiinstige und zu-
verlassige Positionsbestimmung zwingend notwendig. Fiir zahlreiche Anwendungen
ist dabei eine absolute Positionsbestimmung in einem vorgegebenen Raumkoordina-
tensystem sinnvoll. Gegenstand dieser Arbeit war es hierfiir neue, zukunftstrachtige
Konzepte aufzuzeigen, welche ausschliefllich mit aktiven Landmarken ohne mecha-

nisch bewegte Komponenten arbeiten.

2. Durch den Einsatz von aktiv sendenden Landmarken kann dabei eine sehr hohe
Zuverlassigkeit erreicht werden, weil bei passiven Landmarken - z.B. in Form von
optischen Reflektoren - zumindest grundsétzlich eine Verwechselungsgefahr besteht.
Durch den vollstandigen Verzicht auf mechanisch bewegte Teile wird die Systemzu-

verlassigkeit weiter erhoht.

3. Demgegeniiber arbeiten die heute bevorzugt eingesetzten Verfahren und Systeme zur
absoluten Positionsbestimmung mit Landmarken mit einem rotierenden Laser und
mehreren passiven Reflektoren, welche an definierten Stellen im Raum angebracht

sind.

4. Als aktive Landmarken sollten nur Sendequelle fiir elektromagnetische Wellen und
keine Ultraschallsender eingesetzt werden, um die mit Ultraschall zwangsléufig
verbundenen Probleme, bzgl. der nicht konstanten Schallgeschwindigkeit, der be-
schrinkten Reichweite und der Empfindlichkeit bzgl. Storgerduschen, zu umgehen.

Dabei kommen sowohl optische als auch Mikrowellen-Landmarken in Frage.

5. Bei Verwendung von optischen Landmarken wird ein Verfahren im Rahmen dieser
Arbeit vorgeschlagen, welches mit mehreren - i.a. jeweils 4 - Laserquellen, eine opti-
sche Gitternetzstruktur im Raum oder in einem hierfiir abgetrennten Raumbereich
aufbaut. Mit zusédtzlichen Distanzmessungen mittels Radsensoren wird dann eine
absolute Positionsberechnung erméglicht, wenn das Uberfahren der optischen Git-
ternetzstrahlen - mittels eines optischen Detektors - beim Fahrzeug erkannt wird.
Hierzu sind Algorithmen entworfen und vorgeschlagen worden, welche eine Positi-
onsbestimmung in Echtzeit mit einer mittleren Meflabweichung von unter einem cm
ermoglichen. Bei der Wegstreckenmessung mittels Radsensoren braucht dabei der
Raddurchmesser nicht exakt bekannt zu sein, er kann statt dessen durch die vorge-
stellten Algorithmen automatisch mit bestimmt werden. Dariiber hinaus kann auch

die Fahrzeugrichtung entsprechend ermittelt werden.
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6.

Beim Einsatz von Mikrowellen-Landmarken wird ein - gegebeniiber GPS - verein-
fachtes Laufzeitmefverfahren vorgeschlagen, welches aber mit erheblich hcheren
Frequenzen arbeitet, wodurch unmittelbar eine entsprechend hohere Genauigkeit
bei der Positionsbestimmung ermoglicht wird. Bei einer Senderfrequenz im 61 GHz-
Bereich ermoglicht das Meverfahren grundsétzlich eine Genauigkeit von mindestens
+ 1 cm. Dabei werden aber sehr hohe Anforderungen - im psek-Bereich - an die zeit-

liche Prézision aller Schaltungskomponenten gestellt.

Zusétzliche Melabweichungen durch den Mehrwegeempfang von einem oder mehre-
ren reflektierten Signalen kénnen beim Mikrowellenverfahren dann recht zuverlassig
ausgeschlossen werden, wenn ein definierter Mindestabstand der Sender zu mogli-
chen dielektrischen Reflektoren eingehalten wird und die Sender mit zirkular po-
larisierten Wellen arbeiten. Ein einzelner metallischer Reflektor fithrt bei zirkular
polarisierten Wellen dabei grundsétzlich zu keiner erhohten Meflabweichung durch

Mehrwegeempfang.

. Die mogliche technische Realisierung ist beim Mikrowellenverfahren sehr anspruchs-

voll. Dies gilt insbesondere fiir die Realisierung des benétigten Korrelators auf der
Empfingerseite und die recht aufwendige Modulation auf der Senderseite mit ei-
ner definierten Pseudo-Zufallsfolge, wobei sich bei allen Schaltungskomponenten die
Durchlaufzeiten nur im psek-Bereich dndern diirfen. Die sehr hohen Anforderun-
gen lassen dabei eine kostengiinstige Realisierung zur Zeit noch nicht zu. Durch
den absehbaren technischen Fortschritt bei analogen Mikrowellenschaltungen und
durch noch erheblich hohere Taktraten bei digitalen Schaltungen wird hier aber
eine, auch wirtschaftlich sinnvolle, Realisierung mittelfristig moglich sein. Dabei
wurden im Rahmen dieser Arbeit fiir einzelne Schaltungskomponenten zwar auch
konkrete Realisierungskonzepte ausgearbeitet, der vollstandige und detaillierte Ent-

wurf dieser Komponenten war aber nicht mehr Gegenstand dieser Arbeit.

. Eine Verbesserung der Positioniergenauigkeit wére, bei beiden vorgestellten Verfah-

ren, durch die geeignete Verkniipfung von aufeinanderfolgenden Einzelmessungen
mittels Kalman-Filtern grundsétzlich moglich, wobei auch dies zu den weiterfithren-

den Aufgaben gehort.
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