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Zusammenfassung

In dieser Arbeit wird ein phasengesteuerter Gruppenstrahler für das K- und Ka-Band
entwickelt, gefertigt und getestet. Eine besondere Eigenschaft des Gruppenstrahlers
ist die Kombination der Sende- und Empfangsantennen in einer einzigen Apertur und
deren gleichzeitiger Betrieb. Da der Gruppenstrahler für den Einsatz in der mobilen
Satellitenkommunikation geeignet sein soll, werden zudem ein sehr kompakter, planarer
Aufbau und zwei orthogonale Polarisationen verwendet.

Zu Beginn werden verschiedene Architekturen und Konzepte von Gruppenstrahlern
untersucht. Es folgt die Festlegung auf die planare Kachelarchitektur und eine recht-
eckige Anordnung der Sende- und Empfangsantennen in einer gemeinsamen Apertur.
Dafür werden neben reinen Sendeantennen auch kombinierte Zweiband-Antennen be-
nötigt, die sowohl senden als auch empfangen können. Drei Realisierungen von entspre-
chenden Zweiband-Antennen werden entwickelt und miteinander verglichen. Schließlich
wird eine Viertor-Patch-Antenne für die Umsetzung des Gruppenstrahlers verwendet.
Diese unterstützt aufgrund der vier voneinander isolierten Tore jeweils zwei lineare Po-
larisationen im K- und im Ka-Band und benötigt keine zusätzlichen Frequenzweichen
zum Trennen der Sende- und Empfangssignale. Zusammen mit den ebenfalls entworfe-
nen Sendeantennen wird im nächsten Schritt ein passiver Gruppenstrahler aufgebaut,
um das Verhalten der Antennen im Verbund zu untersuchen. Die Messergebnisse bele-
gen deren Eignung. Entsprechend folgt die Umsetzung eines aktiven Gruppenstrahlers.
Dieser wird hinsichtlich seiner Eigenschaften im Halb- und Vollduplex-Betrieb cha-
rakterisiert. Dafür werden Einzelkanalmessungen, Schwenkverhalten, Empfangsgüte,
Strahlungsleistung und Robustheit der Datenübertragung betrachtet. Die Ergebnisse
zeigen, dass dieser Gruppenstrahler trotz der kombinierten Apertur eine mit anderen
reinen Sende- oder Empfangs-Systemen vergleichbare Performanz besitzt.
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Einleitung 1
Ziel der Arbeit

Ziel dieser Arbeit ist die Entwicklung eines phasengesteuerten Gruppenstrahlers für die
Verwendung in der Satellitenkommunikation (engl. satellite communication, SatCom),
der die Anforderungen von modernen SatCom-Systemen erfüllt: Einstellbare Polarisati-
on, elektronische Strahlsteuerung und modular anpassbare Größe. Darüber hinaus soll
dieser Gruppenstrahler die Empfangs- und Sendeantennen in einer einzigen Apertur
kombinieren. Dadurch soll die Kompaktheit signifikant erhöht und die Masse reduziert
werden. Diese Eigenschaften sind wichtig für mobile Anwendungen, insbesondere in der
zivilen Luftfahrt.

Mobile SatCom

Die voranschreitende Digitalisierung erfordert immer zuverlässigere Kommunikations-
netze mit immer höheren Datenraten. Neue Standards wie zum Beispiel 5G (fünfte
Generation des Mobilfunks) und darauffolgend auch 6G sollen diese Anforderungen für
terrestrische Anwendungen erfüllen [1]. Auch in der Satellitenkommunikation werden
künftig höhere Datenraten benötigt.

Insbesondere die zivile Luftfahrt profitiert von Netzen mit hohen Kanalkapazitäten.
Diese sind zum einen wichtig, um Fluggästen den schnellen und günstigen Zugang zum
Internet auch während des Fluges zu ermöglichen und zum anderen, um Wartungspro-
zesse, Flugsicherheit und den Flugablauf zu optimieren. Dabei ist es erforderlich, die
Flugzeuge sowohl miteinander als auch mit Bodenstationen über Satellitenverbindun-
gen zu vernetzen.

Um die hohen Datenraten zu erreichen, bieten sich verschiedene Möglichkeiten an.
Zum Beispiel können höhere Frequenzen verwendet werden, die große Bandbreiten zur
Verfügung stellen. Für SatCom-Anwendungen haben sich in der aktuellen Forschung
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Einleitung 2

das K- und das Ka-Band bewährt [2]. Dabei wird, wie in Abb. 1.1 veranschaulicht,
der Frequenzbereich von 27,5 bis 31 GHz (Ka-Band) zum Senden (TX) der Daten vom
Flugzeug zum Satelliten (Aufwärtsstrecke, engl. uplink) und der Frequenzbereich von
17,7 bis 21,2 GHz (K-Band) für das Empfangen (RX) der vom Satelliten stammenden
Daten (Abwärtsstrecke, engl. downlink) verwendet. Entsprechend stehen sowohl für die
Auf- als auch die Abwärtsstrecke jeweils 3,5 GHz Bandbreite für zivile Anwendungen
zur Verfügung [3]. Zusätzlich ermöglicht die kurze Wellenlänge kleinere Antennensys-
teme, was insbesondere für mobile Anwendungen von Bedeutung ist [4].

Eine weitere Möglichkeit, die Datenrate zu erhöhen, ist die Verwendung von Satel-
liten mit besonders hohem Datendurchsatz (engl. high throughput satellite, HTS) [5,
6]. Diese Satelliten nutzen mehrere stark gebündelte Keulen mit geringen Öffnungs-
winkeln (engl. spot beam), wodurch die Übertragungsfrequenzen von einem Satelliten
mehrfach für räumlich getrennte Nutzer verwendet werden können. Bei der Nutzung
des Vier-Farben-Schemas werden zusätzlich zwei Polarisationen in der Auf- und der
Abwärtsstrecke zur Trennung der Signale von verschiedenen Nutzern verwendet. Dies
sind meist die links- und rechtsdrehenden zirkularen Polarisationen (engl. left- and
right-handed circular polarization, LHCP und RHCP) [5].

Während HTS-Systeme ursprünglich vor allem aus Satelliten in der geostationärer
Erdumlaufbahn (engl. geostationary earth orbit, GEO) bestanden, finden inzwischen
mehr und mehr Satelliten in mittleren (engl. medium earth orbit, MEO) und niedrigen
Erdumlaufbahnen (engl. low earth orbit, LEO) Verwendung. Abb. 1.2 zeigt die typi-
schen Höhen der verschiedenen Umlaufbahnen. Mit zunehmender Höhe vergrößert sich
der abgedeckte Bereich, sodass eine geringere Anzahl an Satelliten für eine großflächige

AbwärtsstreckeAufwärtsstrecke
Ka-Band: 27,5 - 31 GHz K-Band: 17,7 - 21,2 GHz

Abbildung 1.1: Kommunikationsszenario für die Vernetzung von Flugzeugen.



Einleitung 3

Abdeckung ausreicht. Allerdings steigen mit zunehmender Höhe die Übertragungsver-
luste. Dadurch sind höhere Sendeleistungen und empfindlichere Empfänger erforderlich.
Für Gruppenstrahler lässt sich diese Anpassung verhältnismäßig einfach vornehmen,
wenn ein modularer Aufbau gewählt wird. So können die Antennengröße und damit
der Antennengewinn an die Anwendung angepasst werden, indem eine unterschiedliche
Anzahl von baugleichen Modulen eingesetzt wird.

Ein weiterer Nachteil von hohen Umlaufbahnen sind lange Signallaufzeiten. Diese
führen zu einer hohen Latenz im Datenaustausch. Sogenannte LEO Mega-Konstellatio-
nen nutzen daher Satelliten in niedrigen Umlaufbahnen um hohe Datenraten mit ge-
ringer Latenz bereitzustellen. Für eine großflächige Abdeckung sind allerdings viele
Satelliten erforderlich [8]. Beispiele für solche Systeme sind „Starlink“ von SpaceX,
„Project Kuiper“ von Amazon oder die Systeme von Telesat und OneWeb [9].

Aufgrund der hohen Geschwindigkeit der Satelliten relativ zur Bodenstation muss die
Antenne schnell nachgeführt und flexibel zwischen verschiedenen Satelliten geschwenkt
werden können. Durch die Eigenbewegung von mobilen Plattformen wie Flugzeugen
wird die flexible Strahlsteuerung noch wichtiger. Herkömmlich wird dies über eine
mechanisch schwenkbare Antenne erreicht. Allerdings ermöglichen phasengesteuerte
Gruppenstrahler (engl. phased arrays) eine schnellere Strahlsteuerung und höhere Zu-
verlässigkeit bei gleichzeitiger Platz- und Gewichtsersparnis [10]. Diese phasengesteuer-
ten Gruppenstrahler bestehen aus mehreren Einzelstrahlern, deren geeignet überlager-
te Strahlungsfelder eine gebündelte Hauptkeule (engl. main beam) bilden. Durch das
Verändern der Phasenanregung aller Einzelantennen lässt sich diese Hauptkeule elek-

GEO
(∼35.800 km)

MEO
(∼8.000 km)

LEO
(∼1.200 km)

8-11 ms 53-63 ms 239-278 ms

Abbildung 1.2: Darstellung verschiedener Umlaufbahnen und die damit verbundene
Abdeckung auf der Erde und Signallaufzeit [7].



Einleitung 4

tronisch schwenken (engl. beam steering). Auch eine Kombination von elektronischer
und mechanischer Steuerung ist möglich [11].

Aus den beschriebenen Anwendungsgebieten ergeben sich verschiedene Anforderun-
gen an die Antennensysteme. Sie müssen sowohl im K- als auch im Ka-Band links-
und rechtsdrehende zirkulare Polarisationen unterstützen und eine elektronische Strahl-
steuerung ermöglichen. Die Sendeleistung beziehungsweise Empfangsgüte muss skalier-
bar sein, um sowohl mit LEO- als auch mit GEO-Konstellationen kommunizieren zu
können.

Es sind mehrere Antennensysteme für aeronautische Anwendungen im K- und Ka-
Band verfügbar oder in Planung, wie zum Beispiel die Antennen von Carlisle Inter-
connect Technologies1 und ThinKom Solutions2. Beide Systeme besitzen getrennte An-
tennenaperturen für den Sende- und den Empfangspfad. Alternativ werden auch Sys-
teme verwendet, die abwechselnd empfangen oder senden [12, 13]. Auf die Umsetzung
eines modularen phasengesteuerten Gruppenstrahlers mit einer einzigen Apertur für
den gleichzeitigen Empfangs- und Sendebetrieb im K- und Ka-Band und mit flexibler
Polarisation zielt diese Arbeit ab.

Um dieses Ziel zu erreichen, werden verschiedene Antennenkonzepte erforscht, wel-
che die Übertragung von Signalen mit zwei orthogonalen Polarisationen sowohl im K-
als auch im Ka-Band ermöglichen. In einem ersten Schritt wird dafür eine Zweitor-
Antenne verwendet, die zwei TX/RX-Tore für jeweils eine Polarisation besitzt. Um die
Sende- und Empfangssignale voneinander zu trennen, wird die Antenne mit Frequen-
zweichen (im Folgenden als Diplexer bezeichnet) kombiniert. In einem zweiten Schritt
wird versucht, die Diplexer-Funktion in Antennen mit vier voneinander isolierten Toren
zu integrieren und gleichzeitig die Fertigungskomplexität zu verringern.

Gliederung der Arbeit

Die Arbeit ist im Weiteren wie folgt strukturiert. Kapitel 2 gibt eine Einführung in
phasengesteuerte Gruppenstrahler. Mathematische Grundlagen und Notationen wer-
den erläutert und verschiedene Konzepte von Gruppenstrahlern diskutiert. In Kapi-
tel 3 werden Antennen für Gruppenstrahler entwickelt, die eine kombinierte RX/TX-
Apertur ermöglichen. Es werden mehrere Prototypen hergestellt und miteinander ver-

1https://www.carlisleit.com
2https://www.thinkom.com
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glichen. Anschließend wird in Kapitel 4 die Realisierung und Charakterisierung eines
passiven Gruppenstrahlers präsentiert. Dieser beinhaltet keine Chips zur Ansteuerung
und die Messung der einzelnen Antennen-Tore erfolgt sequenziell. Die Ergebnisse wer-
den verwendet, um das aktive Verhalten zu synthetisieren. Die daraus gewonnenen
Erkenntnisse fließen in die Umsetzung eines aus 16 Antennen bestehenden aktiven
Gruppenstrahlers mit ein, welcher in Kapitel 5 vorgestellt wird. Er wird gefertigt, cha-
rakterisiert und bildet die Grundlage für ein skaliertes Gesamtsystem. Kapitel 6 fasst
diese Arbeit zusammen und gibt einen Ausblick auf künftige Weiterentwicklungen.



Phasengesteuerte Gruppenstrahler 2
In diesem Kapitel werden theoretische Grundlagen von phasengesteuerten Gruppen-
strahlern erläutert. Anschließend folgt der Vergleich von verschiedenen Architekturen
und Konzepten für Gruppenstrahler und es wird ein Konzept für das weitere Vorgehen
ausgewählt.

2.1 Theoretische Grundlagen
Abb. 2.1 zeigt das in dieser Arbeit verwendete kartesische Koordinatensystem (x, y,
z). Für die abgebildete rechteckige Gitterstruktur werden M Antennen in x-Richtung
und N Antennen in y-Richtung mit jeweils einem regelmäßigen Abstand von dx bezie-
hungsweise dy auf den Knotenpunkten platziert. Wenn keine anderen Angaben gemacht

1
2

M

N

1
2

dx

dy

Φ

θ 3

x

z

r

Abbildung 2.1: Verwendete Koordinatensysteme für die Beschreibung von Gruppen-
strahlern am Beispiel einer rechteckigen Anordnung der Antennen.
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2.1 Theoretische Grundlagen 7

werden, gilt in den folgenden Betrachtungen dx = dy = d. Die Gesamtzahl der Anten-
nen entspricht Ages = M · N . Für andere Anordnungen werden die Abstände und
Gesamtzahlen entsprechend angegeben.

Für die Darstellung der Abstrahlung und Beschreibung der schwenkbaren (Haupt-)
Keule wird das Kugelkoordinatensystem (r, θ, Φ) verwendet. Dabei entspricht, wie
in Abb. 2.1 gezeigt, Φ dem Azimutalwinkel, θ dem Polarwinkel und r dem Abstand
zum Ursprung. Dieser stimmt mit dem Ursprung des kartesischen Koordinatensystems
überein. Alternativ wird auch das uv-Koordinatensystem mit

u = sin(θ) · cos(Φ) = x√
x2 + y2 + z2 (2.1a)

und

v = sin(θ) · sin(Φ) = y√
x2 + y2 + z2 (2.1b)

zur Darstellung der Strahlungscharakteristik verwendet. Dieses System stellt die ge-
samte Hemisphäre (−90 ≤ θ ≤ +90 beziehungsweise u2 + v2 ≤ 1) einer Antenne
zweidimensional dar.

In dieser Arbeit werden die Strahlungscharakteristiken von Antennen im Fernfeld
betrachtet. Nach allgemeiner Definition [14, Kap. 2.2.4] beginnt diese Region, wenn für
den radialen Abstand R zur Antenne

R >
2D2

λ
(2.2)

mit D > λ gilt, wobei D die größte Abmessung der Antenne und λ die Wellenlänge im
Freiraum beschreibt. In diesem Fernfeldbereich sind die radialen Komponenten des elek-
trischen und magnetischen Feldes vernachlässigbar und nur die θ- und Φ-Komponenten
sind von Bedeutung. Daraus folgt unter anderem, dass der Ursprung des Koordinaten-
systems relativ zum Gruppenstrahler beliebig gewählt werden kann, ohne dass dies die
Betrachtung beeinflusst.

Das elektromagnetische Feld eines Gruppenstrahlers kann durch die Superposition
der Felder der Einzelstrahler ermittelt werden. Dies wird beispielhaft anhand des in
Abb. 2.2 gezeigten eindimensionalen Gruppenstrahlers mit N = 1 und M Antennen
verdeutlicht. Die Vektoren zu einem Punkt im Fernfeld verlaufen annähernd parallel
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x

z

Wellenfront

r0θ

d

d
· si

n(θ
)

...
1 2 M

Abbildung 2.2: Wegunterschied für die einzelnen Antennen eines eindimensionalen
Gruppenstrahlers bei einem Einfallswinkel θ.

und unterscheiden sich bei einem Einfallswinkel θ um ein Vielfaches von d · sin(θ) in
ihrer Länge. Dabei ist r0 die Distanz zwischen dem Betrachtungspunkt im Fernfeld
und der nächstgelegenen Antenne. Mit der komplexen Anregung Im folgt daraus der
sogenannte Gruppenfaktor (engl. array factor, AF) mit

AF (θ) =
M∑

m=1
Im ej (m−1) k d sin(θ), (2.3)

wobei k = 2π/λ die Kreiswellenzahl ist. Der AF beschreibt die Strahlungscharakteristik
eines Gruppenstrahlers bestehend aus isotropen Kugelstrahlern anhand der Feldvertei-
lung. Der Faktor berechnet sich je nach Geometrie des Gruppenstrahlers.

Weisen die komplexen Anregungen aus (2.3) die gleiche Phase auf, besitzt der Grup-
penfaktor ein Maximum bei θ = 0. Für phasengesteuerte Gruppenstrahler lässt sich
dieses Maximum über eine konstante Phasendifferenz ∆φ der komplexen Anregungen
von benachbarten Antennen auf einen bestimmten Schwenkwinkel θ = θS einstellen.
Die Phasendifferenz dafür berechnet sich mit [15]

∆φ = 2π · sin(θS) · d

λ
. (2.4)

Abb. 2.3(a) zeigt diesen Zusammenhang für verschiedene Elementabstände. Dabei
kann die Hauptkeule bei einer rechteckigen Gitterstruktur nur für Gruppenstrahler mit
einem Elementabstand von d/λ ≤ 0,5 in der gesamten Hemisphäre geschwenkt werden,
ohne dass sogenannte Gitterkeulen (engl. grating lobes) auftreten. Diese besitzen die
gleiche Strahlungsintensität wie die Hauptkeule, zeigen aber in eine andere Richtung.
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Abbildung 2.3: (a) Resultierende Schwenkwinkel bei entsprechender Phaseneinstellung
für Gruppenstrahler mit rechteckiger Gitterstruktur und verschiedenen
Elementabständen und (b) Schwenkwinkel in Abhängigkeit des Ele-
mentabstandes, bei dem Gitterkeulen im Bereich −90◦ < θ < 90◦ auf-
treten.

Für einen Gruppenstrahler mit einem Elementabstand von 0,7 λ (gelbe Kurve) tritt
bei einem Schwenkwinkel von θS = 45◦ die erste Gitterkeule bei θ = −45◦ im Schwenk-
bereich auf und wird zur neuen Hauptkeule. Entsprechend sind keine größeren Schwenk-
winkel sinnvoll. Für einen Gruppenstrahler mit einem Elementabstand von 0,3 λ (blaue
Kurve) wird für eine Phaseneinstellung von ∆φ > 108◦ die Hauptkeule aus dem sicht-
baren Bereich geschwenkt, ohne dass eine Gitterkeule auftritt.

Das Auftreten der Gitterkeulen kann mathematisch durch Umstellen von (2.4) er-
läutert werden. Daraus folgt für den Schwenkwinkel

θS = arcsin
 (

∆φ

2π
+ p

)
· λ

d

 mit p ∈ Z. (2.5)

Dabei weist die einstellbare Phase eine Periodizität von 2π auf und ist aufgrund der
fehlenden Zeitinformation nur im Bereich [−π,π] eindeutig. Gleichzeitig liefert der Ar-
kussinus nur im Definitionsbereich [−1,1] reelle Werte. Die Anzahl der reellen Lösungen
von (2.5) für p > 0 gibt die Anzahl der Gitterkeulen an. Entsprechend können mithilfe
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dieser Gleichung der maximal einstellbare Schwenkwinkel

θmax = arcsin
(

λ

d
− 1

)
(2.6)

und der maximal mögliche Elementabstand

dmax = λ

1 + sin(θmax) (2.7)

berechnet werden, ohne dass Gitterkeulen im Bereich |θ| < θmax auftreten [16].
Abb. 2.3(b) zeigt diese Abhängigkeiten graphisch.

Für ein zweidimensionales rechteckiges Gitter (M, N > 1) gelten die Aussagen ent-
sprechend auch für den Schwenkwinkel ΦS. Der Ausdruck für den Gruppenfaktor er-
weitert sich zu [17]

AF (θ, Φ) =
M∑

m=1

N∑
n=1

Imn ej((m−1)ϕx+(n−1)ϕy) (2.8)

mit

ϕx = k dx u = k dx (sin(θ) cos(Φ)),
ϕy = k dy v = k dy (sin(θ) sin(Φ)).

Für die Strahlungscharakteristik eines Gruppenstrahlers FG der aus Einzelstrahlern
mit der Strahlungscharakteristik FE besteht, folgt vereinfacht [14, Kap. 6]

FG(θ, Φ) = FE(θ, Φ) · AF (θ, Φ). (2.9)

Dabei werden die gegenseitige Kopplung (engl. mutual coupling) der einzelnen Anten-
nen und der Einfluss ihrer unterschiedlichen Lagen im Gruppenstrahler (Rand, Zen-
trum) nicht berücksichtigt. Auf die Strahlungscharakteristik von verkoppelten Grup-
penstrahlern wird im Abschnitt 4.5 näher eingegangen.
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Charakteristische Größen

An dieser Stelle werden weitere charakteristische Größen von Antennen und Gruppen-
strahlern eingeführt, die im Folgenden Verwendung finden. Der Richtfaktor D (engl.
directivity) einer Antenne ist gegeben mit

D = Smax

Siso
(2.10)

und beschreibt die maximale Strahlungsdichte Smax in Hauptstrahlrichtung in Relation
zu der Strahlungsdichte Siso eines mit gleicher Leistung gespeisten idealen und isotro-
pen Kugelstrahlers. Dabei wird der maximale Richtfaktor nur in Hauptstrahlrichtung
betrachtet. Außerdem wird die untersuchte Antenne als verlustlos angenommen. Wer-
den zusätzlich die Verluste berücksichtigt, ergibt sich der Gewinn G (engl. gain) mit

G = D · η, (2.11)

wobei η den Wirkungsgrad der Antenne beschreibt. Für den Sendefall ist der Wir-
kungsgrad definiert als

η = Prad

Pstim
(2.12)

mit der abgestrahlten Leistung Prad und der zugeführten Leistung Pstim.
Zwei weitere Größen sind die Halbwertsbreite (engl. half power beamwidth, HPBW),

welche die bei der halben Leistung gemessene Breite der Hauptkeule angibt, sowie
das Nebenkeulenniveau (engl. side lobe level, SLL). Das SLL beschreibt den Leistungs-
unterschied der Hauptkeule zur größten Nebenkeule und ist somit ein Maß für die
Abstrahlung jenseits der Hauptstrahlrichtung.

Beide Größen sind insbesondere für Anwendungen in der Telekommunikation von
Bedeutung, da es bestimmte Standards einzuhalten gilt. Diese werden zum Beispiel
vom European Telecommunications Standards Institute (ETSI) festgelegt und sichern
unter anderem den störungsfreien Betrieb benachbarter Satelliten. Weitere Größen für
die Charakterisierung von Gruppenstrahlern werden in Kapitel 5 eingeführt.
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2.2 Konzepte und Architekturen von Gruppenstrahlern
Als periodische Gitterstrukturen für zweidimensionale Gruppenstrahler sind neben der
rechteckigen Anordnung auch, wie in Abb. 2.4 gezeigt, kreisförmige oder dreieckige
Strukturen möglich. Sie unterscheiden sich in der Anzahl der Antennen pro Fläche und
den Strahlungscharakteristiken. Im Folgenden werden diese Gitterstrukturen mitein-
ander verglichen.

(b)(a) (c)

Abbildung 2.4: Anordnung von Einzelstrahlern zu einem Gruppenstrahler auf einem
(a) rechteckigen, (b) kreisförmigen und (c) dreieckigen Gitter.

Bei der rechteckigen Gitterstruktur limitiert das azimutale Schwenken in horizon-
taler und vertikaler Richtung (ΦS = 0◦, ±90◦, 180◦) den Elementabstand. In diesen
Richtungen ist, wie in Abb. 2.5 dargestellt, der scheinbare Elementabstand d′ für eine
einfallende ebene Welle am größten (d′ = d). Dieser verringert sich für andere Winkel,

x

y
ΦS = 0◦ ΦS = 45◦

d

d′ = d

d′ =
√

2
2 d

(a) (b)

Abbildung 2.5: Für die Gitterkeulen scheinbarer Elementabstand d′ für einen Schwenk-
winkel von (a) ΦS = 0◦ und (b) ΦS = 45◦ bei einem rechteckigen Gitter.
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da die Antennen dann versetzt liegen. Hinzu kommt eine dem Gitter entsprechende
scheinbare Amplitudengewichtung, da sich unterschiedlich viele Antennen überlagern.
Dies führt zu einer zusätzlichen Beeinflussung der Nebenkeulen-Verteilung. Entspre-
chend gering fällt auch das Niveau der Nebenkeulen in diesen Richtungen aus. Eine
ausführliche Erläuterung findet sich in [18, Kap. 9.2].

Abb. 2.6(a)-(c) zeigt den Gruppenfaktor eines 10×10 Gruppenstrahlers mit einer
rechteckigen Gitterstruktur und einem Elementabstand von einer halben Wellenlänge
im uv-Raum. Unabhängig von der Schwenkrichtung wird das SLL durch die Nebenkeu-
len in Richtung der Hauptachsen bestimmt und liegt bei −13 dB. Wird der Elementab-

(a) (b) (c)

0,5 λ Elementabstand
θS = 0◦, ΦS = 0◦

0
u

0v

−2 2−2

2

0

0v

−2 2−2

2

0

−2 2

2

u u

v

(d) (e) (f)

0,6 λ Elementabstand

0
u

0v

−2 2−2

2

0

0v

−2 2−2

2

0

0

−2 2

2

u u

θS = 45◦, ΦS = 0◦

v

Gitterkeule
−40 dB

0 dB

−2

−2

−40 dB

0 dB

0

θS = 45◦, ΦS = 0◦ θS = 45◦, ΦS = 45◦

θS = 45◦, ΦS = 45◦θS = 0◦, ΦS = 0◦

Abbildung 2.6: uv-Diagramm für den Betrag des Gruppenfaktors eines rechteckigen
Gitters mit 10×10 Antennen und einem Abstand von (a)-(c) 0,5 λ be-
ziehungsweise (d)-(f) 0,6 λ für verschiedene Schwenkwinkel. Der weiße
Kreis stellt die sichtbare Hemisphäre da.
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stand auf 0,6 λ erhöht, so verringert sich der Abstand der Haupt- und Gitterkeulen
zueinander, wie in Abb. 2.6(d)-(f) zu sehen. Beim Schwenken auf θS = 45◦ treten
nun für ΦS = 0◦ Gitterkeulen auf, während sie für ΦS = 45◦ nicht auftreten. Diese
Asymmetrie muss bei der Auswertung berücksichtigt werden.

Die zirkulare Anordnung (Abb. 2.4(b)) mit einem Abstand der Kreise und der An-
tennen auf dem Kreis von einer halben Freiraumwellenlänge ist rotationssymmetrisch.
Entsprechend anders sind die Neben- und Gitterkeulen verteilt, wie in Abb. 2.7 zu se-
hen. Die Maxima der Gitterkeulen fallen geringer aus und das SLL liegt bei −17,5 dB.
Zudem bietet die zirkulare Anordnung eine schmalere Hauptkeule [19]. Letzteres beruht
auf einer größeren Gesamtfläche. Auf der anderen Seite ist Modularisierbarkeit von grö-
ßeren Gruppenstrahlern mit kreisförmigem Gitter schwieriger. Weitere Untersuchungen
von Gitterkeulen bei zirkularen Gruppenstrahlern sind in [20, 21] zu finden.

Dreieckige Gitterstrukturen bilden einen Kompromiss hinsichtlich der Neben- und
Gitterkeulen und der Modularisierbarkeit. Im Vergleich zu einer rechteckigen Anord-
nung kann die Antennenanzahl um 13 % reduziert werden, ohne dass Gitterkeulen
auftreten [22]. Entsprechend werden für die Integration von TX- und RX-Antennen in
einer gemeinsamen Apertur im Folgenden die rechteckige und dreieckige Anordnung in
Betracht gezogen.

(a) (b) (c)

θS = 0◦, ΦS = 0◦

0
u

0v

−2 2−2

2

0

0v

−2 2−2

2

0

0

−2 2

2

u u

θS = 45◦, ΦS = 0◦θS = 45◦, ΦS = 0◦

v

−2
−40 dB

0 dB

Abbildung 2.7: uv-Diagramm für den Betrag des Gruppenfaktors eines zirkularen Git-
ters mit 5 Ringen (95 Antennen) und einem Abstand von (a)-(b) 0,5 λ
und (c) 0,6 λ für verschiedene Schwenkwinkel. Der weiße Kreis stellt die
sichtbare Hemisphäre da.
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RX/TX-Integration

Abb. 2.8 zeigt verschiedene Ansätze für die Integration von RX- und TX-Antennen in
einer gemeinsamen Apertur am Beispiel der rechteckigen Gitterstruktur. Die Ansätze
sind ebenfalls auf eine dreieckige Anordnung übertragbar. Zum einen kann die jeweilige
Gitterstruktur, wie in Abb. 2.8(b) gezeigt, vollständig mit RX/TX-Antennen bestückt
werden, die sowohl senden als auch empfangen können. Die Elementabstände der Sende-
und Empfangselemente dTX und dRX sind dabei identisch und werden von der höchsten
Nutzfrequenz bestimmt. Bei ähnlichen TX- und RX-Frequenzen ist diese Methode gut
geeignet. Bei der Verwendung im K- und Ka-Band kommt es allerdings zu einer höheren
Dichte der RX-Antennen als erforderlich und somit zu geringen Elementabständen.

dRX
dTX

dRX

(a)

dRX

dTX dTX

dRX

(c)(b) (d)

Abbildung 2.8: Anordnungen von Sendeantennen (rot) und Empfangsantennen (grün)
in rechteckigen Gitterstrukturen in (a) zwei getrennten Aperturen, (b)
einer voll bestückten kombinierten Apertur, (c) einer verschachtelten
kombinierten Apertur und (d) einer kombinierten Apertur mit verti-
kaler Verteilung der Sende- und Empfangsantennen auf verschiedenen
Lagen.
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Im K-/Ka-Band liegen die Frequenzen des Empfangs- und des Sendebandes annä-
hernd um den Faktor

√
2 auseinander. Dies ermöglicht die Verwendung des in

Abb. 2.8(c) dargestellten verschachtelten Gitters, welches sowohl reine TX-Antennen
als auch kombinierte RX/TX-Antennen beinhaltet. Durch das Drehen des einen Git-
ters um 45◦ werden die Abstände dRX ≤ λRX/2 und dTX ≤ λTX/2 eingehalten, ohne
dass es zu der höheren Dichte der RX-Elemente wie in Abb. 2.8(b) kommt.

In [23] werden beide Ansätze für rechteckige und dreieckige Gitter im K-/Ka-Band
miteinander verglichen. Der Vergleich zeigt, dass das rechteckige verschachtelte Gitter
aufgrund der minimalen Antennenanzahl und der optimalen Abstände besser geeig-
net ist. Zudem erleichtert die rechteckige im Vergleich zur dreieckigen Struktur eine
Unterteilung in einzelne Module.

Eine dritte Möglichkeit ist die Unterbringung von RX- und TX-Antennen auf un-
terschiedlichen Lagen (Abb. 2.8(d)). Bei entsprechender Positionierung und Dimensio-
nierung können die unteren Antennen durch die oberen hindurch strahlen. Die dafür
zusätzlichen Antennen- und Verteillagen erhöhen jedoch die Komplexität des Aufbaus.
Entsprechend wird in dieser Arbeit die in Abb. 2.8(c) gezeigte, verschachtelte und
rechteckige Gitteranordnung verwendet.

Zusätzlich zur Wahl der Gitterstruktur gibt es weitere Maßnahmen, mit denen die
Neben- und Gitterkeulen unterdrückt und verschoben werden können. Eine übliche
Methode ist die unterschiedliche Gewichtung der Amplituden mit bestimmten Gewich-
tungsfunktionen [24]. Dies kann soweit verfeinert werden, dass durch das Einstellen
bestimmter Phasen und Amplituden das Strahlungsmaximum in Richtung des Nutzers
ausgerichtet wird und Minima zum Ausblenden interferierender Signale genutzt wer-
den. Dieses Verfahren wird als adaptive Strahlformung bezeichnet und wird mithilfe
von verschiedenen iterativen Algorithmen umgesetzt [25].

Ein anderer Ansatz ist die Optimierung der Position der Antennen [26, 27]. Mit
der speziellen Anordnung der Antennenelemente als mehrfache Spirale, können sogar
sehr große Elementabstände ohne das Auftreten von Gitterkeulen verwendet werden,
was vor allem in der Ultraschall-Bildgebung angewendet wird [28, 29]. Dies erschwert
allerdings die Unterteilung in identische Module.

Da in dieser Arbeit der Schwerpunkt auf der technischen Umsetzung liegt, werden
diese Maßnahmen nicht weiter betrachtet. Die Implementierung der Amplitudengewich-
tung ist bei dem in Kapitel 5 gezeigten Gruppenstrahler aber ohne Weiteres möglich.
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Architekturen

Ein modularer Aufbau ermöglicht die Entwicklung eines Antennensystems, welches ent-
sprechend der Anforderung skaliert werden kann und keine Neuentwicklung erforderlich
macht. Ein Nachteil des modularen Ansatzes ist, dass alle Bauelemente des Teilsystems
genau auf der zugehörigen Fläche untergebracht werden müssen. Im Gegensatz dazu ist
bei einer festgelegten Konfiguration das Platzieren von Bauelementen, zum Beispiel für
die Spannungsversorgung oder die Konnektivität, auch über den Rand hinaus möglich.
Eine entsprechende Realisierung ist in [30] beschrieben.

Eine kostengünstige und erprobte Technologie zur Herstellung von Gruppenstrah-
lern mit hoher Integrationsdichte sind Leiterplatten (engl. printed circuit board, PCB).
Für die Realisierung eines modularen Gruppenstrahlers in PCB-Technologie auf einem
rechteckigem Gitter bieten sich zwei Architekturen an, die Ziegel- (engl. brick) und die
Kachelarchitektur (engl. tile) [31, 32]. Abb. 2.9 zeigt den schematischen Aufbau beider
Ansätze.

Bei der Ziegelarchitektur (Abb. 2.9(a)) sind die elektronischen Lagen senkrecht zu
den Antennen angeordnet. Die Breite eines Moduls folgt aus dem Elementabstand wäh-
rend die Länge der Gesamtgröße des Gruppenstrahlers entspricht oder weiter unterteilt

(a) (b)

Kupfer-Patch

Substrat

Bauteile
Modul

Modul

Abbildung 2.9: Schematische Darstellung (a) der Ziegelarchitektur und (b) der Kache-
larchitektur zum modularen Aufbau von Gruppenstrahlern in PCB-
Technologie.
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wird. Die Höhe des Moduls ist flexibel an den Platzbedarf der Komponenten anpass-
bar. Für diese Architektur werden in der Regel Längsstrahler (engl. endfire) verwendet
[33]. Ein Beispiel für die Umsetzung in der Ziegelarchitektur findet sich in [34].

Bei der Kachelarchitektur (Abb. 2.9(a)) liegen die elektronischen Komponenten in
den unteren Lagen parallel zu den Antennen. Diese geben mit ihrem Elementabstand
den für die restlichen Komponenten verfügbaren Platz sowohl in der Breite als auch
in der Länge vor. Der zur Verfügung stehende Platz in der Höhe ist durch die schnell
steigende Komplexität der Fertigung einer größeren Anzahl von Lagen begrenzt. Ent-
sprechend ist bei diesem Ansatz die hohe Integrationsdichte an Bauteilen eine besondere
Herausforderung. Auf der anderen Seite erfolgt ein sehr flacher Aufbau, was ein Vorteil
gegenüber der Ziegelarchitektur und insbesondere für mobile Anwendungen von Inter-
esse ist. Für die Kachelarchitektur werden in der Regel Querstrahler (engl. boresight)
verwendet, wie zum Beispiel Streifenleitungsantennen [35, 36]. Dabei ist die Zusam-
menfassung von mehreren im Quadrat angeordneten Antennen zu einem Submodul
oder Modul üblich.

In dieser Arbeit wird die Kachelarchitektur verwendet, da der Schwerpunkt auf einer
planaren Anordnung liegt.
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Dieses Kapitel behandelt die für einen phasengesteuerten Gruppenstrahler benötigten
Antennen, die eine wie in Abb.2.8 gezeigte RX/TX-Integration in nur eine Apertur er-
möglichen. Dafür sind neben den TX-Einband-Antennen zum Senden auch die RX/TX-
Zweiband-Antennen zum Senden und Empfangen erforderlich. Da die Komplexität der
Einband-Antenne durch das Wegfallen des Empfangsbandes deutlich reduziert ist, wird
zunächst der Fokus auf die Zweiband-Antenne gelegt. Für diese werden die Anforde-
rungen definiert und anschließend drei Antennenkonzepte vorgestellt und miteinander
verglichen. Der geeignetste Ansatz wird in den folgenden Kapiteln für die Realisierung
der Gruppenstrahler verwendet.

Für die Zweiband-Antenne folgen aus dem Integrationskonzept und der Verwendung
in der mobilen Satellitenkommunikation folgende Anforderungen:

• planarer Aufbau mit geringer Höhe (<1 mm),

• kompakter Aufbau mit möglichst geringem Flächenbedarf (<7×7 mm2),

• einfacher Fertigungsprozess in Standard PCB-Technologie,

• mindestens 500 MHz Bandbreite im K-Band für den Empfangsbetrieb,

• mindestens 500 MHz Bandbreite im Ka-Band für den Sendebetrieb,

• Unterstützung von zwei orthogonalen Polarisationen,

• gute Isolation der verschiedenen Speise-Tore.

Eine möglichst geringe Höhe ist für eine aerodynamische Integration in eine mobile
Plattform erforderlich. Die Flächenrestriktion ergibt sich aus dem in Abb. 2.8 gezeig-
ten Gitter. Die Zweiband-Antennen besitzen einen Abstand in der Diagonalen von

19
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√
52 + 52 mm, woraus sich ein maximaler Flächenbedarf von 7×7 mm2 ergibt. Dabei ist

die Entwicklung der TX-Antenne weniger kritisch, wenn die RX/TX-Antennen nicht
die gesamte Fläche in Anspruch nimmt. Ein möglichst einfacher Fertigungsprozess soll
eine verlässliche und günstige Produktion von großen Gesamtsystemen ermöglichen.

Die Anforderungen bezüglich Bandbreite und Polarisation ergeben sich aus den
Richtlinien für SatCom-Anwendungen im K- und Ka-Band. Dabei kann zirkulare Po-
larisation auch aus zwei orthogonalen linearen Polarisationen zusammengesetzt wer-
den. Das hat den Vorteil, dass für die Generierung von zirkularer Polarisation alle
Strahlformer-Chips (eng. beamformer chips, BFs) aktiv sind und somit eine gute Aus-
lastung erreicht wird. Die im Folgenden vorgestellten Antennen unterstützen daher
vertikale und horizontale Polarisation (VP und HP).

Die Isolation der Speisetore einer Antenne ist zum einen für eine hohe Polarisati-
onsreinheit wichtig (Tore des gleichen Frequenzbandes) beziehungsweise für einen rei-
bungslosen RX-Betrieb bei gleichzeitigem TX-Betrieb (Tore der unterschiedlichen Fre-
quenzbänder). Typische Werte von bereits präsentierten Systemen liegen über 20 dB für
die Isolation zwischen dem TX- und dem RX-Band [37–39] und zwischen 10 und 20 dB
für die Entkopplung der Polarisation [40–42]. Für die TX-Antenne gelten bis auf einen
geringeren Flächenbedarf und den Wegfall des K-Bandes die gleichen Anforderungen.

Für die Realisierung einer entsprechenden Zweiband-Antenne bieten sich verschie-
dene Lösungsansätze an. Zum einen kann die in Abb. 3.1(a) gezeigte Zweitor-Antenne
verwendet werden, die für jede Polarisation einen eigenen Anschluss besitzt. Diese fun-

RX / TX

VP

RX
(VP)

TX
(VP)

RX
(HP)

TX
(HP)

HP
RX / TX

(a) (b)

RX
(VP)

RX
(HP)

TX
(VP)

TX
(HP)

Diplexer

Strahlformer-Chips

Zweiband-Antenne

Abbildung 3.1: Vergleich des schematischen Aufbaus (a) einer Zweitor-Antenne mit
zwei Diplexern und (b) einer Viertor-Antenne.
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gieren als Ein- und Ausgang. Um die Sende- und Empfangspfade zu trennen und mit
den entsprechenden Strahlformer-Chips zu verbinden, werden beide Anschlüsse mit je
einem Diplexer versehen.

Eine weitere Möglichkeit ist die Erforschung einer Viertor-Antenne, wie sie in
Abb. 3.1(b) dargestellt ist. Diese besitzt für jede Kombination von Frequenzband und
Polarisation einen eigenen Ein- beziehungsweise Ausgang. Dadurch nimmt die Kom-
plexität der Antenne zwar zu, auf der anderen Seite sind keine zusätzlichen Diplexer
erforderlich. Zunächst wird im folgenden Abschnitt versucht, die Anforderungen mit
dem Ansatz der Zweitor-Antenne aus Abb. 3.1(a) zu erfüllen.

3.1 Zweitor-Antennen
In der Literatur finden sich hauptsächlich zwei Arten von Antennen, welche sich mit
Diplexer kombiniert für die Integration in einen K-/Ka-Band Gruppenstrahler eignen.
Das eine sind Ultrabreitband-Antennen, die häufig in Hohlleitertechnologie gefertigt
sind [43, 44]. Aufgrund ihrer Höhe eignen sie sich weniger für einen planaren Aufbau
als für einen Gruppenstrahler in Ziegelarchitektur.

Das andere sind Streifenleitungsantennen (engl. patch antenna, im Folgenden als
Patch-Antenne bezeichnet). Diese eigenen sich besonders gut aufgrund ihres planaren
Aufbaus. Zudem bieten sie eine einfache Herstellung zu geringen Kosten und besitzen
eine geringe Masse [45, Kap. 10]. Auf der anderen Seite weisen Patch-Antennen eine
geringe Bandbreite auf. Dies kann durch die Verwendung von mehreren gestapelten
Patches kompensiert werden (engl. stacked patch antenna) [46–48]. Jeder zusätzliche
Patch kann ein weiteres Frequenzband hinzufügen oder ein bestehendes erweitern.

Für die Realisierung dieses Ansatzes wird im folgenden Abschnitt erst ein geeigneter
Diplexer entwickelt und im Anschluss ein Gesamtsystem bestehend aus zwei Diplexern
und einer Patch-Antenne untersucht. Dieses sukzessive Vorgehen begrenzt die zu opti-
mierenden Parameter und erlaubt dennoch eine aufeinander abgestimmte Entwicklung
des Diplexers und der Antenne. Dadurch kann ein kompaktes und effizientes Gesamt-
system mit verringertem Optimierungsaufwand entwickelt werden [49].
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3.1.1 Kompakter Diplexer

Um die in Abb. 2.9(b) dargestellte Kachelarchitektur mit Zweitor-Antennen realisieren
zu können, wird ein besonders kompakter Diplexer benötigt. Auf einer Fläche von
maximal 7×7 mm2 müssen zwei Diplexer untergebracht werden. Sie auf mehreren Lagen
zu verteilen ist, aufgrund des Mehraufwands in der Fertigung und der zusätzlichen
Verluste durch vertikale Übergänge, ungeeignet. Zusätzlich zu seiner Kompaktheit muss
der Diplexer in einen Mehrlagenaufbau integrierbar sein, da er im Gruppenstrahler
zwischen den Antennen und den Strahlformer-Chips positioniert wird.

Gut integrierbar sind substratintegrierte Wellenleiter (engl. subtrate integrated wave-
guide, SIW) [50]. Tabelle 3.1 vergleicht für das K- und Ka-Band geeignete Diplexer in
SIW-Technologie hinsichtlich der Permittivität (ϵr), der Mittenfrequenzen (fc), der
(Filter-)Ordnungen, der relativen Bandbreiten (engl. fractional bandwidth, FBW), der
Einfügedämpfungen (engl. insertion loss, IL), der Isolation (Isol.) und der benötigten
Fläche. Alle diese Diplexer benötigen jedoch deutlich mehr Platz als die pro Diplexer
verfügbaren 24,5 mm2.

Tabelle 3.1: Vergleich von verschiedenen SIW-Diplexern für das K-/Ka-Band aus der
Literatur.

Ref. ϵr
fc (GHz) Ordnung FBW (%) IL (dB) Isol. (dB) Fläche
1 2 1 2 1 2 1 2 2 (mm2)

[51] 3,55 20 30 4 4 2,5 1,7 3,2 5,4 45 330
[52] 3,62 20 30 2 2 17 10 0,7 1,2 40 45
[53] 3,8 20,2 37,5 6 3 4,5 3,5 2,5 1,5 40 370
[54] 2,2 24,98 26,65 4 4 5,41 5,25 2 2,5 40 ∼600
[55] 3,62 20 30 2 1 9,85 2,6 1 1,6 30 40

Die Kompaktheit kann bei gleichbleibender Permittivität erhöht werden, wenn statt-
dessen gefaltete SIWs (engl. folded SIW, FSIW) verwendet werden [56–58]. Im Folgen-
den wird ein FSIW Diplexer bestehend aus zwei Filtern zweiter Ordnung entwickelt
[59]. Der gesamte Diplexer nimmt eine Fläche von nur 12,5 mm2 ein, was eine signi-
fikante Verringerung im Vergleich zu den in der Literatur präsentierten Diplexern ist
und die Platzanforderungen unterbietet.

Filterkonzept und Entwurf

Das verwendete Filter beruht auf Dual-Moden-Kavitäten und besitzt zwei Transmissi-
onsnullstellen (TN), wobei die zweite durch einen zusätzlichen Koppelpfad zwischen
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Quelle und Last über eine nicht resonante Mode hinzugefügt wird [60]. Die Um-
setzung erfolgt mittels der in Abb. 3.2(a) und (b) dargestellten rechteckigen FSIW-
Hohlraumkavität.

Sie besteht aus einer mittleren Kupferlage, welche symmetrisch zwischen zwei Masse-
Lagen im Abstand h eingebettet ist. Die mittlere Lage ist durch eine einzige Durchkon-
taktierung (engl. via, im Folgenden Via) an einer Kante kurzgeschlossen. Dies reduziert
die Größe der Hohlraumkavität im Vergleich zur Verwendung mehrerer Vias [59].

Alle Vias besitzen den Durchmesser d, und der Mittenabstand im umgebenden Zaun
ist p. Die Länge a der mit Substrat gefüllten Kavität bestimmt die Frequenz fG der
TMz

100-Grundmode. Die tiefgestellten Ziffern kennzeichnen die Ordnung in x-, y- und
z-Richtung. Da sämtliche hier betrachteten Moden keine z-Abhängigkeit besitzen, ist
der dritte Index stets 0 und wird im Folgenden weggelassen.

Die nächsthöheren Resonanzfrequenzen weisen die Moden TMz
30 und TMz

11 auf.
Durch das Einfügen eines Schlitzes der Länge l in die Mitte der Hohlraumkavität
wird die TMz

11-Mode stark beeinflusst, während die TMz
n0-Moden (für n = 1, 3, 5...)

nahezu unbeeinflusst bleiben [61]. Die modifizierte Hohlraumkavität mit dem Schlitz
ist in Abb. 3.2(c) dargestellt. Für die Einkopplung wird eine Streifenleitung verwendet
und für die Auskopplung ein Via. Die simulierten Verteilungen des elektrischen Felds
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Abbildung 3.2: Struktur (a) der mittleren Lage der FSIW-Hohlraumkavität, (b) des
vorgeschlagenen Filters in der Seitenansicht und (c) der mittleren Lage
des Filters mit Schlitz und Position von Ein- und Ausgang.
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(E-Feld) in der Kavität ohne und mit dem Schlitz werden in Abb. 3.3 betragsmäßig
verglichen.

Abb. 3.4 zeigt, wie die Resonanzfrequenz der TMz
11-Mode durch Verändern der

Schlitzlänge eingestellt werden kann. Bei einer relativen Schlitzlänge von l/a → 1 nähert
sich die TMz

11-Resonanz der der TMz
10-Mode an. Beide Moden zusammen bestimmen

den Durchlassbereich des Filters mit einer Doppelresonanz um fG. Sie werden als gera-
de und ungerade bezeichnet, da sich ihre Koppelfaktoren M1L und M2L im Vorzeichen
unterscheiden. Die entsprechende Filtertopologie und die Koppelmatrix zeigt Abb. 3.5.

Mit dieser Topologie können zwei Transmissionsnullstellen pro Filter realisiert wer-
den. Eine der TN entsteht durch die Überlagerung der geraden und der ungeraden Mode
[62]. Sie befindet sich oberhalb des Durchlassbereichs, da die Frequenz der TMz

11-Mode
immer größer als fG (M11 < 0 < M22) ist [63]. Die zweite TN oberhalb des Durch-
lassbereichs wird durch Quelle-Last-Kopplung über die nicht-resonierende TMz

30-Mode
hinzugefügt. Sie erscheint im oberen Sperrbereich, da keine Moden niedrigerer Ordnung
vorhanden sind.

Die Position der beiden TN kann zu höheren Frequenzen verschoben werden, indem
die Breite b der Hohlraumkavität vergrößert wird. In diesem Fall müssen die Länge
der Kavität sowie die Eingangs- und Ausgangskopplung nachjustiert werden. Letzteres

TMz
11-Mode TMz

30-ModeTMz
10-Mode

V/m (dB)

min. max.

(a) (b) (c)

y

x

Abbildung 3.3: Betrag der E-Feld-Verteilung (a) der TMz
10-Mode, (b) der TMz

11-Mode
und (c) der TMz

30-Mode in der xy-Ebene der Kavität ohne Schlitz
(links) und mit Schlitz (rechts).
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metern h = 0,2 mm, a = 2,0 mm und b = 1,0 mm verwendet.
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Abbildung 3.5: Die verwendete (a) Topologie und (b) Koppelmatrix der Dual-Moden-
Filter.
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kann über die Anpassung der Abstände dein und daus der Streifenleitung am Eingang
beziehungsweise des Vias am Ausgang zur oberen Kante erfolgen.

Entwurf des Diplexers

Die Filter werden wie in Abb. 3.6 gezeigt angeordnet, um den Flächenbedarf möglichst
gering zu halten. Am Tor zur Antenne (Tor 1) erfolgt die Speisung über die Streifenlei-
tung, welche über eine T-Verzweigung mit beiden Filtern verbunden ist. Um die Iso-
lation zu verbessern, werden die Leitungslängen l20 = λ30/4 und l30 = λ20/4 zwischen
der T-Verzweigung und den Filtern auf eine Viertelwellenlänge bei 30 beziehungsweise
20 GHz dimensioniert.

Im Gegensatz zum 30 GHz-Zweig wird der Eingang des 20 GHz-Filters zur Verbes-
serung der Anpassung mit Einschnitten am Septum versehen, wie sie auch bei Patch-
Antennen verwendet werden [14, Kap. 14.2.1]. Die Anpassung erfolgt über die Schlitz-
länge il, die Schlitzbreite iw sowie den Abstand zur Leiterkante id. Die Einführung

l30

Tor 3 Tor 2

5 mm

20 GHz-Filter

30 GHz-Filter

Tor 1

Antenne

2,
5m

m

iw

il

id

T-Verzweigung

l20

Abbildung 3.6: Draufsicht des hergestellten Diplexers mit in Schwarz angedeuteter
mittlerer Lage und den verwendeten Parametern. Die Referenzebenen
für die Messungen sind rot markiert.
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dieser zusätzlichen Freiheitsgrade zur Verbesserung der Anpassung sind notwendig, da
die Position der Einspeisung durch die Leitungslänge l20 und die kompakte Platzierung
des Filters nicht beliebig wählbar ist. Die Übergänge der anderen Tore (Tor 2 und 3)
werden aus Platzgründen mit Vias realisiert.

Die Optimierung sämtlicher Abmessungen erfolgt mit CST Microwave Studio. An-
schließend wird ein Prototyp hergestellt. Als Material wird Megtron 6 von Panasonic
verwendet. Es besitzt eine Permittivität von ϵr = 3,62 und einen Verlustwinkel von
tan(δ) = 0,005. Tabelle 3.2 zeigt die optimierten Parameter des Prototyps.

Tabelle 3.2: Optimierte Abmessungen der 20 GHz- und 30 GHz-Filterzweige des herge-
stellten Diplexers in (mm).

Parameter h a b l g dein daus
20 GHz-Zweig 0,2 2,26 1,0 1,5 0,12 0,71 0,61
30 GHz-Zweig 0,2 1,59 1,0 0,87 0,12 0,61 0,48

Parameter d p l20 l30 il iw id
20 GHz-Zweig 0,2 0,3 1,22 - 0,2 0,12 0,1
30 GHz-Zweig 0,2 0,3 - 1,87 - - -

Eine Kalibrierung mit drei Standards (engl. thru, reflect, line, TRL) wird an den
in Abb. 3.6 rot dargestellten Bezugsebenen durchgeführt. Die simulierten und gemes-
senen Streuparameter (S-Parameter) werden in Abb. 3.7 verglichen. Die Eingangsre-
flexion S11 am Antennen-Tor zeigt eine sehr gute Übereinstimmung im 20 GHz-Band.
Der untere Durchlassbereich weist eine −10 dB-Reflexionsbandbreite von 2,9 GHz auf.
Aufgrund von Fertigungstoleranzen sind die Resonanzen im oberen Durchlassbereich
leicht verstimmt. Dies führt im Vergleich zur Simulation zu einer größeren gemesse-
nen Bandbreite von 5,6 GHz. Die gemessene Einfügedämpfung bleibt unter 1,2 dB im
unteren und unter 1,3 dB im oberen Durchlassbereich und stimmt ebenfalls sehr gut
mit den Simulationsergebnissen überein. Die gemessene Isolation übersteigt 15 dB im
20 GHz-Band und 40 dB im 30 GHz-Band.

Aufgrund seiner geringen Größe eignet sich der Diplexer für den Einsatz in Gruppen-
strahlern und anderen Anwendungen, bei denen Platzbedarf ein kritischer Faktor ist.
Die Realisierung basiert auf standardisierten PCB-Prozessen, was die Integration in
komplexere Schaltungen erleichtert. Trotz seiner geringen Größe erreicht der Diplexer
eine Performanz, die mit dem Stand der Technik vergleichbar ist, wie Tabelle 3.3 zeigt.
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Abbildung 3.7: Gemessene (–) und simulierte (- -) S-Parameter des hergestellten Di-
plexers mit den in Abb. 3.6 verwendeten Bezeichnungen der Tore und
eingezeichneten Referenzebenen.

Die Isolation im TX-Band, die für SatCom-Anwendungen wichtig ist, übersteigt
40 dB, und die großen Bandbreiten von 2,9 und 5,6 GHz ermöglichen eine einfache An-
passung an die typischen SatCom-Frequenzbänder. Für Anwendungen, bei denen eine
hohe Selektivität erforderlich ist, kann stattdessen ein Diplexer bestehend aus Filtern
höherer Ordnung implementiert werden. Dies erhöht allerdings gleichzeitig den Platz-
bedarf. Für den Gesamtaufbau wird daher der gezeigte Diplexer mit Filtern zweiter
Ordnung verwendet.

3.1.2 Gesamtsystem

Das Gesamtsystem besteht aus zwei Diplexern aus dem vorigen Abschnitt und einer
Zweiband-Patch-Antenne. Letztere basiert auf dem in [48] vorgestellten Konzept und
wird wie weiter unten beschrieben angepasst. Die Antenne unterstützt zwei lineare

Tabelle 3.3: Vergleich des vorgeschlagenen Diplexers mit den Werten aus Tabelle 3.1.

Referenz FBW (%) IL (dB) Isol. (dB) Fläche (mm2)K Ka K Ka Ka
[51–55] 2,5-17 1,7-10 0,7-3,2 1,2-5,4 30-45 40-600

Diese Arbeit 14,5 18,6 1,2 1,3 40 12,5
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Polarisationen, wobei im ersten Schritt nur eine Polarisation berücksichtigt und das
entsprechende Tor mit einem Diplexer verbunden wird. Die Parameter dieses Teilsys-
tems werden anhand des Simulationsmodells optimiert. Anschließend werden die zweite
Polarisation und der dafür benötigte zweite Diplexer hinzugefügt. Aufgrund der un-
terschiedlichen Positionierung und Leitungsführung zum Punkt der Antennenspeisung
erfolgt anschließend eine weitere Optimierung und Feinabstimmung. Das resultierende
Gesamtsystem ist in Abb. 3.8(a) gezeigt. Es besteht aus sieben Kupferlagen und besitzt
eine Grundfläche von 5×5 mm2 sowie eine Gesamthöhe von 1,75 mm. Als Material wird
ebenfalls Megtron 6 verwendet.

Die oberen vier Lagen sind Bestandteil der Antenne. Diese besteht aus einem qua-
dratischen K-Band-Ring und einem ebenfalls quadratischen Ka-Band-Patch. Dabei be-
findet sich der Ka-Band Patch aufgrund der geringeren Wellenlänge auf der Innenlage
(L2) und der K-Band Ring auf der Außenlage (L1). Im Gegensatz zu kreisförmigen Pat-
ches wird mit quadratischen Patches eine größere Bandbreite und ein höherer Gewinn
erzielt [64, Kap. 2.3]. Allerdings sind quadratische Patches weniger kompakt, was im
vorliegenden Fall nicht ausschlaggebend ist, da die beiden Diplexer die platzkritischen
Komponenten sind.

Die Speisung erfolgt per Strahlungskopplung über zwei Leitungen (L3), die über
Vias mit den Diplexern verbunden sind (engl. L-Probe) [48]. Dafür werden die Vias
durch die Massefläche (L4) geführt, welche die Diplexer von der Antenne isoliert. Die
Leitungslängen der Speisung sowie die Substrathöhen der Patches (h1 und h2) werden
hinsichtlich der Anpassung optimiert. Das Substrat der Leitung (h3) wird mit 0,4 mm
dicker gewählt, um eine möglichst hohe Bandbreite zu ermöglichen.

Die Diplexer sind, wie in Abb. 3.8(b) dargestellt, auf einer Fläche von 5 mm2 unter-
gebracht und basieren auf dem im vorigen Kapitel erläuterten Entwurf. Die Parameter
sind für die angepasste Positionierung optimiert. Für die Anregung von horizonta-
ler und vertikaler Polarisation sind die beiden Vias für die Speisung der Antenne so
positioniert, dass sie parallel zur x- beziehungsweise y-Achse liegen. Die simulierten
S-Parameter des Gesamtsystems sind in Abb. 3.9 zu sehen.

Der Diplexer fungiert auch als Anpassnetzwerk, wodurch zwei Resonanzen auftre-
ten und die −10 dB-Reflexionsbandbreite im Vergleich zu einer Antenne ohne Diplexer
erhöht wird. Auf der anderen Seite steigen dadurch auch die Verluste. Für den Emp-
fang steht der Frequenzbereich zwischen 19,2 und 20,2 GHz mit einer Reflexion von
weniger als -10 dB zur Verfügung. In diesem 1 GHz breiten Frequenzband liegt der
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Abbildung 3.9: Simulierte S-Parameter von Diplexer 1 (–) und Diplexer 2 (- -) aus
Abb. 3.8(b) sowie der Wirkungsgrad des in Abb. 3.8(a) gezeigten Ge-
samtsystems.

simulierte Wirkungsgrad zwischen −1 und −2 dB. Für das Senden beträgt die −10 dB-
Reflexionsbandbreite 1,6 GHz um die Mittenfrequenz bei 29,8 GHz. Der Wirkungsgrad
beträgt in diesem Frequenzbereich mehr als −1 dB.

Die Isolation zwischen den Speisepunkten eines Diplexers (S12) ist ein Anhaltspunkt
für die Degradation der Leistung bei gleichzeitigem TX- und RX-Betrieb. Sie übersteigt
12 dB im K- und 40 dB im Ka-Band. Den gleichen Einfluss hat die in Abb. 3.10 gezeigte
Kopplung zwischen den Anschlüssen der beiden Diplexer des jeweiligen Frequenzbandes
(D120D230 und D130D220). Diese Kopplung ist jedoch sehr gering und liegt unter −25
und −50 dB im K- beziehungsweise Ka-Band.

Die Isolation der benachbarten Diplexer in Bezug auf Anschlüsse für das gleiche
Frequenzband beeinflusst die Polarisationsreinheit und ist höher als 18 und 12 dB im
K- beziehungsweise Ka-Band. Beide Verläufe werden ebenfalls in Abb. 3.10 gezeigt.

Die Realisierung des vorgestellten Modells erweist sich als aufwendig, da ein Auf-
bau mit sieben Kupferlagen und die Verwendung von Sacklöchern (engl. blind vias)
erforderlich sind, deren exakte Fertigung mit großem Aufwand verbunden ist. Grund
für die Notwendigkeit der Sacklöcher ist die Verbindung der Diplexer sowohl mit der
Antennen- als auch mit der Speise-Lage. Bei der Realisierung eines aktiven Gruppen-
strahlers wird die Speise-Lage durch eine Lage mit den Strahlformer-Chips oder eine
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Abbildung 3.10: Simulierte Transmissionen zwischen den 20 und 30 GHz-Toren von Di-
plexer 1 (D1) und Diplexer 2 (D2).

Verteillage ersetzt. Zusätzlich führen die zahlreichen Lagen zu einem Aufbau mit einer
Höhe von mehr als den vorgegebenen 1 mm. Daher werden im folgenden Abschnitt An-
tennen erforscht, die aufgrund ihres Aufbaus keine zusätzlichen Diplexer zur Trennung
der TX- und RX-Signale benötigen.

3.2 Viertor-Antennen
Antennen, die mehrere Frequenzbereiche unterstützen und zur Separation der unter-
schiedlichen Signale keine zusätzlichen Diplexer benötigen (siehe Abb. 3.1(b)), werden
im Englischen als self-diplexing bezeichnet. In der Literatur finden sich nur wenige ent-
sprechende Antennen, die zwei Polarisationen in zwei Frequenzbändern unterstützen.
Zweiband-Antennen ermöglichen meist nur eine Polarisation pro Band. Zur Verbes-
serung der Isolation zwischen den Bändern werden die beiden Polarisationen ortho-
gonal zueinander gewählt [65–67]. Sie sind häufig durch die Geometrie der Antenne
vorgegeben und im Betrieb nicht anpassbar. Ausnahmen bilden einige Antennen für
Basis-Stationen des Mobilfunks [68–70]. Diese bestehen aus gebogenen Blechen und
arbeiten bei viel tieferen Frequenzen. Dieses Konzept ist daher nicht auf das K-/Ka-
Band übertragbar, wo aufgrund der höheren Frequenzen und den damit verbunden
Voraussetzungen Standard PCB-Prozesse verwendet werden.

Im Folgenden werden zwei Viertor-Antennen entwickelt, die in zwei Frequenzbän-
dern jeweils zwei Polarisationen ermöglichen. Sie beruhen auf dem Konzept von Patch-
Antennen. Diese lassen sich mit Hilfe von Modellen beschreiben, die auf Resonatoren
basieren (engl. cavity model) [14]. Für jedes Frequenzband beziehungsweise für jede
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Resonanzfrequenz wird ein Resonator mit den entsprechenden Maßen benötigt. Für
Zweiband-Antennen können die Resonatoren, wie in Abb. 3.11, auf unterschiedliche
Weise angeordnet werden. Die horizontale und vertikale Verteilung der Resonatoren
kann durch das Hinzufügen von einem oder mehreren parasitär gekoppelten Patches
realisiert werden, die entweder neben oder über dem aktiv gespeisten Patch angeordnet
werden. In der Literatur finden sich zahlreiche Antennen, die nach diesen Prinzipien
entworfen sind [64, 71–73]. Eine andere Möglichkeit ist, die Resonatoren ineinander zu
verschachteln. Dieser Ansatz ist potentiell kompakter als die anderen, führt aber zu
einer stärkeren Verkopplung der Resonatoren und damit auch der beiden Frequenz-
bänder.

Die horizontale Anordnung aus Abb. 3.11(a) führt in einem Gruppenstrahler zu Git-
terkeulen bei bereits geringeren Schwenkwinkeln, da der Abstand zweier benachbarter
aktiver Antennenelemente zunimmt. Entsprechend wird auf diese Option nicht weiter
eingegangen. Die Konzepte der vertikal angeordneten und der verschachtelten Reso-
natoren werden in den folgenden Abschnitten erneut aufgegriffen. Der erste Ansatz
basiert auf einer mehrlagigen Patch-Antenne mit zwei übereinander angeordneten Pat-
ches (Vergleich Abb. 3.11(b)) und der zweite Ansatz kombiniert eine SIW- mit einer
Patch-Antenne in einem Resonator (Vergleich Abb. 3.11(c)).

3.2.1 Mehrlagige Patch-Antenne

Bei mehrlagigen Patch-Antennen werden die zusätzlichen Patches in der Regel nicht
aktiv gespeist, sondern parasitär gekoppelt. Um nun ohne die Verwendung von Diple-
xern die Nutzfrequenzbänder voneinander zu isolieren, muss jeder Patch individuell
angeregt werden. Entsprechend sind insgesamt vier Tore notwendig, je eines pro Po-
larisation und Frequenzband. Dafür eignet sich die Anregung mit vertikalen koaxialen
Speisungen. Im Gegensatz zur direkten Speisung mit Mikrostreifenleitungen (MSL)

(a) (b) (c)

Abbildung 3.11: Zwei Resonatoren in (a) horizontaler, (b) vertikaler und (c) verschach-
telter Anordnung als mögliche Konzepte für Antennen mit zwei Fre-
quenzbändern.
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oder die Anregung über gekoppelte Leitungen ist der Flächenbedarf bei einer koaxia-
len Lösung sehr gering. Sie erleichtert die Integration in den Gruppenstrahler und die
räumliche Trennung der einzelnen Speisungen. Zudem lässt sie sich in einem Standard
PCB-Prozess mittels Bohrungen und anschließender Galvanisierung realisieren und er-
fordert keine zusätzlichen Kupferlagen.

Entwurf und Fertigung

Eine entsprechend entworfene Antenne mit vier Toren ist in Abb. 3.12 gezeigt [74]. Der
gesamte Aufbau umfasst vier Kupferlagen. Auf der obersten Lage (L1) befindet sich der
für das 30 GHz-Band ausgelegte Patch und auf der zweiten Lage (L2) der Patch für das
20 GHz-Band. Letzterer besitzt in der Mitte einen quadratischen Ausschnitt, um die
Speisung für den oberen Patch hindurchführen zu können. Für eine verbesserte Isolation
zwischen den Frequenzbändern wird der Ausschnitt mit einem Via-Zaun umgeben.
Dieser reicht von der zweiten bis zur dritten Lage (L3), welche eine Massefläche mit
Ausschnitten (Anti-Pads) für die Speise-Vias ist. Sie trennt den restlichen Teil der
Antenne von der Speise-Lage (L4).

Beide Patches werden mit der TM10 beziehungsweise der TM01 für die horizontale
und vertikale Polarisation angeregt. Wie in Abb. 3.13 gezeigt, verändern der hinzuge-
fügte Ausschnitt und der Via-Zaun die Moden des 20 GHz-Patches. Um diesen Einfluss
gering zu halten, muss die Kantenlänge lcut des Ausschnittes möglichst klein gewählt
werden. Für die Kantenlänge wird ein Wert von 1,5 mm gewählt, wodurch der Einfluss
des Ausschnitts auf die Mode gering bleibt. Lediglich die Kantenlänge p20 des 20 GHz-
Patches muss vergrößert werden, um die gewünschte Mittenfrequenz beizubehalten.

Gleichzeitig führt dieser kleine Ausschnitt zu einer geringen Flexibilität bei der Posi-
tionierung der 30 GHz-Einspeisungen (v30) und somit auch bei der Anpassung im TX-
Band. Dies ist gut anhand der realisierten Antenne zu sehen, die später in Abb. 3.15
gezeigt wird. Der zur Verfügung stehende Platz für die Speisung wird innen durch die
Speisung der anderen Polarisation und außen durch den Via-Zaun begrenzt. Um dies
zu kompensieren und die Anpassung im Ka-Band zu verbessern, wird zwischen dem
30 GHz-Speise-Via und der 50 Ω-MSL ein λ/4 langes Leitungsstück mit einer Impedanz
von 25 Ω eingefügt (engl. quarter-wave impedance transformer). Da die Positionen der
20 GHz-Einspeisungen (v20) flexibel gewählt werden können, sind diese direkt mit der
50 Ω-MSL verbunden.
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Abbildung 3.12: Schematische Ansicht der Viertor-Patch-Antenne (a) in dreidimensio-
naler Explosionsansicht und (b) im Querschnitt.
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Abbildung 3.13: Betrag der elektrischen Feldstärke der TM10-Mode bei 20 GHz inner-
halb des Substrats des unteren Patches (a) ohne und (b) mit dem
Ausschnitt und den Vias bei Anregung an Tor 2.

Durch den Via-Zaun um den Ausschnitt herum ist die innere Kante des unteren
Patches direkt mit Masse verbunden und stellt somit das Bezugspotential für den
oberen Patch dar. Abb. 3.14 zeigt die E-Feld Verteilung im Querschnitt. Die Felder der
beiden Patches beeinflussen sich gegenseitig nur geringfügig. Dies gilt insbesondere für
die Felder an den abstrahlenden Kanten, welche maßgeblich das Strahlungsdiagramm
bestimmen.

Die Antenne wird unter der Verwendung des Substratmaterials Megtron 6 gefertigt.
Durch den sukzessiven Aufbau der Antenne können alle Bohrungen durchgehend ge-
fertigt werden und der Prozess vereinfacht sich im Vergleich zu Aufbauten mit Sack-
löchern. In Tabelle 3.4 sind die mit CST Microwave Studio optimierten Parameter
aufgeführt. Abb. 3.15 zeigt die einzelnen gefertigten Kupferlagen.
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Abbildung 3.14: E-Feld Verteilung in der xz-Ebene bei Anregung (a) des oberen
30 GHz-Patches an Tor 4 und (b) des unteren 20 GHz-Patches an Tor 2.
Die schwarzen Pfeile markieren die abstrahlenden Kanten.

Tabelle 3.4: Abmessungen der optimierten Zweiband-Patch-Antenne in (mm). Die Ab-
messungen sind in Abb. 3.15 auf der folgenden Seite eingezeichnet.

Parameter Wert Parameter Wert Parameter Wert
h1 0,4 p20 4,68 p30 2,25
h2 0,4 v20 1,63 v30 0,48
h3 0,1 d20 0,56 d30 0,5

dvia 0,3 w1 0,4 lcut 1,5
l1 1,3 w2 0,2
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(a)
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p30

p20
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Abbildung 3.15: Gefertigte Lagen: (a) Oberer Ka-Band Patch, (b) unterer K-Band
Patch, (c) die Massefläche mit den Ausschnitten für die Vias und (d)
das Speisenetz mit der Anpassstruktur.
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Messung

Abb. 3.16 zeigt ein Foto der hergestellten Antenne mit 2,92 mm-Steckverbinder von Ro-
senberger für die Messungen. Eine TRL-Kalibrierung wird in den rot hervorgehobenen
Referenzebenen durchgeführt. Die gemessenen und simulierten Reflexionskoeffizienten
werden in Abb. 3.17 verglichen. Sie zeigen eine gute Übereinstimmung. Die Reflexion
beträgt im unteren Band zwischen 19,75 und 20,35 GHz und im oberen Band zwischen
28,95 und 30,2 GHz weniger als −10 dB.

Abb. 3.18(a) zeigt die Kreuzkopplung, welche die Isolation zwischen den beiden An-
schlüssen des gleichen Bandes beschreibt. Aufgrund der Reziprozität sind S12 und S21

sowie S34 und S43 identisch. Die Kreuzkopplung liegt unter −15 und −25 dB im 20 GHz-
und 30 GHz-Band. Die Isolation zwischen dem Sende- und Empfangsband ist höher als
15 und 25 dB im 20 GHz- beziehungsweise 30 GHz-Nutzband, wie aus Abb. 3.18(b)
hervorgeht. Aufgrund der Reziprozität sind jeweils S13, S31 und S14, S41 identisch. Die
fehlenden Werte S23 = S14 und S24 = S13 ergeben sich aus der Symmetrie.

Abb. 3.19 zeigt das Achsenverhältnis (engl. axial ratio, AR) der linearen Polarisation,
welches in einer reflexionsarmen Antennenmesskammer gemessen wurde und den Un-
terschied zwischen der Ko-Polarisation und der Kreuzpolarisation darstellt. Abgesehen
von einigen Schwankungen aufgrund der geringen Messpegel stimmen die gemessenen
Ergebnisse gut mit den simulierten überein. Das AR der linearen Polarisationen beträgt
im K-Band mehr als 20 dB und im Ka-Band mehr als 30 dB.

Tor 1
(20 GHz)

Tor 4
(30 GHz)

Tor 2
(20 GHz)

Tor 3
(30 GHz)

Abbildung 3.16: Foto der gefertigten Antenne mit montierten Konnektoren. Die Refe-
renzebenen für die TRL-Kalibrierung sind in Rot markiert.
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Abbildung 3.17: Simulierte (- -) und gemessene (–) Reflexionskoeffizienten der An-
schlüsse des 20 GHz-Patches (S11, S22) und des 30 GHz-Patches (S33,
S44) in den in Abb. 3.16 gezeigten Referenzebenen.
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Abbildung 3.18: Simulierte (- -) und gemessene (–) Transmissionskoeffizienten (a) der
Kreuzpolarisation und (b) der Isolation zwischen dem K- und dem
Ka-Band ( 1

Sij
).
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Abbildung 3.19: Simuliertes (- -) und gemessenes (–) AR im (a) K- und (b) Ka-Band.

Abb. 3.20 zeigt die gemessenen und simulierten Strahlungsdiagramme bei den Mit-
tenfrequenzen. Sie sind symmetrisch zur Hauptstrahlrichtung und stimmen gut mit der
Simulation überein, abgesehen von einem leichten Unterschied in der Amplitude. Der
gemessene Antennengewinn ist aufgrund von Fertigungstoleranzen 0,5 dB kleiner als
der simulierte. Der Gewinn ist größer als 0 dBi für Schwenkwinkel bis 60◦ und erreicht
6,5 dBi und 4,5 dBi in Hauptstrahlrichtung im K- beziehungsweise Ka-Band.
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Abbildung 3.20: Simulierte (- -) und gemessene (–) Strahlungscharakteristik (a) bei
19,95 GHz und (b) bei 29,75 GHz in der xz-Ebene.
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3.2.2 SIW-Schlitz-Antenne mit integrierter Patch-Antenne

Im Folgenden wird versucht, zwei verschiedene Antennentypen nach Abb. 3.11(b) mit-
einander zu kombinieren, um eine für das verschachtelte Gitter geeignete Viertor-
Antenne zu erhalten. Als Grundlage dient eine SIW-Antenne. Diese Antennen sind
einfach zu integrieren, weisen geringe parasitäre Strahlungsverluste auf und sind auch
in SatCom Anwendungen zu finden [75–77].

Die in [76] beschriebene SIW-Antenne realisiert bereits zwei Frequenzen, allerdings
mit jeweils nur einer Polarisation und über eine unsymmetrische Geometrie. Um je-
weils zwei Polarisationen nutzen zu können, muss die Asymmetrie aufgelöst werden.
Das zweite Frequenzband wird anschließend durch die Integration der Patch-Antenne
hinzugefügt. Eine detaillierte Beschreibung liegt in [78] vor.

Entwurf und Simulation

Abb. 3.21 beschreibt den Entwurfsprozess der Antenne. Zu sehen ist eine SIW-Kavität
(a) (b)

(d) (c)

y

x

y

x

y

x

y

x

Abbildung 3.21: Entwicklung der SIW-Schlitz-Antenne mit integriertem Patch sowie
die Amplitude des E-Feldes.
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von oben mit einem oder mehreren Schlitzen und farbig markierten Vias zur Anre-
gung (rot für 30 GHz und blau für 20 GHz). Die Kavität ist mit Substrat gefüllt und
wird durch einen Via-Zaun begrenzt. Der Graph neben der SIW-Struktur skizziert die
Amplitude des E-Feldes im Substrat. Abb. 3.21(a) zeigt eine SIW-Schlitzantenne, die
mit der TE11-Mode angeregt wird. In der Mitte beim Feldmaximum befindet sich ein
Schlitz zur Abstrahlung.

Wird stattdessen, wie in Abb. 3.21(b) dargestellt, die TE12-Mode angeregt, gibt es
zwei betragsmäßige Feldmaxima. Entsprechend können zur Abstrahlung zwei Schlitze
verwendet werden, die nun nicht mehr mittig angeordnet sind, sondern sich in Richtung
des Randes der Kavität verschieben.

In Abb. 3.21(c) wird ein zweiter Speisepunkt für die TE21-Mode hinzugefügt. Über
zwei weitere Schlitze wird somit die zweite orthogonale linearen Polarisation angeregt.
Nun werden, wie in Abb. 3.21(d) gezeigt, zwei Speisungen für den in der Mitte ent-
standenen Patch hinzugefügt. Diese regen die TM10- und TM01-Mode des für 20 GHz
ausgelegten Patches an. Die Randbedingungen sind nicht durch den Kurschluss des
Via-Zauns gegeben, sondern entsprechen den einer offenen Leitung, wie es bei Patch-
Antennen üblich ist. Die zu dem in Abb. 3.21(d) gezeigten Aufbau zugehörigen E-Feld
Verteilungen bei Anregung der einzelnen Anschlüsse sind in Abb. 3.22 gezeigt.

Die Resonanzfrequenzen einer WSIW breiten und LSIW langen SIW-Kavität entspre-
chen näherungsweise denen einer mit einem Dielektrikum gefüllten Kavität in Hohllei-
tertechnologie mit einer effektiven Breite Weff und Länge Leff von [79]

Weff = WSIW − d2

0, 95p
(3.1a)

und

Leff = LSIW − d2

0, 95p
. (3.1b)

Dabei gibt d den Durchmesser der Vias und p den Mittenabstand der Vias an. Die
Abmessungen müssen angepasst werden, da der Via-Zaun, der die SIW-Kavität bildet,
keine perfekte Oberfläche wie eine Hohlleiterwand besitzt [23]. Mithilfe dieser Näherung
kann die Resonanzfrequenz einer beliebigen Mode in Abhängigkeit der Abmessung der
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Abbildung 3.22: Betrag der E-Feld Verteilung bei (a)-(b) 20 GHz und (c)-(d) 30 GHz
innerhalb des Antennensubstrats für beide Polarisationen. Das rote
Kreuz markiert das anregende Tor.

SIW-Kavität mit

fc(m, n) = c

2√
ϵr

√(
m

Weff

)2
+
(

n

Leff

)2
(3.2)

bestimmt werden. Dabei entspricht c der Lichtgeschwindigkeit im Vakuum und ϵr der
Permittivität des genutzten Substrates. Die natürlichen Zahlen m und n geben die
Ordnung der Mode an.

Für eine quadratische Kavität mit einer Resonanzfrequenz der TM12-Mode bezie-
hungsweise der TM21-Mode von 30 GHz ergibt sich eine Seitenlänge von jeweils 6 mm.
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Durch das Hinzufügen der Schlitze und der Speisungen wird die Resonanzfrequenz
beeinflusst, sodass eine weitere Optimierung der Kantenlänge erforderlich ist.

Die gesamte Antenne ist in Abbildung 3.23 gezeigt. Sie besteht aus drei Kupferlagen.
Auf der oberen Lage L1 befinden sich der Patch und die Schlitze. Die Schlitzbreite s

sollte näherungsweise der Höhe des Substrates h1 entsprechen, um eine gute Abstrah-
lung zu gewähren. Die Positionen der Speise-Vias v20 und v30 (eingezeichnet in der
später folgenden Abb. 3.25) bestimmen die Anpassung im jeweiligen Frequenzband.
Ihr Durchmesser dSp beträgt 0,2 mm. Sie werden durch Ausschnitte (Anti-Pads) in der
Massefläche (L2) mit einem Durchmesser von c20 beziehungsweise c30 zur Speise-Lage
(L3) geführt. Diese beinhaltet die Tore 1 und 2 für das 20 GHz-Signal sowie die Tore 3
und 4 für das 30 GHz-Signal.

Insgesamt besitzt die Antenne eine Höhe von 0,5 mm und kann aufgrund der geringen
Anzahl an Lagen in wenigen Prozessschritten hergestellt werden. Als Material wird
Megtron 6 verwendet.

Die simulierten S-Parameter dieser im Folgenden als Basis-Entwurf bezeichneten
Antenne sind in Abb. 3.24 gezeigt. Es wird eine Bandbreite von 640 MHz im unteren
und von 960 MHz im oberen Band erreicht. Die Isolation zwischen dem K- und dem
Ka-Band (S13, S14 beziehungsweise S23, S24) ist höher als 25 dB im 20 GHz-Nutzband.
Allerdings beträgt die Isolation im 30 GHz-Band nur 12 dB. Grund dafür ist die para-
sitäre Mode bei 27 GHz. Diese wird, wie in Abb. 3.26(a) gezeigt, von allen vier Toren
gleichermaßen angeregt und verringert somit die Isolation. Es erweist sich als schwie-
rig, diese parasitäre Mode mit Hilfe von Veränderungen des Resonanzraumes oder der
Kupferoberfläche zu beeinflussen, ohne eine der anderen gewollten Moden zu stören
und damit die Performanz der Antenne zu verschlechtern.

Stattdessen wird zur Verbesserung der Isolation die in Abb. 3.25 dargestellte Fil-
terstruktur mit den optimierten Werten aus Tabelle 3.5 hinzugefügt. Sie besteht aus
zwei kurzgeschlossenen Stichleitungen, die mit den Speiseleitungen verbunden sind. Die
Länge l der Stichleitungen ist so optimiert, dass das 30 GHz-Signal im unteren Band
unterdrückt wird. Ihre Breite verjüngt sich von wmin bis wmax. Um zusätzliche Vias
zu vermeiden, sind alle Stichleitungen direkt über dem Via-Zaun positioniert und das
Kurzschluss-Via ist ebenfalls Teil des Zaunes. Für die Kompensation der durch das
Filter verursachten Fehlanpassung, wird ein λ/4 Transformator der Breite w1 zu den
Einspeisungen des Patches hinzugefügt.
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Abbildung 3.23: SIW-Schlitz-Antenne mit integrierter Patch-Antenne (a) als dreidi-
mensionale Explosionszeichnung und (b) im Querschnitt.
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Abbildung 3.24: Simulierte Reflexions- und Transmissionskoeffizienten des Basis-
Entwurfs für eine Polarisation. Bei 27 GHz ist der Einfluss der Mode
erkennbar, welche die Isolation im 30 GHz-Band vermindert.

Tabelle 3.5: Abmessungen der Antenne mit der zusätzlich implementierten Filterstruk-
tur in (mm).

Parameter Wert Parameter Wert Parameter Wert
h1 0,4 v20 0,6 w1 0,35
h2 0,1 c20 0,6 w2 0,19
wp 3,49 dZaun 0,3 l 3,2
s 0,45 p 0,4 wmin 0,2

wsiw 6,96 v30 3,0 wmax 0,4
dSp 0,2 c30 0,5
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Abbildung 3.25: Speise-Lage mit implementierter Filterstruktur und angedeutetem
Via-Zaun. Die 20 GHz-Speisungen sind blau und die 30 GHz-
Speisungen rot markiert.
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Das Filter entkoppelt die Patch-Einspeisungen von der parasitären Mode, wie in
Abb. 3.26(b) gezeigt, und erhöht so die Isolation zwischen beiden Einspeisungen. Die
simulierten S-Parameter der Antenne mit integriertem Filter sind in Abb. 3.27 darge-
stellt. Die Isolation wird um mehr als 30 dB im 30 GHz-Band verbessert und übersteigt
jetzt 45 dB. Auf der anderen Seite sinkt die verfügbare Bandbreite auf 550 MHz im K-
Band. Um die Simulationen zu verifizieren, wird ein Prototyp der erweiterten Antenne
mit den in Tabelle 3.5 aufgeführten Parametern hergestellt.
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Abbildung 3.26: Betrag der E-Feld Verteilung bei 27 GHz (a) ohne und (b) mit imple-
mentierter Filterstruktur.
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Abbildung 3.27: Simulierte S-Parameter der Antenne mit zusätzlicher Filterstruktur
zur Verbesserung der Isolation.
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Messung

Eine TRL-Kalibrierung wird an den in Abb. 3.28 gezeigten Referenzebenen durch-
geführt. Die gemessenen und simulierten Reflexionskoeffizienten werden in Abb. 3.29
verglichen. Sie zeigen eine gute Übereinstimmung mit Ausnahme der Reflexion bei
24 GHz. Die Abweichung ist auf Fertigungstoleranzen zurückzuführen, da die Filter-
struktur sehr empfindlich auf Änderungen der Abmessungen reagiert. Die Abweichun-
gen haben jedoch nur eine geringe Auswirkung auf die Betriebsbänder. Die Antenne
weist eine −10 dB-Reflexionsbandbreite von 550 MHz im unteren und von 750 MHz im
oberen Frequenzbereich auf. Abb. 3.30 zeigt die Beträge der Übertragungskoeffizien-
ten. Die Kreuzpolarisation wird durch S12 im 20 GHz- und durch S34 im 30 GHz-Band
beschrieben. Sie ist kleiner als −35 beziehungsweise −30 dB. Die Isolation zwischen den
Bändern ist für benachbarte (S14 = S23) und gegenüberliegende Anschlüsse (S13 = S24)
unterschiedlich. Die gemessenen Werte stimmen mit den Simulationswerten überein.
Die Isolation übersteigt 25 dB im unteren und 45 dB im oberen Band.

Abb. 3.31 zeigt die simulierten und gemessenen Strahlungsdiagramme bei beiden
Mittenfrequenzen. Der gemessene Gewinn erreicht in Hauptstrahlrichtung im unteren
und oberen Band ein Maximum von 6,2 beziehungsweise 7,4 dBi und liegt höher als
0 dBi bis zu 60◦ außerhalb der Achsrichtung. Die Messung zeigt einige Schwankungen
in Abhängigkeit von der Strahlrichtung. Dies ist auf imperfekte Absorber in der als
reflexionsfrei angenommenen Messkammer zurückzuführen.

Darüber hinaus weicht der gemessene Gewinn in Hauptstrahlrichtung aufgrund von
Fertigungstoleranzen um 0,8 dB von der Simulation ab.

(a) (b)

Abbildung 3.28: Gefertigter Prototyp. (a) Messaufbau mit rot markierten Bezugsebe-
nen und (b) Kavität und Patch in Draufsicht.
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Abbildung 3.29: Simulierte (- -) und gemessene (–) Reflexionskoeffizienten des opti-
mierten Prototyps an den Anschlüssen des K-Band Patches (S11, S22)
und der Ka-Band Kavität (S33, S44).
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Abbildung 3.30: Simulierte (- -) und gemessene (–) Kreuzpolarisation im K- (S12)
und Ka-Band (S34) sowie die Isolation zwischen den Bändern (1/S13,
1/S13).
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Abbildung 3.31: Gemessene (–) und simulierte (- -) Strahlungsdiagramme in der xy-
Ebene bei (a) 20 GHz und (b) 30 GHz.

3.3 Vergleich und Fazit
In diesem Kapitel wurden drei verschiedene Antennenkonzepte vorgestellt, welche zwei
Polarisationen jeweils im K- und Ka-Band unterstützen. Im folgenden Abschnitt wer-
den die beiden Ansätze miteinander verglichen und der geeignetere Ansatz für die
Umsetzung eines Gruppenstrahlers bestimmt.

Tabelle 3.6 vergleicht die quantitativen Eigenschaften miteinander. Die Zweitor-
Antenne (Abschnitt 3.1) besitzt die größten Bandbreiten bei gleichzeitig geringem
Platzbedarf. Auf der anderen Seite ist insbesondere die Isolation im K-Band niedri-
ger und es ist mit zusätzlichen Verlusten durch die Diplexer zu rechnen. Nachteilig ist
zudem der komplexe Fertigungsprozess mit einer Aufbauhöhe von 1,75 mm, weswegen
dieser Ansatz nicht weiterverfolgt wird.

Tabelle 3.6: Vergleich der gezeigten Ansätze bezüglich Bandbreite (BW), Gewinn (G),
Isolation zwischen den Bändern (Isol.) und Kreuzpolarisation (XPol) im
K- (1) und Ka- (2) Band sowie der benötigten Fläche (A).

Antenne BW (GHz) G (dBi) Isol. (dB) XPol (dB) A (mm2)K Ka K Ka K Ka K Ka
2-Tor 1 1,6 - - 12 40 35 15 25

4-Tor (Patch) 0,6 1,25 6,5 4,5 15 25 20 25 25
4-Tor (SIW) 0,55 0,75 6,2 7,4 25 45 40 35 48,44
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Der Ansatz mit den ineinander verschachtelten Resonatoren (Unterabschnitt 3.2.2)
weist mit der Filter-Erweiterung die höchste Isolation sowohl innerhalb als auch zwi-
schen den Bändern auf. Des Weiteren ist der Antennengewinn im Ka-Band mit 7,4 dBi
vergleichsweise hoch und der Lagenaufbau mit nur drei Kupferlagen einfach. Allerdings
sind die verfügbaren Bandbreiten geringer als bei den anderen Ansätzen und halten die
erforderlichen 500 MHz nur knapp ein. Bei auftretenden Fertigungstoleranzen der An-
tennen innerhalb eines Gruppenstrahlers kann dies insbesondere im K-Band zu einer
Nutzbandbreite von weniger als 500 MHz führen. Ein weiterer Nachteil ist, dass diese
Antenne durch die Filterstruktur auf der Speiseseite zusätzlichen Platz beansprucht.

Der Ansatz mit den vertikal angeordneten Resonatoren in Form von Patches (Un-
terabschnitt 3.2.1) ist ein guter Kompromiss zwischen kompakter und einfach umzu-
setzender Fertigung und ausreichenden Werten hinsichtlich Bandbreite und Isolation.
In den folgenden Kapiteln wird daher dieser Ansatz verwendet, um erst einen passiven
Gruppenstrahler und im Anschluss einen aktiven Gruppenstrahler zu realisieren.

3.4 TX-Antenne
Um die Integration in eine einzige Apertur zu ermöglichen, werden für die reine TX-
Antenne die gleichen Substrathöhen verwendet. Die Antenne besitzt einen aktiv ge-
speisten Patch auf der inneren Lage und einen parasitär gekoppelten Patch auf der
äußeren Lage. Der parasitäre Patch bietet einen zusätzlichen Freiheitsgrad für die Op-
timierung der Anpassung und wird nicht zur Erweiterung der Bandbreite genutzt, da
die Nutzbandbreite durch die Zweiband-Antenne begrenzt wird.

Beide Antennen werden, wie in Abb. 3.32 gezeigt, nebeneinander angeordnet. Um
die gegenseitige Kopplung benachbarter Antennen zu reduzieren, wird ein Zaun aus
Vias hinzugefügt [80]. Der Zaun ist lSB beziehungsweise lDB breit und hat im Fal-
le der Zweiband-Antenne abgeschnittene Ecken, um auch diagonal in das Raster zu
passen. Die hinzugekommenen Parameter sind in Tabelle 3.7 aufgelistet. Die simulier-
ten S-Parameter sind in Abb. 3.33 gegeben. Die −10 dB-Reflexionsbandbreite beträgt
1,6 GHz und überdeckt die des Zweiband-Elementes. Die Isolation der Tore beträgt in
dem Frequenzbereich mehr als 20 dB. Aufgrund des einfachen Aufbaus wird die TX-
Antenne nicht gesondert hergestellt oder charakterisiert.
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Abbildung 3.32: Schematische Darstellung von der Zweiband-Antenne (links) und der
Einband-Antenne (rechts) und ihrer Anordnung im Gruppenstrahler.
Die Lage für die Konnektoren beziehungsweise die Verteilung (L4) ist
nicht gezeigt. Die Tore P1 und P2 bezeichnen die RX-Anschlüsse der
Zweiband-Antenne. Die Anschlüsse P3 und P4 sind in beiden Fällen
die TX-Anschlüsse.
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Tabelle 3.7: Abmessungen der TX-Antenne und der Via-Zäune in (mm).
Parameter Wert Erläuterung

lDB 6,4 Länge des Via-Zauns um die Zweiband-Antenne (DB)
lSB 3,6 Länge des Via-Zauns um die Einband-Antenne (SB)
wcpl 2,1 Breite des parasitär gekoppelten Patches (SB)
wact 1,75 Breite des gespeisten Patches (SB)
vSB 0,45 Abstand der Speise-Vias zum Mittelpunkt (SB)
dfen 0,3 Durchmesser der Vias im Zaun

h1, h2 0,4 Höhe des Substrates unter Lage L1 und L2
h3 0,1 Höhe des Substrates unter Lage L3
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Abbildung 3.33: Simulierte S-Parameter der TX-Antenne.



Passiver Gruppenstrahler für
RX/TX-Integration 4

Nachdem in dem vorigen Kapitel geeignete Antennen entwickelt wurden, erfolgt nun
die Einbettung in einen Gruppenstrahler mit dem beschriebenen RX/TX-Integrations-
Konzept. Dabei ist zu erwarten, dass sich die im Gruppenstrahler integrierten Antennen
anders verhalten als im isolierten Zustand. Grund dafür ist die gegenseitige Kopplung.
Um diese genauer zu untersuchen, wird in diesem Kapitel ein passiver Gruppenstrah-
ler realisiert [81]. Im Gegensatz zum aktiven phasengesteuerten Gruppenstrahler wird
dabei auf die Amplituden- und Phasensteuerung verzichtet. Entsprechend sind auch
kein Verteilnetztwerk und Kühlsystem erforderlich.

Bei dem passiven Gruppenstrahler werden die hochfrequenten (HF) Signale im K-
und Ka-Band direkt an den Antennenanschlüssen gemessen, welche in einem aktiv
betriebenen System in der Regel nicht direkt zugänglich sind. Dabei verläuft die Mes-
sung an den Anschlüssen jeder Antenne sequenziell, während die anderen Antennen
reflexionsfrei abgeschlossen sind. Die gemessenen S-Parameter und Strahlungscharak-
teristiken werden anschließend verwendet, um das Verhalten eines simultan gespeisten
Gruppenstrahlers zu berechnen. Mit diesen Erkenntnissen kann eingeschätzt werden,
ob sich der Antennenentwurf für die Umsetzung eines aktiven Gruppenstrahlers eignet.

4.1 Gegenseitige Kopplung der Antennen
Die gegenseitige Kopplung in Gruppenstrahlern beschreibt den Energieaustausch zwi-
schen den Antennen und verändert deren Charakteristiken. Dies ist für den Sendefall in
Abb. 4.1 schematisch anhand eines linearen Gruppenstrahlers mit drei Einzelstrahlern
dargestellt. In Abb. 4.1(a) wird die Antenne im isolierten Zustand betrachtet, wie zum
Beispiel im vorigen Kapitel.

56
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Abbildung 4.1: Einfluss der gegenseitigen Kopplung auf die Eingangimpedanz und die
Strahlungscharakteristik einer Antenne im (a) isolierten Fall, (b) pas-
siven Gruppenstrahler und (c) simultan betriebenen aktiven Gruppen-
strahler mit den Wellengrößen ai, bi.

Der nächste Schritt ist die Charakterisierung einer in einen Gruppenstrahler einge-
betteten Antennen. Wie in Abb. 4.1(b) vereinfacht dargestellt, wird dafür die mittlere
Antenne angeregt, während alle anderen Antennen reflexionsfrei abgeschlossen sind.
Dieser Zustand wird als passiv bezeichnet, da nicht der gesamte Gruppenstrahler si-
multan betrieben wird und keine aktiven Bauteile für den Aufbau erforderlich sind.

Durch die gegenseitige Kopplung führt die eingespeiste Leistung a2 dazu, dass ein Teil
der abgestrahlten Leistung von den benachbarten Antennen aufgenommen wird und
dort eine Leistung b1 beziehungsweise b3 induziert, die im Widerstand umgesetzt wird.
Ein anderer Teil der Energie wird reflektiert und führt zu weiteren sich überlagernden
Feldern. Die in diesem Fall gemessene passive Eingangsimpedanz unterscheidet sich nur
geringfügig von der Eingangsimpedanz der Antenne im isolierten Zustand, während sich
die Strahlungscharakteristik durch die zusätzlichen Felder verändert [14, Kap. 8.7.1].

Anders ist es in dem in Abb. 4.1(c) dargestellten Fall, bei dem alle Antennen simul-
tan angeregt werden. Dies entspricht dem in Kapitel 5 beschriebenen aktiven Gruppen-
strahler. Die abgestrahlten Felder und induzierten Ströme aller gekoppelten Antennen
überlagern sich in Abhängigkeit der angeregten Phase. Diese ist in einem phasenge-
steuerten Gruppenstrahler unterschiedlich für die verschiedenen Schwenkrichtungen θS

und ΦS. Entsprechend sind auch die aktiven Eingangsimpedanzen beziehungsweise die
aktiven Reflexionsfaktoren vom Schwenkwinkel anhängig. Im Gegensatz dazu verän-
dert sich die Strahlungscharakteristik der mittleren Antenne im Vergleich zum passiven
Fall nicht, auch wenn sie nicht mehr direkt messbar ist. Sie tritt nur überlagert mit
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den Feldern aller Antennen auf. Daraus ergibt sich, dass neben dem aktiven Reflexi-
onsfaktor auch die Strahlungscharakteristik eines aktiv betriebenen Gruppenstrahlers
aus den Messergebnissen des passiven Aufbaus berechnet werden kann [82, 83].

4.2 Oberflächenwellen
Eine Besonderheit von Antennen und Gruppenstrahlern auf dielektrischen Substra-
ten ist das Auftreten von sogenannten Oberflächenwellen (engl. surface waves). Diese
klingen in z-Richtung exponentiell ab und wandern stattdessen in x- beziehungsweise
y-Richtung entlang des Substrates. Auf diese Weise tragen sie nicht zur beabsichtig-
ten Abstrahlung bei und erhöhen stattdessen die gegenseitige Kopplung zwischen den
Antennen. Dadurch verschlechtert sich insbesondere die RX-Performanz im Vollduplex-
Betrieb, da sich das Rauschen des TX-Pfades verstärkt auf den RX-Pfad auswirkt. Er-
reichen die Oberflächenwellen den Rand des Substrates, entsteht außerdem eine para-
sitäre Abstrahlung in den freien Raum, die das Strahlungsdiagramm zusätzlich negativ
beeinflussen kann [84, Kap. 6].

Die Oberflächenwellen entstehen, wenn ein Teil der in die Patches gespeisten Leis-
tung in die Oberflächenwellen koppelt. Der Anteil ist von dem Elementabstand (dx),
dem verwendeten Substratmaterial (ϵr), der Substrathöhe (hsub) und den eingestellten
Schwenkwinkeln (θS, ΦS) anhängig. Insbesondere für Gruppenstrahler mit einer gemein-
samen RX/TX-Apertur können Oberflächenwellen eine Herausforderung darstellen, da
häufig große Substrathöhen verwendet werden, was das Auftreten der Oberflächenwel-
len begünstigt [85]. Ein vereinfachter Lagenaufbau eines Gruppenstrahlers aus Patch-
Antennen mit einer Substratlage über einer Massefläche ist in Abb. 4.2 gezeigt.

x

z
ϵ0 ϵr

ϵ0

Massefläche

hsub

dx

Oberflächenwellen

Substrat

Abbildung 4.2: Vereinfachte Darstellung eines Gruppenstrahlers aus Patch-Antennen.
Die gewünschte Abstrahlung ist in Schwarz, die parasitäre Abstrahlung
aufgrund der Oberflächenwellen in Rot angedeutet.
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Im extremen Fall kann es für bestimmte Schwenkwinkel zur vollständigen Auslö-
schung der gewünschten Abstrahlung kommen [86]. Das Strahlungsdiagramm weist
entsprechend eine Nullstelle auf. Gleichzeitig steigt der Eingangsreflexionsfaktor an.
Dieses Phänomen wird als Abtastblindheit (engl. scan blindness) bezeichnet und tritt
auf, wenn die Ausbreitungskonstante βGS der vom Gruppenstrahler abgestrahlten Wel-
le der Ausbreitungskonstante βSW der Oberflächenwellen entspricht. Um den Einfluss
der Oberflächenwellen gering zu halten und Abtastblindheit im gewünschten Schwenk-
bereich auszuschließen, werden im Folgenden die entsprechenden Parameter und ihr
Einfluss untersucht.

Abb. 4.3 zeigt die Ausbreitungskonstante der Oberflächenwellen für das Substrat
Megtron 6 für verschiedene Substrathöhen, normiert auf die Freiraumwellenzahl k0. Der
Verlauf ergibt sich aus den numerischen Lösungen der in [87, Kap. 3.6] beschriebenen
transzendenten Gleichungen. Vor allem die TM0-Mode ist von Bedeutung, da diese
bei jeglicher Substrathöhe hsub angeregt werden kann. Moden höherer Ordnungszahl
treten erst ab bestimmten Substrathöhen auf. Die als nächstes auftretende Mode ist die
TE1-Mode bei einer Substrathöhe von 0,15/λ, was bei 30 GHz einer Höhe von 1,5 mm
entspricht.
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Abbildung 4.3: Ausbreitungskonstante βSW von Oberflächenwellen für die ersten drei
TMn-Moden (n=0,1,2)(–) und TEm-Moden (m=1,2,3)(- -) im Substrat
(Megtron 6, ϵr = 3, 62) für verschiedene Substrathöhen.
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Mit der in [86] gegebenen Definition der Ausbreitungskonstante des Gruppenstrah-
lers lässt sich für periodische Gruppenstrahler auf rechteckigem Gitter vereinfacht der
Schwenkwinkel berechnen, bei dem βGS = βSW gilt und somit Abtastblindheit auftritt.
Abb. 4.4 zeigt diesen berechneten Winkel in Abhängigkeit der Substrathöhe.

Um Abtastblindheit von vornherein zu vermeiden, wird für den Gruppenstrahler ein
Elementabstand von der halben Freiraumwellenlänge gewählt und eine Substrathöhe
von 1 mm nicht überschritten. Damit können Schwenkwinkel bis zu 60◦ realisiert wer-
den. Dies ist ausreichend, da die Strahlungscharakteristik der Antennenelemente für
größere Winkel einen niedrigen Gewinn aufweist und damit den realisierbaren Schwenk-
bereich begrenzt.

Alternativ können Maßnahmen zur Unterdrückung von Oberflächenwellen ergriffen
werden. Das kann durch das Einfügen von Substratkernen mit geringerer Permittivi-
tät oder Kurzschluss-Vias in die Antennengeometrie [88], zusätzlichen Metall-Streifen,
verlustbehafteten Beschichtungen [89] oder resonanten Strukturen [90, 91] erfolgen.
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Abbildung 4.4: Schwenkwinkel in Abhängigkeit der Substrathöhe für Megtron 6
(ϵr = 3, 62), bei dem Abtastblindheit auftritt. Der Kreis markiert den
gewählten Elementabstand und die maximale Substrathöhe.



4.3 Untersuchte Antennen und Herstellung 61

4.3 Untersuchte Antennen und Herstellung
Für die Messung der S-Parameter und Strahlungscharakteristiken der beiden Anten-
nentypen werden zwei passive 5×5 Gruppenstrahler verwendet. Ein Aufbau dient zur
Charakterisierung der RX/TX-Antenne und der andere zu der der TX-Antenne. Die
entsprechende Antenne befindet sich jeweils im Zentrum des Gruppenstrahlers. Da-
bei werden nur die Transmissionkoeffizienten zwischen der mittleren Antenne und den
direkt angrenzenden Antennen ermittelt. Die gegenseitige Kopplung mit weiter entfern-
ten Antennen ist geringer und hat einen vernachlässigbaren Einfluss [92]. Die äußeren
Antennen sind mit oberflächenmontierten (engl. surface mount devices, SMD) Wider-
ständen abgeschlossen und dienen zur Reduktion der Randeffekte.

Aufgrund des geringen Elementabstands und des daraus resultierenden Platzman-
gels können nicht alle Tore mit Konnektoren verbunden werden. Um die Anzahl der
notwendigen Konnektoren zu reduzieren, werden die in Abb. 4.5 gezeigten Symmetrie-
ebenen ausgenutzt. Dadurch ist es ausreichend, eine angrenzende Einband-Antenne,
sowie die RX- und TX-Tore einer angrenzenden Zweiband-Antenne zu berücksichti-
gen. Zusätzlich werden nur bei der zentrierten Antenne beide Polarisationen gemessen,
bei den umliegenden Antennen lediglich die VP-Anschlüsse. Entsprechend werden nur
die in Abb. 4.5 farblich hervorgehobenen Antennen mit Konnektoren verbunden. Alle
übrigen Anschlüsse sind mit SMD-Widerständen abgeschlossen.

(a) (b)

Abbildung 4.5: Schematische Darstellung der Gruppenstrahler zur Charakterisierung
(a) der Zweiband- und (b) der Einband-Antenne mit eingezeichneten
Symmetrieebenen. Die farblich hervorgehobenen Antennen sind mit
Anschlüssen versehen.
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Die Auswirkung der Lage der Tore wird vernachlässigt. Simulationen zeigen, dass
die Ausrichtungen der Antennen und die damit verbundenen Positionen der Tore nur
einen geringfügigen Einfluss auf die gegenseitige Kopplung haben. Zudem werden für
die Messungen jene Tore verwendet, die eine geringe Distanz zueinander besitzen und
damit eine höhere gegenseitige Kopplung aufweisen.

Die gefertigten und bestückten Gruppenstrahler sind in Abb. 4.6 gezeigt. Sie be-
stehen aus den in Abb. 3.32 gezeigten Antennenlagen und einer vierten Lage für die
Konnektoren und Widerstände. Für die Zweiband-Antenne sind die Tore mit P1 und P2
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Abbildung 4.6: Ansicht (oben) der Antennenlage und (unten) der Lage mit den Kon-
nektoren und Widerständen des hergestellten Gruppenstrahlers mit der
Bezeichnung der Antennen und Tore zur Charakterisierung (a)-(b) der
Zweiband- und (c)-(d) der Einband-Antenne.
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für das K-Band und mit P3 und P4 für das Ka-Band bezeichnet. Die Einband-Antenne
besitzt nur die Tore P3 und P4 für das Ka-Band. Darüber hinaus sind ein Tor einer
benachbarten Einband-Antenne (P5) sowie ein RX-Tor (P6) und ein TX-Tor (P7) einer
benachbarten Zweiband-Antenne mit Konnektoren verbunden. Mit diesen Aufbauten
lassen sich alle erforderlichen S-Parameter ermitteln. Eine Übersicht darüber, welche
S-Parameter gemessen werden und welche sich aus der Symmetrie ergeben, befindet
sich im Anhang A.

4.4 Messung
Die Messungen der S-Parameter und der Strahlungscharakteristiken werden in der
Antennenmesskammer durchgeführt. Die Konnektoren werden über Verbindungskabel
entweder mit dem Vektor-Netzwerkanalysator (VNA) verbunden oder reflexionsfrei
abgeschlossen. Eine Kalibrierung mit vier Standards (engl. thru, open, short, match,
TOSM) verschiebt die Reflexionsebene in die in Abb. 4.7 dargestellte Ebene der Ver-
bindungskabel.

Zusätzlich wird durch die Betrachtung des entsprechenden Zeitfensters (engl. ti-
me gating) der Einfluss der Verbindungskabel eliminiert [93]. Dafür werden die S-
Parameter aus dem Frequenzbereich in den Zeitbereich umgewandelt, um die Impul-

TOSM
time gating

Abschluss-Widerstand

Abbildung 4.7: Messaufbau mit der rot markierten Referenzebene für die TOSM-
Kalibrierung und der grün gekennzeichneten Ebene für die zeitliche
Kalibrierung.
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santwort zu erhalten. Von der Impulsantwort wird dann der Zeitbereich ausgeblen-
det, der die von den Verbindungskabeln und Konnektoren verursachten Reflexionen
beinhaltet. Die reduzierte Impulsantwort wird wieder zurück in den Frequenzbereich
transformiert, um die von den parasitären Reflexionen befreiten S-Parameter des Grup-
penstrahlers zu erhalten.

Die gemessenen und simulierten Ergebnisse der Zweiband-Antenne werden in Abb. 4.8
miteinander verglichen. Die Reflexionskoeffizienten zeigen eine gute Übereinstimmung
mit der Simulation. Die −10 dB-Reflexionsbandbreite erreicht 0,7 GHz im unteren Band
und 1,5 GHz im oberen Band. Bei den Transmissionskoeffizienten treten geringe Abwei-
chungen zwischen Messung und Simulation auf, welche auf geringere Leistungspegel,
Fertigungstoleranzen und den Einfluss der Steckverbinder und Verbindungskabel zu-
rückzuführen sind.
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Abbildung 4.8: Simulierte (- -) und gemessene (–) Reflexions- und Transmissionskoeffi-
zienten des Zweiband-Prototyps von der zentrierten Antenne im Bezug
auf (a) die zentrierte Antenne selbst, (b) die benachbarte Einband-
Antenne und (c) das RX-Tor beziehungsweise (d) das TX-Tor der dia-
gonal benachbarten Zweiband-Antenne.
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Die Beobachtungen der gemessenen Transmissionskoeffizienten lassen sich wie folgt
zusammenfassen:

• die Isolation zwischen dem RX- und dem TX-Tor einer Zweiband-Antenne (S42)
ist mit minimal 19,5 dB am niedrigsten,

• die Isolation zwischen den RX-Toren von benachbarten Zweiband-Antennen (S62)
beträgt mindestens 20 dB,

• die Isolation zwischen dem TX-Tor einer Zweiband-Antenne und einer benach-
barten TX-Antenne (S54) beträgt ebenfalls mindestens 20 dB,

• die Isolation zwischen dem RX-Tor einer Zweiband-Antenne und einer benach-
barten TX-Antenne (S52) beträgt 23 dB im K-Band und 29 dB im Ka-Band,

• die Kreuzkopplung und alle anderen nicht gezeigten Transmissionskoeffizienten
betragen im gesamten Messbereich weniger als −30 dB.

Abb. 4.9 vergleicht die gemessenen und die simulierten Ergebnisse für die Einband-
Antenne. Diese zeigen ebenfalls eine gute Übereinstimmung. Die −10 dB-Reflexions-
bandbreite beträgt 1,6 GHz und reicht von 28,6 bis 30,2 GHz. Sie deckt somit den
gesamten Frequenzbereich der RX/TX-Antenne ab. Die Messergebnisse der Trans-
missions- und Reflexionskoeffizienten lassen sich wie folgt zusammenfassen:

• die Isolation zwischen einer Einband-Antenne und dem RX-Tor einer benachbar-
ten Zweiband-Antenne (S64) beträgt mindestens 22 dB im K-Band und 30 dB im
Ka-Band,

• die Isolation zwischen einer Einband-Antenne und dem TX-Tor einer benachbar-
ten Zweiband-Antenne (S74) beträgt mehr als 35 dB im K-Band und 22,5 dB im
Ka-Band,

• die Isolation zwischen diagonal benachbarten Einband-Antennen beträgt mindes-
tens 30 dB,

• die Kreuzkopplung und alle anderen nicht gezeigten Transmissionskoeffizienten
betragen im gesamten Messbereich weniger als −30 dB.
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Abbildung 4.9: Simulierte (- -) und gemessene (–) Reflexions- und Transmissionsko-
effizienten des Einband-Prototyps von der zentrierten TX-Antenne im
Bezug auf (a) die zentrierte Antenne selbst, (b) die diagonal benachbar-
te TX-Antenne und (c) das RX-Tor beziehungsweise (d) das TX-Tor
der horizontal und vertikal benachbarten Zweiband-Antennen.

Abb. 4.10 zeigt die gemessenen und simulierten Strahlungsdiagramme der Zweiband-
Antenne bei beiden Mittenfrequenzen, wenn alle anderen Antennen reflexionsfrei ab-
geschlossen sind. Die Ko-Polarisation ist in Blau dargestellt, die Kreuzpolarisation in
Rot. Mit Ausnahme von Abweichungen bei großen Winkeln stimmen die Messungen
gut mit der Simulation überein. Der gemessene Gewinn in Hauptrichtung weicht von
dem simulierten um etwa 1 dB ab und erreicht 4,2 dBi (TX) und 4,5 dBi (RX). Die
gemessene Kreuzpolarisation ist mindestens 21 dB (TX) und 18 dB (RX) niedriger.

Die Strahlungsdiagramme der Einband-Antenne in der xz- und yz-Ebene sind in
Abb. 4.11 dargestellt. Beide weisen eine hohe Symmetrie und einen Gewinn von 4,4 dBi
in Hauptrichtung auf. Die Kreuzpolarisation ist für alle Winkel um mindestens 20 dB
niedriger.
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Abbildung 4.10: Gemessene (–) und simulierte (- -) Strahlungsdiagramme der in den
Gruppenstrahler integrierten Zweiband-Antenne für VP sowie die
Kreuzpolarisation (rot) in der xz-Ebene für (a) TX und (b) RX.
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Abbildung 4.11: Gemessene (–) und simulierte (- -) Strahlungsdiagramme der in
den Gruppenstrahler integrierten Einband-Antenne für VP sowie die
Kreuzpolarisation (rot) in der (a) xz-Ebene und (b) yz-Ebene.

Die Messergebnisse decken sich insgesamt gut mit den Ergebnissen aus der Simula-
tion und die S-Parameter weisen auf eine gegenseitige Kopplung hin, wie sie auch bei
vergleichbaren passiven Gruppenstrahlern auftritt [39, 47].

4.5 Berechnung des aktiven Verhaltens
Bei der Charakterisierung von passiven Gruppenstrahlern werden herkömmliche S-
Parameter Smn gemessen, indem jeweils ein Tor sequenziell angeregt wird (an ̸= 0)
während die anderen reflexionsfrei abgeschlossen sind (ak = 0 für ∀k ∈ N, k ̸= n).
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Entsprechend folgt für die Transmissionskoeffizienten von Antenne n zu m

Smn = bm

an

∣∣∣∣∣
ak=0,k ̸=n

. (4.1)

Für einen simultan angeregten Gruppenstrahler verändern sich die Reflexionsfaktoren
Smm und die Strahlungscharakteristiken in Abhängigkeit der gegenseitigen Kopplung
zwischen den Antennen. Die gezeigten Messergebnisse werden im Folgenden verwendet,
um das Verhalten eines entsprechend simultan angeregten aktiven Gruppenstrahlers zu
berechnen.

Aktiver Reflexionskoeffizient

Der aktive Reflexionskoeffizient Γa
m der m-ten Antenne eines eindimensionalen Grup-

penstrahlers mit M Antennen, welcher mit uniformer Amplitude angeregt wird, be-
rechnet sich in Hauptstrahlrichtung zu [84]

Γa
m =

M∑
i=1

Smi. (4.2)

Für die Anregung mit unterschiedlichen Amplituden ai erweitert sich der Ausdruck zu
[94]

Γa
m = 1

am

M∑
i=1

Smi · ai. (4.3)

Werden die Antennenelemente für das Schwenken der Hauptkeule lediglich mit Phasen-
versätzen betrieben, müssen die Parameter ortsabhängig und phasengewichtet überla-
gert werden. Für einen linearen Gruppenstrahler lässt sich der aktive Reflexionskoeffi-
zient in Abhängigkeit des Schwenkwinkels θS mit

Γa
m(θS) = ej k m d sin(θS) ·

M∑
i=1

Smi e−j k i d sin(θS) (4.4)

beschreiben [82]. Dabei sind k die Wellenzahl und d der Abstand zwischen den An-
tennen. Für einen planaren Gruppenstrahler mit der in Abb. 2.1 gezeigten Anordnung
wird die Formel erweitert, um auch das Schwenken in y-Richtung um den Winkel ϕS
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beschreiben zu können:

Γa
m(θS, ϕS) = ej m (dx sin(θS)+dy sin(ϕS)) ·

M ·N∑
i=1

Smi e−j k i (dx sin(θS)+dy sin(ϕS)). (4.5)

Die mit dem aktiven Reflexionskoeffizienten beschriebene Fehlanpassung führt zu
einer Reduzierung des realisierten Gewinns, welche sich mit der Formel [95]

Gred(θS, ΦS) = 1− | Γa(θS, ΦS) |2 (4.6)

berechnen lässt.
Die Simulations- und Messergebnisse ergeben für den gezeigten Versuchsaufbau einen

maximalen aktiven Reflexionskoeffizienten von −8 dB im Bereich |θS| < 60◦ sowohl für
die Zweiband- als auch für die Einband-Antenne. Dies führt zu einer Reduktion des
Gewinns von maximal 1 dB im Schwenkbereich.

Aktive Strahlungscharakteristik

Unter Vernachlässigung der gegenseitigen Kopplung ergibt sich nach (2.9) die Strah-
lungscharakteristik eines simultan angeregten Gruppenstrahlers aus der Multiplikation
des Gruppenfaktors mit der Strahlungscharakteristik der Einzelantennen. Um die ge-
genseitigen Kopplung zu berücksichtigen, wird letztere durch die sogenannte aktive
Einzelstrahler-Charakteristik (engl. active element pattern) ersetzt [82, 96]. Die ent-
sprechenden Charakteristiken sind die in Abb. 4.10 und 4.11 gezeigten Strahlungsdia-
gramme. Sie beinhalten die Auswirkungen der gegenseitigen Kopplung der Antennen
und ihre Positionierung innerhalb des Gruppenstrahlers.

Um die Charakteristik eines simultan angeregten Gruppenstrahlers zu berechnen,
werden diese Strahlungsdiagramme entsprechend der Gruppenstrahler-Architektur über-
lagert. Randeffekte werden nicht berücksichtigt, sodass die Berechnung für Anordnun-
gen mit einer großen Anzahl an Antennenelementen genauer ist.

Abb. 4.12 und 4.13 zeigen das aus den Messwerten berechnete aktive Verhalten für
verschiedene Schwenkwinkel des 5×5 Gruppenstrahlers aus Abb. 4.6(a) für den Sende-
und den Empfangsfall. Der Gruppenstrahler besteht demnach aus zwölf Einband- und
dreizehn Zweiband-Antennen.

Für den Sendefall wird ein Gewinn von 17 dBi in Hauptrichtung erreicht. Er fällt
entsprechend cos(θ) ab und erreicht 14,7 dBi bei θS = 50◦. Für den Empfangsfall ist der
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Gewinn in Hauptstrahlrichtung aufgrund der geringeren Anzahl an Antennen um 3 dB
niedriger. Zu höheren Schwenkwinkeln nimmt der Gewinn mit cos1,1(θ) ab und erreicht
11,4 dBi bei θS = 50◦. Die höhere Keulenbreite im RX-Betrieb ist auf die geringere
Antennenanzahl und den geringeren Elementabstand zurückzuführen. Während die
TX-Elemente λ/2 sowohl in der xz- als auch in der yz-Ebene voneinander entfernt
sind, beträgt der Abstand zwischen benachbarten RX-Elementen nur λ/3.

Die Ergebnisse belegen, dass sich die entwickelten Antennen mit dem vorgestellten
Integrationskonzept für die Herstellung eines aktiven Gruppenstrahlers eignen. Um die
minimale Größe für eine robuste Umsetzung des aktiven Aufbaus festzulegen, werden
im folgenden Abschnitt statistische Fehler in der Anregung untersucht.
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Abbildung 4.12: Berechneter aktiver Gewinn des 5×5 Gruppenstrahlers bei verschie-
denen Schwenkwinkeln für TX (25 Elemente) in der xz-Ebene.
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Abbildung 4.13: Berechneter aktiver Gewinn des 5×5 Gruppenstrahlers bei verschie-
denen Schwenkwinkeln für RX (13 Elemente) in der xz-Ebene.

4.6 Statistische Fehler in der Anregung
Aktiv betriebene Gruppenstrahler weisen aufgrund von Fertigungstoleranzen und dis-
kreten Stellwerten Phasen- und Amplitudenfehler auf. Diese reduzieren den Gewinn
in Hauptstrahlrichtung, sowie die Genauigkeit der Strahlschwenkung und heben das
SLL an [95]. Das quadratische Mittel (engl. root mean square, RMS) der Erhöhung des
SLL ∆SLL (engl. residual sidelobe level) relativ zur Hauptkeule berechnet sich für ein
gleichförmiges quadratisches Gitter mit [97]

∆SLL =

√√√√√
 ϕ̄2 + δ̄2

Ages

, (4.7)

wobei ϕ̄2 und δ̄2 die Varianzen der Normalverteilung für den Phasen- beziehungsweise
Amplitudenfehler sind. Diese Gleichung zeigt, dass der Fehler geringer wird, je größer
der Gruppenstrahler ist. Abb. 4.14 verdeutlicht dies anhand eines Phasenfehlers (RMS)
von 5◦ und eines Amplitudenfehlers (RMS) von 0,5 dB. Dies sind die Einstellgenauig-
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Abbildung 4.14: Erhöhung des SLL relativ zur Hauptkeule aufgrund verschiedener
Phasen- und Amplitudenfehler (RMS) für verschieden große eindi-
mensionale Gruppenstrahler.

keiten, welche die Strahlformer-Chips des im folgenden Kapitel beschriebenen aktiven
Aufbaus bieten. Selbst für Gruppenstrahlern mit nur zehn Elementen und doppelt so
hohen Fehlern erhöht sich das SLL nur um 1,4 dB. Der Einfluss auf das SLL kann
entsprechend vernachlässigt werden.

Das Verhältnis von der fehlerbehafteten Direktivität Derr zur Direktivität eines feh-
lerfreien Gruppenstrahlers D0 berechnet sich mit [98]

Derr

D0
= 1

1 + ϕ̄2 + δ̄2
. (4.8)

Diese Verschlechterung ist unabhängig von der Anzahl der Elemente und hängt nur von
der Varianz des Phasen- und Amplitudenfehlers ab. Abb. 4.15 zeigt diese Abhängigkeit
graphisch. Für durchschnittliche Phasenfehler von 10◦ und Amplitudenfehlern von 2 dB
verringert sich die Direktivität um 10 %. Da die Direktivität die Obergrenze für den
Gewinn darstellt, verringert sich dieser entsprechend [97].

In der praktischen Anwendung ist es auch möglich, dass ein oder mehrere Elemente
ganz ausfallen. Für einen gleichmäßig angeregten Gruppenstrahler mit einem Anteil
von 1 − k ausgefallenen Elementen, wobei k < 1 ist, ergibt sich eine Reduzierung
der Hauptkeule von k2 im Vergleich zu einem Gruppenstrahler ohne Fehler [98]. Das
bedeutet, dass sich das Maximum der Hauptkeule um 10 % verringert, wenn 5 % der
Elemente einen totalen Ausfall erleiden.
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Abbildung 4.15: Degradierung der normierten Direktivität über (a) dem Phasenfehler
und (b) dem Amplitudenfehler.

Insgesamt zeigt sich, dass bereits ein Gruppenstrahler mit nur zehn Elementen robust
hinsichtlich zufälliger fehlerhafter Phasen- und Amplitudeneinstellungen und einzelner
ausfallender Elementen ist.
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Gruppenstrahlers 5

Basierend auf den bisherigen Ergebnissen beschreibt dieses Kapitel die Realisierung und
Charakterisierung eines aktiven Gruppenstrahlers [99, 100]. Dabei stehen die verwen-
deten Antennenelemente und ihr Verhalten innerhalb des Gruppenstrahlers im Vorder-
grund. Da der Gruppenstrahler Anschluss-Komponenten außerhalb der Gitterstruktur
besitzt, ist er nicht modular skalierbar. Wegen der geringen Größe wird keine Küh-
lung benötigt. Es wird im Anschluss ein Ausblick auf einen modularisierbaren aktiven
Gruppenstrahler mit geeignetem Kühlkonzept gegeben.

5.1 Aufbau und Fertigung
Abb. 5.1 zeigt das Blockdiagramm des aktiven Gruppenstrahlers. Er besteht aus acht
TX- und acht RX/TX-Antennen mit jeweils zwei linearen Polarisationen. Die verwen-
deten Antennen entsprechen denen aus dem passiven Aufbau in Kap. 4 und auch die
Gitterstruktur wird beibehalten (dTX = 5 mm und dRX = 7,07 mm). Für die Einstel-
lung der Phasen und Amplituden werden zwei RX- und vier TX-Strahlformer-Chips
mit jeweils acht Kanälen verwendet. Diese sind mit dem TX-Eingang beziehungsweise

16 RX Kanäle

32 TX Kanäle
1:2

1:2

1:2

2:1RX

TX

4 TX
BF

2 RX
BF 8 TX/RX-Antennen

8 TX-AntennenSPI
(entspricht 8 RX- und
16 TX-Elementen)

Abbildung 5.1: Übersicht des aktiven Gruppenstrahlers als Blockdiagramm.
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dem RX-Ausgang über Wilkinson-Teiler verbunden. Eine serielle Schnittstelle (engl.
serial peripheral interface, SPI) dient der Ansteuerung der Chips und zwei Rosenberg-
Konnektoren als Schnittstelle für die HF-Signale. Für die Schaltungsintegration werden
insgesamt acht Kupferlagen benötigt.

Abb. 5.2 stellt eine vereinfachte dreidimensionale Ansicht des gesamten Gruppen-
strahlers sowie den vergrößerten Ausschnitt eines TX-Leistungsteilers dar. Die drei
Antennenlagen (L6-L8) gleichen denen aus dem passiven Aufbau. Entsprechend bleiben
die simulierten S-Parameter (Abb. 4.8 und 4.9) und Strahlungsdiagramme (Abb. 4.10
und 4.10) des passiven Aufbaus gleich. Neben den Antennenlagen ist eine Lage für die
Signalverteilung (L5), eine für die Spannungsversorgung (L3) und die obere Lage (L1)
für die Chips erforderlich. Diese sind jeweils durch Masseflächen (L2 und L4) voneinan-
der getrennt. Nach einem kurzen Überblick über die erforderlichen Prozessschritte zur
Herstellung des Gruppenstrahlers werden in den folgenden Abschnitten die einzelnen
Lagen detailliert erläutert.

SPI

TX-Eingang
RX-Ausgang

L7

L8

L1-L6

dTX

dRX

45°

Core-Chips

Wilkinson-Teiler

Abbildung 5.2: Vereinfachte dreidimensionale Explosionsansicht des aktiven Gruppen-
strahlers.
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Im Querschnitt in Abb. 5.3 ist die Reihenfolge der einzelnen Prozessschritte sowie
der dabei realisierten vertikalen Verbindungen nummeriert. Jeder Schritt beinhaltet
das Bohren, das Durchkontaktieren und das Strukturieren der Außenlagen des jeweili-
gen Kerns beziehungsweise der verpressten Kerne und Kupferfolien. Der Lagenaufbau
weist eine hohe Komplexität auf, sodass nicht alle Vias als Durchgangsbohrung gefertigt
werden können. Die Vias ab dem vierten Prozessschritt müssen aufgrund des sukzes-
siven Aufbaus als Sacklöcher gefertigt werden. Das verwendete Herstellungsverfahren
begrenzt bei Sacklöchern das Verhältnis von Durchmesser zu Länge auf 1:1. Die Chips
wiederum begrenzen den Durchmesser der Vias von der Verteillage (L5) zu den Chips
(L1) auf 0,2 mm. Daher werden die in Abb. 5.3 rot markierten gestapelten Sacklöcher
in zwei Schritten gefertigt. Es ist entscheidend, dass beim zweiten Bohr-Schritt exakt
die Verteillage (L5) getroffen und der bereits vorher gebohrte und durchkontaktierte
Teil nicht beschädigt wird. Die anderen Vias können als einfaches Sackloch oder als
Durchgangsbohrung in jeweils einem Schritt gefertigt werden.

L1: Chip-Lage

Strahlformer-Chips

0,1 mm

Substrat Prepreg Kupferlagen

L2: Masselage
L3: DC-Lage
L4: Masselage
L5: Verteillage

L6: Antennen-
Masselage

L7: RX-Elemente

L8: TX-Elemente

0,1 mm
0,1 mm
0,1 mm
0,1 mm
0,1 mm

0,4 mm

0,2 mm

0,2 mm

Durchgangsbohrung Sackloch gestapeltes Sackloch

Abbildung 5.3: Querschnitt des Lagenaufbaus des Gruppenstrahlers mit dem numme-
rierten Prozessschritten.
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Verteil- und Versorgungslagen

Aufgrund der integrierten Apertur und der daraus resultierenden unterschiedlichen An-
zahl an TX- und RX-Elementen sind nur die TX-Chips auf das Raster der TX-Elemente
ausgerichtet. Insbesondere für die Verbindung der RX-Chips mit den RX-Elementen
ist daher ein aufwendiges Verteilnetzwerk erforderlich. Dieses ist auf der in Abb. 5.4
gezeigten Verteillage (L5) untergebracht und wird auf der Außenlage (L1) fortgesetzt.
Während die TX-Verbindungen alle eine Länge von 1,3 ± 0,05 mm aufweisen, sind die
RX-Verbindungen 1 bis 12 mm lang. Die daraus resultierende simulierte Dämpfung be-
trägt 0,05 bis 0,6 dB. Die unterschiedlichen Längen müssen mittels einer Amplituden-
und Phasenkalibrierung kompensiert werden. Zusätzlich zu der Verteillage für die HF-
Signale wird eine Lage für die Versorgung mit Gleichstrom (engl. direct current, DC)
benötigt (L3).

TX/RX Antennen-Speisung

TX/RX Chip-Speisung

Masse-Via

Signalleitung

/

/

Abbildung 5.4: Leitungen und Vias der Verteillage. Die Antennen und Chips sind sche-
matisch angedeutet.
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Außenlage

Für die Strahlformung dienen die Chips AWMF-0133 (TX) und AWMF-0132 (RX)
von Anokiwave. Die Ersatzschaltbilder sind in Abb. 5.5 gezeigt. Die Chips bieten, wie
bereits erwähnt, acht Kanäle zur Speisung von vier Antennenelementen mit je zwei Po-
larisationen und werden über eine serielle Schnittstelle gesteuert. Die Phaseneinstellung
erfolgt mit einer Genauigkeit von 5,625◦ und die Amplituden können in 0,5 dB-Schritten
gedämpft werden. Der RX-Chip besitzt rauscharme Vorverstärker (engl. low noise am-
plifier, LNA) und bietet laut Datenblatt einen Gewinn von 29 dB bei einer Rauschzahl
von 2 dB beim gleichzeitigen Betrieb aller Kanäle (engl. coherent gain).

Der TX-Chip enthält Sendeverstärker (engl. power amplifier, PA) mit einer nominel-
len Verstärkung von 20 dB und einer Ausgangsleistung von 8 dBm pro Kanal. Die Chips
werden auf der obersten Lage (L1) montiert (Abb. 5.6(a)). Ebenfalls auf dieser Lage un-
tergebracht sind die periphere Schnittstelle sowie die erforderlichen Leistungsteiler und
-kombinierer. Diese werden nach dem Entwurf von Wilkinson [101] mit oberflächen-
montierten SMD-Widerständen realisiert. Abb. 5.6(b) und (c) sind Detailaufnahmen
des RX-Leistungskombinierers beziehungsweise des TX-Leistungsteilers. Die zugehöri-
gen S-Parameter sind in Abb. 5.7 und 5.8 gezeigt.
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Abbildung 5.5: Ersatzschaltbild (a) des RX- und (b) des TX-Chips. Die Ziffern 1 bis 8
bezeichnen die Anschlüsse zu den Antennenelementen.
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Abbildung 5.6: Hergestellter Prototyp mit (a) der Chip-Lage (L1), (b) dem RX-
Leistungskombinierer und (c) dem TX-Leistungsteiler.
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Abbildung 5.7: Simulierte S-Parameter des RX-Leistungskombinierers.
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Abbildung 5.8: Simulierte S-Parameter des TX-Leistungsteilers.
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5.2 Messung
Die Charakterisierung des aktiven Gruppenstrahlers erfolgt mittels Fernfeldmessungen
in der Antennenmesskammer des Instituts für Hochfrequenztechnik der TUHH. Neben
den Einzelkanälen werden die überlagerten Strahlungsdiagramme, die Empfangsgüte
und die gesendete Strahlungsleistungen untersucht. Dafür werden die einzelnen Kanäle
bei der jeweiligen Mittenfrequenz und in Hauptstrahlrichtung amplituden- und phasen-
kalibriert. Für eine optimale Nutzung der gesamten Bandbreite und über den gesamten
Schwenkbereich können zusätzliche Kalibrierungen an anderen Frequenzpunkten und
Schwenkwinkeln durchgeführt werden.

Abb. 5.9 zeigt den Messaufbau. Die Messkabel sind rückseitig direkt mit dem Grup-
penstrahler verbunden. Als Referenzantenne dient ein Standard-Hornstrahler und die
Auswertung der Signale erfolgt mit einem VNA. Im Folgenden wird zuerst die Emp-
fangscharakteristik untersucht und anschießend die des Sendefalls.

Arduino

AUTHorn

VNA

y

z

x

θ

Φ

Abbildung 5.9: Platzierung des Gruppenstrahlers (engl. antenna under test, AUT) für
die Fernfeldmessung in der Messkammer mit drei Drehachsen. Die
Oberfläche um die Apertur herum ist mit dünnen Absorber-Material
bedeckt, um die Abstrahlung aufgrund von Oberflächenwellen zu redu-
zieren.
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5.2.1 Empfangsbetrieb

Für die Charakterisierung im Empfangsbetrieb werden alle TX-Elemente deaktiviert.
Für die Kanalmessung werden anschließend die einzelnen RX-Kanäle eingeschaltet und
die Amplitude über den Raumwinkel θ gemessen. Abb. 5.10 zeigt die gemessenen Am-
plituden der Einzelkanäle für die vertikale Polarisation normiert auf den Mittelwert.
Aufgrund der Kalibrierung in Hauptstrahlrichtung nimmt die Streuung der Ampli-
tuden für größere Winkel zu. Die gemessene Kreuzpolarisation liegt bis |θ| = 50◦ im
Mittel mehr als 10 dB unter der gemessenen Ko-Polarisation. Der Unterschied im Strah-
lungsdiagramm zwischen der xz-Ebene und der yz-Ebene ist auf die Asymmetrie der
einzelnen Patch-Antennen und den Effekt von Oberflächenwellen zurückzuführen.
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Abbildung 5.10: Gemessene relative RX-Amplituden der einzelnen Kanäle sowie des
Mittelwertes der Amplituden für VP ( ) und die Kreuzpolarisation
( ) (a) der xz- und (b) der yz-Ebene.

Im Einkanalbetrieb ergibt sich der zu erwartende Gewinn der einzelnen Kanäle GRX
i

mit i =1...8 aus der Direktivität einer einzelnen Antenne DAnt = 5 dBi, der Einzelpfad-
Verstärkung (engl. single path gain) GSPG = 11 dB des Chips, den Leitungsverlusten
LLT = 2,5 dB und den Verlusten im Leistungsteiler auf der Platine (-3 dB) zu [40]
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GRX
i = DAnt + GSPG − LLT − 3 dB (5.1)

= 5 dB + 11 dB − 2,5 dB − 3 dB
= 10,5 dB.

Für den Betrieb aller Kanäle einer Polarisation beträgt der zu erwartende Gesamt-
gewinn GRX

Ges = 28,5 dB. Der Unterschied beruht darauf, dass im Einkanalbetrieb in
jedem der drei Leistungskombinierer auf den Chips die Leistung nicht verdoppelt wird,
sondern die Hälfte verloren geht, was einer Differenz von 18 dB entspricht.

Abb. 5.11 zeigt den gemessenen Gewinn der einzelnen Kanäle und des gesamten
Gruppenstrahlers in Hauptstrahlrichtung. Die gemessenen Werte stimmen gut mit der
Berechnung überein. Im Nutzband von 19,7 bis 20,2 GHz wird ein Gewinn von 28,7 dB
für die vertikale und 30,1 dB für die horizontale Polarisation erreicht. Die einzelnen
Kanäle liegen im Frequenzpunkt der Kalibrierung 16,7 dB beziehungsweise 17,1 dB
niedriger.
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Abbildung 5.11: Gemessener Gewinn der einzelnen Kanäle und des gesamten Grup-
penstrahlers in Hauptstrahlrichtung (θS = 0) für (a) VP und (b) HP
im Empfangsbetrieb.
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Empfangsgüte

Die Empfangsgüte (engl. gain-to-noise-temperature, G/T) ist das Verhältnis von Ver-
stärkung zu Rauschtemperatur und wird für die Charakterisierung von Empfangssys-
temen verwendet. Sie berechnet sich mit

TSys = TAnt + TRX (5.2)

zu

G/T = DRX − LLT − 10 log10(TSys), (5.3)

wobei sich die Rauschtemperatur des Empfangssystems TSys aus der Antennentem-
peratur TAnt und der effektive Rauschtemperatur des Empfängers TRX zusammensetzt
[102]. Letztere berechnet sich aus der Rauschzahl (engl. noise figure, NF) des RX-Chips
(NFRX = 2,5 dB) zu

TRX = TRm · (10NFRX/10 − 1) (5.4)
= 290 K · (102,5/10 − 1)
= 225,7 K,

wobei TRm = 290 K die Raumtemperatur ist. Für die Messung im Labor wird für die
Antennentemperatur ebenfalls Raumtemperatur angenommen. Entsprechend folgt für
die Empfangsgüte

G/T290 K = 14 dB − 2,5 dB − 10 log10(290 K + 225,7 K) (5.5)
= −15,6 dB/K.

Abb. 5.12 zeigt die gemessene Empfangsgüte über der Frequenz bei ein- und bei aus-
geschaltetem TX-Betrieb. Für den reinen RX-Betrieb wird ein Maximum von
−16,8 dB/K (VP) beziehungsweise −16,4 dB/K (HP) erreicht. Die Abweichungen sind
auf Fertigungstoleranzen zurückzuführen. Im gesamten Nutzband übersteigt die Emp-
fangsgüte −17,5 beziehungsweise −17,3 dB/K für VP und HP. Bei eingeschalteten TX-
Elementen nimmt die Empfangsgüte um bis zu 1,8 dB/K ab.
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Abbildung 5.12: Gemessene Empfangsgüte über die Frequenz für (a) VP und (b)
HP ohne TX-Betrieb ( ) und bei gleichzeitigen Betrieb aller TX-
Elemente ( ).

Die Reduzierung ist auf die gegenseitige Kopplung der Elemente zurückzuführen.
Dabei ist insbesondere der Einfluss der Zweiband-Antennen von Bedeutung, da diese
aufgrund der höheren Integrationsdichte und den längeren Pfaden im Verteilnetzwerk
eine geringere Isolation als die reinen TX-Antennen aufweisen.

Eine Möglichkeit, die Auswirkung auf die Empfangsgüte zu reduzieren, ist die Wahl
einer anderen Gitterstruktur mit einer geringeren Anzahl an Antennen pro Fläche.
Andere Möglichkeiten sind die Erhöhung der Isolation der Zweiband-Elemente und die
Optimierung des Verteilnetzwerkes.

Strahlungscharakteristik

Abb. 5.13 zeigt die gemessenen RX-Strahlungscharakteristiken für verschiedene Schwenk-
winkel mit θS ≤ |40◦| in der xz- und yz-Ebene bei jeweils drei verschiedenen Frequen-
zen. Die Werte sind auf die maximal gemessenen Leistungen normiert.

Das Schwenken ist für beide Polarisationen und in beiden Ebenen über das gesamte
Nutzband möglich. Dabei bleibt das SLL kleiner als −10 dB. Zu höheren Schwenkwin-
keln sinkt der Gewinn und beträgt bei θS = 40◦ 1,3 dB weniger als in Hauptstrahlrich-
tung.
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Abbildung 5.13: RX-Strahlungscharakteristik für (a) horizontale und (b) vertikale Po-
larisation bei drei verschiedenen Frequenzen im Vergleich zur cos(θ)-
Funktion (- -).
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5.2.2 Sendebetrieb

Abb. 5.14 zeigt die gemessenen Amplituden der VP-Einzelkanäle über den Winkelbe-
reich von θ ≤ |80◦| im TX-Betrieb. Die Streuung der Amplituden nimmt für Winkel
abseits der Hauptstrahlrichtung zu. Gründe hierfür sind neben der Kalibrierung zum
einen die Fertigungstoleranzen, welche sich bei der geringeren Wellenlänge stärker be-
merkbar machen als im RX-Betrieb. Zum anderen werden mit der Zweiband-Antenne
und der einfachen TX-Antenne zwei verschiedene TX-Elemente verwendet.

Allerdings ist, wie in Abschnitt 4.6 gezeigt, eine Variation der Amplitude für den
TX-Betrieb nicht kritisch. Der durchschnittliche Amplitudenfehler bei einem Winkel
von θ = 50◦ beträgt 2,2 dB und verringert damit nach Abb. 4.15(b) die Direktivi-
tät um weniger als 10 %. Daher wird für diese Arbeit weiterhin die Kalibrierung in
Hauptstrahlrichtung und bei der Mittenfrequenz verwendet.
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Abbildung 5.14: Gemessene relative TX-Amplituden der einzelnen Kanäle sowie des
Mittelwertes der VP ( ) und der Kreuzpolarisation ( ) in der (a)
xz-Ebene und (b) yz-Ebene.

Der Gewinn im Einkanal-Sendebetrieb GTX
i berechnet sich aus der Verstärkung des

Chips pro Kanal GK = 20 dB und den Verlusten in den beiden, auf der Platine befind-
lichen Leistungsteiler (-6 dB) nach (5.1) zu
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GTX
i = 5 dB + 20 dB − 2,5 dB − 6 dB

= 16,5 dB.

Daraus folgt für den Gewinn des gesamten Gruppenstrahlers im TX-Betrieb mit
einer Polarisation aufgrund der Leistungsteiler auf den Chips und der Platine ein 24 dB
höherer Gesamtgewinn von GTX

Ges = 40,5 dB.
Abb. 5.15 zeigt den gemessenen Gewinn der einzelnen Kanäle und des gesamten

Gruppenstrahlers in Hauptstrahlrichtung. Der Gewinn erreicht im kalibrierten Fre-
quenzpunkt sein Maximum von 37,1 dB (VP) und 36,8 dB (HP). Im gesamten Nutz-
band beträgt der Gewinn mehr als 36 dB für beide Polarisationen. Der Abstand zum
Gewinn der einzelnen Kanäle beträgt 22 dB beziehungsweise 21,7 dB. Die Abweichun-
gen zu den berechneten Werten sind auf die Kalibrierungen sowie Schwankungen der
Kanal-Gewinne zurückzuführen.
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Abbildung 5.15: Gemessener Gewinn der einzelnen Kanäle und des gesamten Grup-
penstrahlers in Hauptstrahlrichtung für (a) VP und (b) HP im TX-
Betrieb.
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Äquivalente isotrope Strahlungsleistung

Die äquivalente isotrope Strahlungsleistung (engl. equivalent isotropically radiated
power, EIRP) ist eine charakteristische Größe für Sendesysteme und berechnet sich
aus der in die Antenne eingespeisten Leistung, multipliziert mit dem Antennengewinn.
Mit einer Ausgangsleistung des Chips pro Kanal von PE = 8 dBm folgt für die EIRP
beim Betrieb aller NTX = 16 TX-Elemente im 1-dB-Kompressionspunkt (P1dB) nach
[42]

EIRP = DE − LLT + PE + 2 · 10 log10(NTX) (5.6)
= 5 dBi − 2,5 dB + 8 dBm + 24,1 dB
= 4,6 dBW.

Abb. 5.16(a) zeigt die in der Antennenmesskammer gemessene EIRP in Abhängigkeit
der Eingangsleistung bei 29,5 GHz. Bei einer Eingangsleistung von −8,1 dBm weichen
die gemessenen Kennlinien beider linearen Polarisationen um 1 dB von der linearen
Kennlinie ab (P1dB). Die in diesem Punkt gemessene EIRP beträgt 4,1 dBW. Sie liegt
0,5 dB unter dem in Gleichung (5.6) errechneten Wert, was eine gute Übereinstimmung
darstellt.
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Abbildung 5.16: Gemessenes EIRP für HP ( ) und VP ( ) über (a) die Eingangs-
leistung und (b) über die Frequenz.



5.2 Messung 89

Bei Betrieb in Sättigung wird eine deutlich höhere Strahlungsleistung von 6,1 dBW
erreicht. Abb. 5.16(b) zeigt die Frequenzabhängigkeit der EIRP für den Betrieb in Sät-
tigung und im 1-dB-Kompressionspunkt. Die EIRP liegt im 500 MHz breiten Nutzband
über 3,9 dBW und 5,5 dBW für den Betrieb im 1-dB-Kompressionspunkt beziehungs-
weise in Sättigung. Abb. 5.17 zeigt die gemessene EIRP über den Schwenkwinkel für
diese beiden Betriebsfälle. Die Abnahme der EIRP bei höheren Schwenkwinkeln folgt
cos(θ).
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Abbildung 5.17: Gemessene EIRP für HP bei 29,5 GHz in Sättigung ( ) und bei P1dB
( ) über den Schwenkwinkel im Vergleich zu cos(θ) (- -).

Strahlungscharakteristik

Abb. 5.18 zeigt die TX-Strahlungscharakteristiken für Schwenkwinkel von θS ≤ |50◦| in
der xz- und yz-Ebene. Für Schwenkwinkel bis θS ≤ |40◦| bleibt das SLL unter −10 dB,
darüber steigt es bis −9 dB an. Die Abnahme der Amplitude bei höheren Schwenkwin-
keln variiert und folgt cos1,0(θ) bis cos1,2(θ). Dies ist auf unterschiedliche Kalibrierungen
und Phasenfehler in den Einzelkanälen zurückzuführen. Außerdem werden Oberflächen-
wellen angeregt und beeinflussen die Strahlform für höhere Schwenkwinkel. Der Effekt
tritt insbesondere für VP in der yz-Ebene und für HP in der xz-Ebene auf. Die Auswir-
kungen der angeregten Oberflächenwellen bleiben jedoch gering, da die Abtastblindheit
nach Abschnitt 4.2 für Megtron 6 mit einer Substrathöhe von 0,8 mm und einem Ele-
mentabstand von der halben Freiraumwellenlänge erst bei Schwenkwinkeln größer als
67,5◦ auftritt [86], [87, Kap. 3.6].
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Abbildung 5.18: TX-Strahlungscharakteristiken für (a) HP und (b) VP bei drei ver-
schiedenen Frequenzen im Vergleich zur cos(θ)-Funktion (- -).
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5.3 Diskussion der Ergebnisse
Abb. 5.19 vergleicht am Beispiel der vertikalen Polarisation in der yz-Ebene die Per-
formanz des passiven und des aktiven Gruppenstrahlers. Gezeigt wird das berechnete
Strahlungsbild aus Abb. 4.12 für verschiedene Schwenkwinkel im Vergleich zur ge-
messenen Charakteristik des aktiven Aufbaus aus Abb. 5.18. Beide stimmen für alle
Schwenkwinkel gut überein. Dies bestätigt den methodischen Ansatz, zunächst einen
passiven Aufbau zu realisieren und die Antennencharakteristik zu synthetisierten.
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Abbildung 5.19: Vergleich des Strahlungsbildes des aktiven Gruppenstrahlers ( ) mit
der Vorhersage des passiven Aufbaus (- -) für verschiedene Schwenk-
winkel.

Tabelle 5.1 fasst die Merkmale des vorgestellten aktiven Gruppenstrahlers aus die-
sem Kapitel zusammen und vergleicht sie mit anderen K-/Ka-Band-Gruppenstrahlern.
Für einen möglichst voll umfänglichen Vergleich werden zwei passive Gruppenstrahler
mit kombinierter RX/TX-Apertur, sowie jeweils zwei aktive Gruppenstrahler für den
Empfang beziehungsweise das Senden herangezogen.

Für den aktiven Betrieb sind das G/T und die EIRP besonders aussagekräftige Grö-
ßen. Der Vergleich mit den anderen aktiven Systemen zeigt, dass der in dieser Arbeit
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Tabelle 5.1: Vergleich des aktiven Gruppenstrahlers dieser Arbeit mit anderen aktuel-
len Realisierungen im K- und Ka-Band. Die angegebenen Empfangsgüten
und Strahlungsleistungen sind für die Vergleichbarkeit auf 8 RX- bezie-
hungsweise 16 TX-Elemente normiert.

Parameter Kap. 5 [38] [39] [40] [103] [41] [42]
Aktiv Ja Nein Nein Ja Ja Ja Ja

Betrieb Duplex Passiv Passiv Simplex Simplex Simplex Simplex
Get. Ap. 1 Ja Ja Ja Nein Nein Nein Nein

θmax
2 50◦ 60◦ 30◦ 70◦ 70◦ 60◦ 70◦

SLL (dB) <−9 <−10* <−11* <−11 <−12 <−10 <−12
RX

Band 3 19,7-20,2 17,7-21,2 18,7-21,2 17,7-20,2 17,7-20,2 - -
NRX

4 8 64 32 1024 256 - -
dRX

5 0,48λ 0,53λ 0,5λ 0,47λ k.A. - -
Pol. 6 2-Lin. RHCP 2-Zirk. 2-Lin. RHCP - -
G/T 7 −16,4 - - −15,3 −16,1 - -

TX
Band 3 29-30 27,5-31 27,5-30 - - 29,5-30 27-31
NTX

4 16 64 64 - - 1024 1024
dTX

5 0,5λ 0,52λ 0,5λ - - 0,5λ 0,48λ

Pol. 6 2-Lin. LHCP 2-Zirk. - - 2-Zirk. 2-Lin.
EIRP 8 6,1 - - - - 5,3 - 7,8* 8,8

*Aus Graphen abgelesen beziehungsweise approximiert
1Gemeinsame TX/RX-Apertur
2Maximaler Schwenkwinkel
3Nutzband in GHz
4Anzahl der Elemente im präsentierten Gruppenstrahler für RX/TX
5Elementabstand normiert auf die minimale Wellenlänge
6Polarisation: Dual-Linear (2-Lin.), Dual-Zirkular (2-Zirk.)
7Maximales G/T für eine Polarisation bei Raumtemperatur normiert auf 8 RX-Elemente in dB/K
8Maximale EIRP für eine Polarisation normiert auf 16 TX-Elemente in dBW
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präsentierte Gruppenstrahler eine vergleichbare Performanz aufweist. Das geringere
SLL von −9 dB und die gezeigten Schwenkwinkel bis 50◦ sind auf die geringe Anzahl
an Elementen im Testaufbau zurückzuführen. Ziel dieser Arbeit ist es, die Realisier-
barkeit eines solchen integrierten Aufbaus zu demonstrieren. Dafür ist eine geringe
Anzahl an Elementen ausreichend. Letztere wirkt sich allerdings auf den AF aus, wie
Abb. 5.20 zeigt. Die Breite der Hauptkeule und damit auch der Gitterkeulen nimmt
mit steigender Elementanzahl ab. Entsprechend beeinflusst bei einem Gruppenstrahler
mit wenigen Elementen die Gitterkeule für große Schwenkwinkel das SLL, selbst wenn
sie sich rechnerisch außerhalb des Sichtbereiches befindet. Für Schwenkwinkel bis 40◦

weisen der vorgestellte Gruppenstrahler ebenso wie die Vergleichssysteme ein SLL von
weniger als −10 dB auf.
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Abbildung 5.20: AF eines Gruppenstrahler mit einem Elementabstand von λ/2 und
(a) 16, (b) 64 und (c) 256 Elementen für einen Schwenkwinkel von 40◦

( ), 50◦ ( ) und 60◦ ( ).

Die Ergebnisse zeigen, dass das in dieser Arbeit vorgestellte Konzept der Zweiband-
Antenne mit zwei orthogonalen Polarisationen den Aufbau eines Gruppenstrahlers mit
einer kombinierten RX-/TX-Apertur ermöglicht. Der hergestellte aktive Gruppenstrah-
ler bietet mit anderen Systemen vergleichbare Sende- und Empfangseigenschaften bei
einem deutlich reduzierten Flächenbedarf. Ein Nachteil ist die Verschlechterung der
Empfangsgüte bei gleichzeitigem Sendebetrieb. Dem kann zum Beispiel durch eine
Verbesserung der Isolation der Antennenelemente entgegengewirkt werden.
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5.4 Erweiterter aktiver Gruppenstrahler
Aufgrund der gezeigten Ergebnisse wird das vorgestellte Konzept verwendet, um einen
modularisierten Gruppenstrahler zu realisieren. Dafür wird der Aufbau um eine Treiber-
Platine erweitert. Darüber hinaus wird ein Hohlleiter-Segment hinzugefügt, das neben
der Verteilung der HF-Signale auch als thermische Schnittstelle dient.

Der im Folgenden präsentierte Prototyp besteht aus einem Modul und dient der
Veranschaulichung und Verifikation des Konzeptes. Durch die Verwendung von mehre-
ren Modulen kann eine Skalierung auf größere, an verschiedene Anforderungen (LEO,
MEO, GEO) angepasste Gruppenstrahler erfolgen.

Ein Modul besteht aus insgesamt drei vertikal angeordneten Platinen und einer Hohl-
leiterstruktur, wie in Abb. 5.21 verdeutlicht. Die dreilagige Antennen-Platine beinhaltet
jeweils 32 der bereits entwickelten TX- und RX/TX-Antennen sowie eine Lage, die als
Schnittstelle zu der Platine mit den Chips dient. Es wird die gleiche verschachtelte
Gitterstruktur verwendet. Der Elementabstand wird auf dTX = 0,55 mm erhöht, um zu
dem vorliegenden System zu passen.

Die Chip-Platine besteht aus sechs Lagen und beinhaltet die Strahlformer-Chips, so-
wie deren HF-Anbindung und Spannungsversorgung. Beide Platinen werden mit einem
anisotrop-leitfähigen Kleber miteinander verbunden [104]. Um die Modularisierung zu
ermöglichen, wird die Gesamtplatine entlang der äußeren Antennenkanten ausgefräst.

Die Treiber-Platine bildet die Schnittstelle sowohl für die Spannungsversorgung als
auch für die Datensignale und die Ansteuerung (SPI) [105]. Sie beinhaltet Frequenz-
umsetzer, welche die HF-Signale aus dem K- und Ka-Band auf eine Zwischenfrequenz
im L-Band (1 bis 2 GHz) umsetzen. Die folgenden Messergebnisse werden entsprechend
nur über einen 1 GHz breiten Frequenzbereich gezeigt.

Für die HF-Verteilung wird ein Hohlleiternetzwerk zwischen der Treiber- und der
Chip-Platine eingesetzt. Dieses Hohlleiternetzwerk ist aus mehreren Aluminium-
Segmenten gefertigt und dient neben der Signalverteilung auch als thermische Schnitt-
stelle [106].

Die Treiber-Platine und die verklebten Antennen- und Chip-Lagen werden mit Pass-
stiften auf dem Hohlleitersegment ausgerichtet und mit Schrauben fixiert. Abb. 5.22
zeigt das gefertigte Modul im zusammengebauten Zustand. Abb. 5.23 zeigt das Modul
mit acht weiteren, nicht betriebenen Modulen auf einer Halterung und verdeutlicht
damit die Modularisierung.
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anisotrop-

Klebe-Schnittstelle

Antennenlagen

Klebe-Schnittstelle
und Verteillagen

Chip-Lage

Hohlleiter-

Treiber-PlatineVerstärker

Mischer

Filter

Übergang

DC

SPI

leitfähiger Kleber

Netzwerk

Abbildung 5.21: Vereinfachte schematische dreidimensionale Explosionszeichnung des
erweiterten aktiven Gruppenstrahlers. Das Hohlleiter-Netzwerk ist als
Kontur dargestellt.
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(a) (c)

(b)

Schraube

Passstift

0 1 2 cm

Abbildung 5.22: (a) Seitenansicht des zusammengesetzten Moduls; Draufsicht (b) der
Antennenlage und (c) der Treiber-Platine.

0 2 4 cm

Abbildung 5.23: Das auf einer Halterung montierte Modul (rot umrandet) umgeben
von acht weiteren nicht aktiv betriebenen Modulen zur Visualisierung
der Modularisierung.
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Abb. 5.24(a) zeigt die gemessene Empfangsgüte des Moduls für den RX-Betrieb im
1-dB-Kompressionspunkt. Die maximale G/T beträgt −10,2 dB/K (VP) und
−10,4 dB/K (HP). Diese Werte sind wegen der vierfachen Anzahl an RX-Elementen
6 dB höher als beim 4×4 Gruppenstrahler. Am Rand des Frequenzbereiches ist die
G/T um bis zu 2,3 dB niedriger als im Maximum. Die Nutzung eines 1 GHz breiten
Frequenzbandes im K-Band ist damit je nach Anwendungsfall möglich.

In Abb. 5.24(b) ist die EIRP des Moduls für den Betrieb im 1-dB-Kompressionspunkt
über der Frequenz dargestellt. Die EIRP liegt im gesamten 1 GHz breiten Messbereich
über 18,2 dBW (VP) und über 19,1 dBW (HP). Die maximal gemessene EIRP beträgt
20,6 dBW. Nach (5.6) ist eine um 12 dB höhere EIRP als beim 4×4 Gruppenstrahler zu
erwarten. Dieser Wert wird im Maximum um 2,5 dB überschritten. Grund dafür ist die
Verwendung von einer neuen Chip-Generation (TX: AWMF-0198, RX: AWMF-0197)
und höheren Versorgungsspannungen.

Im Vollduplex-Betrieb (nicht abgebildet) verringert sich die Empfangsgüte um bis
zu 2 dB. Grund dafür ist der zusätzlicher Rauscheinfluss der TX-Leistungsverstärker.
Dieser wirkt sich aufgrund der gegenseitigen Kopplung auch auf den RX-Pfad aus. Auf
die EIRP hat ein gleichzeitiger RX-Betrieb keinen messbaren Einfluss.

Ein wichtiger Indikator für die Qualität eines modulierten Signals ist der Fehlervek-
torbetrag (engl. error-vector-magnitude, EVM). Dieser gibt an, wie weit die Punkte
im Konstellationsdiagramm des gesendeten Signals im quadratischen Mittel von dem
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Abbildung 5.24: Gemessene (a) G/T und (b) EIRP des gefertigten Moduls über
der Frequenz für HP ( ) und VP ( ) für den Betrieb im 1-dB-
Kompressionspunkt.
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idealen Zustand abweichen. Somit ist der EVM ein Maß für die Verzerrungen, welche
durch den Sender und insbesondere die Leistungsverstärker verursacht werden [107].
Abb. 5.25(a) zeigt den entsprechenden Messaufbau für das Modul.

Das Modem generiert ein analoges L-Band-Signal, welches pseudo-zufällige Bitfol-
gen mit einer Vorwärtsfehlerkorrektur (engl. forward error correction, FEC) enthält.
Die Datenrate beträgt 10 Mbit/s, und als Modulationsverfahren wird die Quadratur-
Amplituden-Modulation (QAM) verwendet. Das Signal wird mit einer variierenden
Eingangsleistung Pin in die Antenne gespeist und über eine Distanz von 1 m im Frei-
raum übertragen. Als Referenzantenne wird ein Standard-Horn verwendet. Die emp-
fangenen Daten werden mit einem Spektrumanalysator ausgewertet. Die Ergebnisse
für die verschiedenen Eingangsleistungen sind in Abb. 5.25(b) und (c) zu sehen.

Pin = −5 dBm

Pin = −5 dBm

Pin = −10 dBm

Pin = −10 dBm

Pin = −15 dBm

Pin = −15 dBm

Pin = −20 dBm

Pin = −20 dBm

Pin = −25 dBm

Pin = −25 dBm

Pin = −30 dBm

Pin = −30 dBm

5,17 % 3,59 % 2,68 % 2,58 % 3,48 % 5,13 %

5,65 % 3,57 % 2,91 % 2,80 % 3,48 % 4,69 %
(c)

(b)

Modem

Modul Horn

1 m

Pin

Spektrumanalysator

(a)

Abbildung 5.25: EVM-Messung des erweiterten Sende-Empfängers mit (a) dem
Messaufbau und den Ergebnissen für (b) horizontale und (c) verti-
kale Polarisation.
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Die Ergebnisse zeigen, dass eine robuste Datenübertragung möglich ist und dass die
Verzerrung des Sendesignals bei einer Eingangsleistung von −15 dBm am geringsten
ist. Für den 1-dB-Kompressionspunkt bei einer Eingangsleistung von −8 dBm liegt der
EVM etwa 1,2 % höher als im Optimum. Grund für den Anstieg bei höheren Eingangs-
leistungen sind im Sender auftretende Nichtlinearitäten. Für niedrige Eingangsleistun-
gen begrenzt die Empfindlichkeit des Empfängers die Qualität der Übertragung.

Abb. 5.26 zeigt die Strahlungscharakteristiken für den Empfangs- und den Sendebe-
trieb des erweiterten Gruppenstrahlers für Schwenkwinkel mit θS ≤ |60◦|. Wie bereits
in Unterabschnitt 5.3 diskutiert, können aufgrund der größeren Elementanzahl nun hö-
here Schwenkwinkel realisiert und ein SLL von weniger als −10 dB für den TX-Betrieb
eingehalten werden. Das SLL für den RX-Betrieb liegt um bis zu 2 dB niedriger. Die
Ursache dafür ist, dass aufgrund der Architektur in der diagonalen Ebene gemessen
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Abbildung 5.26: Strahlungscharakteristik für den (a) Empfangs- und (b) Sendebetrieb
des erweiterten Gruppenstrahlers für verschiedene Schwenkwinkel in
der xz-Ebene im Vergleich zur cos(θ)-Funktion (- -).
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wird. Dies führt wie in Abschnitt 2.2 beschrieben zu besseren Ergebnissen. Entspre-
chend treten auch nur im TX-Betrieb für Schwenkwinkel über |θS| > 50◦ Gitterkeulen
auf.

Die gezeigten Ergebnisse beweisen, dass das entwickelte Antennenkonzept auch für
einen skalierten und modularen Aufbau geeignet ist und durch eine erhöhte Anzahl an
Antennenelementen einige Eigenschaften wie zum Beispiel das SLL und der maximale
Schwenkwinkel noch verbessert werden können. Die Performanz des entwickelten Sen-
deempfängers ist daher mit der von anderen Systemen aus der Literatur, welche auf
getrennten Aperturen basieren, vergleichbar.



Zusammenfassung und Ausblick 6
In dieser Arbeit wird ein phasengesteuerter Gruppenstrahler für das K- und Ka-Band
entwickelt, gefertigt und getestet. Eine besondere Eigenschaft des Gruppenstrahlers
ist die Kombination der Sende- und Empfangsantennen in einer einzigen Apertur und
deren gleichzeitiger Betrieb. Da der Gruppenstrahler für den flexiblen Einsatz in der
mobilen Satellitenkommunikation geeignet sein soll, werden ein modularer Aufbau ver-
wendet und zwei orthogonale Polarisationen unterstützt. Zudem ermöglicht die sehr
kompakte Umsetzung die Verwendung in der zivilen Luftfahrt.

Zu Beginn werden verschiedene Architekturen und Konzepte von Gruppenstrahlern
untersucht. Es folgt die Festlegung auf eine RX/TX-integrierte, rechteckige Anordnung
der Antennen in einer Kachelarchitektur. Dafür werden neben reinen TX-Antennen
auch kombinierte RX/TX-Antennen benötigt. Drei verschiedene Möglichkeiten, ent-
sprechende Zweiband-Antennen aufzubauen, werden vorgeschlagen und miteinander
verglichen. Schließlich wird eine Viertor-Patch-Antenne für die Umsetzung des Grup-
penstrahlers verwendet. Diese unterstützt aufgrund der vier voneinander isolierten Tore
jeweils zwei lineare Polarisationen im K- und Ka-Band und benötigt keine zusätzliche
Diplexer zum Trennen der Sende- und Empfangssignale. Zusammen mit den ebenfalls
entworfenen Sendeantennen wird im nächsten Schritt ein passiver Gruppenstrahler auf-
gebaut, um das Verhalten der Antennen im Verbund zu untersuchen. Die Messergeb-
nisse belegen die Eignung der entwickelten Antennen für die Verwendung in einem
Gruppenstrahler. Entsprechend folgt die Umsetzung eines aktiven Gruppenstrahlers.
Dieser wird hinsichtlich seiner Eigenschaften im Halb- und Vollduplex-Betrieb cha-
rakterisiert. Dafür werden Einzelkanalmessungen, Schwenkverhalten, Empfangsgüte,
Strahlungsleistung und Robustheit der Datenübertragung betrachtet. Die Ergebnisse
zeigen, dass dieser Gruppenstrahler trotz der gemeinsamen Apertur eine mit anderen
reinen Sende- oder Empfangs-Systemen vergleichbare Performanz aufweist.
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Dieser Erfolg motiviert eine Reihe von weiterführenden Arbeiten und Untersuchun-
gen. In einem nächsten Schritt könnte die Skalierung des gezeigten Gesamtsystems auf
eine für reale Anwendungen angepasste Größe demonstriert werden. Darüber hinaus
könnten auch die Teilkomponenten weiter optimiert werden. Hierzu gehört insbeson-
dere die Erweiterung der Bandbreite der verwendeten RX/TX-Antennenelemente zur
Ausnutzung des gesamten K- und Ka-Bandes.

Zu untersuchen wäre, ob dies zum Beispiel durch Hinzufügen von parasitär gekop-
pelten Patches erreicht werden kann. Ebenfalls von Bedeutung ist die Verbesserung der
Isolation zwischen den Bändern, um die Beeinträchtigung bei gleichzeitigem Sende- und
Empfangsbetrieb zu verringern. Zusätzlich könnte die Umsetzung in einer alternativen
Gitterstrukturen untersucht werden.

Eine interessante Frage ist, ob durch die Verwendung von reinen RX- und TX-
Antennen und deren Unterbringung auf separaten Lagen die Komplexität der Antennen
reduziert werden kann. Das könnte die Optimierung in Bezug auf Bandbreite und Iso-
lation vereinfachen, auf der anderen Seite aber zu neuen Herausforderungen in der
Herstellung führen.

Trotz der möglichen Verbesserungen zeigt der entwickelte Gruppenstrahler ein großes
Potential, sehr kompakte, leistungsstarke und flexible Systeme für die mobile Satelli-
tenkommunikation zu realisieren. Er stellt damit eine vielversprechende Neuerung auf
dem sich rasch entwickelnden Gebiet der SatCom-Anwendungen dar.



Übersicht der S-Parameter des
passiven Gruppenstrahlers A

Tabelle A.1 (Zweiband-Antenne) und Tabelle A.2 (Einband-Antenne) geben eine Über-
sicht, welche S-Parameter der passiven Gruppenstrahler aus Kapitel 4 gemessen sind
und welche sich aus den in Abb. 4.5 gezeigten Symmetrien ergeben. Die Numme-
rierungen der Antennen werden in Abb. A.1 gezeigt. Die Bezeichnung der einzelnen
Antennen-Tore folgt dem Schema

A
RX/TX
Nr. | Polarisation.

Antenne A5 ist jeweils die im Mittelpunkt positionierte Antenne, deren vier beziehungs-
weise zwei Anschlüsse mit Konnektoren versehen sind.

(a) (b)

P5

P6

P7

P5

P7
P6

A1 A2 A3

A6A5A4

A7 A8 A9

A1 A2 A3

A6A5A4

A7 A8 A9

Abbildung A.1: Bezeichnung der Antennen und Tore der passiven Gruppenstrahler zur
Charakterisierung (a) der Zweiband- und (b) der Einband-Antenne aus
Abb. 4.6.
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Tabelle A.1: Gemessene (in Grün) und aufgrund der Symmetrie abgeleitete (in Weiß)
S-Parameter des passiven Gruppenstrahlers für die Charakterisierung der
Zweiband-Antenne.

ARX
5|HP ARX

5|VP ATX
5|HP ATX

5|VP

ARX
1|HP S26 S16 S46 S36

ARX
1|VP S16 S26 S36 S46

ATX
1|HP S27 S17 S47 S37

ATX
1|VP S17 S27 S37 S47

ATX
2|HP S25 S15 S45 S35

ATX
2|VP S15 S25 S35 S45

ARX
3|HP S26 S16 S46 S36

ARX
3|VP S16 S26 S36 S46

ATX
3|HP S27 S17 S47 S37

ATX
3|VP S17 S27 S37 S47

ATX
4|HP S25 S15 S45 S35

ATX
4|VP S15 S25 S35 S45

ARX
5|HP S11 S21 S31 S41

ARX
5|VP S12 S22 S32 S42

ATX
5|HP S13 S23 S33 S43

ATX
5|VP S14 S24 S34 S44

ATX
6|HP S25 S15 S45 S35

ATX
6|VP S15 S25 S35 S45

ARX
7|HP S26 S16 S46 S36

ARX
7|VP S16 S26 S36 S46

ATX
7|HP S27 S17 S47 S37

ATX
7|VP S17 S27 S37 S47

ATX
8|HP S25 S15 S45 S35

ATX
8|VP S15 S25 S35 S45

ARX
9|HP S26 S16 S46 S36

ARX
9|VP S16 S26 S36 S46

ATX
9|HP S27 S17 S47 S37

ATX
9|VP S17 S27 S37 S47
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Tabelle A.2: Gemessene (in Grün) und aufgrund der Symmetrie abgeleitete (in Weiß)
S-Parameter des passiven Gruppenstrahlers für die Charakterisierung der
Einband-Antenne.

ATX
5|HP ATX

5|VP

ATX
1|HP S45 S35

ATX
1|VP S35 S45

ARX
2|HP S46 S36

ARX
2|VP S36 S46

ATX
2|HP S47 S37

ATX
2|VP S37 S47

ATX
3|HP S45 S35

ATX
3|VP S35 S45

ARX
4|HP S46 S36

ARX
4|VP S36 S46

ATX
4|HP S47 S37

ATX
4|VP S37 S47

ATX
5|HP S33 S53

ATX
5|VP S55 S35

ARX
6|HP S46 S36

ARX
6|VP S36 S46

ATX
6|HP S47 S37

ATX
6|VP S37 S47

ATX
7|HP S45 S35

ATX
7|VP S35 S45

ARX
8|HP S46 S36

ARX
8|VP S36 S46

ATX
8|HP S47 S37

ATX
8|VP S37 S47

ATX
9|HP S45 S35

ATX
9|VP S35 S45
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