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D e v e lopm ent of a Circu larly P o lariz e d A ntenn a an d

an Optim um P olariz ation D iv ers ity S ch em e for

Hig h S pe e d In door R adio Com m unic at ion s

S un g - M y un g K im

D epart m e nt of T e le m atic s E n g in e e rin g , Gra du at e S ch o ol

P uky on g N at ion al U niv ers ity

A b s t rac t

In this thesis, we design and fabricate a linearly polarized antenna and a

circularly polarized antenna using microstrip patch , and suggest a method of

optimum polarization diver sity reception scheme through the actual

measurement in indoor radio environment . First , we made the linearly

polarized antennas, the right - hand and the left - hand circularly polarized

antennas based on the theory of microstrip antenna, and we simulated by

using the Ensemble 5.0. T he manufactured linearly polarized antennas and

circularly polarized antennas were analyzed by the Network Analyzer .

And then, we measured by using a vehicle in a room which is on third floor,

and analyzed diversity reception methods from the measured data. In our
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measurements, in order to investigate the degree of fading reduction the signal

strength are measured by using the manufactured circularly polarized antennas,

vertical and horizontal polarized antennas in indoor environments, respectively.

Specifically, we examined the fading reduction effect from the polarization diversity

using correlation coefficient and correlation graph and the cross polarization

discrimination(XPD) for each polarized wave branches, and also the optimum

condition of polarization diversity branches is evaluated. In this evaluations, in order

to investigate the optimal polarization diversity reception in indoor radio propagation,

we analyzed the correlation coefficient and the XPD for the various polarized waves.

From these analysis, in the case of indoor condition the fading reduction effect

for the circularly polarized antenna shows high efficiency. Furthermore, the maximal

ratio combining gives the best statistical fading reduction effect compare to any

other diversity combiner . And also, the diversity gain obtained from the maximal

ratio combining technique shows the best result compared to any other diversity

reception schemes. Consequently, it can be concluded that the fading reduction

effect using by a Circularly-Horizontal(C-H) and a Circularly-Vertical(C-V)

branches which are compensated by the XPD and the maximal ratio combining are

better than a Circularly- Circularly(C- C) combination. It is already well known that

the fading effect which was received by using the circularly polarized antenna

was better than the other branches. But in this study, it can be also seen that

the case of the VV- VH, HH- HV polarization diversity which are compensated

by the XPD and the maximal ratio combining shows fading reduction effect as

good as the Circularly- Circularly (C- C) polarized antenna combination .
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제 1장 서 론

전파는 여러 사람이 공동 이용함으로 인하여 서비스 영역 경계가 모호하기

때문에 가입자 식별, 정보 보호 문제 등 신뢰 및 보안성이 요구된다. 또한, 가

정내의 곳곳에 전파가 도달하기 위해서는 옥내의 전파 환경에 대하여 고려해

야 하며, 이는 각국의 주거 문화와 밀접한 관계가 있다. 그리고, 옥내의 어디에

서도 사용할 수 있어야 하기 때문에 표준 옥내 무선환경을 고려한 서비스 범

위의 선정이 필요하다.

최근 옥내 무선 통신 서비스는 WLAN, Bluetooth , Home RF등 그 활용 범

위가 확대되고 있으며, 음성 데이터를 비롯하여 동영상 등의 고용량의 데이터

를 전송할 수 있는 초고속 옥내 무선 통신 서비스에 대한 요구가 증가하고 있

다. 하지만 옥내 전파전파환경에서 이동 및 고정 무선 통신의 경우는 창문에서

의 산란 및 벽, 천장, 바닥의 장애물에 의한 반사 효과 등으로 인해 전파의 편

파유지가 곤란하여 송수신 전파의 편파면이 수시로 변하게 되며, 다중경로 전

파전파에 의한 페이딩으로 인해 초고속 옥내 무선 통신 서비스를 제공하는데

어려움이 있다. 따라서 송수신 전파의 편파면이 수시로 변화하는 환경에서 다

중경로 성분으로 발생되는 페이딩을 경감시키는 방법으로 편파 다이버시티 수

신법을 고려하여야 한다[1].

그리고 편파 다이버시티를 하기 위해서는 다중 경로 환경에 대한 전파의 편

파 특성을 파악하는 것이 매우 중요하다. 원편파의 전파가 반사할 경우 수평편

파 성분은 그 위상이 180도 변하게 되지만 수직편파 성분의 위상은 거의 일정

하게 유지되기 때문에 수직과 수평편파의 합성으로 이루어진 원편파는 반사할

때마다 선회 방향이 바뀌게 된다. 따라서 원편파 안테나로 송·수신할 경우에
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는 기수회 반사한 반사파는 선회 방향이 반대가 되므로 수신할 수 없게 되어

결과적으로 옥내 무선 통신 서비스를 제공할 경우 상당한 페이딩을 경감시키

는 효과를 가져올 수 있게 된다[2].

따라서 본 연구에서는 차후 하드웨어적인 편파 다이버시티 시스템 제작에

앞서 직선편파특성과 원편파 특성을 가지는 마이크로스트립 안테나를 제작하

였다. 그리고 2.4GHz 대역의 IEEE 802.11b WLAN 서비스를 위해 옥내 일반

적인 강의실 환경에서 제작된 안테나로 전파 측정을 행하였다. 또한 측정된 데

이터로 컴퓨터 시뮬레이션을 통해 옥내 무선 환경에서의 최적 편파 다이버시

티 구성 방법에 대하여 연구하였다.

본 논문의 구성은 2장에서 옥내 무선 환경에서의 원편파의 원리, 전파 특성,

반사 특성을 설명한다. 3장에서는 편파 특성에 따른 페이딩 경감 및 평가 방법

으로 다이버시티 합성법과 상관계수, 교차편파 식별도 분석에 의해 편파다이버

시티 분석 방법을 설명한다. 4장에서는 마이크로스트립 안테나에 관한 설명과

안테나 설계 및 실제 제작된 안테나를 분석하였다. 5장에서는 옥내 강의실 환

경에서의 전파 측정 개요 및 방법을 설명한다. 6장에서는 측정된 데이터를 컴

퓨터 시뮬레이션을 통해 옥내 무선 환경의 최적 편파 다이버시티 구성법을 제

시하였다. 끝으로 7장에서는 옥내 환경에서 우수한 페이딩 경감효과를 보이는

원편파를 이용한 방법과 XPD 보상에 의한 다이버시티 방법 그리고 최대비 합

성에 의한 다이버시티 방법을 제시하고 결론을 맺는다.

차후 본 연구는 하드웨어적인 편파 다이버시티 시스템 구성과 5GHz 대역의

IEEE 802.11a WLAN 서비스에 관한 연구가 진행되어야 할 것이며, 나아가 밀

리미터파 대역에서의 서비스에 대해서도 연구되어야 할 것이다.
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제 2장 옥내 무선환경에서의 원편파 특성

원편파를 이용하면, 다중경로파를 억제할 수 있다는 것은 오래 전부터 알려

져 왔지만, 아직까지 WLAN은 물론 이동통신에서도 원편파를 이용하려는 시

도가 없었다. 이는 무지향성 원편파 안테나의 제작이 곤란하였기 때문이다. 그

러나 최근 원편파 안테나의 수평면내 지향성 안테나의 제작이 실현됨으로서

[3],[4] 이를 이용한 다중경로 환경에서 전파실험을 계획하고 전파구조가 비교

적 단순한 옥내에서의 전파를 취급할 수 있게 되었다. 따라서 본 논문에서는

다중경로파를 억제할 수 있는 원편파를 이용하여 옥내 WLAN에서 고속, 고

신뢰 전송의 실현 가능성을 살펴보고자 하는 것이다.

2 .1 원편파 원리

수평안테나(X)와 수직안테나(Y)의 전계벡터를 각각 E x , E y라고 하면

E x = E x· a x , E y = E y· a y로 나타낼 수 있다.

[그림 2.1] 원편파 구성 원리
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크기가 같은 수평편파와 수직편파의 직교편파를 ±π/ 2의 위상차를 두고 합

성하면 원편파가 생긴다. 따라서 전계벡터가 시간에 따라서 일정한 크기를 갖

고 시계방향으로 회전하는 우선회 원편파일 경우 합성 전계벡터 E r는 그 크

기를 1로 할 경우 다음 식과 같이 나타내어진다.

E r = 1
2

E x - 1
2

j E y = 1
2

E t ( a x - j a y ) (2.1)

한편 우선회 원편파 수신안테나의 유효 길이 벡터를 H t라고 하고 그 크기를

1로 하면 H r는 전파가 도래하는 방향에서 볼 때 다음과 같이 나타낼 수 있다.

H r = 1
2

H t ( a x + j a y ) (2.2)

따라서 우선회 원편파를 이용하여 직접파인 우선회 원편파를 수신할 경우 수

신전압 V rR는 다음과 같이 구할 수 있다.

V rR = E r·H t

= 1
2

E r ( a x - j a y )· 1
2

H t ( a x + j a y )

= 1
2

E r H t ( a x - j a y )· ( a x + j a y )

= E r H t

(2.3)

그러나 우선회 원편파가 정면 반사를 할 경우에는 수평편파의 위상이 180도
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바뀌게 되므로 결과적으로 좌선회 원편파가 된다. 따라서 좌선회 원편파의 전

계벡터는 E r = 1
2

E x + 1
2

j E y로 나타내어지므로 우선회 원편파 수신안테나에

의한 수신전압 V rL는 다음과 같다.

V rL = E r·H t

= 1
2

E r ( a x + j a y )· 1
2

H t ( a x + j a y )

= 1
2 E r H t ( a x + j a y )· ( a x + j a y )

= 0

(2.4)

위의 식(2.4)로부터 우선회 원편파 수신안테나는 좌선회 원편파를 수신할 수

없음을 알 수 있다. 원편파의 전파가 반사할 경우 수평편파 성분은 그 위상이

180도 변하게 되지만 수직편파 성분의 위상은 거의 일정하게 유지되기 때문에

수직과 수평편파의 합성으로 이루어진 원편파는 반사할 때마다 선회 방향이

바뀌게 된다. 따라서 원편파 안테나로 수신할 경우에는 기수회 반사한 반사파

는 선회 방향이 반대가 되므로 수신할 수 없게 되어 결과적으로 페이딩을 경

감시키는 효과를 가져올 수 있게 된다.

2 .2 원편파 전파 특성

직교하는 2개의 편파(수직편파, 수평편파)를 동상이 아닌 두개의 전파의 합

이라 하면, 전계 벡터는 시간과 함께 전파 축 주위로 타원 상으로 회전한다.

이것을 타원(형)편파라 부른다. [그림 2.2]는 평면파의 전파전파 모양을 나타낸
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다. 일반적으로 전자계에 있어서 전계와 자계의 분포는 각각이 특정의 방향을

향하고 있다. 이와 같은 전자파의 성질을 편파(Polarized wave)라 부른다. 일정

의 면내에서 변화하지 않는 경우를 직선편파 또는 평면편파라고 부른다. 그리

고, 편파는 전계가 대지면에 수직인 전파를 수직편파, 대지면에 수평인 전파를

수평편파라 한다. [그림 2.3]은 원편파의 전파진행 모양을 나타낸다.

.

[그림 2.2] 전자파의 전파 모양

[그림 2.3] 원편파의 전파 모양
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2 .3 원편파 반사 특성

일반적으로 수평 및 수직편파의 경우, 입사각 θ에 대한 반사계수 RH 및

RV는 아래 식과 같다.

R H = cosθ - n 2 - s in 2θ

cosθ + n 2 - s in 2θ
(2.5)

R V = n 2 cosθ - n 2 - s in 2θ

n 2 cosθ + n 2 - s in 2θ
(2.6)

[그림 2.4]는 수평 및 수직편파의 반사계수 절대치와 위상각의 변화 예를 나

타낸다. 그림 중의 RH는 수평편파의 반사계수 변화를, RV는 수직편파 반사계

수 변화 모양을 나타낸다. 또 ΦH는 수평편파에서의 위상각 변화를, ΦV는 수

직편파의 위상각 변화 모양을 나타낸다. [그림 2.4(a)]에서 알 수 있듯이 RV는

θb, 즉 Brew ster 각(｜R｜≒ 0 가 되는 입사각)에 대응하는 입사각에서 반사

계수가 극소(｜R｜≒ 0)로 된다. 즉 입사파는 반사 없이 모두 제 2 매질로 진

행한다. 또한 RH 및 RV는 모두 입사각이 90도에서 최대로 되어 반사계수가 1

이 됨을 알 수 있다. [그림 2.4(b)]를 보면 ΦV는 Brew ster 각 까지는 거의 위

상변화가 없고, ΦH는 입사각에 관계없이 거의 180도 위상이 변화 되어있다.

이와 같이 원편파는 장애물에서 1회 반사하면 (입사각〈θ b라는 범위 안에서)

수평편파만이 대략 180 o위상이 변하여 오기 때문에 본래의 전계벡터의 회전

방향이 반대로 되는 역선회 편파가 되며, 또 정확히 180 o위상 변화가 아니기
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때문에 1회 반사한 파는 역선회 타원편파가 된다. 따라서 수신안테나에서는 이

론적으로 이와 같은 반사파는 수신할 수가 없으므로 다중경로파의 영향을 크

게 감쇠시킬 수가 있다. 단 2회 반사와 같은 우수회 반사는 이론적으로 정선회

편파가 되어서 수신이 가능하다고 생각되지만, 반사시의 전파감쇠나 그때의 편

파가 완전한 원편파가 아니고 타원편파로 되어 있는 것 등을 감안하면 반사파

의 수신레벨이 상당히 저하하게 될 것으로 생각된다. 이처럼 옥내 무선통신에

서는 원편파 안테나를 사용함으로서 반사파(간섭파)의 영향을 크게 억제할 수

있음을 짐작할 수 있다.

[그림 2.4] 수직·수평편파의 반사계수 및 위상각 변화
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제 3장 편파 특성에 따른 페이딩 경감 및 평가방법

3 .1 다이버시티 합성법

3 .1 .1 선택 다이버시티 (S e le ct ion D iv e rs ity )

선택 다이버시티는 가장 간단한 다이버시티 기법이다. [그림 3.1]에 선택 다

이버시티 방법의 블록도를 보여주고 있다. 여기서 M개의 다이버시티 브랜치를

이용하기 위해 M개의 복조기가 이용되어지며, 각 브랜치의 이득은 동일 평균

SNR을 제공하기 위해 조정되어진다. 각 브랜치가 가지는 최대 SNR은 복조기

에 연결되어진다. 안테나로 수신된 신호들은 각기 샘플 되어지고, 하나의 최대

값이 복조기에 보내어진다. 실제로, 가장 큰 (S +N )/ N을 가지는 브랜치가 사용

되어진다. 그러나 실제 선택 다이버시티 시스템은 정확한 순간을 기초로 동작

할 수 없다. 그래서 선택 다이버시티 회로의 내부 시간은 신호의 페이딩 률

(Signal fading rate)에 비례하여 보다 짧게 디자인 되어야한다[5].

[그림 3.1] 선택 다이버시티 (Selection Diversity ) 블럭도
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3 .1 .2 최대비 합성법 (M ax im al R atio Com bin in g )

이 방법은 Kahn [6]에 의해 처음으로 제안되었다. 모든 M 브랜치로부터의 신

호들은 각각의 신호대 잡음비에 따라 가중되어지고 합성된다. [그림 3.2]는

Maximal Ratio Combining의 블록도를 보여주고 있다. 여기서, 각각의 신호들

은 합성하기 전에 동위상이 되어야한다. 그리고 다이버시티 회로는 일반적으로

각각의 수신기와 안테나를 위한 위상회로가 요구된다. Maximal Ratio

Combining은 각각의 브랜치 SNR 합은 출력 SNR과 같다. 그러므로, 각각의

신호가 없을지라도 만족할만한 출력 SNR을 생성할 수 있는 이점이 있다. 그

리고 이 기법은 다른 선형 다이버시티 합성법보다도 최고의 통계적 페이딩 경

감 효과를 제공하며, 현대 DSP기법과 디지털 수신기들을 이용함으로써 최적의

다이버시티형태를 만들어 준다[5].

[그림 3.2] 최대비 합성법 (Maximal Ratio Combining ) 블록도

모든 브랜치의 입력에 잡음이 추가되어지고 각 잡음들은 비상관 특성을 가

지고 있다고 가정할 수 있다. 모든 브랜치에 동일하게 입력되는 잡음 전력을
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N 이고 가정한다. 각 브랜치가 동위상이고 가중값이 i 일 때 출력 전압은 다

음과 같다[5].

r M =
M

i = 1
= ir i (3.1)

여기서 r i 는 i번째 입력 전압 i = r i / N 이다.

전체 잡음 전력은 브랜치의 가중된 잡음의 합으로 나타낼 수 있고 다음과 같

다.

N T = N
M

i = 1

2
i (3.2)

그래서 신호대 잡음비 SNR은 다음과 같다.

S / N = (
M

i = 1
ir i)

2

/ 2N
M

i = 1

2
i (3.3)

한편, 식(3.3)으로부터 최대비 합성법에서 SNR은 다음과 같다.

Max im a lratio S / N =
M

i = 1
r 2

i / 2N (3.4)

식(3.3)으로부터 선택 다이버시티에서 SNR은 다음과 같다.

S election S / N = r 2
i / 2N (3.5)
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3 .2 편파다이버시티 평가 방법

3 .2 .1 상관계수 분석방법

다이버시티 효과란 전파전파의 어떤 조건이 바뀌었을 때에 페이딩의 변화모

양이 다르게 나타나는 현상을 말한다. 한편 2개 이상의 수신계 출력을 합성 또

는 선택절환하여 심한 페이딩을 경감시키는 방식을 다이버시티 수신이라 말하

며, 이와 같은 수신계의 출력을 다이버시티 브랜치라고 한다.

다이버시티 효과의 유효성을 나타내는 파라메터로서, 임의의 두 개의 브랜치

간의 상관특성을 이용한 전계강도의 시간적 변화를 수치로 나타내는 상관계수

(ρ)를 다음의 식(3.6)과 식(3.7)로 나타낸다[7][8].

(a) 편파 다이버시티의 경우 (H - H, H - V 브랜치인 경우)

ρ =
< x i·y i > - < x i ><y i >

< x 2
i > - < x i >2· < y 2

i > - < y i >2 (3.6)

여기서, x i 는 H - H (H - V )브랜치의 이산 데이타이고, y i 는 H - V (H - H ) 브랜

치의 이산 데이터이며, <·> 는 앙상블 평균을 나타낸다.

(b) 공간 다이버시티의 경우(자기상관의 경우)

ρ = < a ( t)· [ a ( t) + d ] > - < a ( t) > <[ a ( t) + d ] >
< a ( t) 2 > - < a ( t) >2· < [ a ( t) + d ] 2 > - < [ a ( t) + d ] >2 (3.7)
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여기서, x i = a ( t)는 원 브랜치의 이산 데이터이고, y i = a ( t) + d 는 a ( t)로

부터 공간 이격거리가 d일 때의 이산 데이타이며, <·> 는 평균을 나타낸다.

[그림 3.3]은 다이버시티 브랜치 수(n개)를 변화시켰을 때의 레일레이 분포시

의 합성수신후의 신호강도 분포도를 나타낸다[9]. 그림에서 좌측 세로축은 신

호강도레벨 이하의 누적분포이고, 우측 세로축은 신호강도레벨 이상의 누적확

률분포이다. 이로부터 n=2에서 큰 개선효과가 얻어지지만 n의 수를 그 이상

증가시켜도 개선도는 회로의 복잡성이 증가하게 되는 단점을 보상할 수 있을

만큼 그다지 크게 증가하지 않는다. 이 때문에 통상 다이버시티 수신 시스템에

는 2개의 브랜치(n =2)를 사용하는 경우가 많다.

그림 3.3] 다이버시티 브랜치 수에 따른 개선효과

[그림 3.4]는 2 브랜치 다이버시티 수신시, 브랜치간의 상관계수 ρ를 0에서

1까지 변화시켰을 때의 페이딩 개선도를 나타낸다[9]. ρ가 0인 때가 개선 가
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장 좋지만, 0.5이하에서도 충분히 큰 효과가 얻어짐을 알 수 있다. 통상 ρ=0의

다이버시티 브랜치를 얻는 것은 쉽지가 않으므로 다이버시티 브랜치에서 요구

되는 상관계수는 0.5이하의 값을 사용하는 경우가 많다.

[그림 3.4] 다이버시티 브랜치의 상관계수에 따른 개선도

(2브랜치의 경우)

3 .2 .2 교차편파 식별도 분석

다이버시티는 수신안테나의 두 브랜치가 서로 상반되는 비상관 특성을 강하

게 보일 때 그 효과가 좋게 나타나게 된다. 편파 다이버시티의 경우에도 두 개

의 편파 안테나의 수신 특성이 서로 상반될수록, 즉 두 브랜치의 상호 상관계

수가 작아질수록 다이버시티 효과는 크게 나타나게 된다. 따라서 지금까지는

편파 다이버시티 효과를 분석함에 있어서 상호 상관계수를 비교하여 다이버시

티 효과를 설명하였다. 그러나 상호 상관계수를 사용하여 다이버시티 효과를
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평가하는 것은 공간 다이버시티처럼 두 브랜치의 평균 수신 전계강도가 유사

한 경우에는 잘 적용이 될 수 있지만, 편파 다이버시티처럼 두 브랜치의 평균

수신 전계강도에 차이가 있을 경우에는 상호 상관계수만으로는 평가하기가 곤

란하다. 즉, 상관계수가 낮다고 하여 반드시 편파 다이버시티 효과가 좋을 것

이라고 단정할 수 없다[10].

또한 [그림 3.5]은 상호 상관계수는 동일하지만(상관계수=0.089923) 교차편파

식별도가 다른 신호의 특성을 보여주고 있다. (a )그림은 비교적 편파의 특성이

잘 변하는 환경에서의 신호 특성으로 교차편파 수신안테나에 의한 수신 특성

이 동일 편파 수신안테나에 의한 수신 특성과 비교하여 전계강도가 크게 차이

가 나지 않는 경우이며, (b)그림은 편파의 특성이 잘 유지되는 환경에서의 신

호 특성으로 교차편파 수신안테나에 의한 수신 전계강도가 동일편파 수신안테

나의 경우 보다 상대적으로 매우 낮게 되는 경우의 편파 다이버시티 결과를

나타내고 있다.

[그림 3.6]에서 알 수 있듯이 상호 상관계수가 동일하여도 동일편파와 교차

편파간의 수신전계강도의 차이인 교차편파 식별도가 너무 크면 다이버시티 효

과가 떨어지게 됨을 알 수 있다. 이러한 결과로 볼 때 편파 다이버시티를 평가

하는 방법으로 상호 상관계수 외에 교차편파 식별도를 포함시켜야 함을 알 수

있다. 교차편파 식별도(XPD)는 일반적으로 다음과 같은 식으로 나타낸다[11].

X PD = 10 log 10
동일편파 안테나에 의한 수신전력
교차편파 안테나에 의한 수신전력

(3.8)
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a ) 교차편파 식별도가 2.88인 경우

b ) 교차편파 식별도가 7.88인 경우

[그림 3.5] 상관계수가 동일한 신호의 특성 비교

그림 3.6] 편파 다이버시티 결과
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제4장 원편파 마이크로스트립 안테나 설계 및 제작

4 .1 마이크로스트립 안테나

4 .1 .1 방사패턴

마이크로스트립 안테나의 방사계는 슬롯전압의 함수로 가정하여 유도된다.

[그림 4.1]에서 방사체는 패치 가장자리와 접지판 사이에서 개구(Aperture)방사

되는 두 개의 슬롯이며, 슬롯은 슬롯간 상호결합을 가진다. 각 슬롯은 복소어

드미턴스를 갖고 이 두 개의 방사계는 안테나의 방사 패턴이 된다.

[그림 4.1] 마이크로스트립 안테나 방사계

방사체는 [그림 4.2]와 같이 xy면에서 거리 L( 1/ 2 ) 떨어진 두 개의 슬롯이며

각 슬롯은 자기전류( M )를 갖는 자계 다이폴로 식(4.1)과 같이 표현된다.
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[그림 4.2] 마이크로스트립 안테나의 두 개의 슬롯 방사 원리

M = z 2E X = z 2 V0 / h (4.1)

한 개의 슬롯에서 거리 r 인 지점의 원거리 전계(Far Field)는 식(4.2)와 같다.

E = - j 2 V0 W k 0
e

- j k 0 r

4 r
F ( , ) (4.2)

E = 0

여기서, F ( , )는 다음과 같다.

F ( , ) =
s in ( k 0 h

2
s in cos )

k 0h
2

s in cos

s in ( k 0 W
2

cos )
k 0 W
2

cos
s in (4.3)

= / 2에서 E면 패턴은 다음 식(4.4)과 같이 표현된다.
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F ( ) =
s in ( k 0 h

2
cos )

k 0 h
2

cos
(4.4)

= / 2에서 H면 패턴은 다음과 같이 표현된다.

F ( ) =
s in ( k 0 W

2
cos )

k 0 W
2

cos
s in (4.5)

[그림 4.3]과 같이 거리 L 만큼 떨어진 두 개 슬롯의 전체 E면 패턴은

[그림 4.3] Ground plane에서 edge 슬롯의 방사 좌표
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F T ( ) =
s in ( k 0 h cos

2 )
k 0h cos

2

cos ( k 0L
2

cos ) (4.6)

이며, H면은 거리 (L)과 무관하여 식(4.5)와 같이 된다.

반전력 빔폭은 이득 감소가 3dB가 되는 각으로 다음과 같다[12].

B E = 2 cos - 1 7 .03 2
0

(3L 2 + h 2)4 2 (4.7)

B H = 2 cos - 1 1
2 + k 0 W

(4.8)

여기에서, B E와 B H 는 각각 E면과 H면의 반전력 빔폭이며 패치의 폭(W )

와 길이(L)을 줄이거나, 고 유전율 기판을 사용하면 빔폭은 증가하나 빔폭이

넓어질수록 지향성이 감소된다.

그리고 o = 자유공간파장, k o = 2
o

, r =비유전율, e =유효유전율이다.

4 .1 .2 입력 어드미턴스

마이크로스트립 패치의 전송선로 모델은 [그림 4.4]와 같으며 입력 어드미턴

스는 다음과 같다.

Y in = G + jB + Y 0

G + j (B + Y 0 t an L )
Y 0 + j ( G + jB ) t an L

(4.9)
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여기서,

G = 1/ R r , B =
k 0 loc e

Z 0
, =

2 e

0
, Y 0 = 1/ Z 0 ,

loc 은 fringing field에 의한 정규화 선로확장의 길이이다[13].

공진일 때 Y in의 허수부는 영이므로, 공진 주파수는 식(4.10)과 같이 된다.

t an L =
2 Y 0B

B 2 + G2 - Y 0
2 (4.10)

[그림 4.4] 사각 패치 안테나의 등가 회로 T ransmission line
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[그림 4.4]에서 임의의 급전점에서 입력 어드미턴스는 다음과 같이된다.

Y in (y p ) = 2G [cos 2 ( y p) + G2 + B 2

Y 0
2 s in 2 ( y p ) - B

Y 0
s in (2 y p)]

- 1

(4.11)

여기서 y p 은 패치 모서리에서 급전점까지의 거리이다.

G/ Y 0 1이고 B / Y 0 1일 때 식(4.9)는 식(4.12)와 같이 간략화 된다.

Y in (y p ) = 2G
cos 2 ( y p )

(4.12)

두방사 슬롯간의 상호 컨덕턴스는 다음과 같다[14].

g 12 = 1
120 2

0

s in 2( Wcos
0 ) t an 2 s in J0( 2 L

0
s in )

G
d (4.13)

여기서, J0 는 영차 Bessel 함수이다. 상호 컨덕턴스는 패치 공진주파수에 영향

을 주지 못하므로 일반적으로 무시한다.

상호 컨덕턴스를 고려하면 급전점 입력 어드미턴스는 식(4.14)와 같으며, 급전

점 위치를 이동하여 원하는 입력 어드미턴스를 얻을 수 있다.

Y in (y p ) = 2( G g 12 ) / cos 2 ( y p) (4.14)
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동축급전일 때, 전송선로 등가회로는 [그림 4.5]와 같고 급전점 입력 어드미턴

스는 다음과 같다.

Y 1 = Y 0[ Z 0 cos L 1 + jZ Ws in L 1

Z Wcos L 1 + jZ 0 s in L 1
+

Z 0 cos L 2 + jZ Ws in L 2

Z Wcos L 2 + jZ 0 s in L 2 ] (4.15)

여기서, 패치 가장자리 임피던스 W는 다음과 같이 나타낸다.

Z W =
120 0

W

1 + 2 e

loc

h

1

0 .7747 + 0 .5977(W
L

- 1)- 0 . 1638(W
L

- 1)
2 (4.16)

[그림 4.5] Coaxial feed 된 사각 패치안테나의 등가 회로 T ransmission line
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특성 임피던스 0 는 다음과 같이 표현된다.

Z 0 = 42 .4
r + 1

ln {1 + 4h
W

14 + (8
r )

11
4h
W

+
14 + (8

r )
11

2

( 4h
W )

2

+
2

2 (1 + 1
r )} (4.17)

동축급전일 경우는 프루브에 의한 유도성 리액턴스가 발생한다.

동축급전선 리액턴스는 다음과 같이된다[15].

X L = 377
r

t an ( 2 h
0 ) (4.18)

따라서, 입력 임피던스는 다음과 같이된다.

Z in = Z 1 + jX L (Z 1 = 1/ Y 1) (4.19)

4.2 원편파 마이크로스트립 안테나 소자

[그림 4.6]은 원편파를 발생시키는 마이크로스트립 안테나의 급전방법을 나

타낸다. 원편파 마이크로스트립 안테나는 단일급전방법과 이중급전방법이 있

다.

- 26 -



(a ) Singly feed CP patches (b) Dual feed CP patches

[그림 4.6] 전형적인 원편파 마이크로스트립 안테나 형태

단일급전방법에는 [그림 4.6]의 (a) 와 같이 정방형 패치의 모서리를 자른 경

우, 원형 패치에 홈을 낸 경우, 타원형, 직사각형, 그리고 원형이나 정방형의

대각선상에 슬롯을 넣은 경우 등이 있다.

이중급전방법은 [그림 4.6]의 (b)와 같이 두 급전선 사이에 3 dB 하이브리드

나 오프셋 선로를 이용하여 90°위상차를 제공한다. 단일급전은 이중급전과는

달리 외부 위상기를 사용하지 않고 원편파를 발생시키므로 급전선의 길이가

짧아 손실을 줄일 수 있으며, 급전회로를 간단하게 구성할 수 있다는 장점 때

문에 매우 유용하게 사용된다. [그림 4.6]의 (a)는 한 변의 길이가 a 인 정방형

마이크로스트립 패치안테나이고, [그림 4.6]의 (b )는 원편파를 얻기 위해 모서

리가 s 만큼 절단된 정방형 마이크로스트립 패치 안테나이다.
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(a) Standard patch (b ) Singly feed CP patch

[그림 4.7] Singly - feed 사각 패치안테나의 형태

[그림 4.8] Singly - feed 원편파 마이크로스트립 안테나의 진폭과 위상
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마이크로스트립 패치 공진기의 무부하 Q 를 Q0라하고, 정방형 패치의 면적을

S 라 할 때, s
S

Q0 = 1
2
로 선택하면[16][17], [그림 4.8]에 표시한 바와 같이

두 개의 직교모드가 패치의 공진주파수에서 진폭이 같고 위상차가 90도 되는

원편파를 발생한다. 급전점은 [그림 4.7]의 (b )에서와 같이 패치의 중앙선인 x

축 또는 y축상에 위치하며, x 축상에 있을 때는 좌선회 원편파, y 축상에 있을

때는 우선회 원편파가 된다.

모서리가 잘린 정방형 패치에서 두 개의 직교모드의 방사특성을 고려한 등

가회로는 [그림 4.9]와 같다.

[그림 4.9] 모서리가 절단된 정방형 원편파 패치 안테나의 등가회로

정방형 마이크로스트립 패치의 모서리를 절단함에 따라 직교모드 ø a '와

ø b '이 발생된다. 여기서, V f 는 1- 1 단자에 인가된 입력전압, T A '과

T B '은 권선비 N a '과 N b '을 가지는 이상적인 변압기, Y a 와 Y b는 각각

직교편파 ø a '와 ø b ' 모드에 대한 입력 어드미턴스, V a 와 V b는 직교모드

- 29 -



ø a '와 ø b '에 의해 방사되는 전계에 대응하는(비례하는) 전압으로 각각 Y a

와 Y b 양단의 전압이다.

[그림4.9]의 등가회로에서, 두 직교모드의 복소진폭비 V b / V a는 다음과 같다

. ( V b / V a) = ( N b ' / N a ')× ( Y a / Y b)

= ( N b '
N a ' )

{f a

Q0
+ j (f -

f a
2

f )}
{f b

Q0
+ j (f -

f b
2

f )}

(4.20)

여기서, f a 는 ø a '모드에 의한 공진 주파수이고, f b는 ø b '모드에 의한 공

진 주파수이다.

식(4.20)에서 원편파 방사는 ( V b / V a ) = ±j 를 만족하면 얻을 수 있으므로

두 직교모드 사이의 상대적인 진폭과 위상특성은 다음과 같아야 한다.

| V b / V a | = 1

arg ( V b / V a ) = ±90°

4 .3 안테나 설계 및 시뮬레이션

4 .3 .1 패치의 폭과 길이

유전체 기판의 두께가 h이며 공진 주파수가 f r인 마이크로스트립 패치안테
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나의 유효방사체의 실제폭은 다음과 같다[18].

W= c
2f r

( e + 1
2

) - 1/ 2 (4.21)

여기서, c는 광속이고 e은 유효유전율이다.

패치의 폭은 방사 효율이 최대가 되는 폭으로 선정되어야 한다[19]. 식(4.21)보

다 폭(W )이 좁으면 방사효율이 저하되고 넓으면 방사효율이 높아지나 고차모

드가 여기 되어 방사패턴이 나빠진다.

폭(W )이 정해지면 유효유전율과 종단 효과에 의한 길이 증가분( loc )에 의해

패치의 유효길이(L)은 다음과 같다.

L = c
2f r e

- 2 loc (4.22)

여기서, e = r + 1
2

+ r - 1
2 (1 + 10h

W )
- 1/ 2

(4.23)

loc = 0 .412
( e + 0 .3)(W

h
+ 0 .264)

( e - 0 .258)(W
h

+ 0 .813)
h (4.24)

이고, 공진 주파수는 식(4.22)에 의해 다음과 같다.

f r = c
2 e (L + 2 loc)

(4.25)
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위에서 제시한 식(4.21), 식(4.22), 이용하여 패치의 폭(W ), 길이(L)의 초기치

를 구하고 안테나 해석용 소프트웨어인 Ensemble 5.0으로 시뮬레이션을 해

2.4GHz에서 공진 되는 직선편파 안테나와 좌, 우선회 원편파 안테나를 설계한

다.

먼저 안테나를 제작하기 위해 다음 [표 1]과 같은 기판을 선정하였다.

[표 1] 기판 제질

유 전 체 테 프 론

금속 두께 0.017 mm (1/ 2 oz. copper )

유전체 두께 0.79 mm

유 전 율 2.2

Loss tangent 0.0009

4 .3 .2 직선편파 안테나 설계 및 시뮬레이션

직선편파를 발생할 수 있는 패치로는 여러 종류가 있으나. 본 연구에서는 안

테나제작의 초기적 단계로 비교적 간단한 형태의 사각 패치를 사용하였다.

[그림 4.10] (a )는 직선 편파특성의 안테나를 설계한 형태로 비방사 가장자리의

1/ 3지점에 직접 급전하는 방식이다. 배열 안테나의 급전회로망에서는 급전선로

의 길이에 따라 손실이 증가하므로 짧은 선로의 사용이 필요하다. 이 방식은

교차편파의 방사가 높으나 W/ L의 비율을 1.5로 조정하면 최적화가 된다.

[그림 4.10] (b )는 양 편파(Dual polarized) 급전방식에 의한 마이크로스트립 안

테나이다. 송수신이 분리되는 위성 안테나에서 사용되며, 마이크로스트립 선로

는 방사소자의 가장자리 중간 부분에 결합되어 두 편파의 분리도를 높인다.
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(a) 사각 패치 안테나 (b ) Dual polarized 패치 안테나

[그림 4.10] 직선편파 특성 마이크로스트립 안테나

[그림 4.10] (a)의 패치 폭(W )은 41.78mm 이고, 길이(L)는 40mm인 방사체

크기를 가진다. feed 지점은 비방사 가장자리의 약 1/ 3지점인 32mm지점이고,

feed line의 두께는 1mm 이며 길이는 23.3mm로 최적화되어졌다.

[그림 4.10] (b )는 정사각 패치 형태로 패치 폭(W )은 41.78mm 이고, 길이(L)도

41.78mm인 방사체 크기를 가진다. feed 지점은 비방사 가장자리로부터 32mm

인 지점이고 feed line의 두께는 1mm 이며 길이는 23.3mm로 최적화되어졌다.

[그림 4.11]은 위 사각패치 안테나와 Dual polarized 패치 안테나의 시뮬레이션

결과를 보여주고 있다. [그림 4.11] (a)에서 정재파비 S11이 약 - 45dB를 나타

내고 있으며, 이득은 6.9dB 이며, - 10dB S11에서 대역폭은 2.380∼2.405

GHz(20MHz)이다. [그림 4.11] (b )에서 정재파비 S 11이 약 - 24dB를 나타내고

있으며 S22도 약 - 24dB를 나타내고 있다. 이득은 2.9dB 이고, - 10dB S 11에서

대역폭은 2.3848∼2.4272 GHz(42MHz)이다.
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(a) 사각패치 안테나 시뮬레이션 결과

(b ) Dual polarized 패치 안테나 시뮬레이션 결과

[그림 4.11] 직선편파 안테나 시뮬레이션 결과

4 .3 .3 원편파 안테나 설계 및 시뮬레이션

원편파 안테나를 생성하는 절단된 모서리 패치를 적용하여 우선회, 좌선회

원편파를 설계하였다. [그림 4.12]는 원편파 안테나의 설계된 형태이다. 설계치

는 정사각 패치의 길이가 41.76cm 이고, 모서리 잘린 길이는 2.82mm이다.

feed 지점은 비방사 가장자리로부터 20mm인 지점이며, feed line 두께는 1mm

이고, 길이는 23.3mm로 최적화되어졌다.
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(a) 우선회 원편파 안테나 (b) 좌선회 원편파 안테나

[그림 4.12] 원편파 안테나 특성 마이크로스트립 안테나

[그림 4.12] (a )는 우선회 원편파 안테나이며, [그림 4.12] (b)는 좌선회 원편

파안테나이다. [그림 4.13]은 원편파 안테나의 시뮬레이션 결과를 보여주고 있

다. [그림 4.13] (a )에서 정재파비 S 11이 - 22dB를 나타내고 있으며, 이득은

7.2dB이다. - 10dB S 11에서 대역폭은 2.3767∼2.413GHz(36MHz)이며, 3dB 축비

대역폭은 2.3868∼2.41GHz(23MHz)이다.

(a) 우선회 원편파 시뮬레이션 결과
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(b) 좌선회 원편파 시뮬레이션 결과

[그림 4.13] 원편파 안테나 시뮬레이션 결과

[그림 4.13] (b)에서 정재파비 S11이 약 - 22dB를 나타내고 있으며, 이득은

7.1dB 이다. - 10dB S 11에서 대역폭은 2.3767∼2.413GHz(36MHz)이며, 3dB 축

비 대역폭은 2.3868∼2.41GHz(23MHz)이다. [그림 4.14]와 [그림 4.15]는 사각

패치 안테나와 Dual polarized 패치 안테나의 수평면 방사 특성과 3차원 방사

특성을 나타낸다. [그림 4.16]과 [그림 4.17]은 우선회 원편파 안테나와 좌선회

원편파 안테나의 수평면 방사 특성과 3차원 방사특성을 나타낸다.

[그림 4.14] 사각패치 안테나의 방사 특성
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[그림 4.15] Dual polarized 패치 안테나 방사 특성

[그림 4.16] 우선회 원편파 안테나 방사 특성

[그림 4.17] 좌선회 원편파 안테나 방사 특성
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4 .4 안테나 제작 및 측정

다음 그림은 실제 제작된 안테나이다. [그림 4.18]은 사각 패치 안테나와 Dual

polarized 안테나이며, [그림 4.19]는 우선회, 좌선회 원편파 안테나이다.

[그림 4.18] 실제 제작된 직선편파 안테나

[그림 4.19] 실제 제작된 원편파 안테나

제작된 안테나의 입력 임피던스와 반사손실 등은 벡터 회로망 분석기

(Vector Network Analyzer )로 측정했다. [그림 4.20]은 사각 패치 안테나이며,

공진 주파수 2.36GHz에서 임피던스는 51.08Ω으로 매칭되었고, S 11은

- 44.38dB 이며, 대역폭은 2.3404∼2.375GHz (34MHz)이다. [그림 4.21](a)와 (b)

는 Dual polarized 안테나이며, 공진 주파수 2.36GHz에서 Port 1의 임피던스는

53.16Ω으로 매칭되었고, S 11은 - 28.29dB 이며, 대역폭은 2.340∼2.377GHz
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(37MHz)이다. Port 2의 임피던스는 51.47Ω으로 매칭되었고, S11은 - 27.07dB

이며, 대역폭은 2.340∼2.38GHz (40MHz)이다. [그림 4.22]는 우선회 원편파 안

테나이며, 공진 주파수 2.36GHz에서 임피던스는 50.45Ω으로 매칭되었고, S 11

은 - 31.65dB이며, 대역폭은 2.344∼2.379GHz (35MHz)이다. [그림 4.23]은 좌선

회 원편파 안테나이며, 공진 주파수 2.36GHz에서 임피던스 53.95Ω으로 매칭되

었고, S 11은 - 29dB이며, 대역폭은 2.341∼2.378GHz (37MHz)이다. 따라서 제작

된 안테나를 측정한 결과 S 11은 시뮬레이션 결과보다 더 좋은 특성을 얻었으

며, 대역폭도 시뮬레이션 데이터와 비교적 잘 일치하게 나타났다. 그러나 다소

차이가 나는 점은 실제 제작에서 에칭의 부정확성, 유한 접지면, 임피던스의

부정합에 기인 된 것으로 추정된다.

[그림 4.20] 사각 패치 안테나의 임피던스와 S11

[그림 4.21(a)] Dual polarized 안테나 Port 1 임피던스와 S 11
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[그림 4.21(b)] Dual polarized 안테나 Port 2 임피던스와 S 11

[그림 4.22] 우선회 원편파 안테나의 임피던스와 S 11

[그림 4.23] 좌선회 원편파 안테나의 임피던스와 S 11
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제5장 제작된 안테나를 사용한 옥내 무선환경 측정

5 .1 전파 측정 개요

본 연구에서는 옥내 강의실 환경에서 이동측정 시스템을 이용하여 송신점

위치에 따라 경로 1, 경로 2, 경로 3을 정하고 경로 1지점에서 송신 안테나의

높이를 천장 높이로 하여 전파 측정을 하였다. 그래서 각 경로에 대해 송수신

안테나의 편파 조합에 따른 수신 전력의 변화를 확인하였으며, 측정된 데이터

를 이용하여 최적 편파 다이버시티 방법을 연구하였다.

[그림 5.1](a) (b )는 본 연구에서 측정된 장소이며, 강의실의 크기는 10.1m

×8m, 높이는 3.1m이고, 2면은 유리창문으로 되어있으며 2면은 콩크리트 벽면

으로 되어있다.

(a) 측정 환경
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(b ) 측정 평면도

[그림 5.1] 측정 장소

본 측정은 [표 2]의 측정시스템의 제원을 이용하였으며, [그림 5.2]의 이동

측정시스템을 사용하여, 송수신 안테나의 높이를 1.5m와 2.7m로 고정시킨 후,

신호 발생기에서 2.36GHz의 무변조파(송신전력 0dBm )를 송신하여, 송신점으

로부터 1m 떨어진 지점으로부터 먼 방향쪽(화살표방향)으로 이동시키면서 수

신 안테나측의 스펙트럼 분석기로 수신전력을 측정하였다. 최초 수신점은 송신

점으로 부터의 거리가 1m이고 이동국이 일정한 속도로 움직일 수 있는 것은 곤란

하기 때문에 이동속도와 관계없이 일정 거리 펄스를 발생하는 거리 펄스발생기

(Distance Pulse Generator)를 사용하여 이동거리에 따른 수신전력 변화를 측정하

였다. [표 3]은 측정실험을 행한 송수신 편파의 조합을 나타낸다. 본 측정에서는

옥내 강의실 환경에서 안테나 위치에 따른 각 경로에 대해 원편파에 의한 페

이딩 경감효과와 편파 다이버시티 수신효과에 대하여 검토하였다. 또한 측정된

데이터로부터 컴퓨터에 의한 선택 다이버시티, 교차편파 분리도(XPD) 보상에

의한 선택다이버시티 그리고 최대비 합성법에 의한 다이버시티 수신 시뮬레이
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션을 행하여 페이딩 경감효과를 비교 검토하였으며, 누적확률분포치에 의한 순

시치 변동특성을 비교 검토하였다.

[표 2] 측정 시스템 제원

주파수 2.36 GHz

송신 전력 0 dBm

송신안테나 높이 1.5m / 2.7m

수신안테나 높이 1.5m

[그림 5.2] 이동측정 시스템

[표 3] 송수신 편파 조합

송신안테나 수신안테나 표기

원편파 정선회 원편파 C- C

원편파 역선회 원편파 C- X

원편파(천장) 정선회 원편파 T C- C

원편파 수직편파 C- V

원편파 수평편파 C- H

수직편파 수직편파 V - V

수직편파 수평편파 V - H

수평편파 수평편파 H - H

수평편파 수직편파 H - V

- 43 -



제 6장 옥내 무선환경에서의 최적 편파 다이버시티 구성

6 .1 각 경로에 대한 수신전력 변화 및 편파 특성

[그림6.1]은 옥내 환경의 각 경로에서의 편파 조합에 따라 수신된 전력변화

를 보여주고 있다. 정선회 원편파 송신시, 정선회 원편파 수신(C- C)의 수신전

력을 여러 편파수신의 경우와 비교하여 나타내었다. [그림 6.1]에서 보면 C- C

가 다른 여러 편파의 경우에 비해 신호강도의 심한 저하가 없고 전체적으로

페이딩이 크게 감소됨을 알 수 있다. 이와 같이 옥내 환경에서는 원편파에 의

해 페이딩을 경감시킬 수 있음을 알 수 있다.

(a ) 경로 1지점 수신전력

(b ) 경로 2지점 수신전력
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(c) 경로 3지점 수신전력

(d) 경로 1지점 안테나 높이 2.7m (천장) 수신전력

[그림 6.1] 옥내 환경의 각 경로에 따른 수신전력

[그림 6.2]는 경로 3에서의 원편파의 페이딩 경감 특성을 레일리 지표를 통

해 수직, 수평 편파와 비교하여 나타내었다. C- C로 송수신하는 경우가 H - H,

V - V에 비해 페이딩 경감 특성이 우수함을 알 수 있다.
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[그림 6.2] C- C, H - H, V - V 인 경우 페이딩 경감 특성비교

6 .2 편파 특성에 따른 페이딩 경감 및 방법

원편파로 송신하고 수직 및 수평편파 안테나로 수신(C- V 및 C- H )한 수신전

력 특성을 [그림 6.3]에 나타내었다. [그림 6.4]에 C- V, C- H의 상관도를 나타

내었다. C- V, C- H인 경우 수직편파 성분과 수평편파 성분이 서로 교차하기

때문에 역상관 특성이 나타났으며, XPD 값은 2.08을 얻었다. 그리고 다이버시

티 수신효과를 보기 위하여 [그림 6.5]에 선택에 의한 다이버시티 수신과 XPD

를 보상한 선택 다이버시티 그리고 최대비 합성법에 의한 다이버시티 방법의

시뮬레이션 결과를 나타내었다. 여기서 XPD를 보상한 경우와 보상하지 않은

경우의 선택 다이버시티 수신을 비교한 경우 XPD를 보상한 경우가 XPD를 보

상하지 않은 경우보다 페이딩 경감 효과가 있음을 알 수 있다. 그러나 최대비

합성법에 의한 다이버시티 방법이 가장 페이딩 경감 효과가 있음을 알 수 있

다. [그림 6.6]의 레일레이 지표에서, C- V, C- H 브랜치의 XPD를 보상한 경우

와 최대비 합성인 경우 모두 C- C보다 페이딩 경감 특성 효과가 나타남을 확
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인하였다. 그리고 최대비 합성인 경우 약 2.8∼4.88dB의 다이버시티 이득을 얻

었다.

[그림 6.3] C- H, C- V branch의 수신 전력

[그림 6.4] C- H, C- V branch의 상관도

[그림 6.5] C- H, C- V branch 다이버시티
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[그림 6.6] 레일리 지표에 의한 평가

위 결과에서 옥내 고정 및 이동 무선 통신에서는 원편파를 이용하여 시스템

을 구성하는 것이 수신 신호의 페이딩 경감 특성이 우수하다는 것을 알 수 있

다. 그러나 현재 옥내 무선 통신에서는 직선편파를 이용하여 서비스를 하고 있

다. 직선편파를 이용하면, 원편파에 비해 페이딩 경감 특성이 좋지 않으나 선

택 다이버시티를 이용하게 되면 페이딩을 극복할 수 있으며, 특히 XPD를 보

상한 선택 다이버시티방법과 최대비 합성법에 의한 다이버시티 방법을 이용하

게 되면 보다 높은 페이딩 경감 효과를 얻을 수 있다. [그림 6.7](a), (b )는

VV - VH, HH - HV인 경우의 수신 전력 분포를 나타내고 있다. [그림 6.8](a),

(b )는 상관도를 나타내었다. VV- VH인 경우 XPD값이 7.19를 얻었으며,

HH - HV인 경우 XPD값이 8.95값을 얻었다. 두 경우 모두 CV - CH보다 XPD이

높게 나타났다. [그림 6.9](a ), (b)는 다이버시티를 한 경우를 나타내었다. [그림

6.10]과 [그림 6.11]은 VV - VH와 HH - HV 브랜치의 다이버시티효과를 레일리

지표에 의한 평가를 하였다.
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(a) VV - VH의 수신전력 (b ) HH - HV의 수신전력

[그림 6.7] 직선편파 branch인 경우 수신전력 분포

(a ) VV- VH의 상관도 (b) HH - HV의 상관도

[그림 6.8] 직선편파 branch인 경우 상관도

(a ) VV - VH branch 다이버시티 (b) HH - HV branch 다이버시티

[그림 6.9] 직선편파 branch인 경우 다이버시티
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[그림 6.10] VV - VH branch의 레일리 지표에 의한 평가

[그림 6.11] HH - HV branch의 레일리 지표에 의한 평가

여기서 두 경우 모두 최대비 합성인 경우가 페이딩 경감 효과가 가장 좋게

나타났으며, VV - VH인 경우 CV - CH (2.8∼4.88dB)보다 낮은 0.39dB의 다이버

시티 이득을 얻었으며, HH - HV인 경우 최대비 합성인 경우 - 0.49dB로 다이버

시티 이득은 얻을 수 없었으나, XPD를 보상한 선택 다이버시티인 경우

1.26dB의 다이버시티 이득을 얻었다. 따라서 XPD값이 커 질수록 최대비 합성

인 경우 다이버시티 이득은 감소하였으나, XPD를 보상한 선택 다이버시티인

경우에 다이버시티 이득 효과가 나타남을 확인하였다. 그래서 차후 XPD와 상

관계수 그리고 다이버시티 이득의 관계를 연구하여야 하며, XPD를 보상한 최

대비 합성 다이버시티 방법도 고려되어져야 할 것이다.
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제 7장 결 론

본 논문에서는 편파 다이버시티 시스템을 위해 실제 안테나를 제작하고, 옥

내 환경에서의 측정을 통해 옥내 초고속 무선 통신을 위한 최적의 편파 다이

버시티 방법을 연구하였다. 소형, 경량의 마이크로 스트립 안테나를 제작하기

위해 우선, 안테나 해석용 소프트웨어인 Ensemble 5.0으로 시뮬레이션을 하였

다. 시뮬레이션 결과를 토대로 직선편파 안테나와 우선회, 좌선회 원편파 안테

나를 직접 설계하고 제작하였다. 그리고 실제 제작된 안테나들의 입력 임피던

스와 반사손실 등을 벡터 회로망 분석기(Vector Network Analyzer )를 통하여

측정하였다. 그 결과 S 11은 시뮬레이션 결과보다 더 좋은 특성을 얻었으며, 대

역폭도 시뮬레이션한 데이터와 비교적 잘 일치하게 나타났다.

그리고 제작된 마이크로스트립형 안테나들을 사용하여, 옥내 강의실내에서

전파 측정을 행하여 측정된 데이터로부터 분석을 하였다. 그 결과 옥내환경의

각 경로 Path 1, Path 2, Path 3에 대해 정선회 원편파로 송신하고 정선회 원

편파로 수신한 C- C의 경우가 다른 여러 편파의 경우에 비해 신호강도의 심한

저하가 없고 전체적으로 페이딩이 크게 감소됨을 알 수 있었다. 원편파로 송신

하고 수평편파로 수신한 C- H와 원편파로 송신하고 수직편파로 수신된 C- V의

편파다이버시티 브랜치에 있어서 XPD를 보상한 선택 다이버시티와 최대비 합

성에 의한 다이버시티 방법 모두 C- C보다 페이딩 경감 특성 효과가 나타남을

확인하였다. 그리고 최대비 합성에 의한 다이버시티 방법인 경우 약 2.8∼

4.88dB의 다이버시티 이득을 얻었다.

근대, 옥내 무선 통신에 있어서 직선편파를 이용하여 서비스를 하는 경향이

높으며, 직선편파를 이용하면, 원편파에 비해 페이딩 경감 특성이 좋지 않으나
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선택 다이버시티를 이용하게 되면 페이딩을 극복할 수 있으며, 특히 XPD를

보상한 선택 다이버시티방법과 최대비 합성법을 이용하게 되면 보다 높은 페

이딩 경감 효과를 얻을 수 있다. 한편, XPD값이 커 질수록 다이버시티 이득

효과가 점차 감소하였으며, XPD값이 작게 될 수 있는 방법을 연구하여야 할

것이다. 그래서 차후 XPD와 상관계수 그리고 다이버시티 이득의 관계를 연구

하여야 하며, XPD를 보상한 최대비 합성 다이버시티 방법도 고려되어져야 할

것이다.

또한 본 연구는 하드웨어적인 편파 다이버시티 시스템 제작과 5GHz 대역의

IEEE 802.11a의 무선 LAN 서비스에 관한 연구가 진행되어야 할 것이며, 나아

가 밀리미터파 대역에서의 서비스에 대해서도 연구되어야 할 것이다.
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