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1 Einleitung
Mobile und vor allem breitbandige Datenverbindungen werden, sowohl im privaten als auch im
beruflichen Umfeld, immer häufiger eingesetzt. Sie nehmen in der Gesellschaft, wie schon die mo-
bilen Telefondienste seit einigen Jahren [1], einen festen Platz mit stetig steigender Bedeutung ein
und sind kaum noch wegzudenken. In 2006 waren 63,8 % der deutschen Haushalte im Besitz eines
Personal Computers (PC), und 61,4 % der deutschen Haushalte hatten ebenfalls einen Internetzu-
gang [2]. In 2008 besaßen bereits 75,8 % der deutschen Haushalte einen PC, 68,7 % inklusive eines
Internetzugangs [3]. Bei den verwendeten Geräten für den Internetzugang (bezogen auf Haushalte
mit Internetzugang) handelte es sich in 2008 zu 80,8 % um stationäre und zu 47,4 % um tragbare
Geräte (Laptop, Notebook) beziehungsweise Handheld Computer (Palmtop, PDA). Stark angestie-
gen ist auch die Nutzung eines Mobiltelefons für den Internetzugang: Sie betrug 6,4 % in 2006 und
16,1 % in 2008.
Wo im privaten Bereich mobile und breitbandige Datenverbindungen vor allem eine komfortable Art
der Nutzung verschiedener Dienstleistungen darstellen, so konnten in Unternehmen messbare Fort-
schritte bei der Umstrukturierung und Vereinfachung von Arbeitsabläufen und sogar eine Erhöhung
der Einnahmen durch in 2006 oder 2007 abgeschlossene IKT-Projekte (Informations- und Kommu-
nikationstechnologie) festgestellt werden [4]. Der Anteil der deutschen Unternehmen, die in 2007
einen mobilen Internetzugang nutzten, beträgt 21 %, was - verglichen mit dem Vorjahr (6 %) - mehr
als eine Verdreifachung bedeutet [5].
Der Zugang zu mobilen Datenverbindungen erfolgt oft direkt über das Mobiltelefon oder über andere
tragbare Geräte wie Laptops, Notebooks oder tragbare Mediaplayer. Stetige technologische Verbes-
serungen, immer mit dem Ziel höhere Übertragungsraten und Preissenkungen bei den Endgeräten
und Verbindungen zu erreichen, haben stark dazu beigetragen, die Attraktivität des mobilen Internets
zu erhöhen. Des Weiteren findet die Nutzung von Funknetzwerken (engl. wireless local area network
- WLAN) als drahtlose Internetverbindung im Unternehmensgebäude oder auf Geschäftsreisen über
sogenannte Hotspots immer mehr Verbreitung. Breitbandige Zugänge sind dabei vor allem in Bal-
lungsräumen zu finden. In abgelegenen Gegenden sind hingegen oft keine oder nur schmalbandige
mobile Datenverbindungen verfügbar.
Anfang der 1990er-Jahre wurden in Europa (1992 in Deutschland) Telefonnetze basierend auf dem
Mobiltelefonstandard GSM (global system for mobile communications) eingeführt. Der Internetzu-
gang per Mobiltelefon ist seit 1997 mit Inbetriebnahme des wireless application protocol (WAP) [6]
möglich. Anfänglich kaum genutzt, steigerte sich der Gebrauch dieser Technologie im Laufe der
folgenden Jahre sehr schnell. Vor allem Erweiterungen des Standards und die Einführung neuer
Technologien haben zur Geschwindigkeitserhöhung bei der Datenübertragung beigetragen. Standen
ursprünglich nur 9,6 kbit/s zur Verfügung, so sind zurzeit mit UMTS (Universal Mobile Telecommu-
nications System) bis zu 7,2 Mbit/s möglich. Der heute sehr weit verbreitete Standard 802.11 [7] für
WLAN wurde 1997 vom IEEE (Institute of Electrical and Electronics Engineers [8]) herausgege-
ben. Die ursprüngliche Datenübertragungsrate von 2 Mbit/s wurde mit den Erweiterungen a, b, g, h
und n des Standards auf zurzeit 300 Mbit/s erhöht. Allerdings ist sowohl bei GSM- und UMTS- als
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1 Einleitung

auch bei WLAN-Verbindungen die maximale Datenübertragungsrate unter anderem abhängig von
der Anzahl der momentanen Nutzer (Kapazitätsgrenze), so dass die angegebenen Spitzenwerte nicht
immer erreicht werden können.
Ein kritischer Parameter von Funknetzen ist ihre begrenzte Reichweite. Basisstationen für den Mo-
bilfunk decken je nach Geländebeschaffenheit eine kreisförmige Zelle mit einem Radius von eini-
gen 10 km (Sichtverbindung) bis nur einigen 100 m (Stadt) ab. Typische WLAN-Netze haben einen
Zellenradius von maximal 300 m für eine freie Sichtverbindung, welcher innerhalb von Gebäuden
durchaus auf weniger als 10 m sinken kann. So gibt es also nach wie vor viele Gebiete, die mit die-
sen Technologien, wenn auch nur aus Kostengründen, nicht oder nur unzulänglich erreicht werden
können. Dazu gehören neben den bereits erwähnten abgelegenen Orten ohne entsprechende Infra-
struktur auch so gut wie alle schnellen Fernverkehrsverbindungen per Kraftfahrzeug, Zug, Schiff
und Flugzeug. Für die Versorgung dieser Nutzer haben sich in den letzten Jahren verschiedene Sys-
teme für Satellitenverbindungen etabliert.
Mit Ausnahme von militärischen und anderen nicht zivilen Projekten wurden in Europa Satelliten
seit den 1980er-Jahren hauptsächlich für die Ausstrahlung von Fernsehkanälen im X-Band (8 bis
12 GHz) eingesetzt. Es handelte sich also um monodirektionale Satellitenverbindungen (Rundfunk).
Dabei wurden vornehmlich Satelliten in geostationären Umlaufbahnen (engl. geosynchronous earth
orbit - GEO) eingesetzt, die sich auf einer Kreisbahn 35.880 km über der Erdoberfläche befinden.
Aufgrund der endlichen Ausbreitungsgeschwindigkeit der Signale und der Überbrückung von min-
destens zweimal 35.880 km entsteht bei einer bidirektionalen Verbindung einer Latenz von ca. einer
halben Sekunde [9]. Deshalb werden für Telefondienste und andere latenzkritische Systeme vor-
nehmlich Satelliten in mittleren (engl. medium earth orbit - MEO: 2.000 km bis 35.880 km) oder
niedrigen (engl. low earth orbit - LEO: 200 km bis 2.000 km) Umlaufbahnen eingesetzt. Bekannte
Vertreter waren oder sind Iridium, Globelstar und Inmarsat [10–12]. Diese und vergleichbare Syste-
me sind zumeist im L-Band (1 bis 2 GHz) und S-Band (2 bis 4 GHz) angesiedelt und stellen daher
oft nur niedrige Datenraten, beispielsweise für Telefondienste, zur Verfügung. Ein häufiges Einsatz-
gebiet ist beispielsweise der maritime Sektor.
Seit Ende der 1990er-Jahre können auch in abgelegenen Gebieten bidirektionale Satellitenverbin-
dungen aufgebaut werden, deren Datenraten vergleichbar mit denen ortsfester Systeme wie DSL
(Digital Subscriber Line: bis einige 10 Mbit/s) sind [13, 14]. Es handelt sich dabei um geostationäre
Satellitensysteme im X-Band oder im Ku-Band (12 bis 18 GHz). Der Durchmesser des Antennenre-
flektors am Boden liegt im Bereich von 80 cm bis 110 cm. Um die Datenraten zu steigern, befinden
sich weitere geostationäre Satellitensysteme im Ka-Band (26 bis 40 GHz) bereits im Aufbau [15].
Für mobile Nutzer werden hingegen nachführbare Antennen benötigt. Die Bewegung sowohl des
Nutzers als auch die eines nicht geostationären Satelliten muss durch die Antenne des Bodensegmen-
tes kontinuierlich so kompensiert werden, dass die Hauptkeule der Antenne stets auf den Satelliten
ausgerichtet wird. Für diese Bewegungskompensation bieten sich zunächst mechanisch schwenkba-
re Reflektorantennen an. Allerdings sind die Anforderungen an die mechanische Steuerung aufgrund
der Größe und des Gewichts von Antenne und Elektronik sehr hoch. Vor allem schnelle und plötz-
liche Bewegungen sind schwierig zu realisieren und können zu hohen Materialbelastungen führen.
Nachführbare Antennen im maritimen Sektor sind deshalb oft als VSAT (very small aperture termi-
nal) ausgeführt. Der Antennenreflektor hat je nach Anwendung einen Durchmesser von 60 cm bis
90 cm [16]. Unternehmen wie Inmarsat [12] haben hierfür inzwischen nicht nur im L- [17] sondern
auch im Ku-Band [12] Satelliten in niedrigen Umlaufbahnen installiert.
Anzumerken ist noch, dass für die Anbindung von mobilen Nutzern EM-Wellen (elektromagnetische
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Wellen) zirkularer Polarisation oft vorteilhaft sind. Zum Empfang von linear polarisierten Signalen
mit mobilen Antennensystemen müsste man die Antenne stets nachführen, um sie auf die Orien-
tierung des elektrischen Feldvektors der Welle auszurichten (engl. polarization tracking) [18–20].
Signale von Satelliten in niedrigen Umlaufbahnen sind daher oft zirkular polarisiert. Bei Verbindun-
gen zwischen ortsfesten Nutzern und geostationären Satelliten wird oft die technisch einfacher zu
realisierende lineare Polarisation eingesetzt.
Bei Flugzeugen können VSAT-Antennen aufgrund der Aerodynamik nicht ohne weiteres eingesetzt
werden. Der zusätzliche Treibstoffverbrauch durch den erhöhten Luftwiderstand würde die Kosten
für derartige Systeme zu stark erhöhen. Vorhandene Lösungen für Flugzeuge bestehen daher oft aus
einer Kombination aus sehr flachen Parabolspiegeln und aktiven Gruppenstrahlern. Diese Systeme
können mit geringen aerodynamischen Einbußen unter einem flachen Radom auf der Außenhaut be-
festigt werden.
Demgegenüber bringt jede Art von aktiver Antenne, also Antennen, deren Hauptkeule mit Hilfe
von aktiver Schaltungstechnik in verschiedene Richtungen gesteuert werden können, den Vorteil
der trägheitslosen Nachführung mit sich. Aktive Antennen können in mehrere Kategorien unter-
teilt werden. Zum einen gibt es die Möglichkeit, die Hauptkeule eines passiven Gruppenstrahlers
mit Hilfe von einem fest verdrahtetem Speisenetzwerk in eine bestimmte Raumrichtung zu steu-
ern. Ein Speisenetzwerk hat beispielsweise ein Eingangstor und speist jede einzelne Antenne mit
einem Signal entsprechender Amplitude und Phase, so dass sich die Signale aller Antennen in die
gewünschte Raumrichtung konstruktiv überlagern. Aufgrund des Reziprozitätstheorems [21] wer-
den umgekehrt im Empfangsfall Signale aus dieser gewünschten Raumrichtung am Eingangstor
ausgegeben. Speisenetzwerke können mehrere Eingangstore haben. Jedes Tor sorgt dann für eine
Strahlformung in eine diskrete Raumrichtung. Die aktive Strahlsteuerung geschieht also durch Aus-
wahl des Tores, beispielsweise mit einer Schaltmatrix. Ein bekannter Vertreter solcher Netzwerke ist
die Butler-Matrix [22]. Diese wird durch eine Verschaltung von mehreren 3 dB-Richtkopplern und
Leitungen einer definierten elektrischen Länge (Phase) realisiert. Allerdings ist die Anzahl der Ein-
und Ausgänge einer Butler-Matrix auf Zweierpotenzen limitiert [23]. Neben anderen Speisenetzwer-
ken gibt es mit der Rotman-Linse auch quasi-optische Ansätze zur Strahlsteuerung von Gruppenan-
tennen [24]. Butler-Matrizen und Rotman-Linsen werden zwar häufig für Radaranwendungen mit
eindimensionalen (linearen) Gruppenstrahlern eingesetzt, der Aufbau bei zweidimensionalen (pla-
naren) Gruppenstrahlern kann jedoch sehr komplex ausfallen, vor allem bei vielen Einzelstrahlern
oder Raumrichtungen [25], weshalb diese Ansätze in dieser Arbeit nicht weiter untersucht werden.
Phasengesteuerte Gruppenantennen (engl. phased arrays) bestehen aus vielen Einzelelementen, wo-
bei für jedes dieser Elemente ein sogenannter Phasenschieber zur Verfügung steht, mit dem die elek-
trische Phase eines Signals variiert werden kann. Im Falle einer Sendeantenne wird das Sendesignal
nach der letzten Stufe der Sendeeinheit, üblicherweise ein Verstärker mit hoher Ausgangsleistung,
mit einem Speisenetzwerk auf die Phasenschieber verteilt. Durch Verändern der Phasen jedes Signals
kann man die Raumrichtung für eine kohärente Überlagerung aller Signale einstellen. Im Falle einer
Empfangsantenne gilt wiederum das Reziprozitätstheorem, und nur Signale aus einer ausgewähl-
ten Raumrichtung werden im Speisenetzwerk kohärent aufsummiert und über einen üblicherweise
rauscharmen Verstärker empfangen. Eine gute Übersicht über die Grundlagen von phased arrays ist
in [23] und in [26] zu finden. Ursprünglich oft als Radarantenne beim Militär eingesetzt [27], finden
sich heute auch Anwendungen im zivilen Bereich, unter anderem für die Satellitenkommunikation
im Ku-Band an Bord von Flugzeugen [28–31].
Eine Abwandlung von phasengesteuerten Gruppenantennen sind reflektierende Gruppenantennen
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1 Einleitung

(engl. reflectarrays) [26, S. 47ff.]. Hierbei strahlt eine primäre Antenne (Primärstrahler) auf einen
Gruppenstrahler, dessen Einzelelemente über Phasenschieber kurzgeschlossen sind. Die reflektier-
ten Signale jedes Einzelstrahlers können also in der Phase variiert werden, wodurch die Richtung
der Hauptkeule des Gruppenstrahlers bestimmt wird.
Bei Gruppenstrahlern mit digitaler Strahlformung (engl. digital beam forming - DBF) ist für jedes
Antennenelement die komplette Empfänger- bzw. Senderelektronik implementiert, was zwar den
Schaltungsaufwand verglichen mit phased arrays stark erhöht aber auch die Flexibilität der Anten-
nen steigert. Der Vorteil, nicht nur die Phasen sondern auch die Amplituden für jedes Antennen-
element variieren zu können, ermöglicht zusätzlich zur Strahlsteuerung eine Strahlformung (engl.
beam shaping/tapering), das Ausblenden von Raumrichtungen (engl. nulling) - beispielsweise zur
Unterdrückung von Störquellen - und Mehrfachkeulenausbildung (engl. multibeam capability). Für
die Umsetzung dieser Möglichkeiten ist unter anderem aber auch eine sehr leistungsfähige Digital-
elektronik von Nöten.
Trotz der Komplexität von aktiven Antennen gab es in der Vergangenheit interessante und vielver-
sprechende Umsetzungen, wenn auch meist mit nur wenigen Einzelstrahlern und im L-Band [32]
oder X-Band [31].
Die Auswahl einer der genannten Realisierungsmöglichkeiten aktiver Antennen für eine spezielle
Anwendung erfolgt oft durch einen Kompromiss aus Leistungsfähigkeit und Kosten. Wie im Ver-
lauf der Arbeit noch gezeigt wird, sind auch Kombinationen der verschiedenen Antennenkategorien
möglich, welche im weiteren Verlauf als hybride Ansätze bezeichnet werden sollen.
Zurzeit gibt es zwar mehrere unterschiedliche Ansätze, breitbandige bidirektionale Satellitenverbin-
dung mit mobilen Nutzern zu realisieren, allerdings haben auch eine Vielzahl an technologischen
Herausforderungen wie Integrationsdichte, Größe, Gewicht, Aerodynamik, Leistungsbedarf, Wär-
meabfuhr und Kosten dazu geführt, dass keiner dieser Ansätze sich zu einem Massenprodukt ent-
wickelt hat. In den vergangenen Jahren wurden beispielsweise verschiedene in- und ausländische
Projekte [33–36] initiiert, um Satellitenkommunikation bei hohen Frequenzen und für mobile Nutzer
zu ermöglichen. Derzeit gibt es Anstrengungen [37–39], die, neben theoretischen Studien und Tests
unter Laborbedingungen, auch komplexe Technologiedemonstrationen und aufwendige Experimen-
te (teilweise im Weltall) vorsehen. Die Tatsache, dass für die Anbindung von Fernverkehrszügen
in Zukunft ebenfalls Satellitensysteme eingesetzt werden sollen [40], obwohl hier noch am Ehesten
eine Infrastruktur am Boden entlang der Zugstrecken aufgebaut werden könnte, verdeutlicht den Be-
darf an flexibel steuerbaren Antennen. Die vorliegende Arbeit befasst sich mit dem Entwurf genau
solcher Antennen. Sie entstand im Rahmen der vom BMBF (Bundesministerium für Bildung und
Forschung) und BMWi (Bundesministerium für Wirtschaft und Technologie) geförderten Projekte
Santana II und Santana III [38, 41] (smart antenna terminal).

Ziel dieser Arbeit ist es, einen Beitrag zur Bewältigung der zuvor genannten Herausforderungen
zu leisten und somit eine Realisierungsmöglichkeit für eine aktive Antenne zu finden, die für Satel-
litenverbindungen bis in den Millimeterwellenbereich eingesetzt werden kann. Besondere Aufmerk-
samkeit soll dabei einer modularen und bestenfalls frei skalierbaren Lösung eingeräumt werden, um
die Möglichkeit zu haben, die Leistungsfähigkeit der Antenne der Anwendung anzupassen.
In Kapitel 2 wird zunächst auf die wesentlichen Grundlagen aktiver Gruppenstrahler eingegangen.
Darauf aufbauend werden Untersuchungen angestellt, die klären sollen, welche Vor- und Nachteile
mit den unterschiedlichen Aufbaukonzepten und Architekturen aktiver Gruppenstrahler verknüpft
sind. Das Hauptaugenmerk liegt dabei oft auf Limitierungen diverser Eigenschaften und der Fra-
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ge, ob diese Limitierungen unter bestimmten Bedingungen erweitert, aufgehoben oder umgangen
werden können. Einige Eigenschaften gelten allgemein, andere sind sehr anwendungsspezifisch. In
letzterem Fall wird deshalb oft das Szenario aus den Santana-Projekten herangezogen. Ein großer
Abschnitt in Kapitel 2 befasst sich mit der Kalibrierung von Gruppenstrahlern und der Frage, wie
man Verkopplungen zwischen den Einzelstrahlern kompensieren kann. Andere eingangs genannte
Systeme wie reflektierende Gruppenantennen, VSATs und auch Antennen mit Strahlsteuerung durch
Speisenetzwerke werden in dieser Arbeit nicht untersucht. Das Kapitel schließt mit einer Bewertung
der wesentlichen Kriterien, und eine Auswahl für eine Realisierung wird getroffen.
In Kapitel 3 wird die Umsetzung einer aktiven Antenne in der sogenannten Ziegelarchitektur be-
trachtet. Realisierungen aktiver Antennen basieren zum Teil auf einfachen, oft aber auch auf sehr
komplexen Leiterkarten. Um die Eigenschaften und Limitierungen dieser Komponenten gut abschät-
zen zu können, wird in Abschnitt 3.1 eine kurze Übersicht zur heutigen Aufbau- und Verbindungs-
technik gegeben. Des Weiteren widmet sich dieser Abschnitt den wesentlichen Eigenschaften von
im Substrat integrierten Wellenleiter (engl. substrate-integrated waveguide - SIW), da die in dieser
Arbeit aufgebauten Antennen auf dieser Technologie basieren. Die Umsetzung der aktiven Antenne
erfolgt in zwei Schritten. Zunächst wird der Entwurf eines passiven SIW-Gruppenstrahlers vorge-
stellt und Simulations- und Messergebnisse werden diskutiert. Die Erkenntnisse aus diesen Untersu-
chungen fließen dann in einen zweiten Entwurf ein, in dem auch aktive Komponenten, die benötigten
Netzwerke und eine erweiterte Funktionalität integriert werden sollen. Die aktive Antenne wird als
Sender realisiert. Weitere Vergleiche zwischen Simulation und Messung werden angestellt, um die
Eigenschaften der SIW-Einzelstrahler und der aktiven und passiven Komponenten zu bewerten.
Die vorliegende Arbeit schließt mit einer Zusammenfassung und einem Ausblick.
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2 Aktive Gruppenstrahler

In diesem Kapitel werden die Grundlagen über aktive Antennen sowohl im Allgemeinen als auch
speziell für die Satellitenkommunikation im Millimeterwellenbereich dargestellt. Im Einzelnen wer-
den die Fernfeldbeschreibung von Gruppenstrahlern und die Anforderungen an eine aktive Antenne
für breitbandige Datenverbindungen bei gleichzeitig großen Entfernungen erläutert. Ebenso wird er-
klärt, welche Herausforderungen diese Anwendung mit sich bringt - insbesondere bei hohen Fre-
quenzen - und welche Realisierungen möglich sind. Auf die Art der Realisierung des HF-Teils
wird dabei sehr detailliert eingegangen. Es werden Vor- und Nachteile verschiedener Schaltungs-
techniken, Arrangements der Einzelstrahler, Möglichkeiten zur Kalibrierung und Entkopplung und
der Aufbauarchitekturen präsentiert und gegeneinander abgewogen. Zwar werden nicht alle Be-
schreibungen und Untersuchungen für sowohl Sende- als auch Empfangsantenne durchgeführt, die
Schlussfolgerungen gelten jedoch aufgrund der Reziprozität prinzipiell für beide Antennen. Unter-
schiede liegen im Wesentlichen nur für die Punkte Ausgangsleistung und Rauschverhalten und die
damit verbundenen Aspekte vor.
Das Kapitel schließt mit einer Bewertung der unterschiedlichen Realisierungsmöglichkeiten, und die
Auswahl für die weiteren Untersuchungen bezüglich Aufbaukonzept, Anordnung der Einzelstrahler
und Architektur wird erläutert.

2.1 Fernfeldbeschreibung

Da in vielen Abschnitten dieser Arbeit auf Begriffe und Zusammenhänge von Gruppenstrahlern
zurückgegriffen wird, soll an dieser Stelle eine mathematische Beschreibung ihrer wesentlichen Ei-
genschaften erfolgen. Zur Übersicht ist im Anhang A eine Liste der eingeführten Formelzeichen zu
finden; in Anhang B werden häufig benutze Abkürzungen aufgelistet. Bei sämtlichen Betrachtungen
ist der eingeschwungene Zustand harmonischer Zeitabhängigkeit der Form Re{ejωt} mit der Kreis-
frequenz ω = 2πf , der Frequenz f und der Zeit t vorausgesetzt. Zeitabhängige Größen werden also
durch Phasoren dargestellt.
Zur Beschreibung des elektrischen Feldes Em(r) eines Einzelstrahlers der Position rm mit der Ein-
zelrichtcharakteristik fm(θ, φ) gilt die allgemeine Gleichung

Em(r) = Kamfm(θ, φ)
e−jk|r−rm|

|r− rm|
. (2.1)

Dabei legt r den Aufpunkt fest, wo das Feld bestimmt werden soll. Die Konstante K hat die Dimen-
sion V/m, und am repräsentiert eine dimensionslose komplexe Speiseamplitude. Die Freiraumwel-
lenzahl k entspricht 2π/λ0 mit der Freiraumwellenlänge λ0, θ und φ sind die bekannten Winkel im
sphärischen Koordinatensystem (siehe Abbildung 2.1), und rm zeigt auf die Position des betreffen-
den Einzelstrahlers. Die Signalfrequenz ist f = c0/λ0, resultierend aus der Vakuumlichtgeschwin-

6



2.1 Fernfeldbeschreibung

digkeit

c0 =
1
√
µε

=
1

√
µ0µrε0εr

(2.2)

mit εr = µr = 1 und den Feldkonstanten im Vakuum:

µ0 = 4π · 10−7 H
m
, (2.3)

ε0 ∼= 8, 854 · 10−12 As
Vm

. (2.4)

x

y

z

r

r r-
m

r
m

q

f
Abbildung 2.1: Koordinatensystem für
Gruppenstrahler.

Mit der Fernfeldnäherung ist es möglich, diesen Ausdruck zu vereinfachen. Dazu wird

|r− rm| ∼= r − rm cos(∠(r, rm)) = r − r̂rm (2.5)

gesetzt. In kartesischen Koordinaten ist der radiale Einheitsvektor durch

r̂ =

 u
v
w

 (2.6)

gegeben, wobei zur Beschreibung der Winkelrichtung die gebräuchlichen Abkürzungen

u = sin(θ) cos(φ), (2.7)
v = sin(θ) sin(φ) und (2.8)
w = cos(θ) (2.9)

verwendet werden. Einheitsvektoren werden in dieser Arbeit mit einem Dachsymbol über dem ent-
sprechenden Formelzeichen gekennzeichnet. Anschaulich bedeutet die Näherung aus Gleichung 2.5,
dass r und (r− rm) parallel verlaufen. Durch Überlagerung der Felder aller M Einzelstrahler ergibt
sich das Gesamtfeld

E(r) = K
e−jkr

R

M∑
m=1

amfm(θ, φ)ejkr̂rm . (2.10)
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2 Aktive Gruppenstrahler

Für rm = x̂xm + ŷym + ẑzm und eine gewünschte Strahlschwenkung in Richtung φ0 und θ0 folgt
für die komplexen Speiseamplituden des Gruppenstrahlers:

am = |am|e−jk(xmu0+ymv0+zmw0), (2.11)

mit

u0 = sin(θ0) cos(φ0), (2.12)
v0 = sin(θ0) sin(φ0) und (2.13)
w0 = cos(θ0). (2.14)

Unter der Voraussetzung identischer Einzelstrahler mit der Charakteristik f(θ, φ) lässt sich das Fern-
felddiagramm der Gesamtanordnung berechnen, indem man die Gleichungen (2.5) und (2.7) bis
(2.11) zu

F(θ, φ) = f(θ, φ)
M∑
m=1

|am|ejk(xm(u−u0)+ym(v−v0)+zm(w−w0)) = f(θ, φ)Fa(θ, φ) (2.15)

umschreibt (normierte Form). Der Summenterm Fa(θ, φ) ist in der Literatur auch als array factor
bekannt. Dieser weist in Hauptstrahlrichtung (θ0, φ0) ein globales Maximum auf, welches aber nicht
das einzige ist. Aufgrund der Periodizität der Winkelfunktionen treten weitere Nebenmaxima (engl.
grating lobes) auf, die im weiteren Verlauf als sekundäre Hauptkeulen bezeichnet werden. Wenn für
die Abstände der Einzelstrahler gewisse Bedingungen eingehalten werden (siehe Abschnitt 2.4), so
liegen die sekundären Hauptkeulen außerhalb des sichtbaren Bereichs.
Die mit f(θ, φ) bezeichneten Richtcharakteristiken werden in der Literatur auch als Richtdiagramme
bezeichnet. Je nachdem, ob es sich um ideale oder verlustbehaftete Antennen handelt, beschreiben
sie die auf einen isotropen Kugelstrahler normierte Direktivität d(θ, φ) oder den Antennengewinn
g(θ, φ) [42]. Die Parameter d und g sind über den Antennenwirkungsgrad η verknüpft:

g = ηd. (2.16)

2.2 Aufbaukonzepte
In diesem Abschnitt werden verschiedene Aufbaukonzepte für aktive Antennen präsentiert und dis-
kutiert. Im Einzelnen wird zunächst auf den prinzipiellen Aufbau von phasengesteuerten Gruppenan-
tennen, Antennen mit digitaler Strahlformung und hybriden Konzepten eingegangen. Des Weiteren
werden gängige Schaltungstechniken für aktive Antennen erläutert und damit verknüpfte Vor- und
Nachteile abgewogen. Hauptaugenmerk liegt auf dem Vergleich der sogenannten direkten Umset-
zung mit einem heterodynen Verfahren (Überlagerungsempfänger).

2.2.1 Steuerbare Antennen
In Abbildung 2.2 sind zwei stark vereinfachte Blockschaltbilder von aktiven Antennen dargestellt.
Bei einem phased array (Abbildung 2.2a) gibt es nur einen Empfänger (engl. receiver - Rx) oder
Sender (engl. transmitter - Tx), und das Signal wird über ein Netzwerk auf die Einzelelemente
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a)

φ φ φ

Rx/Tx

DSP
b)

DSP

Rx/Tx Rx/Tx Rx/Tx

Abbildung 2.2: Vereinfachte Blockschaltbilder von a) einem phased array und b) einer DBF-
Antenne.

verteilt. Vor jeder Antenne befindet sich ein einstellbarer Phasenschieber, um die Strahlsteuerung
zu ermöglichen. Weitere notwendige Komponenten wie Verstärker und Kontrollelemente sind zur
besseren Übersicht nicht dargestellt. Bei einer DBF-Antenne (Abbildung 2.2b) ist für jedes Einzel-
element ein Sender bzw. Empfänger vorgesehen, die Phasen und auch die Amplituden werden im
digitalen Signalprozessor (DSP) eingestellt.
Aus Abbildung 2.2 lässt sich bereits erahnen, dass die Umsetzung einer DBF-Antenne gegenüber ei-
nem phased array aufwendiger ist. Dies bringt aber auch die eingangs erwähnten Vorteile mit sich.
Eine Mehrfachkeulenausbildung kann zwar ebenfalls mit phased arrays realisiert werden, allerdings
zu Lasten der niedrigeren Integrationsdichte, da für jedes Antennenelement mehr als ein einstellba-
rer Phasenschieber benötigt wird [43]. Des Weiteren kann bei phased arrays die nutzbare Bandbreite
weiter eingeschränkt sein, als es bei DBF-Antennen der Fall ist, was im folgenden Unterabschnitt
beschrieben wird.

Nutzbare Bandbreite von phased arrays

Die nutzbare Bandbreite ergibt sich bei phased arrays daraus, dass oft Phasenschieber und keine
echten Verzögerungselemente zum Einsatz kommen. Die eingestellte Phase gilt damit nur bei einer
Frequenz, in der Regel der Mittenfrequenz des Signals. Für ein Signal der Bandbreite B verringert
bzw. vergrößert sich diese Phase an den Rändern des Signalspektrums, und die Richtung der Haupt-
keule wird frequenzabhängig (engl. pattern squint) [26].
Für den weiteren Vergleich der Aufbaukonzepte wird im Folgenden der Einfachheit halber von
einem linearen Gruppenstrahler ausgegangen, dessen Elemente wie in Abbildung 2.3 entlang der
x-Achse positioniert sind. Sämtliche Berechnungen können auch für andere Geometrien durchge-
führt werden, wobei man zu ähnlichen Ergebnissen gelangt. Bei einer gewählten Schwenkrichtung
u0 = sin θ0, v0 = 0, w0 = 1 − u2

0 für die Mittenfrequenz f0 ergibt sich für ein Signal der Frequenz
fx die neue Richtung [26]

ux = u0
f0

fx
. (2.17)

Als Grenze für die tatsächlich nutzbare Bandbreite wird oft die 3 dB-Keulenbreite (engl. half-power
beamwidth -HPBW ) des Gruppenstrahlers herangezogen, also der Winkelbereich, in dem die Leis-
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x

z

x1 x2 x3 xM

Hauptstrahl-

richtung

L

qmax

Abbildung 2.3: Linearer Gruppenstrahler der
Länge L.

tungsdichte der Hauptkeule auf die Hälfte abfällt. Die 3 dB-Keulenbreite sinkt mit größer werdenden
Gruppenstrahlern und ist im uvw-Raum konstant über alle Winkel, jedoch nicht im φθ-Raum [44].
Für eine gleichmäßige Belegung (|am| = konstant für alle m) eines Gruppenstrahlers der Länge L
ergibt sich eine Winkelabhängigkeit [26] der 3 dB-Keulenbreite von

HPBW = arcsin(u0 + 0, 443
λ0

L
)− arcsin(u0 − 0, 443

λ0

L
). (2.18)

Gleichung 2.18 resultiert aus einer Näherung [23]. Die Unsicherheit ist für Gruppenstrahler ab einer
Länge von L = 3λ geringer als 1 %. Es folgt eine maximal nutzbare normierte Bandbreite aufgrund
des pattern squint [23] von

∆f1

f
= u0

u2 − u1

u2u1

∼=
u2 − u1

u0

∼=
HPBW

sin θ0

, (2.19)

wobei u1 und u2 die Grenzen der HPBW im uvw-Raum darstellen. Die normierte Bandbreite sinkt
stetig für größer werdende Gruppenstrahler, aufgrund der Sinus-Funktion im Nenner ist allerdings
eine zusätzliche Winkelabhängigkeit vorhanden.
Eine weitere Grenze für die nutzbare Bandbreite eines phased arrays wird durch das sogenannte
Kriterium der Schmalbandigkeit eines Signals festgelegt. Wenn keine echten Verzögerungselemente
sondern Phasenschieber eingesetzt werden, hat dies zur Folge, dass in der Regel keine Phasen von
mehr als 2π eingestellt werden können. Die maximale relative Phase zwischen zwei Elementen bei
konstanter Frequenz kann mit Gleichung 2.11 bestimmt werden. Bei einem linearen Gruppenstrahler
vereinfacht sich der Ausdruck zu

|∆ϕmax| = 2π
L

λ0

sin θmax. (2.20)

Der Winkel θmax stellt dabei den größten einzustellenden Schwenkwinkel für eine ausgesuchte An-
wendung dar. Im Santana-Projekt sind beispielsweise 60 ◦ spezifiziert. Äquivalent ergibt sich eine
Signalverzögerung von

|τmax| =
L

c0
sin θmax. (2.21)

Bei einem cw-Signal (engl. continuous wave), also einem Signal der Bandbreite Null, ist es unkri-
tisch, ob Anteile der Phase ϕ oder ϕ + 2π addiert werden, bei einem Signal mit aufmodulierten
Informationen jedoch nicht. Je größer der Gruppenstrahler ist, desto weiter liegen die Werte der Mo-
dulationsfunktion zeitlich auseinander, bzw. desto größer kann der Unterschied zwischen den Sig-
nalen der Einzelelemente zu einem Zeitpunkt sein. Bezeichnet ∆f2 die Bandbreite des Nutzsignals,
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muss für die Schmalbandannahme gelten:

|τmax|∆f2

CP
< 1. (2.22)

Die Konstante CP ist abhängig von der Art des Signals. Bei einer Annahme von 10% (CP = 0, 1),
wie sie oft bei einfachen digitalen Modulationen benutzt wird, ergibt sich eine normierte Bandbreite
von

∆f2

f
=

0, 1λ0

L sin θmax
. (2.23)

In Abbildung 2.4 sind die normierten Bandbreiten aus den Gleichungen (2.19) und (2.23) in Ab-
hängigkeit von der Länge eines linearen Gruppenstrahlers und für unterschiedliche Schwenkwinkel
dargestellt. Wie in [33, 43] ausgeführt ist, sind Abmessungen von bis zu 32λ0 für Gruppenstrah-
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Abbildung 2.4: Normierte Bandbreiten a) ∆f1 und b) ∆f2 von phased arrays bei Einsatz von Pha-
senschiebern anstelle von Verzögerungselementen für ausgewählte Raumrichtungen θ0.

ler in der Satellitenkommunikation durchaus realistisch. Man erkennt sofort, dass das Kriterium der
Schmalbandigkeit die eigentliche Einschränkung darstellt. Wie in Abbildung 2.4b zu sehen, sinkt
die normierte Bandbreite für einen maximalen Schwenkwinkel von 60 ◦ bereits unter 1 % ab einer
Gruppenstrahlerlänge von weniger als 12λ0. Ab ca. 23λ0 beträgt die Bandbreite weniger als 0,5 %.
Die Auswirkungen der Bandbreitenbeschränkung wird am Beispiel des Euroskyway-Szenario (s.
Abschnitt 2.3) veranschaulicht. Aus einer relativen Bandbreite von 0,5 % resultieren für die Sig-
nalfrequenzen von 20 GHz für Rx und 30 GHz für Tx effektive Bandbreiten von 100 MHz und
150 MHz. Da die 500 MHz-Gesamtbandbreite dieses Systems jeweils in Kanäle von einigen 10 MHz
für Rx und einigen MHz für Tx unterteilt wird, stellt dies zunächst keine wirkliche Einschränkung
dar. Allerdings müsste bei einem Einsatz von Frequenzspreizungsverfahren (engl. spread spectrum
techniques), wie sie beispielsweise für zukünftige digitale Satellitenfernsehübertragungen vorkom-
men können [45], genau überprüft werden, wie groß die Konstante CP in Gleichung (2.23) tat-
sächlich zu wählen ist, um eine Erhöhung der Bitfehlerhäufigkeit (engl. bit error ratio - BER) zu
vermeiden. Ein deutliche Vergrößerung von CP könnte auch dazu führen, dass die maximal nutzba-
re Bandbreite durch das pattern squint und nicht durch das Kriterium der Schmalbandigkeit begrenzt
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wird.
Es ist festzuhalten, dass die Bandbreite von phased arrays gewissen Beschränkungen unterliegt, die
zunächst unabhängig von der Bandbreite der Antennenelemente, Filter oder aktiven Komponenten
sind. Man muss also im Einzelfall überprüfen, ob die Bandbreite für ein gewähltes Szenario aus-
reicht, wobei auch der Einfluss der Modulation der Signale detaillierter untersucht werden sollte.

2.2.2 Hybrider Ansatz

Eine Möglichkeit, die jeweiligen Vorteile beider im vorherigen Abschnitt vorgestellten Ansätzen für
aktive Gruppenstrahler zu vereinen, ist die Kombination dieser Ansätze zu einer sogenannten hybri-
den Antenne [38]. Das Prinzip ist in Abbildung 2.5 dargestellt.

φ φ φ

Rx/Tx

DSP

φ φ φ

Rx/Tx Abbildung 2.5: Vereinfachtes Blockschaltbild
einer hybriden aktiven Antenne bestehend aus
zwei phased arrays kombiniert zu einer zwei-
kanaligen DBF-Antenne.

Zu sehen sind zwei phased arrays mit je drei Einzelstrahlern samt Phasenschiebern, die wie eine
DBF-Antenne über Rx/Tx-Blöcke und einen DSP zusammengeschaltet sind. Zur Strahlsteuerung
des Gruppenstrahlers müssen die Phasenschieber jeder Untergruppe (engl. sub-array) individuell
eingestellt werden, wobei der Abgleich der sub-arrays untereinander auf digitaler Ebene erfolgt.
Durch diese Art der Verknüpfung wird im Vergleich zu einer vollständigen DBF-Antenne sowohl
auf analoger als auch auf digitaler Ebene Elektronik eingespart. Der gesamte Schaltungsaufwand
ist ungefähr der eines phased arrays mit gleicher Anzahl an Einzelstrahlern plus den zusätzlichen
Rx/Tx- und DSP-Einheiten. Das Einsparpotenzial kommt also auf die Größe der sub-arrays an.
Ein weiterer Vorteil dieses hybriden Ansatzes ist, dass beide im vorherigen Abschnitt erläuterten
Bandbreitenbeschränkungen für phased arrays aufgehoben bzw. stark abgeschwächt werden. Auf
digitaler Ebene ist es nun möglich, nicht nur die Phasen sondern echte Zeitverzögerungen zwischen
den sub-arrays einzustellen. Sowohl pattern squint als auch das Kriterium für die Schmalbandigkeit
werden nur noch durch die sub-array-Größe bestimmt.
Allerdings muss bei hybriden Ansätzen wie auch bei phased arrays ein weiterer Punkt berück-
sichtigt werden: Die Anforderung an die Phasenschieber ist ebenfalls abhängig von der Größe des
Gruppenstrahlers. Der kleinste einstellbare Phasenschritt, also die Auflösung eines digitalen Pha-
senschiebers (Phaseninkrement), muss klein genug sein, um die Hauptkeule in Schrittweiten der
3 dB-Keulenbreite schwenken zu können, um Abtastlücken zu vermeiden. Für einen planaren Grup-
penstrahler auf einem quadratischen Gitter mit quadratischer Apertur und einem Elementabstand
von 0,5λ0 ergeben sich die in Tabelle 2.1 zusammengestellten Anforderungen.
Dargestellt ist die nach [44] berechnete 3 dB-Keulenbreite (HPBW) für eine vorgegebene Anzahl
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Tabelle 2.1: Anforderung an digitale Phasenschieber für den Einsatz in Gruppenstrahlern.

Anzahl HPBW Anzahl Bits Kleinste Kleinster
Elemente [◦] Phasenschieber el. Phase [◦] Winkel [◦]

4 52,52 2 90 42,43
25 20,39 3 45 20,48

100 10,15 4 22,5 10,16
400 5,07 5 11,25 5,07
1600 2,54 6 5,625 2,53
6400 1,27 7 2,813 1,27

an Elementen, das sich aus der Anzahl der Bits ergebende benötigte Inkrement eines digitalen Pha-
senschiebers und der damit einstellbare kleinste Winkel des Gruppenstrahlers. Da weder mögliche
Toleranzen der Komponenten noch das Richtdiagramm der Einzelstrahler berücksichtigt sind, sind
diese Ergebnisse eher als Richtwerte zu sehen. Gegebenenfalls sind die Anforderungen sogar noch
höher.
Ein Lösungsansatz zur einfachen Realisierung der benötigten Komponente ist eine Kombination
aus analogen und digitalen Phasenschiebern. Während große Phasenschritte mit zwei bis drei di-
gitalen Einheiten eingestellt werden, ist für die kleineren Phaseneinstellungen eine analoge Einheit
vorgesehen. Im Santana-Projekt wird unter anderem an solchen hybriden Phasenschiebern [46, 47]
gearbeitet.
Es bleibt festzuhalten, dass beim Entwurf einer aktiven Antenne mit digitalen Phasenschiebern be-
reits im Vorfeld die abschließende Größe des Gruppenstrahlers bekannt sein muss. Anderenfalls ist
ein optimaler Entwurf im Sinne eines guten Aufwand-zu-Nutzen-Verhältnisses nicht möglich. Dies
widerspricht damit bereits dem Wesen eines modularen Konzeptes, auf das im nächsten Abschnitt
noch näher eingegangen wird.

2.2.3 Schaltungstechnik

Bei der Schaltungstechnik für aktive Antennen, also der Realisierung der Rx/Tx-Einheiten in den zu-
vor gezeigten Blockschaltbildern, ist vieles zu beachten [48]. Oft sind die Anzahl der Komponenten
und der Kompromiss zwischen Ausgangsleistung, Linearität und Effizienz entscheidende Kriterien.
Aber auch unerwünschte Abstrahlung, der Leistungsbedarf insgesamt und die Modulationsart der
Signale dürfen beim Entwurf nicht vernachlässigt werden.
Bei Satellitenkommunikation werden in der Regel einfache Modulationsverfahren wie BPSK (engl.
binary phase-shift keying) oder QPSK (engl. quadrature phase-shift keying) eingesetzt werden. Dies
ist dadurch bedingt, dass die hohe Signaldämpfung aufgrund der großen Entfernungen das Signal-
Rausch-Verhältnis (engl. signal-to-noise ratio SNR) stark herabsetzt. Nach Shannons Satz zur Ka-
nalkapazität [49] ist durch das SNR und die Kanalbandbreite die maximale Datenrate für eine feh-
lerfreie Übertragung definiert. Auch höherwertige Modulationsverfahren wie 16QAM (engl. qua-
drature amplitude modulation) würden keine größeren Datenraten zulassen. Da im Weltall, anders
als im Mobilfunk, kaum Mehrfachreflexionen oder Überlagerungen mit vielen Störsignalen gleichen
Pegels auftreten, ist auch der zweite Vorteil höherwertiger Modulationsverfahren wie beispielsweise
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OFDM (engl. orthogonal frequency division multiplex) nicht relevant. Analoge Modulationsverfah-
ren kommen heute kaum noch zum Einsatz und werden daher in dieser Arbeit nicht auf ihre Taug-
lichkeit für Satellitenkommunikation mit aktiven Antennen untersucht.
Zwar gibt es bereits viele AD- und DA-Wandler für Signale mit Bandbreiten von einigen 100 MHz,
aber bei höheren Frequenzen kann nach wie vor nicht direkt analog-zu-digital gewandelt werden. In
dieser Arbeit geht es um aktive Antennen für Signale mit Frequenzen bis in den Millimeterwellenbe-
reich. Eine Frequenzumsetzung ist also erforderlich. Um den Informationsgehalt des bandbegrenzten
Signals nicht zu verändern, dürfen nur lineare (amplituden- und phasentreue) Operationen durchge-
führt werden, weshalb ausschließlich Mischer und keine Vervielfacher oder Vergleichbares in Frage
kommen.
Als klassische Variante einer Senderarchitektur soll nun zunächst eine Schaltung nach dem Über-
lagerungsprinzip (engl. heterodyne transmitter) vorgestellt werden. Eine schematische Übersicht
findet sich in Abbildung 2.6.

DDSP A

ZF-Chipsatz

LO2LO1

HF-ChipsatzBB-Komponenten Antenne

Abbildung 2.6: Vereinfachtes Blockschaltbild eines Senders nach dem Überlagerungsprinzip (engl.
heterodyn architecture) mit zweistufiger Umsetzung.

In Abbildung 2.6 ist nicht eingezeichnet, dass die I- und Q-Komponenten des digitalen Signals im
Basisband (BB) bereits im DSP digital hochgemischt (engl. digital upconversion - DUC) und addiert
werden, weshalb im weiteren Verlauf (nach dem DA-Wandler) nur ein einpoliges Signal verarbei-
tet werden muss (engl. single-ended operation), was auf analoger Seite Schaltungskomponenten
einspart. I und Q stehen für die Inphase- und Quadraturkomponenten. Diese können mit einem ent-
sprechenden Empfänger wieder rekonstruiert werden. Das digital-zu-analog gewandelte Signal wird
nach einer Filterung auf eine sogenannte Zwischenfrequenz (ZF) umgesetzt. Das unerwünschte Spie-
gelfrequenzsignal muss mit einem IR-Filter (engl. image rejection) unterdrückt werden, bevor eine
Verstärkung und die zweite Umsetzung erfolgen. Das HF-Signal wird ebenfalls gefiltert und ver-
stärkt, bevor es zur Antenne gelangt. Für jede Frequenzumsetzungen wird ein Lokaloszillatorsignal
(engl. local oscillator signal - LO-Signal) benötigt.
Schaltungen nach dem Überlagerungsprinzip sind robust, weit verbreitet und werden sowohl für
Sender als auch für Empfänger eingesetzt. Allerdings wird aus Abbildung 2.7 auch klar, dass zahl-
reiche Komponenten für eine Umsetzung benötigt werden. Zwar steigt aufgrund von Fortschritten in
der Halbleitertechnologie die Leistungsfähigkeit der aktiven Bauteile. Die drei benötigten Filter sind
jedoch kritische Elemente in Bezug auf Verfügbarkeit und Preis und müssen oft eigens entworfen
werden.
Als Alternative zu dem Überlagerungsprinzip bietet sich die direkte Umsetzung (engl. direct con-
version) an. Frequenzumsetzung und Modulation erfolgen hierbei in einem Schritt. Um die I- und
Q-Anteile direkt umzusetzen, muss das LO-Signal die gleiche Frequenz wie das gewünschte HF-
Signal haben (siehe Abbildung 2.7). Das LO-Signal ist dabei für die I-Komponente im Vergleich zu
der Q-Komponente um 90 ◦ phasenverschoben.
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Abbildung 2.7: Vereinfachtes Blockschaltbild ei-
nes Senders mit direkter Umsetzung (engl. direct
conversion).

Da die Frequenzumsetzung keine harmonischen Signale bei kritischen Frequenzen erzeugt, werden
auch keine Filter benötigt. Nach der Zusammenführung von I- und Q-Komponente mithilfe eines
Leistungsaddierers (engl. power combiner) gibt es im Grunde nur eine Verstärkerstufe. Der offen-
sichtliche Vorteil ist also, dass für diese Schaltungsarchitektur relativ wenige Komponenten benötigt
werden. Allerdings bringt die direkte Umsetzung auch folgende Nachteile mit sich:

• Eine schlechte HF-Isolation kann dazu führen, dass das LO-Signal im Ausgangssignal durch-
schlägt. Eine benötigte Trägerunterdrückung von beispielsweise 30 dB ist schwierig zu reali-
sieren.

• Das modulierte HF-Signal kann zurück in den Sender koppeln, wodurch eine Verzerrung des
eigentlichen Signals hervorgerufen wird (engl. modulation distortion).

• Der typischerweise für die LO-Signalerzeugung eingesetzte spannungsgesteuerte Oszillator
(engl. voltage controlled oscillator - VCO) kann durch das HF-Signal stark gestört werden
(engl. injection pulling, injection locking). Sogar eine Verschiebung des LO-Signals auf eine
andere Frequenz ist möglich (engl. LO pulling).

• Aufgrund der Quadraturmodulation bei hohen Frequenzen ist mit erhöhtem Übersprechen
zwischen der I- und Q-Komponente zu rechnen.

Zusammengefasst muss also jede Art von Verkopplung oder Rückkopplung sehr stark unterdrückt
werden, um einen ungestörten Betrieb zu gewährleisten. In der Praxis hat sich gezeigt, dass die
oben angegebenen Nachteile durch entsprechende schaltungstechnische Maßnahmen für einkanali-
ge Anwendungen zufriedenstellend unterdrückt werden können. Anwendungen mit vielen Kanälen
(beispielsweise einigen tausend) würden bei gleichzeitiger hoher Integrationsdichte sämtlicher Kom-
ponenten unter sehr eingeschränkter Entkopplung leiden. Diese Problematik betrifft sowohl Sende-
als auch Empfangsstufen. Detaillierte Untersuchungen finden sich in [48, 50–52].
Was die Komplexität anbelangt, ist eine interessante Alternative durch eine Art Kombination bei-
der vorgestellten Architekturen in Abbildung 2.8 dargestellt. Zwei identische, jedoch in der Phase
verschobene digitale Signale werden über entsprechende ZF-Einheiten auf einen Mischer mit in-
tegrierter Spiegelfrequenzunterdrückung (engl. IR-mixer) gegeben. Anschließend folgt noch eine
Verstärkung, bevor das Signal zu einer Antenne gelangt. Je nachdem, ob die beiden Signale um -90 ◦

oder +90 ◦ in der Phase verschoben sind, wird im Mischer entweder das untere oder das obere Seiten-
band unterdrückt, weshalb ein zusätzliches IR-Filter auf HF-Ebene nicht benötigt wird. Es ist auch
möglich, zwei Signale im DSP derart zu erzeugen, dass das untere und das obere Seitenband paral-
lel genutzt werden. Somit kann also die nutzbare Bandbreite bei doppeltem DSP- und ZF-Aufwand
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Abbildung 2.8: Vereinfachtes Blockschaltbild eines Senders für eine Abdeckung beider Seitenbän-
der.

ebenfalls verdoppelt werden, wobei die Komplexität des HF-Chipsatzes in etwa gleich bleibt.
Das gezeigte Konzept könnte auch mit einer einfach ausgeführten DSP- und ZF-Stufe und einem
zusätzlichen 180 ◦-Phasenschieber realisiert werden. Allerdings ist dann nur ein Seitenband nutzbar.
Generell gilt, dass bei einem Betrieb beider Seitenbänder die Unterdrückung des jeweils anderen
Bandes stark genug sein muss, beispielsweise größer als 30 dB, um einen möglichst störungsfreien
Betrieb zu gewährleisten.
An dieser Stelle ist festzuhalten, dass die Sendearchitektur nach dem Überlagerungsprinzip zwar
einen hohen analogen Schaltungsaufwand erfordert, aber aufgrund der geringen Störanfälligkeit an-
deren Architekturen vorzuziehen ist. Im Bezug auf aktive Antennen ergibt sich außerdem der Vor-
teil, ein großes abzudeckendes Band sehr einfach in viele kleinere Kanäle unterteilen zu können. Die
Kanalauswahl erfolgt dann auf der ZF-Ebene durch Verstimmen der Frequenz des LO1-Signals. Das
LO2-Signal bleibt konstant, und es werden keine weiteren HF-Komponenten benötigt. Sollen meh-
rere Kanäle parallel gesendet werden, so müssen die DSP- und ZF-Einheiten vervielfacht werden.
Auf diese Art und Weise funktionieren auch die heutigen Satellitenfernsehempfänger. Die techni-
sche Umsetzung dieser Funktionalität durch eine direkte Umsetzung erfordert eine hohe Flexibilität
der HF-Komponenten, die zum Einen sehr teuer sein kann und zum Anderen die Integrationsdichte
erhöht.
Es ist durchaus denkbar, dass im Rahmen einer industriellen Massenfertigung eine Komponente
entwickelt wird, die sämtliche Funktionen der direkten Umsetzung auf einem IC bündelt, die darge-
legten Nachteile unterbindet und somit in aktiven Antennen eingesetzt werden könnte. Das gleiche
gilt für die gezeigte Variante zur Abdeckung beider Seitenbänder. Derzeit sind solche Komponenten
jedoch nicht erhältlich.

2.3 Beschreibung der Funkstrecke

Für die Auslegung einer breitbandigen Verbindung von einer Bodenstation über einen Satelliten zu
einem mobilen Anwender, beispielsweise an Bord eines Flugzeuges, müssen relativ große Entfer-
nungen berücksichtigt werden. Detaillierte Untersuchungen zu dieser Thematik sind unter anderem
in [33,43] zu finden und sollen hier nun kurz wiedergegeben bzw. ergänzt werden. Feste Verbindun-
gen von einer Bodenstation zu einem Satelliten im GEO, teilweise auch LEO und MEO, sind bereits
seit einiger Zeit etabliert und werden deshalb hier nicht weiter erläutert.
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Uplink 29,5 GHz - 30 GHz, RHCP
Downlink 19,7 GHz - 20,3 GHz, LHCP
Modulation QPSK
EIRP 54,2 dBW
G/T 13 dB/K

Tabelle 2.2: Systemparameter des Euroskyway-
Satelliten.

Als Referenzszenario in [33] wurde das Euroskyway-System des italienischen Unternehmens Ale-
nia Spazio (2005 Zusammenschluss mit Alcatel Space zu Alcatel Alenia Space, seit 2007 Teil von
Thales Alenia Space) ausgewählt. Dabei handelt es sich um eine geostationäre Satellitenverbindung
im Ka-Band mit einem uplink (Verbindung vom Benutzer zum Satelliten) von 29,5 GHz bis 30 GHz
und einem downlink (Verbindung vom Satelliten zum Benutzer) von 19,7 GHz bis 20,2 GHz. Diese
Frequenzen wurden ausgewählt, da sich im X- und auch im Ku-Band bereits Kapazitätsengpässe
abgezeichnet haben, und die höheren Frequenzen ein höheres Potenzial für größere Bandbreiten und
somit auch größere Datenraten mitbringen. Die Bereiche um 20 GHz und 30 GHz stellen für Satel-
litenkommunikation außerdem zwei sogenannte Fenster dar, also Bereiche, in denen keine erhöhte
atmosphärische Dämpfung aufgrund von Element- oder Molekülresonanzen vorherrscht [53, 54].
Ka-Band-Satelliten für VSAT-Antennen, wie beispielsweise Anik F2 [55] über Nordamerika, bele-
gen den Bedarf an erhöhter Bandbreite und bestätigen damit den Trend, möglichst frühzeitig höhere
Frequenzbereiche zu erschließen.
Auch wenn es mittlerweile Ka-Band-Satelliten mit mehr Ausgangsleistung und empfindlicheren
Empfängern gibt, so soll das Euroskyway-System hier als Referenz für weitere Berechnungen ge-
nutzt werden, da während der Projekte [33, 35, 41] eben genau dieses System auch als Referenz für
die Auslegung der aktiven Antenne diente. Die wichtigsten Parameter des Euroskyway-Satelliten
sind in Tabelle 2.2 zusammengefasst.
EIRP (engl. equivalent isotropically radiated power) ist das Produkt aus Antennengewinn und ver-
fügbarer Sendeleistung des 20 GHz-Senders, G/T steht für das Verhältnis aus Antennengewinn und
äquivalenter Rauschtemperatur des 30 GHz-Empfängers. Als Funktionen vom Antennengewinn sind
beide Größen prinzipiell richtungsabhängig. Die Systemparameter eines aktiven Gruppenstrahlers
berechnen sich nach [56] gemäß

EIRP =M2
TxPElem,TxgElem,Tx, (2.24)

G/T =
gElem,RxMRx

TA + (F − 1)T0

. (2.25)

Der Parameter M steht jeweils für die Anzahl der Einzelstrahler (Elemente) von Sender (Tx) und
Empfänger (Rx), gElem,Rx und gElem,Tx sind die Gewinne der Einzelstrahler, PElem,Tx die Aus-
gangsleistung eines Sendekanals, TA die Antennenrauschtemperatur und F die Rauschzahl eines
Empfängerkanals. Mit T0 ist die Referenztemperatur (beispielsweise Umgebungstemperatur 300 K)
bezeichnet. Es ist zu beachten, dass die äquivalente Sendeleistung quadratisch mit der Anzahl der
Elemente steigt, die Empfängerempfindlichkeit G/T allerdings nur linear. An dieser Stelle wird zwi-
schen der Anzahl der Elemente für Empfänger und Sender unterschieden, da beide Einheiten auch
getrennt realisiert werden sollen. Aufgrund der unterschiedlichen Frequenzen ist diese Trennung
notwendig. Aber auch wenn die Frequenzen für uplink und downlink dichter zusammen lägen, also
beide Signale mit einem Antennenelement abgestrahlt bzw. empfangen werden könnten, wäre eine
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Trennung sinnvoll. Das Verhältnis von Sende- und Empfangspegel liegt im Bereich um 100 dB. Das
Übersprechen zwischen Sender und Empfänger dürfte also -100 dB und eine noch zu definierende
Reserve nicht überschreiten, was aufgrund der hohen Integrationsdichte praktisch nicht umsetzbar
ist, denn, wie später in diesem Kapitel noch gezeigt wird, liegen die Abstände der Elemente eines
Gruppenstrahlers im Bereich von 0,5λ0.
Die Signale sind rechts (engl. right handed circular polarization - RCHP) bzw. links (LHCP) zir-
kular polarisiert, da trotz eines GEO-Satelliten der Nutzer mobil sein kann. Bei linearer Polarisation
müssten ja nicht nur die Richtung der Antennen sondern auch die Orientierung des elektrischen
Feldvektors der EM-Wellen stets nachgeführt werden. Polarisationsvielfachzugriff (engl. polarizati-
on division multiplexing - PDM) [57], wie man es auch beim Satellitenfernsehen im X-Band einsetzt,
ist beim Euroskyway-System nicht vorgesehen, soll im Folgenden aber auch nicht kategorisch aus-
geschlossen werden.
Aufgrund der QPSK-Modulation und je nach Grad der Vorwärtsfehlerkorrektur (engl. forward error
correction - FEC) und zusätzlichen Kodierungen resultieren typische Kanalbandbreiten von 1 MHz
für den uplink und 20 MHz für den downlink in vergleichbaren Größen für die Datenraten von ca.
1 Mbit/s und ca. 20 Mbit/s. Unter Annahme eines benötigten minimalen SNR von 10 dB ergeben sich
bei einer Entfernung von 36.000 km eine minimale Sendeleistung von ca. 41 dBW und ein G/T von
ca. 10 dB/K [56]. Dieses Ergebnis gilt für eine direkte Verbindung (engl. line of sight - LOS) ohne
zusätzliche Dämpfung durch Regen oder andere Einflüsse (engl. clear sky).
Eine weitere nicht zu vernachlässigende Anforderung bei jeglicher Art von drahtloser Verbindung
in bzw. über Europa ist die Einhaltung der Richtlinien des Europäischen Instituts für Telekommu-
nikationsnormen (engl European Telecommunications Standards Institute - ETSI). Diese legen fest,
bei welcher Frequenz welche Transmission erlaubt ist. Einzuhaltende Parameter sind beispielswei-
se maximale Sendeleistung, die 3 dB-Keulenbreite oder das Verhältnis von Haupt- zu Nebenkeule
(engl. side lobe level - SLL). Die Einhaltung vorgegebener Grenzwerte dient vor allem dazu, benach-
barte Systeme nicht zu stören, also bei Satellitenverbindungen benachbarte Satellitensignale nicht zu
beeinflussen.
Bei Verbindungen zu einem geostationären Satellitensystem im Frequenzbereich von 29.5 GHz bis
30 GHz ist es für Sendeantennen vorgeschrieben [58], das in Abbildung 2.9 gezeigte Richtdiagramm
einzuhalten.
Die Grenzen für das EIRP gelten für jegliche Art von Signalen in einem 40 kHz breiten Band. Eben-
falls eingezeichnet in Abbildung 2.9 ist die Leistungsverteilung eines 64x64-Gruppenstrahlers mit
einem Elementabstand von λ0/2, dessen EIRP 40 dBW beträgt. Es verdeutlicht, dass bei einem be-
nötigten EIRP von 40 dBW [33] sogar mit 4096 Elementen das geforderte Profil nicht eingehalten
wird. Sämtliche Elemente werden dabei mit Signalen identischer Amplitude und Phase gespeist. Ein
64x64-Gruppenstrahler mit einem EIRP von höchstens 15 dBW würde die ETSI-Anforderungen
erfüllen. Die Genauigkeit der Ausrichtung des Richtdiagramms (engl. pointing accuracy) muss da-
bei besser sein als 0,1 ◦. Ferner sind weitere Vorschriften, wie die Leistungspegel für unerwünschte
Abstrahlungen bei anderen Frequenzen, einzuhalten. Sämtliche Anforderungen sind von Eigenschaf-
ten typischer Reflektorantennen mit Durchmessern von mehreren 10 cm abgeleitet, weshalb sie für
aktive Gruppenstrahler als sehr anspruchsvoll einzustufen sind. Um das geforderte Richtdiagramm
in Abbildung 2.9 einzuhalten, werden entweder deutlich mehr Elemente oder eine ungleichmäßi-
ge Amplitudenbelegung (engl. amplitude taper) beispielsweise nach Dolph-Tschebyscheff [44] be-
nötigt. Mit einem amplitude taper lassen sich beispielsweise die Nebenkeulenpegel zu Lasten der
Breite der Hauptkeule senken. Da die Ausgangsleistungen einiger Verstärker herabgesetzt werden
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Abbildung 2.9: Forderung an EIRP für Satellitenverbindungen bei 29.5 GHz bis 30 GHz nach ETSI
[58] und Leistungsverteilung eines Gruppenstrahlers mit 64x64 Elementen (Elementabstand = λ0/2)
und einem EIRP von 40 dBW.

müssen, sinkt außerdem das EIRP.
Um sämtlichen Verbindungsanforderungen gerecht zu werden, lässt sich abschätzen [33, 43], dass
bei Einsatz von Mikrostreifenleitungsantennen [59] (im weiteren Verlauf als patch-Antennen be-
zeichnet) als Einzelstrahler und gängigen MMICs die Anzahl der benötigten Einzelstrahler sowohl
für den Sender als auch für den Empfänger in der Größenordnung einiger Tausend liegt. Dabei ist
noch keine Reserve für schlechtes Wetter eingeplant und es wird jeweils nur ein Kanal innerhalb
der 500 MHz breiten Bänder berücksichtigt. Sollen mehrere Kanäle gleichzeitig verarbeitet werden,
müssen die ZF- und DSP-Einheiten vervielfacht und auf Senderseite ebenfalls die Ausgangsleis-
tung (das EIRP) linear erhöht werden. Auf Empfängerseite kann unter Umständen auf weitere
ZF-Einheiten verzichten werden, sofern die Dynamik ausreichend ist.
Antennen dieser Größenordnung können im Allgemeinen nicht in einem Schritt realisiert werden.
Ein modulares Konzept, bei dem eine große Antenne aus mehreren Blöcken zusammengesetzt wird,
wobei jeder Block aus einer gewissen Anzahl von Einzelstrahlern besteht, ist zwingend erforder-
lich. Solch ein modulares Konzept bietet die Möglichkeiten, die Größe der Gesamtantenne an eine
Anwendung anzupassen und auch Wartungsarbeiten effizienter durchzuführen. Die eigentliche Um-
setzung des modularen Konzepts ist die Auswahl und Realisierung einer geeigneten Architektur für
Gruppenstrahler, worauf in Abschnitt 2.6 näher eingegangen wird.
Als Schlussfolgerung dieses und auch des vorangegangenen Abschnittes ist festzuhalten, dass für
das gegebene Anwendungsszenario eine DBF-Antenne am geeignetsten erscheint. Wenn auch die
Umsetzung - gerade für große Gruppenstrahler - sowohl auf analoger wie auch auf digitaler Ebene
sehr aufwändig ist, so überwiegen doch die Vorteile.

19



2 Aktive Gruppenstrahler

2.4 Optimale Anordnung der Einzelstrahler

Die Anordnung der Einzelstrahler in einer Gruppenantenne ist bereits seit den 1960er Jahren im-
mer wieder aus verschiedenen Blickrichtungen betrachtet worden [60, 61], wird aber auch heute
noch untersucht [62, 63]. Oft geht es darum, ein möglichst optimales Gitter zu finden, auf dem die
Einzelstrahler positioniert werden. Was als Optimum anzusehen ist, ist stark von der Anwendung ab-
hängig. Allerdings ist das Ziel oft, mit möglichst wenigen Elementen ein spezielles Richtdiagramm
des Gruppenstrahlers zu realisieren. Anforderungen an das Richtdiagramm sind beispielsweise eine
spezielle 3 dB-Keulenbreite bei einem einzuhaltenden SLL. Aufgrund von Verkopplungen unterhalb
der Einzelstrahler, und bei aktiven Antennen aufgrund der Integrationsdichte, ist auch meist ein mög-
lichst großer Abstand zwischen den Elementen anzustreben. Diese Forderung hat jedoch unmittelbar
Einfluss auf die 3 dB-Keulenbreite, das SLL und das Auftreten von sekundären Hauptkeulen, was
die Optimierung der Anordnung der Einzelstrahler sozusagen initiiert.
In diesem Abschnitt sollen die prinzipiellen Eigenschaften bekannter Anordnungen kurz wiederge-
geben werden. Der Fokus liegt auf einer möglichen Tauglichkeit für Satellitenkommunikation im
Millimeterwellenbereich inklusive PDM. Die Frage ist also, welches Gitter am besten für eine An-
wendung geeignet ist, in der zwei unterschiedlich polarisierte Signale gleichzeitig genutzt werden
können. Im Folgenden werden dazu, nach einer kurzen Wiederholung einiger Grundlagen, regelmä-
ßige rechteckige und dreieckige Gitter untersucht. In [60] wird bereits beschrieben, dass dreieckige
Gitter gegenüber rechteckigen einige Vorteile aufweisen. Allerdings gilt dies zunächst nur für Grup-
penstrahler, deren Elemente identisch polarisiert sind.

Sekundäre Hauptkeulen

Eine sekundäre Hauptkeule bezeichnet eine Wiederholung der Hauptkeule eines Gruppenstrahlers
in eine andere Richtung und ist in der Regel unerwünscht. Aufgrund der Periodizität der Expo-
nentialfunktion im array factor (vgl. Gleichung 2.15) gibt es theoretisch unendlich viele sekundäre
Hauptkeulen, allerdings befinden sich nur endlich viele (oder keine) im sogenannten sichtbaren Be-
reich.
Das Auftreten von sekundären Hauptkeulen im sichtbaren Bereich ist prinzipiell immer dann mög-
lich, wenn das Nyquist-Kriterium nicht eingehalten wird. Vergleichbar mit der Abtastrate bei ana-
logen Signalen müssen also immer zwei oder mehr Abtastpunkte (Antennenelemente) pro Wellen-
länge vorhanden sein. Ist dieses Kriterium erfüllt, kann die Hauptkeule in jede Richtung innerhalb
des sichtbaren Bereichs geschwenkt werden, ohne dass sekundäre Hauptkeulen entstehen. Anders
ausgedrückt, erhält man einen vollen Schwenkbereich (engl. scanning range). Dieser verringert sich
für einen Elementabstand zwischen einer halben und einer Wellenlänge und verschwindet darüber.
Das bedeutet, es entstehen am Rande des sichtbaren Bereichs bereits sekundäre Hauptkeulen, ohne
dass die Hauptkeule geschwenkt wird.
Es ist nach wie vor möglich, auch Gruppenstrahler mit einem eingeschränkten Schwenkbereich für
gewisse Anwendungen einzusetzen. Man verletzt zwar das Nyquist-Kriterium, aber vergleichbar mit
der Unterabtastung (engl. undersampling) [64] von digitalen Signalen, wo nach einer Filterung auch
nur ein gewisser Anteil eines höherfrequenten Signals verarbeitet werden kann, wird nur ein Ab-
schnitt (wie ein Fenster) des sichtbaren Bereichs benutzt.
Zur Verdeutlichung ist in Abbildung 2.10 der normierte array factor eines linearen Gruppenstrahlers
mit 16 Elementen im Abstand von 1, 5λ0 dargestellt.
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Abbildung 2.10: Normierter array factor eines linearen Gruppenstrahlers mit 16 Elementen (φ =
0 ◦, Elementabstand = 1, 5λ0, gleichförmige Anregung).

Sämtliche Elemente werden mit Signalen identischer Amplitude und Phase gespeist. Man erkennt
deutlich die beiden sekundären Hauptkeulen bei ca.±42 ◦, wobei sich die 3 dB-Keulenbreite, vergli-
chen mit der Hauptkeule, etwas vergrößert hat. Weder die 3 dB-Keulenbreite der sekundären Haupt-
keulen noch der Abstand zur Hauptstrahlrichtung ist konstant. Vielmehr hängen sie immer von der
Hauptstrahlrichtung selbst, also der Phasenbelegung der Elemente, ab.
Das Auftreten von sekundären Hauptkeulen hängt auch vom Richtdiagramm der Einzelstrahler ab.
In der Richtung, in der sämtliche Einzelstrahler einen Antennengewinn von Null aufweisen, kann
sich unabhängig vom Elementabstand keine sekundäre Hauptkeule ausbilden. Bei Untersuchungen
zu sekundären Hauptkeulen in diesem Abschnitt werden die Einzelelemente zunächst als isotro-
pe Kugelstrahler angenommen. Obwohl isotrope Kugelstrahler physikalisch nicht realisiert werden
können, vereinfachen sie doch die mathematische Untersuchung und liefern anschauliche Ergebnis-
se. Falls sämtliche Einzelstrahler identisch ausgeführt sind, was oft zutrifft, können die Ergebnisse
durch Multiplikation des array factors mit dem Richtdiagramm eines realen Einzelstrahlers ange-
passt werden.
Für lineare und planare Gitter und unter der Annahme von isotropen Kugelstrahlern erhält man auch
immer ein Spiegelbild des Richtdiagramms in entgegengesetzter Richtung, also in den Bereichen
90 ◦ ≤ θ ≤ 180 ◦ und −180 ◦ ≤ θ ≤ −90 ◦ für 0 ◦ ≤ φ ≤ 180 ◦. Für diese Anordnungen gibt es also
immer mindestens eine sekundäre Hauptkeule, wie in Abbildung 2.11 zu sehen ist.
Dargestellt ist auch ein dritter Bereich um 360 ◦. Wie bereits angedeutet, wiederholt sich das Richt-
diagramm im nicht sichtbaren Bereich im Prinzip unendlich oft. Man hätte die Abbildung auch in
negative θ-Richtung erweitern können und ein entsprechendes Bild erhalten.
Bei Einsatz von Strahlern, die keinen Antennengewinn in diesem Bereich (θ um 180 ◦) aufwei-
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Abbildung 2.11: Normierter array factor eines linearen Gruppenstrahlers mit 16 Elementen (φ =
0 ◦, Elementabstand = 0, 5λ0, gleichförmige Anregung).

sen, wie beispielsweise Hornstrahler oder patch-Antennen, verschwindet dieses Spiegelbild. Da es
im späteren Verlauf dieser Arbeit um vergleichbare Antennen geht, wird jeweils nur der Bereich
−90 ◦ ≤ θ ≤ 90 ◦ für 0 ◦ ≤ φ ≤ 180 ◦ untersucht. Die beiden Bereiche −90 ◦ ≤ θ ≤ 90 ◦ und
90 ◦ ≤ θ ≤ 270 ◦ für 0 ◦ ≤ φ ≤ 180 ◦ stellen zwei Hälften einer Kugelschale dar und werden im
weiteren Verlauf als obere und untere Hemisphäre bezeichnet. Die obere Hemisphäre ist bei plana-
ren Gruppenstrahlern mit dem sichtbaren Bereich gleichzusetzen.
Bei welcher Art von Gittern und welchem Elementabstand sekundäre Hauptkeulen auftreten, sind
zentrale Punkte der Untersuchungen in diesem Abschnitt. Im Vergleich zu früheren Analysen wird
die potenzielle Möglichkeit von PDM betrachtet.

Gitter von Gruppenstrahlern

Bei linearen Gruppenstrahlern handelt es sich bei dem Gitter nur um ein Linie, und für planare
Gruppenstrahler erhält man eine Ebene. Eine Anordnung in einem dreidimensionalen Raum ist eher
selten aber ebenfalls möglich. Bewirkt durch Fortschritte in diversen Technologien sind seit einiger
Zeit auch immer mehr Untersuchungen zu konformen Gruppenstrahlern (engl. conformal arrays) zu
finden. Prominente potenzielle Anwendungsszenarien sind Antennen auf runden oder ovalen Ober-
flächen von Flugzeugen, wie beispielsweise auf den Tragflächen oder dem Rumpf. Für die theoreti-
sche Betrachtung von konformen Gruppenstrahlern kann man entweder auf den dreidimensionalen
Fall zurückgreifen oder versuchen, planare Anordnungen auf gekrümmte Flächen zu transformie-
ren [23]. Je nach Komplexität der Krümmung kann letzteres der effizientere Weg sein.
Ein genereller Unterschied bei Gittern von Gruppenstrahlern besteht darin, dass die Einzelstrahler
regelmäßig (engl. regular arrays) oder unregelmäßig positioniert sein können. Des Weiteren kann
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2.4 Optimale Anordnung der Einzelstrahler

unterschieden werden, ob die Elemente zufällig angeordnet sind (engl. random arrays) oder ein re-
gelmäßiges Gitter zu einem gewissen Grad ausgedünnt wird (engl. thinned oder sparse arrays). Die
verschiedenen Möglichkeiten bei unregelmäßigen Anordnungen werden ebenfalls seit einigen Jahr-
zehnten untersucht [65, 66] und tauchen auch in heutigen einschlägigen Fachbüchern auf [44]. Ziel
ist in der Regel, aus Kostengründen für eine definierte Aperturgröße Elemente einzusparen, ohne
dabei sekundäre Hauptkeulen zu erzeugen.
Oft sind die Berechnungen für eine unregelmäßige Anordnung der Elemente sehr aufwendig, da es
nur wenige Möglichkeiten gibt, ein Gitter für ein definiertes Richtdiagramm direkt zu bestimmen.
Zahlreiche Algorithmen suchen ein Optimum durch systematisches Ausprobieren vieler (oder al-
ler) Möglichkeiten. In [67–69] ist deshalb ein rekursiver Ansatz näher untersucht worden, mit dem
für eine gegebene Anregung der Elemente ein Gitter für einen definierten array factor synthetisiert
werden kann. Man erhält eine Anordnung mit deutlich weniger als zwei Elementen pro Wellenlän-
ge, ohne dass sekundäre Hauptkeulen auftreten. Allerdings gilt das nur in Hauptstrahlrichtung. Der
Schwenkbereich wird nach wie vor in ähnlichem Maße eingeschränkt, wie auch bei regelmäßigen
Gittern mit derselben Dichte an Elementen pro Wellenlänge. Auch die Anwendung des im vorheri-
gen Abschnitt eingeführten modularen Konzeptes ist nur noch bedingt möglich. Um dieses aufrecht
zu erhalten, werden im Folgenden nur noch regelmäßige Anordnungen untersucht.
Um die Möglichkeit von PDM beurteilen zu können, müssen zunächst die Polarisationseigenschaf-
ten der Einzelstrahler festgelegt sein. In der Literatur [59, 70] sind vor allem zwei Möglichkeiten
für die Realisierung von unterschiedlichen Polarisationen zu finden. Zum einen kann ein Einzel-
strahler so aufgebaut werden, dass mehrere Speisetore vorhanden sind. Durch Auswahl des Tores
wird eine Polarisation festgelegt. Da jegliche Art von TEM-Welle (transversal elektromagnetische
Welle) durch Überlagerung von zwei orthogonal polarisierten Feldvektoren dargestellt werden kann,
ist es in der Regel ausreichend, nicht mehr als zwei Tore (also auch zwei Polarisationen) für einen
Einzelstrahler vorzusehen. Es handelt sich in der Regel also um die Auswahl zwischen zwei linear
polarisierten oder rechts und links zirkular polarisierten Wellen. Zum anderen kann die gewünschte
Polarisation aus mehreren Einzelstrahlern unterschiedlicher Polarisationen erzeugt werden [71–75].
So entsteht beispielsweise eine zirkular polarisierte Welle aus zwei orthogonalen linear polarisierten
Anteilen, die um 90 ◦ phasenverschoben sind. Dies wird auch Prinzip der sequenziellen Rotation ge-
nannt (engl. sequential rotation), wobei durchaus mehr als zwei lineare Anteile, die nicht zwingend
orthogonal zueinander sind, vorkommen können. Das gleiche Prinzip kann auch benutzt werden,
um mit Strahlern identischer aber nicht idealer Polarisation ein verbessertes Richtdiagramm zu er-
halten [76–78]. Die Überlagerung einer rechts und einer links zirkular polarisierten Welle wiederum
ergibt eine lineare Polarisation. Zur Verdeutlichung sind in Abbildung 2.12 die zwei genannten Mög-
lichkeiten, einen zirkular polarisierten Gruppenstrahler zu realisieren, dargestellt.
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Abbildung 2.12: Zwei Möglichkeiten, eine zirkulare Polarisation zu realisieren.

Die Kreise stellen jeweils Antennenelemente im Abstand d dar, während die Pfeile die Richtung der
elektrischen Feldvektoren kennzeichnen. Die Exponentialterme enthalten die Phaseninformationen.
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2 Aktive Gruppenstrahler

In einer Ebene (beispielsweise xy) orthogonal zur Abstrahlrichtung (beispielsweise z) ergeben sich
für die vier gängigen Polarisationen folgende auf 1 V/m normierte elektrische Feldvektoren:

Links zirkulare Polarisation: eLHCP =

(
1
j

)
1√
2
, (2.26)

Rechts zirkulare Polarisation: eRHCP =

(
1
−j

)
1√
2
, (2.27)

Horizontal lineare Polarisation: eHP =

(
1
0

)
, (2.28)

Vertikale lineare Polarisation: eV P =

(
0
1

)
. (2.29)

Dies gilt für Sendeantennen. Im Falle von Empfangsantennen müssen die Vektoren für RCHP und
LCHP getauscht werden, wenn nicht das Koordinatensystem (z-Richtung) angepasst wird [79].
Da unregelmäßige Gitter bereits ausgeschlossen wurden, sollen im Folgenden regelmäßige recht-
eckige und dreieckige Gitter miteinander verglichen werden. Die Polarisation des Gruppenstrahlers
sei aufgrund der Zielanwendung zirkular. Wenn die Einzelstrahler auch zirkular polarisiert wären,
müssten für den Fall einer Antenne mit digitaler Strahlformung und PDM jeweils zwei Chipsätze
vorhanden sein, was zu einer großen Integrationsdichte von Halbleiterbauelementen führen würde.
Auch der Entwurf des Antennenelements selbst wäre aufgrund der benötigten zwei Speisetore prin-
zipiell aufwendiger. Andererseits muss bei Einsatz von sequenziell rotierten und linear polarisierten
Elementen verstärkt auf das Auftreten der kreuzpolaren Komponente [80, 81] geachtet werden.
In einer linearen Gruppenantenne bestehend aus isotropen Kugelstrahlern ist der einzuhaltende Ele-
mentabstand durch

dmax =
1

1 + |sin θmax|
, (2.30)

gegeben [82, S. 20-6], wobei θmax der maximale Schwenkwinkel ist, ohne dass sekundäre Hauptkeu-
len auftreten. Der Zusammenhang aus Gleichung 2.30 ist in Abbildung 2.13 graphisch dargestellt.
Bei planaren Anordnungen ist die Anwendung von Gleichung 2.30 ebenfalls möglich, wenn die
elektrischen Feldvektoren in ihre orthogonalen Komponenten zerlegt werden [83]. Für das recht-
eckige Gitter aus Abbildung 2.14a ergibt sich die in Abbildung 2.15 dargestellte Abhängigkeit von
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Abbildung 2.13: Einzuhaltender Elementabstand
eines linearen Gruppenstrahlers als Funktion des
maximalen Schwenkwinkels θmax.
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a) d

d

b) d

d

Abbildung 2.14: Zirkular polarisierte Gruppenstrahler nach dem Prinzip der sequenziellen Rotation
auf a) einem quadratischen und b) einem dreieckigem Gitter.

θmax von Elementabstand und Schwenkwinkel.
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Abbildung 2.15: Maximaler Schwenkwinkel
θmax für Gruppenstrahler auf rechteckigen Git-
tern und sequenzieller Rotation der Elemente
um 90◦ als Funktion des Elementabstandes (be-
rechnet mit Gleichung 2.30).

Man erkennt sehr gut, wie groß der Unterschied von θmax für die unterschiedlichen Richtungen
φ = 0/90◦ und φ = ±45◦ ausfällt. Der Nachteil der sequenziellen Rotation ist demnach eine Er-
höhung der Dichte der Elemente (und Chipsätze im Falle aktiver Antennen) um 100 %. Man erhält
folglich die gleiche Dichte wie für die Konfiguration in Abbildung 2.12a und zwei Chipsätzen pro
Antennenelement zur Realisierung von PDM.
Soll nun beim dreieckigen Gitter aus Abbildung 2.14b der maximale Schwenkbereich in Abhängig-
keit von der Hauptstrahlrichtung ermittelt werden, ist das Ergebnis nur schwierig zu interpretieren.
Zwar können die elektrischen Feldvektoren in ihre orthogonalen Komponenten zerlegt werden, wie
in Abbildung 2.16 zu sehen ist, allerdings weisen nicht sämtliche Komponenten die gleiche Ampli-
tude auf.
Jedes Element hat einen vertikalen Anteil, wobei eins von drei Elementen die Amplitude 1 hat,
die verbleibenden zwei haben eine Amplitude von 0,5. Bei den horizontalen Anteilen ergibt sich
die gleiche Periodizität, allerdings wechseln die Amplituden zwischen 0 und

√
3/2. Wegen dieser

unterschiedlichen Amplituden lässt sich der Mindestabstand zwischen zwei identisch polarisierten
Strahlern zur Unterdrückung von sekundären Hauptkeulen nicht direkt bestimmen.
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2 Aktive Gruppenstrahler

Abbildung 2.16: Auftrennung der elektrischen Feldvektoren eines hexagonalen Gitters in orthogo-
nale Komponenten.

Wie in [83] gezeigt wird, kann der Schwenkbereich auch auf Basis numerischer Berechnungen des
array factors untersucht werden. Diese Methode ist allerdings sehr aufwendig, wenn ein vollständi-
ges Ergebnis für alle Schwenkrichtungen bestimmt werden soll, weshalb im nächsten Abschnitt ein
analytischer Ansatz aufgezeigt wird, der unabhängig von der Anordnung und der Polarisation der
Elemente einer Gruppenantenne ist.

2.4.1 Berechnung des Schwenkbereichs im uvw -Raum
Bis jetzt sind sowohl das Auftreten von sekundären Hauptkeulen als auch der sich daraus ergebende
Schwenkbereich nur im φθ-Raum dargestellt worden. Wie in [23, S. 20] beschrieben, ist die in
[84] eingeführte Untersuchung im uvw-Raum (engl. direction cosine plane) deutlich besser für das
vollständige Verständnis diese Phänomene geeignet. Die Transformation vom φθ-Raum in den uvw-
Raum wurde bereits in 2.1 eingeführt.
Sind alle Elemente eines Gruppenstrahlers identisch polarisiert und auf einem rechteckigen Gitter
angeordnet, so treten in folgenden Richtungen sekundäre Hauptkeulen auf [26]:

um,r =
mλ0

dx
+ u0, (2.31)

vn,r =
nλ0

dy
+ v0, (2.32)

mit

m = 0,±1,±2, ... , m = 0⇒ n
!

6= 0 und

n = 0,±1,±2, ... , n = 0⇒ m
!

6= 0.

Wie schon in Gleichung 2.30 kann auch hier gezeigt werden, dass sich die sekundären Hauptkeulen
außerhalb des sichtbaren Bereichs befinden, wenn der Elementabstand kleiner als λ0/2 ist. Glei-
chungen 2.31 und 2.32 resultieren aus dem Exponentialterm im array factor (s. Gleichung 2.15) für
eine Basiszelle von 2x2 Elementen in der xy-Ebene. Die Basiszelle eines Gruppenstrahlers ist bei
der Betrachtung von sekundären Hauptkeulen repräsentativ für größere Gruppenstrahler. Man erhält:

Fa(u, v) = a1 + a2e
jkdxu + a3e

jkdyv + a4e
jk(dxu+dyv). (2.33)
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2.4 Optimale Anordnung der Einzelstrahler

Nach Einsetzen der komplexen Speiseamplituden

a1 = 1, (2.34)

a2 = e−jkdxu0 , (2.35)

a3 = e−jkdyv0 und (2.36)

a4 = e−jk(dxu0+dyv0) (2.37)

folgt:
Fa(u, v) = 1 + e jkdx(u−u0) + e jkdy(v−v0) + e jk(dx(u−u0)+dy(v−v0)). (2.38)

Der array factor hat immer dann ein Maximum, wenn die Exponenten einem Vielfachen von j2π
entsprechen. Die Bedingungen für das Auftreten von sekundären Hauptkeulen lauten also:

2π

λ0

dx(u− u0)
!

= m · 2π und (2.39)

2π

λ0

dy(v − v0)
!

= n · 2π (2.40)

woraus die Gleichungen 2.31 und 2.32 resultieren.

Linear polarisierte Elemente auf rechteckigem Gitter

Sind die vier Elemente aus obigem Beispiel linear polarisiert und sequenziell rotiert, um eine in die-
sem Fall links zirkular polarisierte Welle zu erzeugen [83], werden die zwei benötigten Strahlertypen
durch die Vektoren (vergleiche Gleichungen 2.28 und 2.29)

e1 =

(
1
0

)
und (2.41)

e2 =

(
0
1

)
e j

π
2 (2.42)

beschrieben. Beim array factor müssen in diesem Fall die Polarisationsinformationen jedes Ele-
ments hinzugefügt werden, woraus folgt:

F(u, v) = a1e1 + a2e2e
jkdxu + a3e2e

jkdyv + a4e1e
jk(dxu+dyv)

=

(
1
0

)
+

(
0
1

)
e j(kdx(u−u0)+π

2
) +

(
0
1

)
e j(kdy(v−v0)+π

2
) +

(
1
0

)
e jk(dx(u−u0)+dy(v−v0)).

(2.43)

Wie zu erwarten, sind die Bedingungen für die kopolaren sekundären Hauptkeulen identisch mit
denen in [26] und ergeben die Gleichungen 2.31 und 2.32. Ist der Phasenunterschied zwischen den
orthogonalen Komponenten um 180◦ verschoben, können kreuzpolare sekundäre Hauptkeulen auf-
treten. Die Bedingungen hierfür lauten:

2π

λ0

dx(u− u0)
!

= p · π, p = ±1,±3,±5, ... (2.44)

2π

λ0

dy(v − v0)
!

= q · π, q = ±1,±3,±5, ... (2.45)
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und resultieren in

up,r =
pλ0

2dx
+ u0 und (2.46)

vq,r =
qλ0

2dy
+ v0. (2.47)

Man erkennt, dass der Abstand der Hauptstrahlrichtung zur ersten kreuzpolaren sekundären Haupt-
keule geringer ist als der zur ersten kopolaren (s. Gleichungen 2.31 und 2.32). Allerdings ist der
Abstand zwischen benachbarten sekundären Hauptkeulen gleich dem im kopolaren Fall. Eine kreuz-
polare sekundäre Hauptkeule liegt exakt zwischen vier kopolaren und umgekehrt.

Linear polarisierte Elemente auf dreieckigem Gitter

Die gleichen Berechnungen wie im vorigen Abschnitt können für ein dreieckiges Gitter durchgeführt
werden. Für linear polarisierte Strahler und nach dem Prinzip der sequenziellen Rotation lässt sich
der planare Gruppenstrahler (xy-Ebene) mit den drei Vektoren

e1 =

(
1
0

)
, (2.48)

e2 =

(
−0, 5√

3
2

)
e j

2π
3 und (2.49)

e3 =

(
−0, 5

−
√

3
2

)
e j

4π
3 (2.50)

beschreiben. Um eine links zirkular polarisierte Welle zu erhalten, ergeben sich folgende Anregun-
gen:

a1 = 1, (2.51)

a2 = e−jkdxu0 , (2.52)

a3 = e−jk(
dx
2
u0+dyv0). (2.53)

Der resultierende array factor ist

Fa(u, v) =a1e1 + a2e2e
jkdxu + a3e3e

jk( dx
2
u+dyv)

=

(
1
0

)
+

(
−0, 5√

3
2

)
e j(kdx(u−u0)+ 2π

3
) +

(
−0, 5

−
√

3
2

)
e j(k(

dx
2

(u−u0)+dy(v−v0))+ 4π
3

).
(2.54)

Hieraus folgen wiederum die Bedingungen für die ko- und kreuzpolaren sekundären Hauptkeulen:

2π

λ0

dx(u− u0)
!

= m · 2π, (2.55)

2π

λ0

(
dx
2

(u− u0) + dy(v − v0))
!

= n · 2π, (2.56)

2π

λ0

dx(u− u0) +
2π

3
!

=
4π

3
+ p · 2π, (2.57)

2π

λ0

(
dx
2

(u− u0) + dy(v − v0)) +
4π

3
!

=
2π

3
+ q · 2π (2.58)
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mit

m = 0,±1,±2, ... , m = 0⇒ n
!

6= 0, (2.59)

n = 0,±1,±2, ... , n = 0⇒ m
!

6= 0, (2.60)
p = 0,±1,±2, ... , (2.61)
q = 0,±1,±2, ... . (2.62)

Die resultierenden Richtungen für die sekundären Hauptkeulen sind somit

un,d =
nλ0

dx
+ u0, (2.63)

vm,d =
λ0(m− n

2
)

dy
+ v0, (2.64)

up,d =
λ0

dx

(
1

3
+ p

)
+ u0 und (2.65)

vq,d =
λ0

dy

(
−1

2
− p

2
+ q

)
+ v0. (2.66)

Die Gleichungen 2.63 und 2.64 für die kopolaren sekundären Hauptkeulen können - wie auch beim
rechteckigen Gitter - in [23, 26] oder ähnlichen Werken über Grundlagen von Gruppenstrahlern ge-
funden werden.

Ergebnisse

Wie bereits angedeutet, können Einzelstrahler mit einer starken Direktivität die Amplitude von se-
kundären Hauptkeulen für große Schwenkwinkel stark absenken. Es könnte also ein zweites Kri-
terium für sekundäre Hauptkeulen definiert werden, derart, dass diese erst ab einer Amplitude in
der Größenordnung der Nebenkeulen in Betracht gezogen werden. Allerdings wäre diese Heran-
gehensweise sehr stark anwendungsabhängig, weshalb im Folgenden nach wie vor von isotropen
Kugelstrahlern ausgegangen wird.
Abbildung 2.17 zeigt die Richtungen der ko- und kreuzpolaren sekundären Hauptkeulen eines pla-
naren Gruppenstrahlers auf einem rechteckigen Gitter mit einem Elementabstand von dx = dy =
0, 5λ0 , errechnet mit den Gleichungen (2.31), (2.32), (2.46) und (2.47) im uv-Raum. Man erkennt,
dass die sekundären Hauptkeulen ebenfalls auf einem rechteckigen Gitter liegen. Es ist das inverse
Gitter des Gruppenstrahlers, die Abstände sind λ0/dx und λ0/dy [23].
Wenn die Hauptkeule exemplarisch in Richtung φ0 = 30 ◦ und θ0 = 60 ◦ geschwenkt wird, befinden
sich keine kopolaren sekundären Hauptkeulen im sichtbaren Bereich, jedoch eine kreuzpolare, wie
in Abbildung 2.18 zu sehen ist. Abhängig vom Elementabstand und der Hauptstrahlrichtung können
mehrere oder keine sekundären Hauptkeulen im sichtbaren Bereich entstehen.
Der Schwenkbereich dieses Gruppenstrahlers kann direkt mit einfachen trigonometrischen Mitteln
berechnet werden (Flächenberechnung). Dazu wird die Hauptkeule auf φ0 = 0 ◦ und θ0 = 0 ◦ aus-
gerichtet. Der Schwenkbereich entspricht der Fläche des sichtbaren Bereichs abzüglich der von vier
Kreisen mit dem gleichen Durchmesser wie der sichtbare Bereich und mit den Mittelpunkten auf
den am nächsten gelegenen vier sekundären Hauptkeulen, wie in Abbildung 2.19 zu sehen ist.
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Abbildung 2.17: Richtungen der ko-
(schwarze Kreise) und kreuzpolaren
(graue Quadrate) sekundären Hauptkeu-
len eines planaren Gruppenstrahlers auf
einem rechteckigen Gitter (sequenzielle
Rotation), dx = dy = 0, 5λ0, φ0 = 0 ◦,
θ0 = 0 ◦.
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Abbildung 2.18: Richtungen der ko-
(schwarze Kreise) und kreuzpolaren
(graue Quadrate) sekundären Hauptkeu-
len eines planaren Gruppenstrahlers auf
einem rechteckigen Gitter (sequenzielle
Rotation), dx = dy = 0, 5λ0, φ0 = 30 ◦,
θ0 = 60 ◦.

Jeder dieser Kreise resultiert aus der dem sichtbaren Bereich diagonal gegenüberliegenden sekun-
dären Hauptkeule, beispielsweise der mit dem Mittelpunkt bei u = 1 und v = 1 aus der sekundären
Hauptkeule mit der Richtung up,r = −1 und vq,r = −1. Für diesen Gruppenstrahler sind die vier
nächsten sekundären Hauptkeulen immer kreuzpolar. Der sich ergebende Schwenkbereich ist gleich
der verbleibenden Fläche des sichtbaren Bereichs. Mit den angegebenen Elementabständen und idea-
lisierten Keulenbreiten von 0 ◦ ergibt sich ein Schwenkbereich von 27.3 % des sichtbaren Bereichs
im uv-Raum. Bei realen Gruppenstrahlern muss stets die Anzahl an Elementen und die sich dar-
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Abbildung 2.19: Schwenkbereich (graue
Fläche) und Richtungen der ko- (schwarze
Kreise) und kreuzpolaren (graue Quadra-
te) sekundären Hauptkeulen eines plana-
ren Gruppenstrahlers auf einem rechtecki-
gen Gitter (sequenzielle Rotation), dx =
dy = 0, 5λ0.

aus ergebende Keulenbreite mitberücksichtigt werden, wodurch sich der Schwenkbereich wiederum
verkleinert. Bei einem gewünschten SLL des Gruppenstrahlers von SSLmin dB sollte mindestens
die Hälfte der SSLmin dB-Keulenbreite abgezogen werden.
Die Größen der Aussparungen des sichtbaren Bereichs durch die vier anderen Kreise ändern sich
mit den Elementabständen dx und dy. Für dx = dy ≤ (

√
2/4)λ0 kann die Hauptkeule in jede Rich-

tung des sichtbaren Bereichs gesteuert werden, ohne dass sekundäre Hauptkeulen auftreten werden.
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Abbildung 2.20: Schwenkbereich (graue
Fläche) und Richtungen der ko- (schwarze
Kreise) und kreuzpolaren (graue Quadra-
te) sekundären Hauptkeulen eines plana-
ren Gruppenstrahlers auf einem dreiecki-
gen Gitter, dx = 0, 5λ0, dy =

√
3

2
dx.
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Wenn dx und dy genau (
√

2/2)λ0 groß sind, liegt die erste sekundäre Hauptkeule gerade auf der
Kante des sichtbaren Bereichs, woraus sich ein Schwenkbereich von Null ergibt. Für noch größere
Abstände können bereits mehrere sekundäre Hauptkeulen im sichtbaren Bereich liegen, ohne dass
die Hauptstrahlrichtung verändert wird.
In Abbildung 2.20 sind die mit den Gleichungen 2.63 bis 2.66 berechneten Richtungen der ko- und
kreuzpolaren sekundären Hauptkeulen eines planaren Gruppenstrahlers auf einem dreieckigen Gitter
(siehe Abbildung 2.14b) mit einem Elementabstand d = 0, 5λ0 (dx = d und dy =

√
3

2
dx) dargestellt.

Man erkennt, dass die sekundären Hauptkeulen ebenfalls auf einem dreieckigen (oder hexagonalen)
Gitter liegen.
Die drei am nächsten gelegenen sekundären Hauptkeulen - welche abermals immer kreuzpolar sind
- bestimmen den Schwenkbereich für diesen Gruppenstrahler. Sie gehören zu den Kreisen, die dia-
gonal gegenüber dem sichtbaren Bereich liegen. Der Schwenkbereich beträgt 34.3 % des sichtbaren
Bereichs, also 7 % mehr als für den Gruppenstrahler auf einem rechteckigen Gitter mit den Ele-
mentabständen dx = dy = 0, 5λ0. Allerdings kann hier, je nach Elementabständen, im Gegensatz zu
Gruppenstrahlern auf rechteckigen Gittern der Schwenkbereich innerhalb des sichtbaren Bereichs
unterteilt sein (Inselbildung).

Vergleich im uv-Raum

In Abbildung 2.21 ist der Schwenkbereich für beide Gruppenstrahlertypen als Funktion des Ele-
mentabstandes dargestellt. Für rechteckige Gitter gilt d = dx = dy, für dreieckige d = dx und
dy =

√
3

2
d.
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Abbildung 2.21: Schwenkbereich für beide Grup-
penstrahlertypen als Funktion des Elementabstan-
des d.

Man erkennt, dass sich die Schwenkbereiche nur wenig unterscheiden. Während er für d = 0, 5λ0

und d = 0, 55λ0 etwas größer bei dreieckigen Gittern ausfällt, ist er für die übrigen Abstände von
d = 1

3
λ0 bis d =

√
2

2
λ0
∼= 0, 71λ0 größer für Gruppenstrahler auf rechteckigem Gitter.

Was bis jetzt nicht berücksichtigt wurde, ist, dass die Dichte der Elemente auf einem dreieckigen
Gitter 2√

3d2
beträgt und daher näherungsweise 15 % größer ist als die Dichte der Elemente auf einem

rechteckigen Gitter mit d = dx = dy. Wird nun das Beispiel aus Abbildung 2.20 wieder aufgegrif-
fen und der Elementabstand derart geändert, dass beide Gitter die gleiche Dichte aufweisen (von
d = 0, 5λ0 zu d = 0, 5

√
2√
3
λ0
∼= 0, 54λ0), so ergibt diese Konfiguration nur noch einen Schwenk-
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Abbildung 2.22: Schwenkbereich (graue
Fläche) und Richtungen der ko- (schwarze
Kreise) und kreuzpolaren (graue Quadra-
te) sekundären Hauptkeulen eines plana-
ren Gruppenstrahlers auf einem dreiecki-
gen Gitter, dx = 0, 5

√
2√
3
λ0
∼= 0, 54λ0,

dy =
√

3
2
dx.

bereich von 20, 7 % des sichtbaren Bereichs, wie in Abbildung 2.22 zu sehen ist. Dieser ist also
6, 6 % kleiner als für Gruppenstrahler auf einem rechteckigen Gitter gleicher Dichte.
In Tabelle 2.3 ist der Schwenkbereich mit korrigiertem Elementabstand dargestellt. Die Anzahl der
Elemente pro Fläche (M/λ2

0) ist identisch für beide Gruppenstrahlertypen. Tabelle 2.3 und Abbil-
dung 2.23 zeigen deutlich, dass für den Fall der sequenziellen Rotation Gruppenstrahler auf einem
rechteckigen Gitter einen größeren Schwenkbereich aufweisen als jene auf einem dreieckigen Gitter.
Allerdings ist der Schwenkbereich in beiden Fällen nicht gleichmäßig verteilt, es gibt Vorzugsrich-
tungen die im φθ-Raum betrachtet werden müssen.

Tabelle 2.3: Schwenkbereich beider Gruppenstrahlertypen für identische Elementdichten M/λ2
0.

M

λ2
0

Elementabstand d [λ0] Schwenkbereich [%]
Rechteckiges Gitter Dreieckiges Gitter Rechteckiges Gitter Dreieckiges Gitter

1 1,00 1,07 0,00 0,00
2 0,71 0,76 0,00 0,00
3 0,58 0,62 7,08 1,40
4 0,50 0,54 27,30 20,70
5 0,45 0,48 55,50 41,80
6 0,41 0,44 76,90 59,20
7 0,38 0,41 92,20 73,40
8 0,35 0,38 100,00 84,80
9 0,33 0,36 100,00 93,50

10 0,31 0,34 100,00 99,10
11 0,30 0,32 100,00 100,00
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Abbildung 2.23: Schwenkbereich für beide Grup-
penstrahlertypen als Funktion der Anzahl der Ele-
mente pro Fläche.

Vergleich im φθ-Raum

Die in den Abbildungen 2.19 und 2.22 dargestellten Schwenkbereiche im uv-Raum sind in den Ab-
bildungen 2.24 und 2.25 in den φθ-Raum transformiert zu sehen.

θ=30°

60°

90°

φ=0°

45°

90°

Abbildung 2.24: Schwenkbereich (schwarze Li-
nie) eines planaren Gruppenstrahlers auf einem
rechteckigen Gitter im φθ-Raum, dx = dy =
0, 5λ0, θmin = 24, 47 ◦.

Man erkennt, dass die äußere Form des Schwenkbereichs nach der Transformation erhalten bleibt.
Die Kreisabschnitte sind lediglich etwas verzerrt und können den äquivalenten Abschnitten gut zuge-
ordnet werden. Des Weiteren werden große Flächen im uv-Raum auch in große Flächen im φθ-Raum
transformiert und umgekehrt.
Es besteht die Möglichkeit, die Fläche des Schwenkbereichs innerhalb des sichtbaren Bereiches
ebenfalls im φθ-Raum zu berechnen. Allerdings ist in der Praxis oft ein anderer Wert von größe-
rem Interesse, und zwar der kleinste Abstand θmin zwischen der Hauptkeule und der Grenze des
Schwenkbereichs. Daraus ergibt sich ein kreisförmiger Abschnitt im Zentrum des sichtbaren Be-
reichs im φθ-Raum mit einem Radius von θmin.
Für die in den Abbildungen 2.24 und 2.25 dargestellten Ergebnisse ergibt sich ein θmin von 24, 47 ◦
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Abbildung 2.25: Schwenkbereich (schwarze Li-
nie) eines planaren Gruppenstrahlers auf ei-
nem dreieckigen Gitter im φθ-Raum, dx =

0, 5
√

2√
3
λ0,dy =

√
3

2
dx, θmin = 13, 93 ◦.

und 13, 93 ◦. Auch hier ist das rechteckige dem dreieckigen Gitter überlegen. Dies gilt auch für an-
dere Elementdichten M/λ2

0, wie in Abbildung 2.26 zu erkennen ist.
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Abbildung 2.26: Kleinster Schwenkwinkel θmin
für beide Gruppenstrahlertypen als Funktion der
Anzahl der Elemente pro Fläche.

Die Überlegenheit von Gruppenstrahlern auf rechteckigen Gittern gegenüber jeder entsprechenden
Konstellation auf dreieckigen Gittern ist etwas überraschend. Es entspricht nicht dem, was beispiels-
weise in [60, 61] dargestellt wird. In diesen Veröffentlichungen wird die benötigte Anzahl an Ele-
menten für eine feste Gruppenstrahlergröße (Apertur) und einem festen Schwenkbereich auf recht-
eckigen und dreieckigen Gittern untersucht, was im Wesentlichen identisch zu dem hier gezeigten
ist. Allerdings sind die Untersuchungen in [60, 61] unter der Bedingung durchgeführt worden, dass
sämtliche Elemente identisch polarisiert sind. Sequenzielle Rotation und PDM werden folglich nicht
diskutiert, wodurch der Unterschied im Endergebnis entsteht.
Folgende Beobachtung kann festgehalten werden: In je mehr Anteile die gewünschte zirkulare Po-
larisation aufgeteilt wird (zwei für rechteckige und drei für dreieckige Gitter), desto eher treten
sekundäre Hauptkeulen auf und desto stärker verringert sich der Schwenkbereich. Es gibt jedoch
Ausnahmen. Wenn man nun dreieckige Gitter nicht mehr aus drei sondern aus zwei Basisvektoren
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für die Polarisationen aufbaut, so vergrößert sich der Schwenkbereich nicht. Es ist mit zwei Vekto-
ren nicht möglich, die Elemente entsprechend gleichmäßig auf einem dreieckigen Gitter zu verteilen.
Berechnungen des array factors zeigen, dass nicht nur der Schwenkbereich nicht größer wird, son-
dern auch das Richtdiagramm verzerrt wird und zudem ein höheres SLL auftritt.
Ein weiteres Ergebnis der Untersuchungen ist, dass, verglichen mit zirkular polarisierten Strahlern,
die sequenzielle Rotation linear polarisierter Elemente die Integrationsdichte der Halbleiterbauele-
mente in aktiven Antennen nicht verringern kann. Für einen Schwenkbereich von 100 % mit einem
planaren Gruppenstrahler auf einem rechteckigen Gitter werden Elementabstände von 0,5λ0 bzw.
0,35λ0 benötigt, was bei einem bzw. zwei Chipsätzen pro Antenne auf eine identische Integrations-
dichte der Halbleiterbauelemente hinausläuft. Der Vorteil eines einfacheren Antennenentwurfs bei
linearer Polarisation zieht zudem eine stärkere Verkopplung aufgrund des geringeren Elementab-
standes nach sich. Wie in diesem Unterkapitel gezeigt wird, verringert sich für Gruppenstrahler auf
einem dreieckigen Gitter der Schwenkbereich sogar durch Einsatz der sequenziellen Rotation von
linear polarisierten Elementen und gleichbleibender Integrationsdichte.

Vergleich mit neun Basisvektoren

Die Annahme, dass der Schwenkbereich sinkt, wenn mehr Basisvektoren für ein Gitter eines Grup-
penstrahlers benutzt werden, soll im Folgenden anhand eines Beispiels überprüft werden. Dies stellt
keinen mathematischen Beweis dar. Zusammen mit den zuvor präsentierten Ergebnissen erhält man
jedoch einen guten Eindruck, wie sich die Anzahl der Basisvektoren auf den Schwenkbereich aus-
wirkt.
Es werden je neun linear polarisierte Elemente auf einem rechteckigen und einem dreieckigen Gitter
angeordnet. Um eine gleichmäßige Aufteilung der elektrischen Feldvektoren zu erreichen, sind die
Basisvektoren in einem Raster von 20 ◦ bzw. π/9 gegenüber dem vorherigen Basisvektor im Raum
rotiert. Beide Gitter sind in Abbildung 2.27 dargestellt.

e1 e2 e3

e6

e9e8e7

e5
e4

dx

dy

a)

e5
e4

e1 e2

e3

e6
e8e7

e9

dy

dx

b)

Abbildung 2.27: Gruppenstrahlereinheitszelle mit neun Basisvektoren auf a) einem rechteckigen
und b) einem dreieckigen Gitter.

Im Falle des rechteckigen Gitters ergibt sich wieder eine rechteckige Einheitszelle, beim dreieckigen
Gitter werden drei gegeneinander versetzte Dreiecke zu einer Einheitszelle zusammengesetzt. Jedes
Element hat, verglichen mit den direkten Nachbarelementen, den dreifachen Abstand zu einem Ele-
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2.4 Optimale Anordnung der Einzelstrahler

ment identischer Polarisation, und zwar gleichmäßig verteilt in jede Richtung. Für beide Gitter sind
auch andere Einheitszellen möglich.
Element 1 liegt jeweils im Koordinatenursprung und sämtliche Amplituden sind identisch (a1 = 1).
Für das rechteckige Gitter ergibt sich der array factor

Fa(u, v) =
9∑

m=1

ai

(
cos
(
(m− 1) π

9

)
sin
(
(m− 1) π

9

)) e j(k(xm(u−u0)+ym(v−v0))+(m−1)π
9
), (2.67)

wobei xm und ym die Positionen der Elemente kennzeichnen. Die Bedingungen für ein Auftreten ko-
polarer sekundärer Hauptkeulen gleichen dem Fall, dass sämtliche Strahler identisch polarisiert sind
(siehe Gleichungen 2.31 und 2.32 und Herleitung). Die Bedingungen für ein Auftreten kreuzpolarer
sekundärer Hauptkeulen lauten:

2π

λ0

(xm(u− u0) + ym(v − v0)) +
(m− 1)π

9
!

= n · 2π +

(
2π − (m− 1)π

9

)
(2.68)

mit
n = ±1,±2,±3, ... . (2.69)

Es ergeben sich die direkt lösbaren Ausdrücke:

um =
λ0(n+ 10−m

9
)

xm
+ u0 mit m = 2, 3 , (2.70)

vm =
λ0(n+ 10−m

9
)

ym
+ v0 mit m = 4, 7 , (2.71)

und, in Abhängigkeit davon, weitere Gleichungen für um und vm:

um,t =
λ0(n+ 10−m

9
)− ym(vt − v0)

xm
+ u0 mit m = 5, 6, 8, 9 und t = 4, 7 , (2.72)

vm,t =
λ0(n+ 10−m

9
)− xm(ut − v0)

ym
+ v0 mit m = 5, 6, 8, 9 und t = 2, 3 , (2.73)

Die Ergebnisse aus diesen Gleichungen können ebenfalls wieder ineinander eingesetzt werden. Man
erhält mehr Bedingungen als Unbekannte, genauer gesagt stehen acht Gleichungen zur Findung der
beiden unbekannten Richtungen u und v zur Verfügung. Da nicht jede Gleichung durch identische
Richtungen u und v gelöst wird, erhält man mehrere sekundäre Hauptkeulen, die allerdings eine
geringere Amplitude als die Hauptkeule aufweisen können. Diese Lösungen sollen deshalb nicht als
sekundäre Hauptkeulen sondern als Zwischenergebnisse bezeichnet werden.
Der array factor für das dreieckige Gitter ist mit Ausnahme der Position der Elemente (xm und ym)
identisch zu Gleichung 2.67. Die Richtungen für die kopolaren sekundären Hauptkeulen sind die
gleichen wie beim „normalen“ dreieckigen Gitter. Die Bedingungen für ein Auftreten kreuzpolarer
sekundärer Hauptkeulen ergeben sich analog. Sie führen zu zwei direkt lösbaren Ausdrücken:

u2 =
λ0(m+ 8

9
)

dx
+ u0, (2.74)

v7 =
λ0(m+ 3

9
)

2dy
+ v0, (2.75)
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und, in Abhängigkeit davon, weitere Gleichungen für um und vm:

um,t =
λ0(n+ 10−i

9
)− ym(vt − v0)

xm
+ u0 mit m = 3, 4, 5, 6, 8, 9 und t = 7 , (2.76)

vm,t =
λ0(n+ 10−i

9
)− xm(ut − v0)

ym
+ v0 mit m = 3, 4, 5, 6, 8, 9 und t = 2 , (2.77)

Die Zwischenergebnisse beider Gleichungssysteme sind zahlreich. Ein Teil ist für beide Einheitszel-
len in den Abbildungen 2.28 und 2.29 dargestellt.

Abbildung 2.28: Richtungen der potenziellen sekundären Hauptkeulen einer Einheitszelle mit neun
Basisvektoren auf einem rechteckigen Gitter und vergrößerter Ausschnitt mit Angabe der Amplitu-
den in dB.

Abbildung 2.29: Richtungen der potenziellen sekundären Hauptkeulen einer Einheitszelle mit neun
Basisvektoren auf einem dreieckigen Gitter und vergrößerter Ausschnitt mit Angabe der Amplituden
in dB.

Für das rechteckige Gitter gilt d = dx = dy = 0, 5λ0, für das dreieckige dx = 0, 5
√

2√
3
λ0
∼=

38



2.4 Optimale Anordnung der Einzelstrahler

0, 54λ0, dy =
√

3
2
dx. Es sind sowohl ko- (schwarze Kreise) als auch kreuzpolare (graue Quadra-

te) Zwischenergebnisse angezeigt. Die Amplitude der Zwischenergebnisse kann mit Hilfe des array
factors bestimmt werden. Da jedoch mit neun Elementen noch keine starke Strahlbündelung erreicht
wird, kann erst nach einer weiteren Untersuchung des array factors mit vielen Elementen festgestellt
werden, dass die sekundären Hauptkeulen mit großer Amplitude bei beiden Einheitszellen jeweils
im dritten Quadranten des sichtbaren Bereichs (u < 0 und v < 0) liegen. Vergrößerte Ausschnit-
te dieser Bereiche sind ebenfalls in den Abbildungen 2.28 und 2.29 dargestellt. Außerdem sind in
den vergrößerten Ausschnitten jeweils die Amplituden der Zwischenlösungen in dB angegeben. Die
Amplitude in Hauptstrahlrichtung (weißer Kreis) beträgt -3 dB. Die Amplituden der anderen Zwi-
schenlösungen verringern sich stetig durch Erhöhung der Anzahl der Elemente, liegen dann auf dem
gleichen Niveau wie die Nebenkeulen und sind daher als unkritisch einzustufen.
Man erkennt, dass der Schwenkbereich beider Anordnungen gleich Null ist, da in beiden Fällen be-
reits mindestens eine sekundäre Hauptkeule innerhalb des sichtbaren Bereichs liegt, ohne dass die
Hauptstrahlrichtung geändert wird. Die Amplitude der sekundären Hauptkeulen ist zwar teilweise
etwas kleiner als die der Hauptstrahlrichtung, verringert sich aber auch nicht bei einer Erhöhung der
Anzahl der Elemente des Gruppenstrahlers. Allerdings kann sich im Falle des dreieckigen Gitters
bei einer Erhöhung der Anzahl der Elemente die Lage der sekundäre Hauptkeule noch etwas ver-
ändern (wenige Grad). Dies resultiert daraus, dass sich die Anteile der Einzelstrahler nicht alle in
eine bestimmte Richtung konstruktiv überlagern und mit der Einheitszelle unterschiedliche Apertu-
ren realisierbar sind. Je nach Apertur, beispielsweise dreieckig, hexagonal oder ganz anders, ergibt
sich eine leicht andere Richtung.
Um einen Schwenkbereich größer Null zu erhalten, müsste man die Elementabstände deutlich ver-
ringern, was allerdings zu einer sehr hohen Elementdichte führen würde. Ziel der Betrachtung der
verschiedenen Gitter war stets eine mögliche Verringerung der Elementdichte, weshalb von einer
weiteren Untersuchung dieser beiden Einheitszellen, also einer Wiederholung aller Berechnungen
wie sie für zwei und drei Basisvektoren durchgeführt wurden, abgesehen wird.
Dennoch ist im Verlauf der Untersuchungen deutlich geworden, dass der Schwenkbereich eines
Gruppenstahlers sich umso stärker verringert, je mehr unterschiedliche Basisvektoren eine Einheits-
zelle aufspannen. Dies ist somit auch eine Bestätigung für die Beobachtung aus dem Vergleich des
rechteckigen Gitters mit zwei Basisvektoren und dem dreieckigen Gitter mit drei Basisvektoren.

2.4.2 Exkurs: Allgemeiner Ansatz

Es ist ebenfalls möglich, den Schwenkbereich für einen beliebigen Gruppenstrahler - aufgebaut aus
einer endlichen Anzahl Einheitszellen mit N Elementen - zu bestimmen. Die Polarisation der Ele-
mente und die Zielpolarisation des Gruppenstrahlers sollen dabei im Prinzip frei wählbar sein. Wenn
weiterhin von einem zirkular polarisierten Gruppenstrahler, aufgebaut aus linear polarisierten Ele-
menten, ausgegangen wird, so ergeben sich die Feldvektoren der Einheitszelle zu e1, e2, ..., eN . Das
Koordinatensystem ist auch frei wählbar. Legt man das erste Element in den Ursprung, so nehmen
die übrigen Elemente die Positionen (x2, y2, z2), (x3, y3, z3), ..., (xN , yN , zN) ein. Der sich ergebende
array factor lautet dann:

Fa(u, v, w) = a1e1 + a2e2e
jk(x2u+y2v+z2w) + . . . + aNeNe jk(xNu+yNv+zNw), (2.78)

39



2 Aktive Gruppenstrahler

mit w = cos θ. Die Bedingung für kopolare sekundäre Hauptkeulen ist, dass sich für den Exponen-
tialterm des array factors ein Vielfaches von 2π ergibt. Daraus folgt:

2π

λ0

(x2(u− u0) + y2(v − v0) + z2(w − w0))
!

= m2 · 2π (2.79)

...
2π

λ0

(xN(u− u0) + yN(v − v0) + zN(w − w0))
!

= mN · 2π (2.80)

Die Indizes 2 bis N von mn zeigen die Zugehörigkeit zum entsprechenden Element an. Ob sämtli-
che Bedingungen gleichzeitig erfüllt sein müssen, oder ob schon eine Bedingung das Auftreten einer
sekundären Hauptkeule verursacht, hängt von der Einheitszelle ab und kann nicht vorausgesagt wer-
den (vergleiche auch rechteckige und dreieckige Gitter).
Die benötigte Rotation der Elemente zur Erzeugung der zirkular polarisierten Welle resultiert in ei-
ner Phasenverschiebung ψn für jedes Element, berücksichtigt in den Vektoren en und einem weiteren
Phasenterm in den Bedingungen für kreuzpolare sekundäre Hauptkeulen:

2π

λ0

(x2(u− u0) + y2(v − v0) + z2(w − w0)) + ψ2
!

=m2 · 2π + (2π − ψ2), (2.81)

...
2π

λ0

(xN(u− u0) + yN(v − v0) + zN(w − w0)) + ψN
!

=mN · 2π + (2π − ψN). (2.82)

Sämtliche Bedingungen sollten immer einen lösbaren Satz von Gleichungen für die Richtungen der
sekundären Hauptkeulen ergeben. Im Falle eines überbestimmten Gleichungssystems können sich
für die sekundären Hauptkeulen unterschiedliche Amplituden ergeben, auch unter Einsatz von iso-
tropen Kugelstrahlern (vergleiche vorherigen Fall mit Einheitszelle bestehend aus neun Elementen).
Für dreidimensionale Gruppenstrahler wird gemäß u2 + v2 + w2 = 1 aus dem sichtbaren kreisför-
migen Bereich im uv-Raum eine Kugeloberfläche im uvw-Raum. Zur Bestimmung des Schwenk-
bereichs muss abermals die nutzbare Fläche im uvw-Raum bestimmt werden. Dies kann jedoch
je nach Einheitszelle des Gruppenstrahlers eine komplexe Aufgabe sein, die gegebenenfalls besser
numerisch gelöst werden sollte.

Dreidimensionales Beispiel

Für in der Praxis relevante dreidimensionale Anordnungen von Gruppenstrahlerelementen kann die
vorgestellte Methode unter Umständen nicht direkt angewendet werden. Bei gestapelten Dipolan-
tennen beispielsweise ist eine starke gegenseitige Verkopplung der Elemente gewünscht, um ein be-
stimmtes Richtdiagramm zu formen. Bei konformen Gruppenstrahlern ist das Richtdiagramm nicht
nur im Raum verschoben sondern auch gedreht. In beiden Fällen können die nicht identischen Richt-
diagramme das Auftreten von sekundären Hauptkeulen stark beeinflussen, vor allem die Amplitude
wird nicht immer identisch ausfallen.
Als Beispiel soll an dieser Stelle die in Abbildung 2.14a gezeigte Anordnung leicht modifiziert wer-
den. Die ursprüngliche Anordnung soll in der xy-Ebene liegen, der Parameter d wird in dx und dy
aufgeteilt. Die beiden Elemente auf der rechten Seite werden um dz in z-Richtung verschoben. Diese
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Anordnung könnte als die Einheitszelle eines konformen Gruppenstrahlers angesehen werden. Der
array factor ist dann

Fa(u, v, w) =

(
1
0

)
+

(
0
1

)
e j(k(dx(u−u0)+dz(w−w0))+π

2
)

+

(
0
1

)
e j(kdy(v−v0)+π

2
) +

(
1
0

)
e jk(dx(u−u0)+dy(v−v0)+dz(w−w0)).

(2.83)

Aufgrund des nun dreidimensionalen uvw-Raumes sind die Richtungen der ko- und kreuzpolaren
sekundären Hauptkeulen mit sechs Gleichungen zu bestimmen:

um =
mλ0

dx
+ u0 −

dz
dx

(wp − w0), (2.84)

vn =
nλ0

dy
+ v0, (2.85)

wp =
pλ0

dy
+ w0 −

dx
dz

(um − u0), (2.86)

uq =
(2q + 1)λ0

2dx
+ u0 −

dz
dx

(ws − w0), (2.87)

vr =
(2r + 1)λ0

2dy
+ v0, (2.88)

ws =
(2s+ 1)λ0

2dy
+ w0 −

dx
dz

(uq − u0), (2.89)

mit
m,n, p, q, r, s = 0,±1,±2, ... . (2.90)

Für den hier verwendeten Gruppenstrahler ist u eine lineare Funktion von w. Im uvw-Raum stellt
sich dieser Zusammenhang als eine Gerade dar, wie in Abbildung 2.30 zu sehen ist. Es sind die
Richtungen der ko- und kreuzpolaren sekundären Hauptkeulen im uvw-Raum für die Elementab-
stände dx = 0, 2λ0, dy = 0, 05λ0 und dz = 0, 25λ0 dargestellt. Die relativ hohe Packungsdichte der
Elemente dient dabei der besseren Übersicht in der Abbildung.
Ebenfalls abgebildet ist der sichtbare Bereich als gitterförmige Oberfläche einer Kugel im Koordina-
tenursprung mit dem Radius 1. Die eingestellte Hauptstrahlrichtung ist u0 = 0, v0 = 0 und w0 = 1.
Die Richtungen der sekundären Hauptkeulen sind genau dort, wo die Geraden in den sichtbaren Be-
reich treten, was hier nicht geschieht, weil der Elementabstand klein genug ist. Um die Richtungen
der sekundären Hauptkeulen in φ und θ zu erhalten, müssen die Schnittpunkte von Kugeloberfläche
und den Geraden in den φθ-Raum zurück transformiert werden.
Man könnte die Gleichungen (2.84) bis (2.89) im Übrigen auch direkt lösen, nachdem man die Terme
u = sin θ cosφ, v = sin θ sinφ und w = cos θ ergänzt hat. Man erhält eine quadratische Gleichung,
wobei das Ergebnis reell für eine sekundäre Hauptkeule im sichtbaren Bereich ist und komplex für
sekundäre Hauptkeulen, die außerhalb liegen. Allerdings erhält man bei der direkten Lösung keinen
Überblick über die Lage der sekundären Hauptkeulen in unmittelbarer Nähe des sichtbaren Bereichs.
Der einfachere - und auch viel praktischere - Weg zur Lösung dieser Fragestellung wäre, die Ein-
heitszelle soweit im Ursprung zu drehen, bis wieder sämtliche Elemente in einer Ebene liegen. Dies
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Abbildung 2.30: Richtungen der ko- (durchgezogene Linien) und kreuzpolaren (unterbrochene Li-
nien) sekundären Hauptkeulen für ein dreidimensionales Gitter mit dx = 0, 2λ0, dy = 0, 05λ0 und
dz = 0, 25λ0.

führt auch zu einem Rotieren der Geraden in Abbildung 2.30: Sie sind dann parallel zur w-Richtung.
Die Geraden stellen also auf der uv-Ebene nur noch Punkte dar, und man erhält wieder das gleiche
Ergebnis, wie bei der planaren Untersuchung im uv-Raum.

2.4.3 Zirkular polarisierte Einzelstrahler

Wie in den vorherigen Abschnitten dargestellt, bewirkt die sequenzielle Rotation linear polarisierter
Elemente eines aktiven Gruppenstrahlers eine erhöhte oder bestenfalls gleich bleibende Integrations-
dichte von Halbleiterbauelementen bei vorgegebenem Schwenkbereich. Es bringt also kaum Vorteile
mit sich, dieses Verfahren zur Erzeugung eines zirkular polarisierten Signals einzusetzen.
Bei Einsatz von identisch polarisierten Strahlern ist das Ergebnis, was die Wahl des optimalen Git-
ters angeht, eindeutig, wenn die Integrationsdichte für einen vorgegebene Schwenkbereich möglichst
klein sein soll. Ohne auf die Berechnungen im uv-Raum näher einzugehen, sind in den Abbildun-
gen 2.31 und 2.32 die Ergebnisse im φθ-Raum für einen Schwenkbereich von 60 ◦ dargestellt.
Die Elementabstände sind dx = dy = 0, 54λ0 für das rechteckige und dx = 0, 62λ0 und dy =

√
3

2
dx

42



2.4 Optimale Anordnung der Einzelstrahler

θ=30°
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Abbildung 2.31: Schwenkbereich (schwarze Li-
nie) eines planaren Gruppenstrahlers auf einem
rechteckigen Gitter im φθ-Raum, dx = dy =
0, 54λ0, θmin = 60 ◦.
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Abbildung 2.32: Schwenkbereich (schwarze Li-
nie) eines planaren Gruppenstrahlers auf einem
dreieckigen Gitter im φθ-Raum, dx = 0, 62λ0,
dy =

√
3

2
dx, θmin = 60 ◦.

für das dreieckige Gitter. Man erhält 3,48 bzw. 2,61 Elemente/λ2
0. Ein ähnliches Verhältnis ergibt

sich auch für andere Schwenkbereiche.
Als Gesamtergebnis dieses Unterkapitels bleibt festzuhalten, dass für eine aktive Antenne die Ein-
zelstrahler identisch polarisiert und auf einem dreieckigen Gittern angeordnet sein müssen, wenn
die geringste Integrationsdichte von Halbleiterbauelementen erreicht werden soll. Für ein symmetri-
sches Richtdiagramm mit möglichst geringem SLL sollte die Apertur dabei kreisförmig ausgeführt
werden [44]. Bei Einsatz von patch-Antennen als Einzelelemente bietet sich eine dreieckige Form
an, da diese Elemente, verglichen mit üblicherweise rechteckigen Elementen, auf einem dreiecki-
gen Gitter gut platziert werden können. Allerdings haben Untersuchungen in [85] gezeigt, dass die
Abstrahlungseigenschaften nur sehr schwierig anzupassen bzw. zu optimieren sind. Im Falle von
zirkularer Polarisation ist sowohl mit einem hohen Achsenverhältnis als auch mit einem unsymme-
trischen Einzelrichtdiagramm zu rechnen.
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Zu beachten ist bei sämtlichen Überlegungen allerdings auch, dass der Entwurf der aktiven Antennen
konform mit dem modularen Prinzip sein muss. Wie bereits erwähnt, sind Antennen bestehend aus
vielen tausenden Einzelelementen anders nur schwierig zu realisieren. Dies kann in der Tat mit auf
einem rechteckigen Gitter aufgebauten Antennenmodulen einfacher ausfallen. Für diese Wahl des
Gitters ist die gewählte Gesamtarchitektur entscheidend, worauf in Abschnitt 2.6 näher eingegangen
werden soll.

2.5 Verkopplung und Kalibrierung

Nicht erst im Ka-Band sondern auch schon bei niedrigeren Frequenzen ist davon auszugehen, dass
die einzelnen Kanäle eines aktiven Gruppenstrahlers unterschiedliche Eigenschaften besitzen. So-
wohl die Amplituden als auch die Phasen der Signale unterscheiden sich und verursachen somit
Fehler bei der Ausbildung einer Hauptkeule [86]. Ohne eine möglichst genaue Kenntnis dieser Va-
riationen unter den Kanälen ist ein effizienter Betrieb eines Gruppenstrahlers nicht möglich.
Um die Variationen zu kompensieren werden M komplexe Kalibrierkoeffizienten benötigt, also
ein Koeffizient für jedes Antennenelement. Für einen Gruppenstrahler ohne jegliche Verkopplung
der Antennenelemente wäre diese Art der Kalibrierung nicht nur ausreichend sondern perfekt. Al-
lerdings können in der Regel die Verkopplungen der Antennenelemente und auch die der aktiven
Kanäle nicht vernachlässigt werden. Je nach Integrationsdichte kann dieser Beitrag Fehler in ähn-
licher Größenordnung verursachen. Ohne Ausnutzung von Symmetrien werden zur Kompensation
von Variation und Verkopplung M ×M bis 2M ×M Kalibrierkoeffizienten benötigt [87]. Ausführ-
liche Informationen über die Kalibrierung von Gruppenstrahlern inklusive passender Messverfahren
finden sich unter anderem ebenfalls in [87] und in [88]. Sowohl die Messverfahren als auch die ei-
gentlichen Kalibriervorschriften können sich wesentlich unterscheiden, je nachdem ob es sich um
ein phased array, eine DBF-Antenne oder eine hybride Konstruktion handelt.
Mittels geeigneter auf [89–91] aufbauenden Kalibrierungsvorschriften sollen in dieser Arbeit zwei
Ziele verfolgt werden. Ziel 1 ist die Überprüfung der Funktionstüchtigkeit einer realisierten Anten-
ne, stellt also einen notwendigen Zwischenschritt von der Messung bis zur Auswertung dar. Als
zweites sollen aus den Kalibrierergebnissen Rückschlüsse auf die Eigenschaften des Gruppenstrah-
lers, beispielsweise auf die Verkopplung der Elemente, gezogen werden.
Die in Abschnitt 2.1 gezeigten Gleichungen gelten nur für den idealen, ungestörten Fall. In diesem
Abschnitt werden die Grundlagen der Kalibrierung von Antennen wiedergegeben. Ziel ist es, ein aus-
reichend gutes Gruppenstrahlermodell sowie einen geeigneten Kalibrieralgorithmus zu entwickeln,
um in der Lage zu sein, aktive Antennen auch bei Einsatz von PDM erfolgreich zu kalibrieren.

2.5.1 Einmodige Verkopplung

Ein häufig verwendeter Ansatz zur Beschreibung einer einfachen Verkopplung von Gruppenstrah-
lerelementen ist in Abbildung 2.33 für den Empfangsfall schematisch dargestellt. Die aktive Cha-
rakteristik eines Einzelstrahlers setzt sich dabei aus der Überlagerung seiner eigenen Charakteristik
und den Einflüssen von anderen Einzelstrahlern zusammen.
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Abbildung 2.33: Schematische Darstellung der Verkopplung in einem Gruppenstrahler mit M Ele-
menten.

Dieses Verhalten wird für ein array bestehend aus M Einzelstrahlern durch

fam(u, v) = cmmf
i
m(u, v) +

M∑
n=1,n 6=m

cmnf
i
n(u, v) (2.91)

beschrieben. In den Einzelcharakteristiken f in ist bereits die örtliche Verschiebung der Einzelstrahler
berücksichtigt, so dass alle Strahler auf ein Phasenzentrum bezogen sind. Die cmn sind die komple-
xen Koeffizienten der Verkopplungsmatrix c, die die komplette Verknüpfung zwischen aktiver und
idealer Charakteristik gemäß

ve(u, v) =


fa1 (u, v)
fa2 (u, v)

...
faM(u, v)

 =


c11 c12 · · · c1M
c21 c22 · · · c2M
...

... . . . ...
cM1 cM2 · · · cMM




f i1(u, v)
f i2(u, v)

...
f iM(u, v)

 = cv(u, v) (2.92)

formuliert. Die Einzelcharakteristiken werden hierfür zu dem sogenannten steering vector v(u, v)
zusammengefasst. Der Index e von ve(u, v) kennzeichnet die fehlerbehaftete, aktive Charakteristik.
In [87] wird aufgezeigt, dass diese Verkopplungsmatrix mit der üblichen Streumatrix S der Antennen
gemäß

c = S + I (2.93)

zusammenhängt. I kennzeichnet hierbei die Einheitsmatrix. Mit dieser Beschreibung können nun
neben der eigentlichen Verkopplung auch andere nichtideale Effekte eines Antennenarrays berück-
sichtigt werden. Bei Annahme einer einmodigen und linearen Verkopplung ist diese Beschreibung
exakt und vollständig, jedoch nur für eine Frequenz gültig. Einmodige Verkopplung bedeutet, dass
zwischen der Charakteristik des Strahlers in der Gruppe und der Anregung in der Torebene der
Streumatrix ein einmodiger Zusammenhang vorliegt. Die Stromverteilung auf einem isolierten An-
tennenelement und einem Antennenelement in einem Gruppenstrahler unterscheidet sich also nur
durch eine komplexe Konstante, die Form der Stromverteilung unterscheidet sich jedoch nicht.
Zur Wiederherstellung des gewünschten Systemverhaltens muss die inverse Verkopplungsmatrix c−1

gefunden werden, um mittels
v(u, v) = c−1ve(u, v) (2.94)

den idealen Antennenausgangsvektor zu rekonstruieren. Wie bereits erwähnt, ist diese Entkopplung
für den linearen, einmodigen Fall vollständig und vor allem winkelunabhängig. Außerdem ist nach
der Entkopplung keine weitere Kalibrierung erforderlich; die unterschiedlichen Eigenschaften der
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Einzelelemente sind ebenfalls in c bzw. c−1 berücksichtigt.
Eine schematische Übersicht zur Entkopplung ist in Abbildung 2.34 dargestellt. Die inverse Ver-
kopplungsmatrix muss dazu durch Multiplikation mit dem Antennenausgangsvektor in das System
eingebunden werden. Alle anderen Empfangs- bzw. Sendeprozeduren (engl. array processing) - wie
digitale Signalverarbeitung oder Algorithmen zur Richtungsschätzung (engl. direction of arrival
estimation - DOA estimation) - bleiben unverändert.

c

...

E1 E2 EM

c
-1

f1 f2 fM

f2

a
fM

a
f1

a

Array processing

f1 f2 fM

...

...

...

Abbildung 2.34: Kompensation der Verkopplung
durch inverse Verkopplungsmatrix.

Ziel eines Kalibrierverfahrens, wie es in Abbildung 2.34 dargestellt ist, muss es sein, die Verkopp-
lungskoeffizienten möglichst genau zu bestimmen. Dafür werden in der Literatur mehrere Möglich-
keiten und Ansätze beschrieben, die z. B. auf Diagrammsynthese oder statistischer Signalverarbei-
tung beruhen. Jedoch kann nicht jedes Verfahren auf jeden Gruppenstrahler angewendet werden.
Es gibt z. B. Einschränkungen bezüglich der Art der Antenne (ein- oder zweidimensional) oder der
Gleichheit der Einzelstrahler. In [87] ist zu dieser Thematik eine gute Übersicht vorhanden. Neben
der Fourier- [92] und der Beamspace-Analyse als Möglichkeit zur Bestimmung der Verkopplungs-
koeffizienten wird auch die in [93] erstmalig in diesem Zusammenhang vorgestellte Methode der
kleinsten Fehlerquadrate ohne Berücksichtigung möglicher Symmetrien behandelt. Diese Methode
vermeidet einige Einschränkungen anderer Verfahren und wird im Folgenden näher betrachtet.
Zunächst wird Gleichung (2.92) umgestellt zu


f i1(u, v)
f i2(u, v)

...
f iM(u, v)

 =


c
(−1)
11 c

(−1)
12 · · · c

(−1)
1M

c
(−1)
21 c

(−1)
22 · · · c

(−1)
2M

...
... . . . ...

c
(−1)
M1 c

(−1)
M2 · · · c

(−1)
MM




fa1 (u, v)
fa2 (u, v)

...
faM(u, v)

 . (2.95)

Der obere Index (-1) bedeutet, dass es sich um die Koeffizienten der inversen Verkopplungsmatrix
handelt. Wenn man durch Abtastung über N Raumwinkel die Richtungen (u, v)n definiert, kann
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man die erste Zeile von (2.95) umschreiben zu

fa1 (u, v)1c
(−1)
11 + fa2 (u, v)1c

(−1)
12 + · · ·+ faM(u, v)1c

(−1)
1M =f i1(u, v)1 (2.96)

fa1 (u, v)2c
(−1)
11 + fa2 (u, v)2c

(−1)
12 + · · ·+ faM(u, v)2c

(−1)
1M =f i1(u, v)2 (2.97)

...

fa1 (u, v)Nc
(−1)
11 + fa2 (u, v)Nc

(−1)
12 + · · ·+ faM(u, v)Nc

(−1)
1M =f i1(u, v)N . (2.98)

Die Erweiterung dieses Aufbaus für jedes Einzelstrahlerdiagramm führt zu
fa1 (u, v)1 fa2 (u, v)1 · · · faM(u, v)1

fa1 (u, v)2 fa2 (u, v)2 · · · faM(u, v)2
...

... . . . ...
fa1 (u, v)N fa2 (u, v)N · · · faM(u, v)N




c
(−1)
11 c

(−1)
21 · · · c

(−1)
M1

c
(−1)
12 c

(−1)
22 · · · c

(−1)
M2

...
... . . . ...

c
(−1)
1M c

(−1)
2M · · · c

(−1)
MM



=


f i1(u, v)1 f i2(u, v)1 · · · f iM(u, v)1

f i1(u, v)2 f i2(u, v)2 · · · f iM(u, v)2
...

... . . . ...
f i1(u, v)N f i2(u, v)N · · · f iM(u, v)N

 ,

(2.99)

in Kurzform
fa(c−1)T = fa

[
c−1

1 c−1
2 · · · c−1

M

]
= f i. (2.100)

Falls die Anzahl der Richtungen gleich der Anzahl der Einzelstrahler ist - also N = M - muss
zur Gewinnung von c−1 nur ein komplexes lineares Gleichungssystem gelöst werden. Für den Fall
N > M handelt es sich um ein überbestimmtes Gleichungssystem, dessen Lösung ein Minimie-
rungsproblem darstellt. Es müssen also M Probleme im Sinne des kleinsten Fehlerquadrates (least
square)

min
cm

∥∥ facm − f im
∥∥2

(2.101)

gelöst werden. In [93] wird für die Lösung von Gleichung 2.101 die QR-Zerlegung

fa = QR (2.102)

angewendet. Für die unitäre N ×N Matrix Q gilt nach [94]

QHQ = I (2.103)

mit
QH =

[
Q∗
]T
. (2.104)

R stellt eine obere Dreiecksmatrix der Dimension N ×M dar. Für die Lösungsvektoren c̃m kann
man jeweils die Gleichung

QRc̃
m

= f im (2.105)

aufstellen und nach
Rc̃

m
= QHf im (2.106)
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umformen. Die Tilde auf den Vektoren c̃m bedeutet, dass es sich um die Lösung eines Problems
im Sinne des kleinsten Fehlerquadrates handelt. Die Gleichungssysteme können nun mittels Rück-
wärtssubstitution gelöst werden.
Dieses Kalibrierverfahren besitzt den Vorteil, dass es universell ist. Es spielt keine Rolle, ob es sich
um ein lineares, planares oder dreidimensionales System handelt, und die Einzelstrahler können oh-
ne Weiteres unterschiedliche Strahlungscharakteristiken aufweisen. Auch der numerische Aufwand
ist vernachlässigbar und schon mit relativ wenigen Abtastungen N kann unter Umständen bereits
ein gutes Ergebnis erreicht werden.
In [95, 96] wird dieses Verfahren eingehend untersucht und sowohl mit simulierten als auch gemes-
senen Daten verifiziert. Während die Kompensation der Verkopplung bei simulierten Daten sehr gut
funktioniert, ergeben sich bei den Messdaten einige Probleme bzw. Einschränkungen, die in Ab-
schnitt 2.5.2 noch dargestellt werden. Hier soll zunächst auf weitere Möglichkeiten hingewiesen
werden, ein überbestimmtes Gleichungssystem zu lösen. In [97] werden neben der QR-Zerlegung
auch die Methode der kleinsten Fehlerquadrate mit pseudoinverser Matrix sowie die orthogonale
Regression (engl. total least squares method) [98] eingesetzt. Im Wesentlichen können keine Unter-
schiede beim Kalibrierergebnis festgestellt werden. In Grenzbereichen zeigt die orthogonale Regres-
sion leichte Vorteile. Deutlich entscheidender als die Variante des quadratischen Ausgleichs ist eine
möglichst gleichmäßige Verteilung der Messpunkte, also der abzutastenden Winkel. Sind Verteilung
und Anzahl der Messpunkte ausreichend, schneiden die drei Verfahren im Prinzip gleich ab.

2.5.2 Berücksichtigung realer Einflüsse
Es gibt viele Einflüsse während einer Antennenmessung, die man prinzipiell berücksichtigen kann,
wobei nicht alle wesentlich für das Mess- bzw. Kalibrierergebnis sind. In der Regel können nicht
alle berücksichtigt werden. Im Folgenden werden die in [97, 99] aufgezeigten Möglichkeiten zur
Berücksichtigung realer Einflüsse wiedergeben.
Zwischen aktiver und entkoppelter Charakteristik wird bei allen Verfahren ein linearer Zusammen-
hang vorausgesetzt. Die Einzelstrahler sind keine isotropen Kugelstrahler. Bei Antennen kleiner
quadratischer Apertur (patch-Antennen, offene Hohlleiter) lässt sich die Strahlungscharakteristik
gut durch

a(θ, p) = cosp(θ) (2.107)

annähern. Bei anderen Antennen muss gegebenenfalls ein anderer Term gefunden werden.
Zur anschaulichen Erklärung von möglichen Phasenfehlern ist in Abbildung 2.35 ein linearer Grup-
penstrahler mit drei Elementen dargestellt, auf den eine ebene Welle mit der Wellenzahl k einfällt.
Zur Messung aus verschiedenen Richtungen wird die Antenne um den Winkel θ geschwenkt. Anstatt
einer reinen Rotation ergibt sich eine Kreisbewegung, wenn das Phasenzentrum des Gruppenstrah-
lers nicht mit dem Drehpunkt übereinstimmt. Dies erzeugt einen winkelabhängigen Laufzeitenun-
terschied, welcher im ursprünglichen Modell nicht berücksichtigt wird.
Aus einer Verschiebung des Phasenzentrums in z-Richtung um δz und einem Drehwinkel θ (siehe
Abbildung 2.35) ergibt sich ein Gangunterschied lz zwischen dem tatsächlichen und dem angenom-
menen Phasenzentrum von

lz(θ) = δz(1− sin(
π

2
− |θ|)). (2.108)

Ein weiterer Gangunterschied von

lx,y(θ, φ) = sin(θ) cos(φ)δx − sin(θ) sin(φ)δy (2.109)
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Abbildung 2.35: Phasenfehler bei nicht exakter
Ausrichtung des Phasenzentrums (δx = δy = 0
und δz 6= 0): ideal (grau), tatsächlich (schwarz).

entsteht bei einer Verschiebung des Drehpunktes in x- oder y-Richtung um δx oder δy. Für die resul-
tierende Phase wird der Fehlerterm

dE(θ, φ, δx, δy, δz) = e−jk[sin(θ) cos(φ)δx−sin(θ) sin(φ)δy+(1−sin(π/2−|θ|))δz ] (2.110)

eingeführt. Um systematische Fehler durch eine ungenügende Approximation der Einzelrichtdia-
gramme und nicht exater Ausrichtung des Phasenzentrums im zuvor beschriebenen Lösungsansatz
zu berücksichtigen, wird, wie in [100] dargestellt, das Gleichungssystem (2.100) erweitert zu

fa(c−1)T = A(θ, p)D(θ, φ, δx, δy, δz)f
i (2.111)

mit

A(θ, p) =

 cosp(θ1) · · · 0
... . . . ...
0 · · · cosp(θN)

 (2.112)

und

D(θ, φ, δx, δy, δz) =

 dE(θ1, φ1, δx, δy, δz) · · · 0
... . . . ...
0 · · · dE(θN , φN , δx, δy, δz)

 . (2.113)

Das Minimierungsproblem wird um die Terme δx, δy, δz und p erweitert:

min
(c−1)T ,δx,δy ,δz ,p

∣∣∣∣fa(c−1)T −ADf i
∣∣∣∣2
F
, (2.114)

wobei die Frobeniusnorm gewählt wird [100]. Eine Multiplikation von Gleichung (2.111) von links
mit dem adjungierten fa und Auflösen nach (c−1)T ergibt

(c−1)T = ((fa)∗fa)−1(fa)∗ADf i, (2.115)
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woraus nach Einsetzen in (2.114) die Fehlerfunktion

χ =
∣∣∣∣fa(c−1)T −ADf i

∣∣∣∣2
F

=
∣∣∣∣fa((fa)∗fa)−1(fa)∗ADf i −ADf i

∣∣∣∣2
F

(2.116)

folgt. Nach Minimierung dieser Funktion ist die Lösung in (2.111) einzusetzen, um die zuvor be-
schriebenen Lösungsansätze auf das so modifizierte Gleichungssystem anwenden zu können.

2.5.3 Zweimodige Verkopplung
Von nun an soll die Vereinfachung der einmodigen Verkopplung eines Gruppenstrahlers nicht mehr
gelten. Sowohl das elektrische Feld eines Elementes als auch die Verkopplung der Elemente werden
somit zu vektoriellen Größen. Es gilt nach wie vor die Fernfeldnäherung, alle Felder sind also rein
transversal elektromagnetisch. Die allgemeine Polarisation einer Antenne ist elliptisch und kann zum
Beipiel in horizontale und vertikale oder in links und rechts zirkulare Komponenten zerlegt werden
(vgl. Gleichungen 2.26 bis 2.29).
In Abbildung 2.36 ist das 4-Tor-Ersatzschaltbild (ESB) eines zweifach gespeisten, zweifach pola-
risierten Elementarstrahlers für rechts und links zirkulare Polarisation in Streuparameterdarstellung
zu sehen [99]. Es entspricht auch dem ESB zweier einfach polarisierten, einfach gespeisten Elemen-
tarstrahler und ist reziprok. Anstelle rechts und links zirkularer könnten auch horizontal und vertikal
lineare Polarisationen eingesetzt werden.

Kreuzanregung

Tor 2

Speiseverkopplung

Antennenverkopplung

Tor 1 RHCP

LHCP

Abbildung 2.36: 4-Tor ESB eines zweifach gespeisten, zweifach polarisierten Elementarstrahlers.

Wie in [83] beschrieben, hat die ideale Streumatrix solch eines Netzwerkes die Form:

S
id

=


0 0 1 0
0 0 0 1
1 0 0 0
0 1 0 0

 . (2.117)

Die physikalische Bedeutung der Verkopplungskoeffizienten ist ebenfalls in Abbildung 2.36 ange-
deutet. Die vier Elemente oben links repräsentieren die Streumatrix der Antennenspeisetore. Sie kön-
nen direkt gemessen oder mit entsprechenden Programmen simuliert werden (vgl. [101, 102]). Die
Elemente der zweiten Nebendiagonale beschreiben die kreuzpolare Anregung und sind nur schwie-
rig durch direkte Messungen zu ermitteln, können aber indirekt aus Richtdiagrammen (Achsenver-
hältnisse) gewonnen werden. Die untere rechte Ecke repräsentiert die Streumatrix der Antennen und
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ist Bestandteil der in Gleichung 2.93 eingeführten Verkopplungsmatrix.
Für die Kalibrierung bei zweimodiger Verkopplung folgt, dass die Charakteristiken fan und f in nun
vektoriell sind. Das Gleichungssystem wird wie in [103, 104] aufgestellt:[

fa
ko,m1

fa
kr,m2

fa
kr,m1

fa
ko,m2

] [
(c−1)Tko,m1 (c−1)Tkr,m1

(c−1)Tkr,m2 (c−1)Tko,m2

]
=

[
f i
m1

0

0 f i
m2

]
. (2.118)

Die zwei Moden werden durch m1 und m2 unterschieden, und die Indizierungen kr und ko ste-
hen für die kreuz- bzw. kopolaren Verkopplungen und Anteile. Es werden folglich Verkopplungen
von identischen und unterschiedlichen Feldverteilungen der Antennen berücksichtigt, um das reale
Verhalten der Einzelstrahlerelemente zu modellieren, um also beispielsweise eine elliptisch anstelle
einer linear oder zirkular polarisierten Welle darzustellen.
Dazu muss allerdings zwischen den ko- und kreuzpolaren Anteilen unterschieden werden. Beide
Moden sind demzufolge getrennt voneinander anzuregen und zu vermessen. Für eine zweifach ge-
speiste und zweifach polarisierte Antenne werden daher vier komplexwertige Messungen für jeden
Winkel durchgeführt.
Das Ergebnis rechtfertigt diesen Aufwand. Nicht nur, dass die Einzelstrahler entkoppelt und die
gewünschten Richtdiagramme hergestellt sind, aufgrund der Nullen auf der rechten Seite des Glei-
chungssystems wird auch die kreuzpolare Komponente minimiert. Dies alles geschieht in einem
Schritt durch die Lösung im Sinne des kleinsten Fehlerquadrates.
Im Falle einer Serienfertigung wären aufwendige Kalibriermessungen für jede aktive Antenne un-
ter Umständen sehr kostenintensiv, weshalb dann ein Einsatz interner Kalibriernetzwerke [41] oder
externer Kalibrierungssonden [41, 88, 105] erwogen werden sollte, die zusätzlich zu einer Basis-
kalibrierung Informationen während des Betriebs beisteuern. Auch Szenarien, in denen definierte
Signale mit einer anderen Antenne bekannter Position ausgetauscht werden, sind denkbar.
Auch wenn gute Antennenentwürfe und neue Methoden zur Reduzierung der Verkopplung [106–
110] den Bedarf einer Kompensation verringern, so wird eine numerische Entkopplung in absehbarer
Zeit und vor allem bei komplexen und sehr großen aktiven Antennen immer eine Verbesserung der
Leistungsfähigkeit mit sich bringen. Allerdings ist eine Anwendung der in diesem Kapitel gezeigten
Methoden nur Gruppenstrahlern vorbehalten, deren Einzelkanäle in Betrag und Phase manipuliert
werden können. Phased arrays scheiden also aus, sofern nicht Maßnahmen zur Amplitudenregelung
getroffen werden.
Neben den hier gezeigten allgemeinen Ansätzen zur Kalibrierung und Entkopplung gibt es auch
Fälle, bei denen anwendungsbezogene Lösungen benötigt werden. In [98] wird beispielsweise be-
schrieben, wie man eine Entkopplung über eine gewisse Frequenzbandbreite optimiert. Dies ist
dann sinnvoll, wenn nur eine und nicht mehrere Entkopplungsmatrizen eingesetzt werden sollen.
In [111, 112] wird aufgezeigt, wie man den Effekt der Abstrahlung vom Substratrand bei Gruppen-
strahlern bestehend aus patch-Antennen bei der Entkopplung kompensieren kann. Auf diese oder
andere Speziallösungen wird in der vorliegenden Arbeit nicht weiter eingegangen.

2.6 Aufbauarchitekturen
In diesem Abschnitt sollen die wesentlichen Architekturen für aktive Antennen vorgestellt werden.
Nach einem Vergleich der grundlegenden Eigenschaften werden auch realisierte Antennen präsen-
tiert und verglichen. Es wird dabei zunächst weder zwischen Sender und Empfänger noch zwischen
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phased arrays und DBF-Antennen unterschieden.
Abbildung 2.37 zeigt eine vereinfachte Übersicht der Entwicklung von Antennenarchitekturen der
letzten Jahrzehnte, wie sie auch in [113] beschrieben ist. Die beiden Antennen auf der linken Seite

Ziegelarchitektur Kachelarchitektur

Abbildung 2.37: Vereinfachte Übersicht von Antennenarchitekturen.

sind in der Ziegelarchitektur (engl. brick architecture) realisiert. Ein Gruppenstrahler wird dabei aus
einzelnen aktiven Antennenelementen oder linearen Gruppenstrahlern zusammengesetzt [114]. Dies
war in der Vergangenheit die am häufigsten genutzte Architektur für aktive Antennen; für Antennen
mit sehr vielen Elementen ist sie das zum Teil auch heute noch. Sie zeichnet sich aus durch Einsatz
von einfachen bekannten HF-Verbindungen und einer möglichen physikalischen Trennung von Sys-
temkomponenten oder Funktionen.
Die rechte Seite in Abbildung 2.37 zeigt eine Antenne in Kachelarchitektur (engl. tile architecture),
zusammengesetzt aus kleineren planaren Gruppenstrahlern. Aufgrund technologischer Fortschritte
auf Halbleiter- wie auch auf Leiterkartenebene ist diese Architektur heute weit verbreitet. Die strah-
lenden Elemente, die aktiven Bauteile und die Digitalschaltungen sind dabei in parallelen Ebenen
angeordnet. Dieser Aufbau ermöglicht eine hohe Dichte an Verbindungen (engl. high density inter-
connect - HDI), wodurch Größe, Gewicht und letztendlich auch Kosten reduziert werden können.
Allerdings werden für die Realisierung neuartige HF-Verbindungen zwischen den Ebenen sowie
zwischen den Modulen und einer rückseitigen Hauptplatine (engl. backplane) benötigt. Übergänge
für HF-Signale in Mehrlagenplatinen (engl. multilayer printed circuit boards - multilayer PCB) sind
beispielsweise in [115–117] beschrieben.

In den Projektphasen I bis III des Vorhabens Santana [35,38,41,118] wurde für die HF-Teile der ak-
tiven Antennen erfolgreich die Kachelarchitektur eingesetzt. Abbildung 2.38 zeigt schematisch die
realisierte Architektur (HF und ZF) aus der zweiten Projektphase, die wiederum nur unwesentlich
von der Architektur aus der Phase I abweicht. Lediglich die HF-Module sind anders aufgebaut.
Die passive Antenne [119] und die Trägerplatine für die aktiven Komponenten (engl. front-end) wer-
den getrennt aufgebaut und durch einen anisotrop leitfähigen Klebstoff verbunden [120]. Die in den
Chipsätzen entstehende Wärme wird mit Hilfe metallisierter Durchkontaktierungen (engl. vias) in
der front-end-Platine zu einer Kühlplatte geleitet und von dort über eine Flüssigkeit abgeführt. In
Projektphase I wurde für das Empfangsmodul zunächst noch Luftkühlung eingesetzt. Dies ist weni-
ger aufwendig als Flüssigkeitskühlung, kann aufgrund der deutlich geringeren Kühlwirkung jedoch
nicht für jeden Gruppenstrahler verwendet werden.
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Abbildung 2.38: Architektur des Santana-Systems aus der zweiten Projektphase.

Durch die Kühlplatte hindurch werden mit kommerziellen Steckverbindern sämtliche Gleichspan-
nungs- (engl. direct current - DC) und ZF-Signale wie auch das LO-Signal geleitet. Eine Verteiler-
platine (engl. manifold) dient als Übergang zwischen den HF- und ZF-Platinen, die horizontal bzw.
vertikal angeordnet sind. Die Zwischenfrequenzen betragen für Sender und Empfänger 870 MHz
und 1855 MHz, das digitale Basisband liegt bei 14 MHz und 70 MHz. Da die HF-Module in Kachel-
und die ZF-Platinen in Ziegelarchitektur realisiert sind, handelt es sich strenggenommen um einen
hybriden Aufbau, wenn man die gesamte Antenne betrachtet.
Generell gilt für aktive Antennen im Millimeterwellenbereich, dass, um die Übertragungsverluste
gering zu halten, die HF-Komponenten nah an der Antenne platziert sein sollten. Und auch die ZF-
Komponenten sollten nicht zu weit entfernt vom HF-Teil platziert werden, weshalb diese beiden
Punkte bei der Realisierung berücksichtigt werden müssen. Das Basisbandsignal kann auch über
weite Strecken verlustarm übertragen werden, weshalb auf die Eigenschaften der Basisbandelektro-
nik wie Platzbedarf, Stromverbrauch, etc. im weiteren Verlauf nicht eingegangen wird.
In Phase III des Vorhabens Santana sind die HF-Module abermals anders realisiert worden [38],
jedoch nach wie vor in Kachelarchitektur. Die ZF-Platinen werden nicht mehr direkt am HF-Teil
aufgesteckt, sondern befinden sich in einem externen Gehäuse. Die ZF-Verbindung zwischen beiden
Einheiten erfolgt über Miniaturkoaxialkabel vom Typ HQCD/EQCD [121]. Die Empfangsantenne
bei 20 GHz setzt dabei auf eine Kombination von flexiblen und starren Substraten [122, 123], so
dass die HF-Komponenten nicht in einer, sondern zwei Lagen platziert werden können. In Abbil-
dung 2.39 ist dieser Ansatz vereinfacht dargestellt, wobei der benötigte Abstandshalter zwischen
den HF-Platinen nicht mit aufgeführt ist.
Durch diese geschickte Erweiterung der Kachelarchitektur wird die Integrationsdichte stark ver-
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Abbildung 2.39: Erweiterte Kachelarchitektur mit flexiblen HF-Substraten.

ringert, so dass für jedes Antennenelement Platz für einen zweiten Chipsatz zur Verfügung steht,
wodurch wiederum eine höhere Verstärkung oder PDM realisiert werden kann. Allerdings kann
bei gleich bleibender Funktionalität die Frequenz nicht deutlich erhöht werden, solange nicht ef-
fizientere MMICs mit geringerem Platzbedarf zur Verfügung stehen. Dies ist im Grunde auch die
Limitierung des ursprünglichen im Vorhaben Santana verfolgten Ansatzes mit nur einer Lage für die
HF-Chipsätze auf eine obere Frequenzgrenze von ungefähr 45 GHz [43].
Eine Möglichkeit zur Verringerung der Integrationsdichte der Halbleiterbauelemente, die parallel in
Projektphase II des Vorhabens Santana untersucht wurde und in [124] beschrieben wird, ist in Abbil-
dung 2.40 zu sehen. Ein passiver Gruppenstrahler in Kachelarchitektur wird mit Koaxialverbindun-
gen vom Typ MiniSMP [125] mit HF-Platinen verbunden, die wiederum in Ziegelarchitektur aufge-
baut sein können. Auch eine Verbindung mit Kabeln ist denkbar, aufgrund der Übertragungsverluste
jedoch nicht effizient. Es werden also so viele Koaxialverbindungen wie Einzelstrahler benötigt.
Die obere Frequenzgrenze dieses Ansatzes ist hauptsächlich durch die physikalischen Abmessun-
gen der Koaxialverbinder gegeben [101]. Bei einem Platzbedarf von ungefähr 3, 7× 3, 7 mm2 kann
bei einem Elementabstand von 0,5λ0 auf einem quadratischen Gitter eine maximale Frequenz von
ungefähr 40 GHz erreicht werden, jedoch ohne PDM. Um dies zu realisieren werden doppelt so viele
Koaxialverbinder benötigt, wodurch sich der Platzbedarf um den Faktor

√
2 erhöht und die maxima-

le Frequenz sich um den gleichen Faktor verringert.
Neben den zuvor erläuterten Ansätzen aus dem Santana-Projekt gibt es natürlich noch andere Mög-
lichkeiten zur Realisierung aktiver Gruppenstrahler [32,36,126–131], wie auch weitere hybride An-
sätze, wie beispielsweise eine Kombination aus einem kleinen Gruppenstrahler und einer Reflektor-
antenne mit großer Antennenwirkfläche. Wie in [38] gezeigt, kann beispielsweise auch durch Maß-
nahmen auf ZF-Ebene - ohne den HF-Teil zu ändern - der Digitalaufwand reduziert werden, wobei
nur geringfügige Einschränkungen resultieren, die das DBF betreffen. Auf diese Ansätze soll hier
allerdings nicht näher eingegangen werden. Verschiedene Untersuchungen haben gezeigt, dass vor
allem aufgrund der hohen Integrationsdichte der Halbleiterbauelemente weder Frequenz noch Funk-
tionalität dieser Antennen sowie jener aus dem Santana-Projekt in naher Zukunft deutlich gesteigert
werden können. Selbst mit MMICs, die für eine spezielle Anwendung entworfen sind (siehe [132]),
lassen sich die physikalischen Abmessungen nur geringfügig verringern. Aus diesem Grund wird im
Folgenden ein alternativer Ansatz vorgestellt.

Wie zuvor dargelegt, könnten mit den Ansätzen aus dem Santana-Projekt - je nach Ausführung -
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Abbildung 2.40: Vorder- und Rückansicht einer hybriden aktiven Antenne (Ziegel- und Kachelar-
chitektur).

theoretisch aktive Antennen bis ca. 40 GHz aufgebaut werden. Durch Ausreizen sämtlicher tech-
nologischer Möglichkeiten ist sehr wahrscheinlich auch der untere Bereich des U-Bandes (40 bis
60 GHz) erreichbar. Unter der Voraussetzung, dass Randbedingungen wie der Elementabstand (Grö-
ßenordnung λ0/2) identisch bleiben, sind jedoch höhere Frequenzbereiche wie das V-Band (50 bis
75 GHz) oder gar das W-Band (75 bis 110 GHz) nicht zu erreichen. Während passive Komponenten
wie die Antennen ohne größere Toleranzprobleme auch noch im W-Band realisierbar sind (siehe
beispielsweise Kfz-Radar [133]), so steht für aktive Komponenten in der Kachelarchitektur einfach
nicht genügend Platz zur Verfügung.
Anders sieht es bei einer ausschließlichen Anwendung der Ziegelarchitektur aus, wie sie in [101] be-
schrieben wird. Man gewinnt dadurch einen Freiheitsgrad in Längsrichtung der HF-Platinen, die der
Bautiefe der Antenne entspricht. Bei einem typischen Flächenbedarf eines MMIC von 1 bis 2 mm2

sind bei linearen sub-arrays (mittlerer Gruppenstrahler in Abbildung 2.37) Frequenzen bis 75 GHz
erreichbar. Dies gilt für eine einseitige Bestückung der Platinen. Bei einer beidseitigen Bestückung
stünde bis 75 GHz genügend Platz für zwei Chipsätze zur Verfügung, wodurch wiederum PDM
ermöglicht würde. Bei beidseitiger Bestückung und gleichmäßiger Verteilung der Chipsätze ohne
PDM wären theoretisch bis zu 150 GHz möglich. Allerdings eignen sich typische HF-Substrate
nicht mehr für diesen Frequenzbereich [134], und auch die Toleranzen bei der heutigen Leiterkarten-
herstellung wären wohl nicht mehr ausreichend klein. Bei Frequenzen spätestens ab dem W-Band
müssen außerdem die Dicke der Leiterkarten und auch die Höhe der MMICs (ungefähr 100 bis
127µm) berücksichtigt werden.
Was die Entwicklung von Antennenaufbaumöglichkeiten betrifft, ist die Ziegelarchitektur ein Schritt
zurück, und durch den in der Bautiefe erworbenen Freiheitsgrad handelt man sich einen bekannten
Nachteil ein: eine - verglichen mit der Kachelarchitektur - größere Tiefenabmessung der aktiven An-
tenne. Ein weiterer Nachteil ist, dass konforme oder quasi-konforme Antennen (modular aufgebaut
wie in [135, 136]) praktisch nur in Kachelarchitektur möglich sind.
Nichtsdestotrotz sind die Vorteile der Ziegelarchitektur nicht von der Hand zu weisen. Die verrin-
gerte Integrationsdichte ermöglicht nicht nur höhere Frequenzen sondern bedeutet auch eine verklei-
nerte thermische Belastung, wodurch ein vereinfachtes Kühlkonzept ermöglicht wird. Des Weiteren
können zusätzliche Funktionen integriert werden, wie eine Überwachung der Temperatur sowie eine
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Stromregelung für die HF-Chipsätze. Diese Funktionen, die in den Santana-Antennen nicht vorhan-
den sind, was die Messungen und Feldtests [137–139] teilweise erschwert hat, würden vor allem bei
sehr großen Gruppenstrahlern einen reibungslosen Betrieb unterstützen.
Das Schlüsselelement für eine aktive Antenne in Ziegelarchitektur ist der Einzelstrahler. In der Ka-
chelarchitektur steht ein breites Spektrum an linear wie zirkular polarisierten Strahlern [59,140] zur
Verfügung. Für lineare Polarisation sind in der Literatur einige kantenemittierende Strahler zu fin-
den, wie beispielsweise Dipol- oder Vivaldiantennen [141, 142]. Um eine zirkulare Polarisation in
Ziegelarchitektur zu realisieren, könnten die Elemente im linken Gruppenstrahler in Abbildung 2.37
linear polarisiert und sequenziell rotiert werden, was andererseits wieder zu den in Abschnitt 2.4
beschriebenen Einschränkungen führen würde.
Es bleibt festzuhalten, dass die reine Ziegelarchitektur für eine aktive Antenne im Millimeterwel-
lenbereich viele Vorteile mit sich bringt, allerdings auch Nachteile wie eine größere Bautiefe der
Antenne. Bei Einsatz zirkularer Polarisation kommt dem Einzelstrahler eine hohe Bedeutung zu.

2.7 Bewertung und Auswahl

Nachdem in den vorherigen Abschnitten wesentliche Eigenschaften von Gruppenstrahlern disku-
tiert und im Speziellen die Anforderungen an aktive Antennen für die Satellitenkommunikation im
Ka-Band dargelegt worden sind, sollen in diesem Abschnitt eine Bewertung der Realisierungsmög-
lichkeiten und eine abschließende Auswahl erfolgen.
Auf der mathematischen Beschreibung grundlegender Eigenschaften von Gruppenstrahlern in Ab-
schnitt 2.1 folgte in Abschnitt 2.2 eine Diskussion möglicher Aufbaukonzepte. Bei steuerbaren An-
tennen kann zwischen einem phased array, einer DBF-Antenne oder einem hybriden Ansatz aus
beiden unterschieden werden. Tabelle 2.4 fasst die wesentlichen Eigenschaften zusammen.

Tabelle 2.4: Wesentliche Eigenschaften von Aufbaukonzepten aktiver Antennen.
Phased array DBF-Antenne Hybride Antenne

Integrationsdichte mittel hoch mittel
Thermische Belastung gering hoch mittel
Digitalaufwand gering hoch mittel
Modulares Aufbaukonzept eingeschränkt ja eingeschränkt
Maximale Antennengröße eingeschränkt unbeschränkt eingeschränkt
Nutzbandbreite eingeschränkt unbeschränkt kaum eingeschränkt
Funktionalität gering hoch mittel

Es ergeben sich Vorteile für phased arrays und hybride Antennen bei den Eigenschaften Integra-
tionsdichte, thermische Belastung und Digitalaufwand, wobei die thermische Belastung als nahezu
identisch mit der einer DBF-Antenne einzustufen ist, wenn zwischen Phasenschieber und Antenne
noch Verstärker zum Einsatz kommen. Bei der Integrationsdichte müssen Komponenten, Leitungen
und Netzwerke berücksichtigt werden, weshalb beim phased array dieser Punkt nur als mittel und
nicht als gering eingestuft wird. Abschätzungen in Projektphase III des Vorhabens Santana mit kom-
merziell erhältlichen 5-Bit-Phasenschiebern [143] für das Ka-Band haben sogar gezeigt, dass die
Integrationsdichte auf HF-Ebene fast gleich der einer DBF-Antenne ist.
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Ein modulares Konzept kann mit phased arrays und hybriden Antennen nicht konsequent ange-
wendet werden, da die Auflösung von digitalen Phasenschiebern den kleinsten Schwenkwinkel und
damit auch die maximale Antennengröße (Apertur) vorgibt. Ist der kleinste Schwenkwinkel größer
als die 3 dB-Keulenbreite, so entstehen Abtastlücken. Ein Phasenschieber mit sehr hoher Auflö-
sung führt andererseits zu einer schlechten Effizienz bei kleinen Gruppenstrahlern (Transmissions-
verluste, Preis, etc.). Die Begrenzung der nutzbaren Bandbreite von phased arrays und hybriden
Antennen durch Laufzeitphänomene spielt zwar erst bei sehr breitbandigen Signalen eine Rolle,
darf bei modernen Systemen mit Frequenzspreizungsverfahren aber auch nicht vernachlässigt wer-
den. Die Funktionalität ist bei DBF-Antennen am höchsten. Dazu zählen neben der Strahlsteuerung
auch Strahlformung, Störerausblendung und die Mehrfachkeulenausbildung. Wegen dieser zuletzt
genannten Gründe wurde in Abschnitt 2.3 bereits die DBF-Antenne favorisiert. Als Schaltungstech-
nik für die Umsetzung liegen dabei die Vorteile des in Abschnitt 2.2 erläuterten Überlagerungsprin-
zips auf der Hand, wobei für eine spätere Serienfertigung die direkte Umsetzung ebenfalls in Frage
kommt.
Aus Abschnitt 2.4 geht eindeutig hervor, dass die Polarisation der Einzelstrahler der des Gruppen-
strahlers entsprechen sollten, um den Schwenkbereich möglichst groß zu halten. Dies gilt sowohl für
rechteckige als auch für dreieckige Gitter, wobei letztere im Allgemeinen den größten Schwenkbe-
reich mit sich bringen. Der für die Anwendung geforderte minimale Schwenkbereich von θ = ±60 ◦

kann bereits bei einem Elementabstand über λ/2 erreicht werden, für die Realisierung soll jedoch
trotzdem ein Elementabstand von λ/2 benutzt werden, um einen Schwenkbereich bis zu θ = ±90 ◦

nicht prinzipiell auszuschließen.
Die Ergebnisse aus Abschnitt 2.5 untermauern nochmals die Vorteile von DBF-Antennen. Durch
fortschrittliche Kalibrier- und Entkopplungsmöglichkeiten kann die Leistungsfähigkeit, verglichen
mit phased arrays, gesteigert werden.
Tabelle 2.5 fasst die wesentlichen Eigenschaften der in Abschnitt 2.6 diskutierten Architekturen zu-
sammen.

Tabelle 2.5: Wesentliche Eigenschaften von Architekturen aktiver Antennen.
Kachelarchitektur Ziegelarchitektur Hybride Architektur

Integrationsdichte hoch niedrig niedrig
Thermische Belastung hoch niedrig niedrig
Maximale Frequenz mittel hoch mittel
Funktionalität gering hoch hoch

Was die Integrationsdichte und die damit verbundene thermische Belastung angeht, so ist die Ka-
chelarchitektur der Ziegelarchitektur und auch den hybriden Ansätzen unterlegen. Ausgenommen
sind Fälle, in denen Miniaturisierung im Vordergrund steht. Bei der Integrationsdichte müssen Über-
gänge und auch Verbinder berücksichtigt werden. Die maximale Frequenz - hauptsächlich begrenzt
durch die physikalischen Abmessungen heutiger Verbinder und MMICs - ist bei der Ziegelarchitek-
tur am höchsten, genau wie die Funktionalität. Hiermit ist in diesem Zusammenhang gemeint, dass,
zusätzlich zu Eigenschaften aktiver Antennen, weitere Funktionen wie beispielsweise Temperatur-
überwachung oder Stromregelung integriert werden können.
Auf Basis der Ergebnisse der vorangegangenen Untersuchungen wird im weiteren Verlauf dieser
Arbeit die Realisierung einer DBF-Antenne für PDM in der Ziegelarchitektur angestrebt. Die Ein-
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2 Aktive Gruppenstrahler

zelstrahler auf einem dreieckigen Gitter anzuordnen wäre zwar prinzipiell vorteilhaft, ist dafür aber
auch schwieriger mit dem modularen Prinzip und der Ziegelarchitektur zu verknüpfen, vor allem
bei einer erstmaligen Umsetzung. An dieser Stelle wird also als Kompromisslösung ein rechteckiges
Gitter ausgewählt.
Die Untersuchung wird mit einer Sendeantenne fortgesetzt. Auf Unterschiede bei einer Umsetzung
für Empfänger - die gerade bei einer vollständigen DBF-Antenne eher gering ausfallen - wurde
bereits an gegebenen Stellen hingewiesen.
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in Ziegelarchitektur

Da die Einzelstrahler der in dieser Arbeit realisierten Antennenmodule als im Substrat integrierte
Wellenleiter (engl. substrate-integrated waveguides - SIW) aufgebaut werden sollen, wird im ersten
Abschnitt dieses Kapitels eine kurze Übersicht der wesentlichen Eigenschaften dieser Wellenleiter
gegeben. Basierend auf den Erkenntnissen aus diesem Abschnitt wird im Weiteren die Umsetzung
einer aktiven Antenne in der Ziegelarchitektur betrachtet. Die Untersuchung erfolgt dabei in zwei
Schritten. Zunächst wird ein passiver SIW-Gruppenstrahler aufgebaut und untersucht. Die Erkennt-
nisse aus diesen Untersuchungen fließen dann in einen zweiten Entwurf ein, in dem auch aktive
Komponenten mit den benötigten Netzwerken und einer erweiterten Funktionalität integriert werden
sollen. Zur besseren Unterscheidung werden die beiden Entwürfe im Folgenden mit SIW-Antenna
A und SIW-Antenna B bezeichnet.

3.1 SIW - Technologie und Eigenschaften

Die potenzielle Leistungsfähigkeit von SIW-Komponenten ist direkt mit den aktuellen Möglichkei-
ten der Aufbau- und Verbindungstechnik verknüpft, weshalb diese Thematik kurz behandelt wird,
bevor in Unterabschnitt 3.1.2 die elektrischen Eigenschaften betrachtet werden.

3.1.1 Aufbau- und Verbindungstechnik

Auf dem Gebiet der Aufbau- und Verbindungstechnik wurden in den letzten Jahrzehnten große Fort-
schritte erzielt. Strukturgrößen wie auch Toleranzen konnten verkleinert werden, und die Entwick-
lung schreitet weiter voran. Eine gute technische Übersicht der Grundlagen ist in [144] und im Bezug
auf aktive Antennen in [43] zu finden. Die aktiven Komponenten werden auf Schaltungsträgern, den
sogenannten Multi-Chip-Modulen (MCM) integriert. Die MCM unterscheiden sich dabei im We-
sentlichen in ihrer Herstellungstechnologie. Im vorliegenden Abschnitt soll nur die MCM-Fertigung
aus organischen Laminaten und Metallfolien kurz erläutert werden, was im Prinzip die klassische
Leiterkartentechnologie (engl. printed circuit board - PCB) darstellt. Ein grundlegendes Verständnis
dieser Technologie ist wesentlich für die Bewertung von Möglichkeiten und Limitierungen bei der
SIW-Realisierung.
In Abbildung 3.1 ist beispielhaft der Querschnitt einer Mehrlagenplatine schematische dargestellt.
Man erkennt sechs Metalllagen, die in der Regel aus Kupfer bestehen. Auf diesen Lagen können
durch verschiedene Prozesse (Ätzen, Fräsen, ...) Leiterbilder erzeugt werden. Zwischen den Metall-
lagen befinden sich zur Isolation sogenannte Substrate. In einer Mehrlagenplatine dienen sie eben-
falls als haftende Verbindung der einzelnen Lagen, wobei sie dann als prepreg bezeichnet werden
und oft auf einem Gemisch aus Epoxidharz und Kunststofffasern basieren.
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Abbildung 3.1: Beispiel einer Mehrlagenplatine mit verschiedenen via-Konfigurationen.

Um Verbindungen zwischen den Metalllagen zu erreichen, kommen Durchkontaktierungen (engl.
vias) zum Einsatz. Hierbei handelt es sich in der Regel um Bohrungen, die per Galvanisierung mit
einem leitfähigen Mantel (Kupferhülse) ausgestattet werden. Komplette Verfüllungen der Löcher
mit leitfähigen Pasten - oft auf Silberbasis - sind ebenfalls möglich, werden aber eher bei manueller
Fertigung oder bei LTCC-Prozessen (low temperature cofired ceramics) eingesetzt.
Bei vias unterscheidet man zwischen komplett durchgehenden Kontaktierungen (engl. through hole
vias), Sacklochkontaktierungen (engl. blind vias), vergrabenen Kontaktierungen (engl. buried vi-
as) und gestapelten Kontaktierungen (engl. stacked vias). Für eine erfolgreiche Galvanisierung der
Löcher müssen Bedingungen bezüglich Durchmesser und Länge eingehalten werden. Bei durchge-
henden vias darf die Länge etwa das Zehnfache des Durchmessers betragen, bei blind vias ist das
Verhältnis (engl. via ratio) ungefähr 1:1. Diese Werte gelten als gute Richtwerte für Standardpro-
zesse mit FR4 (flame retardant, Gemisch aus Epoxidharz und Glasfasergewebe) als Substrat, dem
am häufigsten eingesetzten Material bei der Leiterkartenherstellung. Für andere Materialien sind die
Verhältnisse in der Regel geringer. Mit modernen Bohrmaschinen können kleinste via-Durchmesser
von 50µm erreicht werden.
Eine gängige Unterteilung der Auflösungen von Leitungen und Abständen auf den Metalllagen ist
in Tabelle 3.1 zusammengefasst.

Tabelle 3.1: Typische Leiterkartenstandards [145].
Minimale Strukturgrößen (Leiter und Abstände)

Standard > 200µm
Feinleiter 199 bis 180µm
Feinstleiter 179 bis 150µm
Mikrofeinleiter 149 bis 90µm
Mikrofeinstleiter 90 bis 50µm

Die kleinstmöglichen Strukturgrößen hängen dabei sehr stark von der Metallisierungstärke und Ef-
fekten wie Unterätzung ab. Für eine hohe Auflösung werden also sehr dünne Metalllagen benö-
tigt. Deshalb und aufgrund von Limitierungen der fotolithografischen und chemischen Prozesse sind
Strukturgrößen kleiner als 50µm nur sehr schwierig zu realisieren. Von einer hohen Dichte an Ver-
bindungen spricht man bei Leiterbahnstrukturen von 150µm und feiner sowie bei An- oder Durch-
kontaktierungen mit einem Bohrlochdurchmesser von 200µm oder kleiner [146].
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3.1 SIW - Technologie und Eigenschaften

Die elektrischen Eigenschaften der Substrate sind je nach Material sehr unterschiedlich (siehe Ta-
belle 3.2). FR4 beispielsweise weist eine dielektrische Konstante (DK) von εr ≈ 4 auf, wobei der
Wert stark von der Frequenz abhängt und - je nach Hersteller - für hohe Frequenzen oft nicht bekannt
ist. Die dielektrischen Verluste liegen im Bereich von tan δ ≈ 0.01 [147], was aus Effizienzgründen
bereits für viele HF-Anwendungen zu hoch ist. Bessere elektrische Eigenschaften weisen Substrate
auf Basis von Keramiken oder PTFE (Polytetrafluorethylen, gebräuchlicher Handelsname: Teflon R©)
auf. Viele Hersteller [134,148,149] bieten Materialien auf dieser Basis an, wobei ein Bereich von εr
zwischen 2 und 10 und von tan δ zwischen 0,004 und 0,0009 abgedeckt wird. Beide Parameter sind
bis zu einigen 10 GHz konstant. Allerdings sind von diesen Materialien nur sehr wenige kompati-
bel mit dem Standardprozess für FR4-Substrate, weshalb komplexe Mehrlagenplatinen mit kleinen
vias nur schwierig (kostenintensiv) oder gar nicht zu realisieren sind. Die Mehrzahl HF-tauglicher
Substrate, die kompatibel mit dem FR4-Standardprozess sind, beschränken sich auf Materialien mit
einem εr zwischen 3 und 4.

Tabelle 3.2: Exemplarische Übersicht über Leiterkartenmaterialien.
Material DK tan(δ) Preis Verarbeitung
FR4 3,8-4,5 >0,01 niedrig Standard
FR4-kompatibel und HF-tauglich 3-4 <0,004 mittel Standard
Reine HF-Materialien 2-10 <0,002 hoch aufwendig

Bei der Auswahl der Aufbautechnologie muss also in der Regel ein Kompromiss zwischen Kosten,
Verarbeitbarkeit und HF-Tauglichkeit eingegangen werden. Aufgrund der Anwendung (Satelliten-
kommunikation im Ka-Band) und der daraus resultierenden potenziellen Serienfertigung werden in
dieser Arbeit sämtliche Komponenten kompatibel zu dem FR4-Standardverfahren entworfen. Da-
für spricht außerdem der Vorteil, komplexe Mehrlagenplatinen mit feinen Strukturen und kleinen
vias herstellen zu können, wie sie für zukünftige Anwendungen bei hohen Frequenzen voraussicht-
lich benötigt werden. Da am Institut der Hochfrequenztechnik der TU Hamburg-Harburg mit dem
Materialsystem der RO4000-Serie [134] die meisten Erfahrungen vorliegen, werden sämtliche HF-
Platinen hiermit realisiert.

3.1.2 Im Substrat integrierte Wellenleiter
Der grundsätzliche Aufbau eines SIWs ist in Abbildung 3.2 dargestellt. Zu sehen ist ein kupferka-
schiertes Substrat der Dicke b mit zwei via-Reihen im Abstand a. Die vias haben den Durchmesser
dW und sind in ihrer Reihe periodisch im Abstand p angeordnet. Erfüllen diese Parameter die Be-
dingungen [150]

p ≤2dW , (3.1)
dW ≤λW/5, (3.2)

so verhält sich die Struktur äquivalent zu einem mit einem Material der DK εr gefüllten Rechteck-
hohlleiter. Die Wellenlänge der im SIW ausbreitungsfähigen transversal-elektrische Mode (TEmn-
Welle) ist [79]

λW =
2π

β
=

2π√
k2
W − k2

c

(3.3)
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Abbildung 3.2: Aufbau eines SIW.

mit

kW = ω
√
µε, (3.4)

kc =

√(
mπ

aeff

)2

+
(nπ
b

)2

(3.5)

und

m = 0, 1, 2, ... ,

n = 0, 1, 2, ... ,

(m,n) 6= (0, 0).

Anstelle der physikalischen SIW-Breite a ist die effektive Breite aeff zu verwenden. Für aeff > b
ist die TE10-Welle (m= 1, n= 0) mit der Grenzfrequenz

fc01 =
1

2aeff
√
µε

(3.6)

als erste ausbreitungsfähig. Während die Substrathöhe b des SIW direkt eingesetzt werden kann,
gibt es verschiedene Modelle sowie aufwendige numerische Wege, um die effektive Breite aeff zu
berechnen. In dieser Arbeit wird hierzu das Modell aus [151] genutzt, welches über einen weiten Pa-
rameterbereich mit numerischen Ergebnissen bis auf Prozentbruchteile übereinstimmt. Die effektive
Breite ist demnach

aeff = a

(
ξ1 +

ξ2
p
d

+ ξ1+ξ2−ξ3
ξ3−ξ1

)
, (3.7)

mit

ξ1 = 1, 0198 +
0, 3465

a
p
− 1, 0684

, (3.8)

ξ2 = −0, 1183− 1, 2729
a
p
− 1, 2010

, (3.9)

ξ3 = 1, 0082− 0, 9163
a
p

+ 0, 2152
. (3.10)
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3.2 SIW-Antenne A

In [151] wird ebenfalls die effektive Ausbreitungskonstante in einem SIW untersucht. Das Ergebnis
ist, dass die Verluste in einem SIW ziemlich genau den Verlusten eines äquivalenten rechteckigen
Hohlleiters entsprechen, wenn die metallische Leitfähigkeit und die Materialparameter übereinstim-
men.
Typische Anwendungen für SIW-Strukturen sind, abgesehen von Wellenleitern für Signale hoher
Frequenzen [152], prinzipiell die gleichen wie auch für Hohlleiter. In der Literatur sind viele Bei-
spiele für Filter [153–156], Koppler [152, 157] oder Leistungsteiler [158] zu finden. Allgemeine
Entwurfsrichtlinien sind gut zusammengefasst in [150, 159, 160]. Um die Integration von SIW-
Strukturen in gängigen Technologien zu realisieren, sind verschiedene Übergänge zu Mikrostreifen-
(engl. microstrip line - MSL) und Koplanarleitungen (engl. coplanar waveguide - CPW) entstan-
den [161–163]. Auch als Antennen oder Gruppenstrahler werden SIW bereits eingesetzt, wobei die
Abstrahlung dann oft aus geschlitzten Strukturen [164, 165] in einer der metallisierten Lagen er-
folgt. Eine Möglichkeit, die Abstrahlung aus der SIW-Öffnung heraus zu realisieren, wird in [166]
beschrieben, allerdings nur für linear polarisierte Wellen. Der Entwurf einer zirkular polarisierten
SIW-Antenne als kantenemittierendes Element wird in den nächsten Abschnitten detailliert vorge-
stellt.

3.2 SIW-Antenne A

Die Antenne weist drei Funktionsblöcke auf: die Speisung, den Polarisator und die Struktur zur
Anpassung an den Freiraum. Nach einer Erläuterung der Funktionsweise und Eigenschaften dieser
Blöcke werden Messergebnisse der realisierten SIW-Antenne vorgestellt und diskutiert, bevor dieser
Abschnitt mit einer Zwischenbewertung abschließt. Für die SIW-Antenne A wurde herstellungsbe-
dingt ein via-Durchmesser von 0,5 mm gewählt. Der Abstand der vias innerhalb einer Reihe beträgt
für sämtliche Komponenten 0,7 mm.

3.2.1 Speisung

Wie bereits im vorangegangenen Kapitel erwähnt, gibt es viele Speisemöglichkeiten von SIW mit
Standardleitungen wie MSL und CPW. In der Regel sind diese Übergänge allerdings für relativ
flache SIW ausgelegt, was bedeutet, dass die Abmessung b deutlich kleiner als a ist. Sobald das Ver-
hältnis von a zu b im Bereich 2:1 oder gar 1:1 liegt, werden beispielsweise die Abmessungen einer
50 Ω-MSL zu groß, um eine gute Anpassung an den SIW zu erreichen [161, 167, 168].
Eine Speisung mit einem Koaxialleiter - wie auch in der klassischen Hohlleitertechnik - ist ebenfalls
denkbar [167,169]. Allerdings sind zwei Faktoren zu beachten. Zum einen ist eine koaxiale Speisung
nicht direkt mit MSL oder CPW kompatibel, ein weiterer Übergang zwischen der koaxialen Struktur
und später zu integrierenden aktiven Komponenten (MMICs) würde benötigt. Zum anderen mündet
der Innenleiter des koaxialen Anschlusses in ein blind via einer bestimmten Tiefe. Wird diese Tiefe
aus fertigungstechnischen Gründen nicht bis auf eine bestimmte Toleranz eingehalten, funktioniert
der Übergang nicht wunschgemäß, da gerade die via-Tiefe die elektrischen Eigenschaften des Über-
gangs maßgeblich mitbestimmt.
Die Speisung der SIW-Antenna A ist in Abbildung 3.3a dargestellt. Eine am Ende kurzgeschlossene
CPW regt die TE10-Welle des SIW mit einem via an. Dieses ist durchgehend und stellt keine hohen
Anforderungen an die Fertigung. Der Unterschied zu [163] ist die verlängerte CPW vom Speise-via
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Abbildung 3.3: a) Speisestruktur der SIW-Antenne A und b) Simulationsergebnis.

bis zum CPW-Kurzschluss. Mit diesem Abschnitt kann die Anpassung des Übergangs noch verbes-
sert werden. Das benutzte RO4003-Substrat hat eine Dicke von 1,52 mm, die SIW-Breite a beträgt
3,64 mm, woraus sich eine effektive Breite von aeff ∼= 3, 23 mm ergibt. Die Grenzfrequenz für
die TE10-Welle ist 25,29 GHz. Abbildung 3.3b zeigt die Streuparameter des Übergangs. Die Rück-
flussdämpfung im interessierenden Frequenzbereich von 29,5 bis 30 GHz ist besser als 20 dB, die
Einfügedämpfung liegt unterhalb von 1 dB.

3.2.2 Polarisator

Um eine zirkular polarisierte Welle zu erzeugen, wird der bekannte Hohlleiterpolarisator aus [170]
eingesetzt. In Abbildung 3.4 ist die Umsetzung in einem SIW zu sehen. Die obere und untere Me-
tallisierung ist aus Gründen der besseren Darstellung nicht abgebildet.

TE10

TE10

TE01

TE10

1

4

2
3Septum

Abbildung 3.4: SIW-Polarisator von SIW-
Antenne A.

Die Tore 1 und 4 des Polarisators haben die gleichen Abmessungen wie der SIW des Übergangs
aus Abschnitt 3.2.1. Am anderen Ende des Polarisators hat der SIW mit 2b etwa die doppelte Höhe,
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weshalb sowohl die TE10- als auch die TE01-Welle ausbreitungsfähig sind, hier dargestellt durch
die beiden Tore 2 und 3. Da die Abmessungen nicht exakt quadratisch sind - aeff = 3, 23 mm und
b = 3, 14 mm (Innenmaße) - ergeben sich leicht unterschiedliche Grenzfrequenzen von 25,29 GHz
und 25,69 GHz für die Tore 2 und 3.
Das Septum des Polarisators muss so ausgeführt sein, dass ein in Tor 1 oder Tor 4 eingespeistes
Signal in jeweils zwei betragsmäßig gleichgroße Anteile auf die Tore 2 und 3 aufgeteilt wird. Dabei
soll eine Phasendifferenz von 90◦ zwischen den Signalen an den Toren 2 und 3 entstehen. In Abbil-
dung 3.5a sind die wesentlichen Streuparameter des Polarisators betragsmäßig dargestellt.
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Abbildung 3.5: Simulationsergebnis für den Polarisator von SIW-Antenne A nach a) Betrag und b)
Phase.

Die Rückflussdämpfung wie auch die Isolation der Tore 1 und 4 ist besser als 20 dB, und ein in Tor
1 oder 4 eingespeistes Signal wird zu nahezu gleichen Teilen - die Einfügedämpfung liegt zwischen
3,27 dB und 3,23 dB im interessierenden Frequenzbereich - auf die Tore 2 und 3 verteilt. Die Pha-
sendifferenz, zu sehen in Abbildung 3.5b, ist über einen weiten Frequenzbereich nahe am idealen
Wert von 90◦. Ein in Tor 4 eingespeistes Signal erzeugt eine negative Phasendifferenz, also ungefähr
-90◦.
Man kann das Septum des Polarisators anstatt gestuft auch gerade [171] oder kurvenförmig ausfüh-
ren, die Ergebnisse aus den Simulationen zeigen allerdings, dass die gestufte Form insgesamt die
besten Eigenschaften aufweist.

3.2.3 Anpassung an den Freiraum

Ein mit Luft gefüllter offener Hohlleiter ist, je nach Aperturgröße, mit 12 dB bis 13 dB an den Frei-
raum angepasst. Bei gefüllten Hohlleitern sinkt die Anpassung mit steigender DK des Füllmaterials.
Dies gilt auch für SIW, weshalb eine SIW-Antenne mit einer für die Anpassung an den Freiraum
zuständigen Komponente erweitert werden muss. In [166] wird diese Anpassung durch eine Verjün-
gung der SIW-Dimension a (induktiver Einfluss) in Kombination mit einem blind via (kapazitiver
Einfluss) erreicht. Diese Methode funktioniert sehr gut, hat allerdings zwei Nachteile. Zum einen
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wird ein blind via benötigt, dessen Tiefe immer mit einer gewissen Toleranz behaftet ist. Zum an-
deren kann diese Art der Anpassung aus fertigungstechnischen Gründen nur unter großem Aufwand
auch auf die TE01-Welle angewendet werden.
Eine andere Möglichkeit ist die Erweiterung der Apertur mit einem sogenannten choke [172], wie er
in Abbildung 3.6a dargestellt ist.
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Abbildung 3.6: a) Modell eines chokes in Rechteckhohlleitertechnik mit äquivalenten Abmessungen
der SIW-Antenne A und b) Simulationsergebnis.

Der choke hat eine elektrische Tiefe von l ∼= λW/4 und ist symmetrisch aufgebaut, weshalb die
TE10- und die TE01-Welle gleichermaßen beeinflusst werden. Die Anpassung an den Freiraum kann
durch einen Abstand (engl. offset) in Öffnungsrichtung zwischen dem Hohlleiterrand und dem Rand
des chokes weiter verbessert werden. Für die SIW-Antenne A steht der choke ungefähr 250µm vor.
In Abbildung 3.6b ist gut zu erkennen, wie sich die Rückflussdämpfung im interessierenden Fre-
quenzbereich von deutlich unter 10 dB auf bis zu 20 dB verbessert.
Die SIW-Antenne A sollte komplett am IHF der TU Hamburg-Harburg hergestellt werden, weshalb
die in Abschnitt 3.1.1 vorgestellten Möglichkeiten der Aufbau- und Verbindungstechnik nicht aus-
gereizt werden konnten. Mit den Abmessungen des SIW für Speisung und Polarisator ist es daher
nicht möglich, den choke hinzuzufügen und gleichzeitig das gewünschte Raster der Einzelelemente
in einem Gruppenstrahler von λ/2 einzuhalten. Deshalb wird eine leicht veränderte Variante einge-
setzt, deren Eigenschaften im nächsten Abschnitt erläutert werden. Festzuhalten ist, dass durch die
Einführung eines chokes die Anpassung eines offenen SIW an den Freiraum erheblich verbessert
werden kann.

3.2.4 Realisierung der passiven Antenne

In diesem Abschnitt wird nun die Realisierung des ersten passiven SIW-Gruppenstrahlers präsen-
tiert.
Nach der erfolgreichen Dimensionierung der Einzelkomponenten müssen diese zunächst zusam-
mengeführt werden. Um auch Einflüsse von Nachbarelementen untersuchen zu können, soll kein
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Einzelstrahler sondern ein 3x3-Gruppenstrahler entworfen, simuliert und aufgebaut werden. Der nu-
merische Aufwand der Simulation eines 3x3-arrays hält sich dabei noch in Grenzen. Aufgrund der
genannten Limitierungen in Aufbau- und Verbindungstechnik - der Aufbau der SIW-Antenne A folgt
dem Leiterkartenstandard eines Mikrofeinleiters (vgl. Tablle 3.1) - teilen sich zwei benachbarte Ele-
mente jeweils einen lateralen choke. In Abbildung 3.7a ist das Simulationsmodell dargestellt.
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Abbildung 3.7: a) Modell und b) Realisierung der SIW-Antenne A.

Ähnlich dem Prinzip der sequenziellen Rotation ist jeder zweite Strahler in einer Reihe um 180 ◦

gedreht, um eine bessere Symmetrie im Richtdiagramm zu erhalten. Dies ist gut an den gespiegelten
Polarisatoren zu erkennen. Die Abmessung des lateralen chokes beträgt 1,365 mm (via-zu-via), so
dass mit der SIW-Querschnittsdimension a = 3, 635 mm ein Raster von 5 mm entsteht, was in et-
wa der Hälfte der Freiraumwellenlänge bei 30 GHz entspricht. Der obere und der untere choke sind
je 0,81 mm (Innenmaße) hoch. Jeder Strahler ist mit zwei Toren ausgestattet, wobei das eine eine
LHCP- und das andere eine RHCP-Welle anregt.
Abbildung 3.7b zeigt die Realisierung der SIW-Antenne A als 11x4-Gruppenstrahler gemäß Abbil-
dung 3.7a. Vier lineare 11x1-Gruppenstrahler sind nach dem Prinzip der Ziegelarchitektur aufein-
ander geschichtet. Zur Kontaktierung werden MiniSMP-Verbinder eingesetzt. Aufgrund von Fer-
tigungstoleranzen sind einige der Elementen als defekt zu klassifizieren. Als zusammenhängende
Einheiten können nur ein 3x3- und ein 5x1-array untersucht werden. Im 3x3-Gruppenstrahler wer-
den dabei die Eigenschaften des Einzelelements in einer array-Umgebung mit der Simulation ver-
glichen, die 5x1-Zeile dient als Basis für Untersuchungen zur Strahlformung. Nicht benutzte Tore
werden in beiden Fällen mit HF-Abschlüssen versehen, um Mehrfachreflexionen durch mögliche
Verkopplungen zu verringern.
Abbildung 3.8a zeigt die simulierte und gemessene Rückflussdämpfung des mittleren Elements des
3x3-arrays. Das Messergebnis weicht etwas vom erwarteten Verhalten ab, die Charakteristik bleibt
allerdings erhalten. Der Bereich um 30 GHz ist nach wie vor mit mindestens 10 dB, teilweise sogar
besser als 20 dB, angepasst. Die Isolation zwischen den Toren für RHCP und LHCP stimmt eben-
falls bis auf leichte Abweichungen mit der Simulation überein, wie in Abbildung 3.8b zu sehen ist.
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Abbildung 3.8: Simulierte und gemessene Streuparameter des mittleren Elements vom 3x3-
Gruppenstrahler der SIW-Antenne A. Tor 1 regt die RHCP-Welle an, Tor 2 die LHCP-Welle

Um 30 GHz sind die Tore mit ca. 13 dB entkoppelt. Bei den Messergebnissen ist zu berücksichtigen,
dass aufgrund des MiniSMP-Verbinders und -Kabels der vektorielle Netzwerkanalysator nicht in der
selben Torebene kalibriert werden konnte, wie sie in der Simulation gesetzt ist, woraus ein Teil der
Abweichungen resultiert.
In Abbildung 3.9a ist das Richtdiagramm des mittleren Elements aus dem 3x3-array bei der Mit-
tenfrequenz 29,75 GHz dargestellt. Der simulierte Gewinn beträgt in Hauptstrahlrichtung ungefähr
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Abbildung 3.9: a) Simulierter und gemessener Gewinn und b) AR von Element 1 (RHCP) der 3x3-
Gruppe von SIW-Antenne A (φ = 0, Frequenz=29,75 GHz).

5,5 dB und fällt bis auf knapp unter 0 dB bei θ = ±60◦. Der gemessene Gewinn fällt etwas schma-
ler aus, stimmt ansonsten aber recht gut überein. Die Messung wurde in einem mit HF-Absorbern
ausgekleideten Bereich in einem Messlabor durchgeführt. Soweit es die technische Ausrüstung zu-
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gelassen hat, wurden die Richtlinien aus [173] bzw. [174] eingehalten. Mehrfachreflexionen an den
Antennehalterungen sowie an imperfekten Absorbern können aber nicht ausgeschlossen werden. Der
minimale Abstand zwischen SIW- und Messantenne wurde gemäß der Fernfeldbedingung aus [26, S.
14] zur Messung von Antennen mit „normalem“ Nebenkeulenniveau berechnet.
Abbildung 3.9b zeigt das Achsenverhältnis (engl. axial ratio - AR) von Strahler 1, also das Verhältnis
der beiden orthogonalen Feldanteile einer zirkular polarisierten Welle. Während in der Simulation
das AR die 2 dB-Marke kaum übersteigt, werden im Bereich θ = ±60◦ bis zu 6 dB gemessen. Ob-
wohl mathematisch nicht korrekt, spricht man in der Literatur bis zu einem AR von 6 dB noch von
einer zirkular polarisierten Welle.
In Abbildung 3.10 wird nun der Gewinn der Strahler des 5x1-arrays dargestellt. Ebenfalls einge-
zeichnet sind die kreuzpolaren Anteile. Durchgeführt wurden die Messungen mit einem vektoriellen
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Abbildung 3.10: Simulierter (gestrichelte Linien)
und gemessener (durchgezogene Linien) Gewinn
der ko- (schwarz) und kreuzpolaren (grau) Anteile
des 5x1-arrays von SIW-Antenne A (LHCP, φ =
0, Frequenz = 29, 75 GHz).

Netzwerkanalysator, hier vom Typ HP8510, um Amplituden und Phaseninformationen zu erhalten.
Man erkennt, dass alle Strahler in etwa den gleichen Gewinn aufweisen und gut mit der Simulation
übereinstimmen. Die gemessene Unterdrückung der kreuzpolaren Anteile ist etwas geringer als si-
muliert. Das AR der Elemente des 5x1-arrays ist hier nicht dargestellt, entspricht im Wesentlichen
jedoch dem in Abbildung 3.9b gezeigten AR von Strahler 1 (RCHP).
Nach einer Kalibrierung der fünf Elemente mit zehn komplexen Kalibrierkoeffizienten, wie in Ab-
schnitt 2.5 beschrieben, weisen alle Strahler in Hauptstrahlrichtung die gleiche Amplitude und Phase
auf. Das Ausbilden und Schwenken eines Summendiagramms ist nun möglich, wie es auch in Ab-
bildung 3.11 dargestellt ist.
Der leichte Einbruch des array factors bei größeren Schwenkwinkeln ist charakteristisch, da auch
der Gewinn der Einzelstrahler für diese Winkel geringer ist. Bei isotropen Kugelstrahlern würde die
Spitze der Hauptkeule stets auf einem Niveau liegen. Ebenfalls abgebildet sind die kreuzpolaren An-
teile. Sie liegen mindestens 15 dB, oft auch 20 dB unterhalb der kopolaren Anteile, was in etwa dem
Ergebnis der Einzelstrahler entspricht.
Abbildung 3.12 zeigt die Schwenkdiagramme nach einer Entkopplung der Elemente, wie es in Ab-
schnitt 2.5.3 beschrieben ist. Es werden also sowohl reale Messeinflüsse als auch zweimodige Ver-
kopplungen berücksichtigt.
Obwohl die Diagramme der ko- und kreuzpolaren Anteile sich leicht verändert haben, ist eine wirkli-
che Verbesserung gegenüber der einfachen Kalibrierung nicht zu erkennen. Eine erwartete verstärk-
te Unterdrückung der kreuzpolaren Anteile ist nicht vorhanden. Dieses Ergebnis ist etwas überra-
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Abbildung 3.11: Kalibrierte und normierte Summendiagramme der ko- und kreuzpolaren Anteile
der a) LHCP- und b) RHCP-Strahler des 5x1-arrays von SIW-Antenne A, geschwenkt von θ =
−60 ◦ bis θ = 60 ◦.
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Abbildung 3.12: Entkoppelte und normierte Summendiagramme der ko- und kreuzpolaren Anteile
der a) LHCP- und b) RHCP-Strahler des 5x1-arrays von SIW-Antenne A, geschwenkt von θ =
−60 ◦ bis θ = 60 ◦.

schend, da Ergebnisse unterschiedlicher Simulationen stets eine Verbesserung gezeigt haben. Wie
ähnlich beide Ergebnisse (Kalibrierung und Kalibrierung plus Entkopplung) sind, wird auch in Ab-
bildung 3.13 deutlich.
Zu sehen ist das AR der geschwenkten Hauptkeulen für die jeweiligen Richtungen für beide Moden
und für sowohl den kalibrierten wie auch den entkoppelten Fall. Das AR der links zirkular polari-
sierten Keulen ist ungefähr 2 dB niedriger als das der rechts zirkular polarisierten, wobei sich das
Ergebnis für Kalibrierung und Entkopplung kaum unterscheidet. Der Grund für dieses Verhalten
liegt nicht in einer zu starken Verkopplung, wie man vermuten könnte. Die Beträge der Koeffizien-
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Abbildung 3.13: AR der geschwenkten LHCP-
und RHCP-Hauptkeulen nach Kalibrierung und
Entkopplung.

ten der Verkopplungsmatrix c sind in Abbildung 3.14 dargestellt.
Die Hauptdiagonalelemente (und ihre Variationen) spiegeln in etwa den Gewinn der einzelnen Ele-
mente wieder. Die Verkopplung mit den anderen Elementen liegt zwischen 1 % und 13 %. Simula-
tionen mit deutlich höheren Verkopplungen als hier haben bestätigt, dass eine Verbesserung des AR,
verglichen mit einer Kalibrierung, in der Regel erreicht werden sollte. Die Ursache für die in Ab-
bildung 3.13 gezeigten Ergebnisse ist vielmehr in der Durchführung der Messung zu finden. Durch
die manuelle Kontaktierung der Strahler und die Notwendigkeit, zwischen einigen Messschritten die
SIW-Antenne aus der Halterung zu entfernen und wieder anzubringen, ergeben sich für die Elemente
unterschiedliche mechanische Drehzentren, was zu einem fehlerhaften Phasenzentrum führt. Wäh-
rend die Amplituden der Koeffizienten der Verkopplungsmatrix c davon kaum beeinflusst werden,
so ergeben sich doch falsche Phasenbedingungen, wodurch die Entkopplung ebenfalls fehlerhaft ist.

Abbildung 3.14: Beträge der Ko-
effizienten der Verkopplungsma-
trix c für die SIW-Antenne A.
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3.2.5 Zwischenbewertung

Es ist festzuhalten, dass ein passiver Gruppenstrahler für das Ka-Band bestehend aus SIW-Antennen
erfolgreich realisiert worden ist. Die Antenne ist für die Ziegelarchitektur geeignet, wodurch sich
eine potenziell geringere Integrationsdichte, verglichen mit der Kachelarchitektur, ergibt. Die mög-
liche Bandbreite des Einzelstrahlers ist nicht ausgereizt, da dies an dieser Stelle nicht nötig ist. Die
potenziellen relativen Bandbreiten sämtlicher Komponenten sind um ein vielfaches Größer als der
interessierende Frequenzbereich.
Durch die Unterstützung von LHCP und RHCP kann PDM umgesetzt werden. Bei einer Überla-
gerung der beiden zirkular polarisierten Komponenten entsteht eine linear polarisierte Welle, deren
Orientierung im Raum durch die Phasen von LHCP und RHCP bestimmt wird. Auf diese Weise wird
also ebenfalls Polarisationsnachführung (engl. polarization tracking) erreicht. In [175] wird gezeigt,
dass die Qualität der Einzelstrahler der SIW-Antenne A bereits ausreichend ist, um, sowohl durch
Phasen- als auch durch Phasen- und Amplitudenvariation, die Orientierung einer linear polarisierten
Welle im Raum festzustellen.
Aufgrund des manuellen Kontaktierens der Einzelstrahler und einer nicht idealen Messumgebung
konnte durch eine Entkopplung der Einzelelemente keine wesentliche Verbesserung des AR der
SIW-Antenne A erzielt werden. Dennoch ist die Summe der Ergebnisse als positiv zu bewerten. Um
Satellitenkommunikation im Ka-Band zu ermöglichen, folgt im nächsten Abschnitt die Integration
der aktiven Komponenten und Netzwerke.

3.3 SIW-Antenne B

Zur Realisierung eines aktiven Gruppenstrahlers für das Ka-Band sollen die wesentlichen Kompo-
nenten aus Abschnitt 3.2 übernommen werden. Dabei muss bereits beim Entwurf eine Mehrlagen-
platine berücksichtigen werden, wie sie für die Verteilung der vielen zusätzlichen Signale benötigt
wird. Man kann also nicht mehr von einem SIW bestehend aus einem Basismaterial ausgehen. Viel-
mehr handelt es sich bei dem neuen SIW um eine Aufeinanderschichtung mehrerer Substratlagen
(vgl. Abschnitt 3.1.1).
Neben der elektrischen Leistungsfähigkeit der Antenne sollen die physikalischen Abmessungen des
Einzelstrahler optimiert werden, und zwei Nachbarelemente sollen sich einen choke nicht mehr tei-
len müssen. Die Antenne soll also kompakter werden und die Verkopplung der Elemente kleiner.
Da die aktive Antenne nicht mehr am IHF sondern in kleiner Stückzahl extern [145] hergestellt
werden soll, kann ein via ratio von 10:1 für den Entwurf benutzt werden. Für einen SIW mit einer
Höhe von ungefähr 3 mm kommen also durchgehende vias bis zu einem minimalen Durchmesser
von 300µm in Frage.

3.3.1 Optimierte Komponenten

In Abbildung 3.15a ist das Modell des neuen Übergangs zwischen CPW und SIW dargestellt. Dies
ist die einzige Komponente, die anders realisiert ist als bei SIW-Antenne A. Anstatt einer kurzge-
schlossenen CPW und eines Speise-vias wird eine sich kontinuierlich aufweitende (engl. tapered),
am Ende kurzgeschlossene CPW eingesetzt [176, 177]. Wie in Abbildung 3.15b zu erkennen ist,
sind die elektrischen Eigenschaften vergleichbar mit denen des Übergangs von SIW-Antenne A.
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Abbildung 3.15: a) Modell des Übergangs der SIW-Antenne B und b) Simulationsergebnis.

Allerdings sind die physikalischen Abmessungen geringer, weshalb dieser Übergang für die SIW-
Antenne B eingesetzt werden soll. Wie sich herausgestellt hat, sind die aus Datenblättern entnom-
menen Metallisierungs- und Substratverluste für den Entwurf der SIW-Antenne A etwas zu gering
angenommen worden. Aufgrund erhöhter Werte für diese und alle weiteren Simulationen ergeben
sich höhere, aber auch realistischere Einfügedämpfungen. Die via-Durchmesser betragen 300µm,
der Mittenabstand 500µm. Die Weite des SIW ist a = 3, 13 mm, woraus sich eine effektive Weite
von aeff = 2, 91 mm und eine Grenzfrequenz von 27,47 GHz ergeben. Ebenfalls zu erkennen in Ab-
bildung 3.15a sind drei weitere Metalllagen knapp unterhalb der obersten Lage. Diese dienen dazu,
die Signale der aktiven Komponenten zu verteilen, aber auch dazu, die vias einer Reihe im SIW mit-
einander zu verbinden. Die Breite dieser Verbindungen ist entsprechend der effektiven Weite aeff
ausgelegt.
In Abbildung 3.16 ist das Modell des Polarisators von der SIW-Antenne B dargestellt. Auch hier er-
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Abbildung 3.16: Modell des SIW-Polarisators B.

kennt man die zusätzlichen Metalllagen. Die via-Durchmesser und -Anordnung sind identisch zum
CPW-SIW-Übergang in Abbildung 3.15a. Die SIW-Höhe am Ausgang beträgt b = 2, 9 mm (Innen-
maße), woraus sich eine Grenzfrequenz von 27,25 GHz für die TE01-Welle (Tor 3) ergibt.
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In Abbildung 3.17a sind die Beträge der simulierten Streuparameter zu sehen. Ein in Tor 1 oder 4

28 30 32 34

−30

−20

−10

0

Frequenz [GHz]

|S
| 
[d

B
]

 

 

S
11

S
21

S
31

S
41

a)

28 30 32 34
80

90

100

110

120

Frequenz [GHz]

∠
(S

3
1
)−

∠
(S

2
1
) 

[°
]

b)

Abbildung 3.17: Simulationsergebnis des SIW-Polarisators B in a) Betrag und b) Phase.

eingespeistes Signal erfährt eine Einfügedämpfung zwischen 3,6 dB und 3,35 dB und wird daher zu
nahezu gleichen Teilen auf die Tore 2 und 3 verteilt. Die Rückflussdämpfung wie auch die Isolation
der Tore 1 und 4 sind größer als 20 dB im interessierenden Frequenzbereich und verbessern sich mit
zunehmendem Abstand zur Grenzfrequenz. Dasselbe Verhalten findet sich auch bei der Phasendif-
ferenz wieder, wie in Abbildung 3.17b zu sehen ist. Der angestrebte Wert von 90◦ wird erst über
30 GHz, also außerhalb des gewünschten Bandes, erreicht. Dieses nichtoptimale Verhalten des Po-
larisators wird toleriert, um den SIW kompakter ausführen zu können. Dadurch steht mehr Platz für
die aktiven Komponenten, die auf dem SIW platziert werden sollen, und deren Kühlung zur Verfü-
gung. Des Weiteren wird ein komplett umlaufender choke für jeden SIW ermöglicht, ohne dass vom
λ/2-Raster der Elemente des Gruppenstrahlers abgewichen werden muss. Das Simulationsmodell
des neuen chokes ist in Abbildung 3.18a dargestellt.
Die äußeren vias der Apertur haben einen Abstand von 5 mm zueinander, was der Hälfte der Frei-
raumwellenlänge bei 30 GHz entspricht. Die Höhe des unteren und oberen chokes beträgt abermals
0,81 mm (ohne Metallisierung). In Abbildung 3.18b sind die Beträge der Streuparameter für beide
Moden dargestellt. Die Rückflussdämpfung kann mit Hilfe des chokes von ungefähr 7 dB auf mehr
als 13 dB im interessierenden Frequenzbereich verbessert werden. Man erkennt, dass der optima-
le Arbeitspunkt nicht genau getroffen wird, eine Rückflussdämpfung von 20 dB und besser wird
für Frequenzen unterhalb von 29 GHz erreicht. Auch dieses Verhalten ergibt sich durch die vorge-
schriebenen Abmessungen. Allerdings zeigt dieser choke ein nahezu symmetrisches Verhalten. Der
Unterschied zwischen dem horizontal und dem vertikal linear polarisierten Signal ist kleiner als
0,3 dB und 2 ◦ im Fernfeld.
In Abbildung 3.19 ist das Simulationsmodell des kompletten passiven Einzelstrahlers abgebildet.
Die Gesamtlänge der Antenne konnte im Vergleich zur SIW-Antenne A um 19 % auf 15,4 mm ver-
kleinert werden. Mit der oberen CPW wird eine LHCP-Welle angeregt, während die untere CPW
(hier nicht zu sehen), eine RHCP-Welle anregt. Eine detaillierte Übersicht des Mehrlagenaufbaus
der Platinen ist im Anhang C zu finden. Der SIW wird dabei in einem Schritt als Mehrlagenplatine
hergestellt, die chokes werden erst im Anschluss angebracht.
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Abbildung 3.18: a) Modell des SIW-chokes von Antenne B und b) Simulationsergebnis.

Abbildung 3.19: Modell des
SIW-Einzelstrahlers Typ B.

Die elektrischen Eigenschaften der Antenne sind für die Zielanwendung ausreichend, könnten al-
lerdings noch besser ausfallen, wenn der interessierende Frequenzbereich einen größeren Abstand
zur Grenzfrequenz des SIW hätte. Für die gegebenen Verhältnisse von einem via ratio von 10:1 und
einem Raster der Elemente von λ/2 ergibt sich das in Abbildung 3.20 dargestellte Diagramm.
Es stellt den relativen Abstand der Mittenfrequenz des Nutzbandes zur Grenzfrequenz des SIW in
Abhängigkeit von der DK dar. Die SIW-Antenne B hat aufgrund der geschichteten Substrate der
RO4000-Serie eine durchschnittliche DK von εr ∼= 3, 6, was einen Abstand der Grenzfrequenz zum
Nutzband von weniger als 10 % ergibt. Studien haben gezeigt, dass dieser Abstand nicht viel kleiner
werden darf, da ansonsten die Komponenten der SIW-Antenne nicht mehr das gewünschte Funkti-
onsverhalten aufweisen.
Eine DK von εr = 4 oder größer würde den Entwurf also stark vereinfachen, ebenso wie ein grö-
ßeres via ratio oder ein größerer Abstand zwischen den Elementen, wodurch sich die ganze Kurve
nach oben verschieben würde.
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Abbildung 3.20: Relativer Abstand der Mit-
tenfrequenz des Nutzbandes von der SIW-
Grenzfrequenz in Abhängigkeit der relativen DK
εr.

3.3.2 Messergebnisse des passiven Gruppenstrahlers
Bevor der Entwurf der aktiven Antenne durchgeführt werden kann, werden die Simulationsergeb-
nisse der neuen passiven SIW-Antenne anhand von Messungen verifiziert [178]. Die Realisierung
eines passiven 8x1-Gruppenstrahlers ist in Abbildung 3.21 dargestellt.

Abbildung 3.21: Passiver 8x1-Gruppenstrahler
bestehend aus SIW-Antennen vom Typ B.

Der Leiterkartenstandard der realisierten SIW-Antenne B entspricht einem Mikrofeinleiter (vgl. Ta-
belle 3.1). Anhand der taper erkennt man sehr gut die CPW-SIW-Übergänge, wobei zur Kontak-
tierung der CPW wieder MiniSMP-Verbinder eingesetzt werden. Nicht benutzte Tore sind mit HF-
Abschlüssen versehen. Die Polarisatoren sind, genau wie bei der SIW-Antenne A, bei jedem zweiten
Strahler um 180 ◦ gedreht. Die Oberseite des chokes und die Seiten der Platine sind mit flachen HF-
Absorbern beklebt, um Mehrfachreflexionen während der Antennenmessungen zu vermeiden. Vor
der Antennenmessung werden zunächst die Streuparameter der Tore vermessen. Abbildung 3.22
zeigt die simulierte und gemessene Rückflussdämpfung der 16 Eingangstore.
Die Anpassung aller Tore ist im interessierenden Frequenzbereich besser als 10 dB, wobei die Mes-
sung tendenziell mit der Simulation übereinstimmt. Wie auch schon bei der Messung der SIW-
Antenne A ergeben sich aufgrund des Mini-SMP-Adapters leichte Abweichungen in Form von Wel-
ligkeit (engl. ripples), da nicht direkt bis zur Torebene der Simulation kalibriert wurde. Positiv her-
vorzuheben ist, dass es kaum Abweichungen zwischen den Kanälen gibt.
Um den Simulationsaufwand niedrig zu halten, wurde im Übrigen nicht die ganze 8x1-Antenne si-
muliert. Werden in diesem Abschnitt Vergleiche zwischen Messung und Simulation angestellt, so
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Abbildung 3.22: Gemessene (schwarze Linien)
und simulierte (graue Linie) Rückflussdämpfung
der 16 Eingangstore der 8x1-SIW-Antenne B.

beziehen sich diese jeweils auf ein Modell, bei dem die unmittelbaren Nachbarelemente berücksich-
tigt werden. Für den 8x1-Gruppenstrahler wird beispielsweise ein 3x1-Gruppenstrahler simuliert,
um die Ergebnisse eines Elements, eingebettet zwischen zwei anderen, zu erhalten. Analog wird bei
Randelementen vorgegangen.
In Abbildung 3.23a ist die Verkopplung der zwei Tore (LHCP- und RHCP-Anregung) von allen acht
Strahlern dargestellt. Auch hier stimmt die Simulation gut mit der Messung überein, die Isolation

25 26 27 28 29 30 31 32 33 34 35
−30

−20

−10

0

Frequenz [GHz]

|S
2
1
| 
[d

B
]

a)

25 26 27 28 29 30 31 32 33 34 35
−60

−50

−40

−30

−20

Frequenz [GHz]

|S
2
1
| 
[d

B
]

 

 
3l−5r

3r−5r

4l−5r

4r−5r

b)

Abbildung 3.23: a) Gemessene (schwarze Linien) und simulierte (graue Linie) Verkopplung der
Tore der SIW-Strahler B (RHCP zu LHCP) und b) Verkopplung von einigen Nachbartoren.

der zwei Tore eines Strahlers liegt zwischen 15 dB und 20 dB im interessierenden Frequenzbereich.
In Abbildung 3.23b sind zusätzlich die Verkopplungen einiger ausgewählter Tore dargestellt. Das
Kürzel 4r-5r steht beispielsweise für die Isolation der RHCP-Tore der Strahler 4 und 5. Es ergibt
sich, dass die Isolation von Nachbartoren gleicher Polarisation ungefähr 25 dB beträgt und ansons-
ten 30 dB oder mehr.
In Abbildung 3.24a ist exemplarisch der Gewinn (RHCP) von Strahler 1 dargestellt. Die anderen
Strahler zeigen ähnliches Verhalten. Die Messungen wurden wie auch bei der SIW-Antenne A mit
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Abbildung 3.24: a) Simulierter und gemessener Gewinn (RHCP, φ = 0) und b) AR von Element 1
des SIW-Strahlers B für 29,25 bis 30,25 GHz.

einem vektoriellen Netzwerkanalysator vom Typ HP8510 durchgeführt und stimmen mit der Simu-
lation gut überein. Der Gewinn in Hauptstrahlrichtung liegt zwar nicht bei den erwarteten 5,5 dB,
aber mit 4 bis 4,5 dB auch nicht viel tiefer. Die Messung wurde mit einer Referenzantenne durch-
geführt, deren Eigenschaften bekannt sind. Allerdings sind die Verluste der Übergänge zwischen
Hohlleiter- und Koaxialverbinder sowie der MiniSMP-Adapter nur geschätzt worden, woraus sich
eine Messunsicherheit von ungefähr 2 dB ergibt. Hervorzuheben ist, dass die Antenne nicht nur über
das gewünschte 500 MHz breite Band, sondern über 1 GHz gute Eigenschaften aufweist. Das ergibt
auch die Untersuchung des AR, dargestellt in Abbildung 3.24b. Über 1 GHz Bandbreite und für
einen Winkelbereich von θ = ±60 ◦ ist das AR kleiner als 6 dB.
Der Antennenwirkungsgrad η der Einzelstrahler liegt im Übrigen unter Berücksichtigung metalli-
scher und dielektrischer Verluste laut Simulationsergebnis bei knapp 85 %. Dies ist nur etwas weni-
ger als das, was mit vergleichbaren patch-Antennen erreicht werden kann ( 90 %).
Die Abbildung 3.25 zeigt das Richtdiagramm der acht Strahler (RHCP) bei der Mittenfrequenz,
wobei in Abbildung 3.25a das Ergebnis nach einer einfachen Kalibrierung und in 3.25b nach einer
Entkopplung dargestellt ist. Ebenfalls eingezeichnet sind die kreuzpolaren Anteile.
Man erkennt sehr gut, dass für den entkoppelten Fall die Richtdiagramme nicht nur besser aufeinan-
der liegen, auch die kreuzpolaren Anteile werden deutlich weiter unterdrückt. Ein Verhältnis beider
Moden von 10 dB, 20 dB und 30 dB steht für ein AR von ungefähr 5,7 dB, 1,7 dB und 0,55 dB. Auf-
grund der guten Symmetrie der Strahler wird hier und auch bei einigen nachfolgenden Diagrammen
auf die Darstellung der LHCP-Ergebnisse verzichten. Sie entsprechen bis auf minimale Abweichun-
gen den RHCP-Ergebnissen.
Der normierte array factor, dargestellt in Abbildung 3.26 für sowohl den kalibrierten wie auch den
entkoppelten Fall, zeigt erwartungsgemäß ein ähnliches Verhalten wie die Diagramme der Einzel-
strahler. Die Kurve nach der Entkopplung liegt fast komplett auf dem theoretischen Verlauf, und die
kreuzpolaren Anteile werden gut unterdrückt, während es beim kalibrierten Fall einige Abweichun-
gen bei größeren Winkeln gibt und die kreuzpolaren Anteile über weite Bereiche dem Verlauf des
array factors folgen. Dieses Verhalten ist typisch, wenn ausschließlich kalibriert wird. Das AR der
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Abbildung 3.25: Normiertes Richtdiagramm nach a) Kalibrierung und b) Entkopplung der SIW-
Antenne B (RHCP, φ = 0 ◦) bei 29,75 GHz, jeweils ko- (schwarz) und kreuzpolare (grau) Anteile.
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Abbildung 3.26: Normierter array factor der SIW-Antenne B nach a) Kalibrierung und b) Ent-
kopplung der Einzelstrahler (RHCP, φ = 0 ◦) bei 29,75 GHz, jeweils ko- (schwarz) und kreuzpolare
(grau) Anteile.

Einzelstrahler kann nicht verbessert werden. Dies ist auch beim Schwenken des array factors gut zu
erkennen, wie man in Abbildung 3.27 sehen kann. Die kreuzpolaren Anteile nach der Kalibrierung
der Einzelstrahler liegen auf einem ähnlichen Niveau wie die Nebenkeulen, während sie für den
entkoppelten Fall deutlich kleiner sind. Selbst im schlechtesten Fall beträgt die Unterdrückung der
kreuzpolaren Anteile immer noch ungefähr 25 dB.
Aus den geschwenkten Diagrammen in Abbildung 3.27 kann für jede Richtung das AR berechnet
werden. Das Ergebnis ist in Abbildung 3.28 dargestellt, in diesem Fall auch für LHCP. Man erkennt,
dass das AR nach der Kalibrierung dem AR der Einzelstrahler sowohl für LHCP als auch für RHCP
sehr gut folgt. Es liegt für θ = ±60 ◦ zwischen 2,1 dB und 6,5 dB. Für den entkoppelten Fall kann
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Abbildung 3.27: Normierter und geschwenkter array factor der SIW-Antenne B nach a) Kalibrie-
rung und b) Entkopplung der Einzelstrahler (RHCP, φ = 0 ◦) bei 29,75 GHz, jeweils ko- (schwarz)
und kreuzpolare (grau) Anteile.
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Abbildung 3.28: AR des array factors der SIW-
Antenne B von LHCP und RHCP nach Kalibrie-
rung und Entkopplung.

das AR für den gleichen Winkelbereich auf 1 dB oder weniger reduziert werden, in weiten Bereichen
liegt es unterhalb von 0,5 dB.
Als weiteres Bewertungskriterium beim Vergleich zwischen Kalibrierung und Entkopplung kann
die durchschnittliche Amplitude der Kalibrier- und Entkopplungskoeffizienten herangezogen wer-
den. Je unterschiedlicher die Strahler ausfallen, desto unterschiedlicher sind die jeweiligen Koeffizi-
enten. Die durchschnittliche Amplitude der Kalibriervektoren der passiven SIW-Antenne B beträgt
nach einer Normierung 0,96 für LHCP und 0,90 für RHCP. Für die Verkopplung sind es 0,84 und
0,80 für LHCP und RHCP. Man könnte also erwarten, dass - beispielsweise im Sendefall - die Aus-
gangsleistung der kalibrierten Antenne größer ist als die der entkoppelten, da mehr Energie in den
Gruppenstrahler eingespeist wird. Dies trifft jedoch nicht zu, wie in Abbildung 3.29 zu erkennen
ist. Dargestellt ist der auf einen idealen Gruppenstrahler normierte array factor für einen schmalen
Ausschnitt im Bereich der Hauptstrahlrichtung für die vier unterschiedlichen Fälle. Die Ergebnisse
nach der Entkopplung liegen näher am idealen Wert, obwohl die Einzelstrahler durchschnittlich mit
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Abbildung 3.29: Ausschnitt des array factors der
SIW-Antenne B für LHCP und RHCP nach Kali-
brierung und Entkopplung.

einer geringeren Amplitude gespeist werden als für den kalibrierten Fall. Die Ursache scheint zu
sein, dass sich die „fehlende Leistung“ nur auf die kreuzpolaren Anteile und unmerklich auch auf
die Nebenkeulen auswirkt. Nach dem Prinzip der Energieerhaltung kann die Leistung der kreuzpo-
laren Anteile nicht verschwinden, sie wird über die Entkopplungsmatrix auf die kopolaren Anteile
verteilt.
Eine Verifizierung kann nur durch eine sehr aufwendige Messung des Gruppenstrahlers inklusive
vollständiger ZF- und Basisbandelektronik geschehen, die im Rahmen dieser Arbeit nicht durchge-
führt werden konnte.

3.3.3 Zwischenbewertung

Es bleibt festzuhalten, dass die passive SIW-Antenne B sehr gut mit den Erwartungen und Simu-
lationsergebnissen übereinstimmt. Aufgrund eines nahezu symmetrischen Aufbaus sind die LHCP-
und RHCP-Ergebnisse quasi identisch. Es konnte gezeigt werden, dass wenn die Messung eines
Gruppenstrahlers sorgfältig durchgeführt wird, die Richtdiagramme mit Hilfe von Verfahren zur
Entkopplung der Einzelstrahler verbessert werden können. Der SIW-Strahler B kann also als Ba-
siselement in einer aktiven Antenne eingesetzt werden. Die Mehrlagenplatine muss dafür nicht mehr
verändert oder erweitert werden, da bereits zusätzlichen Lagen zur Signalführung vorgesehen sind.

3.3.4 Untersuchung der Chipsätze

Nachdem im Abschnitt 2.2.3 für die aktive Antenne eine Sendearchitektur nach dem Überlagerungs-
prinzip ausgewählt wurde, sind nun im Folgenden die Komponenten für den Chipsatz zu bestimmen.
An dieser Stelle soll auch kurz auf die ZF-Elektronik eingegangen werden, bevor eine Auswahl der
HF-Komponenten getroffen wird.
In [35, 41] sind die ZF-Chipsätze aus Komponenten aus dem Mobilfunkbereich aufgebaut worden.
Da für diese Frequenzbereiche eine Vielzahl leistungsfähiger und miniaturisierter Halbleiterbauele-
mente sowie geeigneter Filter zur Verfügung steht, können Bandbreite und Konversionsgewinn der
ZF-Chipsätze sehr gut an ein vorgegebenes Basisband- und ein gewünschtes HF-Signal angepasst
werden. Der Sender ist für eine ZF von 870 MHz ausgelegt.
Die Auswahl der HF-Komponenten ist entscheidend für die Leistungsfähigkeit der aktiven Antenne.
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Der Chipsatz besteht aus Mischer, Filter und Verstärker, und bei der Auswahl der Halbleiterbaulele-
mente sind vor allem folgende Aspekte zu beachten:

• Effizienz,

• Gewinn/Konversionsgewinn,

• Physikalische Abmessungen,

• Ausgangsleistung/Kompressionspunkt,

• Rauschzahl,

• Nutzbarer Frequenzbereich.

Je nach Anwendungsfall kann ein Chipsatz sehr gut oder gar nicht für eine aktive Antenne geeignet
sein. Gerade bei hohen Frequenzen und damit verbundener hoher Integrationsdichte können Platz-
und Kühlbedarf kritischer als elektrische Eigenschaften sein. Der HF-Chipsatz für die Sendeanten-
nen in [35, 41] bestand aus einem subharmonisch gepumpten Mischer vom Typ HMC264 [179],
einem Ringresonator als Spiegelfrequenzfilter (engl. image rejection - IR) und einem Verstärker
vom Typ CHA2098 [180]. Der Mischer mit integriertem Verdoppler und Verstärker ermöglicht ei-
ne LO-Signalzuführung mit niedrigen Leistungspegeln und nur der halben Frequenz, was die LO-
Versorgung und den Entwurf des benötigten LO-Netzwerkes vereinfacht.
Dieser Chipsatz hat sich als gute Kombination erwiesen, kann jedoch noch optimiert werden. Wün-
schenswert für den Betrieb ist neben den oben erwähnten Aspekten ein ähnliches Kompressions-
verhalten beider Halbleiterkomponenten. Dies ist selbstverständlich auch von der Einfügedämpfung
des IR-Filters abhängig.
Eine Recherche über die Komponenten mehrerer Halbleiterhersteller, bei der der Fokus stets auf
Bauteile für eine Sendeantenne bei 30 GHz lag, hat ergeben, dass der Verstärker vom Typ AMMC-
6232 [181] besser geeignet ist als der CHA2098. Die entscheidenden Parameter der Komponenten
sind in Tabelle 3.3 zusammengefasst.

Tabelle 3.3: Eigenschaften der potenziellen Komponenten für den HF-Chipsatz.

MMIC Hersteller f1 f2 g P1dB UD ID UG A
[GHz] [GHz] [dB] [dBm] [V] [mA] [V] [mm2]

HMC264 Hittite 20 32 -10 3 3..4 30 SB 1,28
AMMC-6232 Avago 18 32 27 19 3..5 135 -0,95 1,60

CHA2098 UMS 20 40 19 16 3,5 150 -0,15 1,62

Die Frequenzen f1 und f2 kennzeichnen die untere und obere operative Frequenzgrenze, g ist der
durchschnittliche Gewinn bzw. Konversionsgewinn in diesem Frequenzbereich und P1dB der 1 dB-
Kompressionspunkt bezogen auf das Eingangssignal. Ebenfalls angegeben sind die drain-Spannung
UD und der drain-Strom ID. Der Mischer benötigt keine externe gate-Spannung UG zum Einstellen
eines Arbeitspunktes (engl. self-biased - SB). Die letzte Spalte beinhaltet den Flächenbedarf des
MMIC ohne Berücksichtigung von Bonddrähten und evtl. benötigten Chipkondensatoren. Die Höhe
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aller Komponenten beträgt 100µm.
Da der AMMC-6232 eine Rauschzahl von nur 3 dB aufweist, wird er in den Listen des Herstellers
als rauscharmer Verstärker (engl. low noise amplifier - LNA) geführt. Aufgrund des relativ hohen
1 dB-Kompressionspunktes von P1dB=19 dBm ist er allerdings auch sehr gut als Ausgangsstufe einer
Sendeantenne geeignet. Der höhere 1 dB-Kompressionspunkt, der höhere Gewinn und die geringe-
re Leistungsaufnahme bei nahezu identischem Flächenbedarf sind die entscheidenden Kriterien für
den Einsatz des AMMC-6232 anstelle des CHA2098. Einzig verbleibender Vorteil des CHA2098
ist, dass er für höhere Frequenzen eingesetzt werden könnte.
Im Anhang D sind alle betrachteten MMICs für das Ka-Band aufgeführt, wobei die Recherche auf-
grund technologischer Weiterentwicklungen für zukünftige Anwendungen wiederholt werden sollte.
Ebenfalls aufgeführt sind einige Komponenten, in denen bereits alle Funktionen eines Senders oder
Empfängers integriert sind. Durch die vorhandene Spiegelfrequenzunterdrückung könnte also ein
Schaltungskonzept zur Nutzung beider Seitenbänder umgesetzt werden, wie es in Abschnitt 2.2.3
kurz vorgestellt wurde. Aufgrund des hohen Strombedarfs bei vergleichsweise niedriger Ausgangs-
leistung werden diese MMICs in der vorliegenden Arbeit nicht eingesetzt.
Auch im Ka-Band stehen MMICs mitsamt Gehäuse für eine standardisierte Oberflächenmontage
(surface-mounted technology - SMT) zur Verfügung. Dadurch könnten trotz leicht höherer Anschaf-
fungskosten unter Umständen bei einer Massenfertigung die Bestückungskosten gesenkt werden.
Allerdings sind diese Komponenten aufgrund des höheren Flächenbedarfs nur eingeschränkt nutz-
bar, wenn es zu hohen Integrationsdichten kommt. In dieser Arbeit werden ausschließlich ungehäuste
Komponenten (engl. dies) berücksichtigt.
Abschließend ist zur Auswahl der aktiven Komponenten noch zu sagen, dass sämtliche zukünfti-
gen technologischen Fortschritte die potenzielle Leistungsfähigkeit des Chipsatzes steigern werden.
Strukturgrenzen, Effizienz, Funktionalität, Konfigurierbarkeit und Bandbreite werden auf absehba-
rer Zeit auch weiterhin stetig verbessert werden.
Filter für Spezialanwendungen, wie es eine aktive Antenne für den Millimeterwellenbereich ist, sind
kommerziell (noch) nicht erhältlich und müssen daher selbst entworfen werden. Wie in [35,41] wird
deshalb ein Filter auf Basis eines Ringresonators [182] entworfen und untersucht [183]. Es handelt
sich um ein relativ schmalbandiges Bandpassfilter mit sehr kompakten Abmessungen. Als Basisma-
terial kommt Al2O3 [184] mit einem Reinheitsgehalt von 99,6 %, einer DK von εr = 9, 6 und Sub-
stratverlusten von tan δ = 0.0002 zum Einsatz. Aufgrund der relativ hohen Dielektrizitätszahl lassen
sich sehr kompakte Filter aufbauen. Die Streuparameter einer realisierten Teststruktur sind beispiel-
haft in Abbildung 3.30 dargestellt. Im interessierenden Frequenzbereich von 29,5 bis 30 GHz zeigt
die Einfügedämpfung einen sehr flachen Verlauf und beträgt knapp 3 dB. Die Rückflussdämpfung
ist in diesem Bereich besser als 15 dB. Insgesamt wird eine 3 dB-Bandbreite von ungefähr 1,5 GHz
erreicht, wobei die Flanken zu beiden Seiten des Filters sehr steil sind. Dies führt zu einer guten
Unterdrückung (>20 dB) des Spiegelfrequenzsignals um 28,1 GHz. Die Spiegelfrequenz ergibt sich
aus der vorgegebenen ZF von 870 MHz. Das LO-Signal bei 28,88 GHz wird durch das Filter nur
um weniger als 10 dB gedämpft, allerdings wird dieses Signal bereits durch den subharmonischen
Mischer selbst um mehr als 20 dB unterdrückt.
Die Einfügedämpfung von 3 dB des IR-Filters hat keine weiteren Konsequenzen, da ohne Filter der
Kompressionspunkt des Verstärkers 3 dB früher erreicht würde. Mit dem Filter werden Mischer und
Verstärker ungefähr mit gleichem Abstand vom jeweiligen Kompressionspunkt betrieben.
Die hergestellten Filter werden ausgesägt und genau wie die MMICs auf den SIW aufgebracht und
mit Golddrähten verbunden (engl. bond wires). Alternativ können auch IR-Filter auf der obersten
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Abbildung 3.30: Gemessene Streuparameter ei-
nes IR-Filters.

Lage des SIW entworfen werden. Der Platzbedarf ist aufgrund der geringeren DK zwar etwas grö-
ßer, dafür würde die Montage entfallen. Allerdings haben Untersuchungen gezeigt, dass die in Frage
kommenden Filter [183] sehr anfällig gegen Material- und Fertigungstoleranzen sind. Bereits kleine
Änderungen der Substrat- oder Metallisierungsparameter haben eine starke Verschiebung der Reso-
nanzfrequenz zur Folge. Ein manuelles Anpassen (engl. tuning) auf der SIW-Mehrlagenplatine wäre
erforderlich, worauf aufgrund des Aufwands verzichtet wird. Für eine spätere Massenanwendung
brächte diese Alternative aber durchaus Vorteile mit sich.
In Abbildung 3.31 ist ein während einer Testmessung fotografierter Chipsatz zu sehen.

Abbildung 3.31: HF-Chipsatz mit aufgesetzten
HF- und DC-Messspitzen.

Man erkennt von links nach rechts den Verstärker, das IR-Filter und den Mischer. Die HF-Ein- und
Ausgänge der MMICs sind mit HF-Messspitzen (engl. HF probes) kontaktiert, die Spannungsver-
sorgung erfolgt über DC probes. Zur Temperaturüberwachung des Chipsatzes ist ein temperaturab-
hängiger Widerstand, in diesem Fall ein Heißleiter (engl. negative temperature coefficient thermistor
- NTC thermistor) hinzugefügt. Er ist in der Nähe der Ausgangsstufe des Verstärkers platziert, da
in dieser Umgebung die meiste Wärme entsteht. Im Betrieb werden Verstärker und Mischer mit ei-
ner Spannung von 4 V betrieben, die gate-Spannung des Verstärkers beträgt ungefähr -0,95 V. Dies
führt zu einem Stromverbrauch von ungefähr 135 mA für den Verstärker und 30 mA für den Mischer.
Da Variationen der MMIC-Eigenschaften trotz identischer Versorgungsspannungen zu unterschiedli-
chen Strömen führen können, ist für jeden Kanal eine Stromregelung (engl. current control circuitry -
CCC) vorgesehen. Jeder CCC besteht dabei aus einem pnp-Transistor und fünf Widerständen [185].
Abbildung 3.32 zeigt die Oberseite einer aktiven SIW-Antenne B. Es handelt sich um ein 16x1-
array, eine Größe, die sich als guter Kompromiss zwischen einer zuverlässigen Herstellbarkeit der
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Abbildung 3.32: Aktiver 16x1-
Gruppenstrahler, 9 Kanäle vollständig
bestückt.

Einzelmodule und einem praktikablen Aufbau größerer Gruppenstrahler erwiesen hat. An kleineren
arrays könnten beispielsweise die LO-Verteilung oder das thermische Verhalten nicht untersucht
werden, ohne bei Aussagen zu großen Gruppenstrahlern Abschätzungen machen zu müssen.
Die Abmessungen eines Moduls in Abbildung 3.32 betragen 80 mm x 50 mm x 4,8 mm. Die Kanä-
le sind von 1 bis 16 durchnummeriert. Weiterhin sind (von oben nach unten) die passiven SIW-
Antennen, die aufgereihten Chipsätze, ein Netzwerk zur LO-Signalverteilung und ein Bereich für
die CCCs und die benötigten Verbinder für die Kontaktierung von LO-, ZF- und DC-Signalen zu er-
kennen. Die zwei LO-Signale werden über MiniSMP-Verbinder übergeben, für die restlichen Signale
kommen drei Steckverbinder vom Typ DF15-50 [186] zum Einsatz. Für ein vollständig bestücktes
Modul werden insgesamt 98 Signale über diese Verbinder geleitet. Da es sich um ein Testmodul
handelt, sind zunächst nur 9 der 16 Chipsätze der Oberseite bestückt (8 mittlere Elemente und ein
Randelement). Die Rückseite des Moduls ist identisch (gespiegelt zur Oberseite) aufgebaut.
Abbildung 3.33 zeigt exemplarisch das Ergebnis einer Chipsatzmessung auf dem Testmodul. Der
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Abbildung 3.33: Konversionsgewinn eines Chip-
satzes des Testmoduls.

Konversionsgewinn liegt im Bereich von 13 dB und stimmt damit sehr gut mit den Datenblattwer-
ten der MMICs und den Untersuchungsergebnissen des Filters überein. Die Variationen sind kleiner
als 1 dB zwischen 29,5 GHz und 30 GHz. Ebenfalls gut zu erkennen ist der Beginn der Filterkurve
im unteren Frequenzbereich. Aufgrund der Frequenzumsetzung des Chipsatzes wurde die Messung
nicht mit einem Netzwerk- sondern einem Spektrumanalysator (nur manuelle Kalibrierung) durch-
geführt, weshalb das Ergebnis etwas verrauscht ausfällt.
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3 Untersuchung von Antennenmodulen in Ziegelarchitektur

In Abbildung 3.34 sind die Ergebnisse von 16 Chipsatzmessungen eines vollständig bestückten Mo-
duls dargestellt, diesmal aufgenommen über einen weiteren Frequenzbereich.
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Abbildung 3.34: Konversionsgewinn von 16
Chipsätzen eines Antennenmoduls.

Die Schwankungen des Konversionsgewinns zwischen 29,5 GHz und 30 GHz liegen unterhalb von
3 dB, und das Spiegelfrequenzsignal wird mit mindestens 17 dB - meistens mehr als 20 dB - unter-
drückt. Es gibt eine Überhöhung bei der LO-Frequenz von 28,88 GHz, was jedoch der Messmethode
zu schulden ist. Wenn die LO-Frequenz konstant gehalten und die ZF verstimmt wird, ist bei dem
Messwert nahe 28,88 GHz die ZF fast Null, weshalb die Isolation des LO-Signals des subharmoni-
schen Mischers sehr gering ausfällt. Bei der eigentlichen ZF von 870 MHz erhält man eine LO-zu-
HF-Isolation von 20 dB oder mehr.
Es bleibt festzuhalten, dass die ausgewählten Chipsätze inklusive der entworfenen IR-Filter gut funk-
tionieren und auch die Schwankungen untereinander gering ausfallen.

3.3.5 LO-Netzwerk
In den ersten beiden Projektphasen von Santana [35, 41] wurden sowohl für die Empfangsantennen
bei 20 GHz als auch für die Sendeantennen bei 30 GHz Leistungsteiler in Form von einstufigen λ/4-
Transformatoren [42] eingesetzt, um die Netzwerke für die Verteilung des LO-Signals zu realisie-
ren. Diese Art von Netzwerken kann einfach und platzsparend in Streifenleitungstechnik umgesetzt
werden. Da keine weiteren passiven Komponenten wie Widerstände, Kondensatoren oder Spulen
benötigt werden, können λ/4-Transformatoren zudem mit den inneren Lagen mehrlagiger Leiter-
karten aufgebaut werden, was auch in [35,41] der Fall war. Allerdings hat diese Art von Netzwerken
auch zwei entscheidende Nachteile: unsymmetrische Netzwerke sind schwierig zu realisieren und
eine Fehlanpassung an einem Ausgangstor kann sich auf die Charakteristik des ganzen Netzwerks
auswirken.
Um die besprochenen Probleme bei der Verteilung der LO-Signale von vornherein so klein wie
möglich zu halten, werden für die aktiven Antennen in der Ziegelarchitektur Wilkinson-Teiler [79]
eingesetzt. Ein einstufiger Wilkinson-Teiler für eine Verteilung eines Signals von einem auf zwei
Tore besteht aus zwei λ/4-Transformatoren und einem Widerstand R (siehe Abbildung 3.35a). Falls
die Eingangs- und Ausgangsimpedanzen identisch sind (Z0) und die Leistung gleichmäßig auf beide
Ausgänge verteilt werden soll, so ist die Impedanz der Transformationsleitungen ZT =

√
2Z0. In

Abbildung 3.35b ist eine maßstabsgetreue Realisierung eines Wilkinson-Teilers für 14,4 GHz und
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Abbildung 3.35: a) Schematischer Aufbau eines Wilkinson-Teilers und b) Realisierung in Mikro-
streifenleitungstechnik.

Z0 = 50 Ω dargestellt. Die Ausgangstore werden später über einen hochfrequenztauglichen 100 Ω-
Widerstand vom Typ RC4 [187] verbunden.
Nach ersten Testmessungen kann festgestellt werden, dass der Wilkinson-Teiler zufriedenstellend
funktioniert, jedoch der Übergang von Koaxialleitungen auf MSLs auf sehr dünnen Substraten kri-
tisch sein kann. Für die Einspeisung des LO-Signals der aktiven Antenne soll der MiniSMP-Ko-
axialsteckverbinder 18S203-40ML5 [125] eingesetzt werden, weshalb dieser im Folgenden genauer
untersucht wird. Da der Hersteller dieser Steckverbinder genaue mechanische Modelle inklusive
Materialparameter zur Verfügung stellt, kann der Übergang auf eine MSL mit CST simuliert wer-
den. Das Simulationsmodell ist in Abbildung 3.36a dargestellt. Zwar ist der Außendurchmesser der
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Abbildung 3.36: a) Simulationsmodell des MiniSMP-MSL-Übergangs und b) simulierte Rückfluss-
dämpfung an Tor 1.

Koaxialleitung mit 1,6 mm kleiner als bei einer SMA-Verbindung, und potentiell ist ein reflexionsar-
mer Übergang möglich, allerdings ist der herausgeführte Innenleiter für die Lötverbindung mit einem
Durchmesser von 0,5 mm größer als die MSL selbst. Über die Länge der Lötverbindung ist deshalb
der Wellenwiderstand nicht 50 Ω, sondern ungefähr 35 Ω. Um diese Fehlanpassung zu vermeiden,
wird der Innenleiter vor dem Verlöten mit der MSL mechanisch gekürzt. Die in Abbildung 3.36b
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dargestellten Simulationsergebnisse zeigen, wie die Rückflussdämpfung sich für kürzere Innenleiter
deutlich verbessert. Bei der ursprünglichen Länge von 1,8 mm ist die Anpassung ab 10 GHz schlech-
ter als 10 dB, wo hingen für 0,9 mm Länge die Rückflussdämfpung bis 25 GHz besser als 10 dB ist.
Der Frequenzbereich des LO-Signals liegt zwischen 14 GHz und 15 GHz.
Alternativ gibt es auch andere Möglichkeiten, diese Fehlanpassung zu vermeiden. Beispielsweise
könnte der Innenleiter nicht gekürzt, sondern verschmälert werden, was allerdings mechanisch auf-
wendiger ist. Auf das Einsetzen weiterer Leitungselemente wie z. B. einer λ/2-Leitung für 14,4 GHz
mit einer Impedanz von 35 Ω wird ebenfalls verzichtet, um kein resonantes Verhalten beim Übergang
zu erzeugen und auch um Platz einzusparen.
Das LO-Netzwerk wird folglich mit dem gezeigten Wilkinson-Teiler und dem MiniSMP-Übergang
auf der obersten und untersten Lage des Antennenmoduls für 16 Ausgänge realisiert. In Abbil-
dung 3.37 ist der Messaufbau zum Testen dieses Netzwerkes zu sehen. Zur Einspeisung des Signals
wird ein MiniSMP-Kabel verwendet. Fünfzehn der 16 Ausgänge sind mit einem 50 Ω-Widerstand
vom Typ RC4 abgeschlossen, während ein Ausgang mit einer HF-Messspitze kontaktiert wird. Zur
Messung aller 16 Kanäle sind folglich 15 Lötvorgänge notwendig.

Abbildung 3.37: Messaufbau für die Verifikation des LO-Netzwerkes auf dem Antennenmodul mit
vergrößertem Ausschnitt der HF-Messspitze.

Der gemessene Streuparameter |S21| für alle 16 Ausgangstore ist in Abbildung 3.38 dargestellt. Die
maximalen Schwankungen der Einfügedämpfungen im interessierenden Frequenzbereich sind klei-
ner als 1,5 dB. Untersuchungen des Konversionsgewinns und des Reflexionsfaktors des subharmoni-
schen Mischers HMC264 [139] in Abhängigkeit der LO-Leistung zeigen, dass selbst Schwankungen
von bis zu 3 dB akzeptabel sind. Da die Schwankungen bei der Messung auch stark vom mehrfa-
chen Verlöten der Abschlusswiderstände herrührt, ist festzuhalten, dass das LO-Netzwerk über einen
1 GHz breiten Frequenzbereich eingesetzt werden kann. Aufgrund des subharmonischen Mischers
bedeutet das, dass sich das Basisbandsignal innerhalb eines 2 GHz breiten Spektrums befinden kann.
Die Tatsache, dass die Einfügedämpfungen des LO-Netzwerkes ungefähr 2 dB höher als die idealen
12 dB sind, rührt zu etwa gleichen Teilen von den dielektrischen und galvanischen Verlusten des
LO-Netzwerkes selbst und von den Zuleitungsadaptern (MiniSMP-Kabel und HF-Messspitze) her.
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Abbildung 3.38: Einfügedämpfungen des LO-
Netzwerkes.

3.3.6 Messergebnisse des aktiven Gruppenstrahlers
In diesem Unterabschnitt wird der aktive Gruppenstrahler als Ganzes untersucht. Werden die Chip-
sätze wie in Abschnitt 3.3.4 einzeln betrieben ist die Wärmeentwicklung relativ gering und es wird
keine aktive Kühlung benötigt. Dies ändert sich beim Betrieb der gesamten Antenne. Die Leistungs-
aufnahme eines vollständig bestückten Moduls (32 Chipsätze) beträgt über 20 W. Aufgrund eines
relativ geringen Wirkungsgrades der Chipsätze von weniger als 10 % entsteht viel Wärme. Zur Küh-
lung der Chipsätze werden zwischen den Antennenmodulen Kühlplatten eingesetzt. Eine verein-
fachte Seitenansicht dieser Kühlung ist in Abbildung 3.39 dargestellt.

Abbildung 3.39: Vereinfachte
Seitenansicht der Kühlung.

Um einen guten Wärmeübergang zu erreichen, sind die Kühlplatten mit den Antennenmodulen ver-
schraubt. Sie dienen außerdem als mechanischer und elektromagnetischer Schutz der MMICs und
Netzwerke. Die Antennenmodule selbst werden mit Schrauben zueinander ausgerichtet und ver-
schraubt. Zu Test- und Wartungszwecken können die Kühlplatten problemlos wieder entfernt wer-
den. Die entstehende Wärme wird über Kühlkanäle zu einer herkömmlichen Wärmesenke abgeführt.
Bei den durchgeführten Messungen wurde eine Kühlflüssigkeit für den Wärmetransport eingesetzt,
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3 Untersuchung von Antennenmodulen in Ziegelarchitektur

es könnten aber auch Kühlrohre (engl. heat pipes) benutzt werden, wobei die Lageabhängigkeit die-
ser Komponenten nicht vernachlässigt werden darf [188].
Abbildung 3.40 zeigt die unterhalb und oberhalb des Antennenmoduls montierten Kühlplatten. In

Steckverbinder
für ZF und DC

Kühlplatten

Kühlrohre in
Kühlkanälen

Abbildung 3.40: Aktiver 16x1-Gruppen-
strahler mit montierten Kühlplatten.

dieser Ausführung befinden sich zwei Kühlkanäle mit einem Durchmesser von 1,0 mm direkt über
den Chipsatzkavitäten. Ein weiterer Kühlkanal ist oberhalb der SIW-Speisung angebracht. Da sich
an dieser Position keine Kavität auf der anderen Seite der Kühlplatte befindet, kann der Durchmesser
des Kühlkanals 1,5 mm betragen.
Die Antennenmodule werden auf einer Verteilerplatine (engl. distribution board) aufgesetzt, um die
DC, ZF und LO-Signale zuzuführen. In Abbildung 3.41 ist der Gruppenstrahler mit montierten Kühl-
platten auf einer Verteilerplatine für ein Modul aufgebracht. Auf der Verteilerplatine befinden sich
ZF- und DC-Schalter, um bei einer Messung zwischen den 32 ZF-Kanälen und 32 Temperatursen-
soren zu wählen. Dies kann manuell und per Mikrocontroller geschehen, wobei der Mikrocontroller
wiederum von einem PC gesteuert wird. Für den Betrieb aller Kanäle können die ZF-Signale über

Abbildung 3.41: Aktiver 16x1-Gruppenstrahler
auf Verteilerplatine mit angeschlossenen Kühl-
schläuchen.

Miniaturkoaxialkabel vom Typ HQCD/EQCD [121] an eine entsprechende Basisbandeinheit überge-
ben werden. Der Entwurf dieser Verteilerplatine ist bis zu einer Größe von 2x32 Modulen skalierbar,
was 32x32 Elementen, also 1024 Antennen und somit 2048 Chipsätzen mit einem Leistungsbedarf
von mehr als 1350 W entspricht. Die Begrenzung ist durch die hohe Anzahl von 69 Signalen1 pro
Modul gegeben. Für Gruppenstrahler mit mehr als 32x32 Elementen müsste eine neue Verteilerpla-
tine entworfen werden, was aber prinzipiell kein Problem darstellt.

1Anzahl = 2 LO-Signale plus 32 ZF-Signale plus 32 Temperatursignale plus 2 Versorgungsspannungen plus Masse.
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3.3 SIW-Antenne B

Für große Gruppenstrahler bietet es sich an, die Wärme nicht für alle Module in die gleiche Rich-
tung durch die Kühlkanäle abzuführen. Ansonsten könnte sich ein unerwünschter Temperaturgradi-
ent einstellen. Besser ist ein Wärmetransport in unterschiedlichen Richtungen, was bereits bei zwei
Kühlkanälen pro Modul leicht erreicht werden kann.
In Abbildung 3.42 ist der Aufbau zur Richtdiagrammmessung dargestellt. Das Modul ist mit sämtli-
chen Zuleitungen versehen und auf dem Drehtisch eines Antennenmessplatzes montiert.

Abbildung 3.42: Foto des Messaufbaus zur
Richtdiagrammmessung des 16x1-Gruppenstrah-
lers.

Zur Bestimmung der Eigenschaften des Gruppenstrahlers werden zwei Richtdiagrammmessungen
durchgeführt: einmal mit einem RCHP- und einmal mit einem LHCP-Referenzhornstrahler. Die
Messzeit für eine Polarisation beträgt in etwa zwei Stunden. Das Temperaturverhalten der Chipsätze
wird bei beiden Messungen überwacht und ist für den RHCP-Fall in Abbildung 3.43 in Abhängig-
keit des Winkels aufgetragen. Der LCHP-Fall ist erwartungsgemäß sehr ähnlich.
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Abbildung 3.43: Temperaturverläufe der 32
Chipsätze während der Richtdiagrammmessung.

Bei einer Umgebungstemperatur von etwa 20 ◦C weisen 28 Chipsätze eine Temperatur von 47 ◦C bis
55 ◦C auf. Der Durchschnittswert beträgt 50,05 ◦C mit einer Standardabweichung von weniger als ei-
nem Grad. Dies entspricht einer normalen Arbeitstemperatur für MMICs. Laut Datenblatt [179,181]
sind Temperaturen bis über 80 ◦C noch unkritisch für den Betrieb. Die vier Chipsätze 10, 12, 14 und
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16 für RHCP weisen eine deutlich niedrigere Temperatur auf, was auf eine fehlerhafte Leistungs-
aufnahme hindeutet. Zwei der Kanäle sind als defekt einzustufen, während die anderen zwei Kanäle
noch genutzt werden können, wenn auch mit geringerem Konversionsgewinn. Es werden jedoch
nicht nur unterschiedliche Chipsatzeigenschaften festgestellt, auch das AR einiger Antennen liegt
deutlich über 10 dB. Exemplarisch sind die Richtdiagramme und Achsenverhältnisse von einem gu-
ten und einem schlechten Strahler in den Abbildungen 3.44 und 3.45 dargestellt.
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Abbildung 3.44: a) Simulierter und gemessener Gewinn und b) AR von RHCP-Strahler 1 der akti-
ven Antenne für 29,25 bis 30,25 GHz (φ = 0).
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Abbildung 3.45: a) Simulierter und gemessener Gewinn und b) AR von RHCP-Strahler 2 der akti-
ven Antenne für 29,25 bis 30,25 GHz (φ = 0).

Man erkennt deutlich, dass nicht nur der Gewinn des RHCP-Strahlers 2 niedriger und stark un-
terschiedlich für die fünf aufgezeigten Frequenzen ist, auch eine sehr ausgeprägte Welligkeit kann
beobachtet werden. Diese Abhängigkeit des Gewinns vom Elevationswinkel ist auf ein defektes
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SIW-Antennenelement zurückzuführen. Dies konnte nicht direkt überprüft werden, aber da RHCP-
Strahler 1 wie auch andere Elemente größtenteils das Verhalten des passiven Gruppenstrahlers aus
Abschnitt 3.3.2 wiederspiegelt, kommt als Ursache nur eine ungenügende Verbindung zwischen SIW
und choke in Frage. Dies scheint ebenfalls die Ursache dafür zu sein, dass nicht nur RHCP-Strahler 1
und 2 sondern auch die restlichen Strahler einen deutlichen Gewinneinbruch bei 30,25 GHz zeigen.
Aufgrund zwei defekter Chipsätze sowie defekter SIW-Strahler können die Kalibrierung und Ent-
kopplung nur für den LHCP-Fall erfolgreich durchgeführt werden. Nicht berücksichtigt werden die
RHCP-Kanäle 2, 5, 11, 12, 13, 14 und 16 sowie der LHCP-Kanal 13. Des Weiteren ist wegen
schlechten Abstrahlverhaltens für |θ| > 60 ◦ dieser Bereich für die Entkopplung ausgeschlossen.
Abbildung 3.46 zeigt den normierten LHCP-array factor der aktiven Antenne in Hauptstrahlrich-
tung für den kalibrierten und den entkoppelten Fall. Nach der Kalibrierung weicht der kopolare
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Abbildung 3.46: Normierter array factor des aktiven Gruppenstrahlers nach a) Kalibrierung und b)
Entkopplung der Einzelstrahler (LHCP, φ = 0 ◦) bei 29,75 GHz, jeweils ko- (schwarz) und kreuzpo-
lare (grau) Anteile.

Anteil stark vom idealen Verhalten ab. Diese Unterschiede können nach der Entkopplung verringert
werden. Fehlende Elemente sind bei der Berechnung des idealen Verhaltens berücksichtigt. Auch
der kreuzpolare Anteil ist nach der Entkopplung niedriger als nach der Kalibrierung.
Ein ähnliches Bild ergibt sich, wenn die Hauptkeule von -60 ◦ bis 60 ◦ geschwenkt wird, wie in
Abbildung 3.47 zu sehen ist. Auch hier sind für den kalibrierten Fall die kopolaren Anteile stark
verformt, und kreuzpolare Anteile werden über weite Bereiche nur um 10 dB unterdrückt. Nach der
Entkopplung hingegen liegen die kreuzpolare Anteile in etwa 20 dB niedriger als die kopolaren, und
auch das Nebenkeulenniveau liegt im erwarteten Bereich.
Aus den Diagrammen in Abbildung 3.47 kann für jede Richtung, in die die Hauptkeule geschwenkt
wird, das AR berechnet werden. Das Ergebnis ist in Abbildung 3.48 dargestellt. Für den kalibrier-
ten Fall schwankt das AR sehr stark und liegt zwischen 1,6 dB und 25,5 dB. Nach der Entkopplung
beträgt das AR zwar auch nie weniger als 1,6 dB, überschreitet jedoch auch niemals 4,5 dB, wo-
mit es unterhalb des üblichen Grenzwertes für zirkulare Polarisation von 6 dB liegt. Ein ideales
AR von 0 dB zu erreichen wäre theoretisch zwar möglich, dies kann jedoch nur mit einem idealen
Messaufbau erreicht werden. Selbst temperaturstabilisierte, in einem klimatisierten Labor aufgebau-
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Abbildung 3.47: Normierter und geschwenkter array factor des aktiven Gruppenstrahlers nach a)
Kalibrierung und b) Entkopplung der Einzelstrahler (LHCP, φ = 0 ◦) bei 29,75 GHz, jeweils ko-
(schwarz) und kreuzpolare (grau) Anteile.
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Abbildung 3.48: AR des kalibrierten und entkop-
pelten aktiven Gruppenstrahlers für LHCP.

te Messgeräte weisen eine Temperaturdrift auf, und auch spezielle HF-Kabel erhalten durch eine
Kabelbiegung, wie sie während der Messung des Richtdiagramms nötig ist, andere Transmissions-
eigenschaften. Die Messungen wurden mit nicht temperaturstabilisierten Geräten in einem nicht kli-
matisierten Labor und mit Standardkabeln durchgeführt. Dazu kommt, dass bei einer Wellenlänge
von 10 mm bereits eine mechanische Verschiebung der Antenne von 0,1 mm einen Phasenfehler von
3,6 ◦ verursachen kann. Es ist jedoch unwahrscheinlich, dass der Messaufbau während des Schwen-
kens der Antenne bis auf 0,1 mm stabil war.
Werden nun wie in Abschnitt 3.3.2 die durchschnittlichen Speiseamplituden für beide Fälle betrach-
tet, ergibt sich folgendes Bild. Während nach der Kalibrierung die Elemente mit einer durchschnitt-
lichen Amplitude von nur 0,35 gespeist werden, sind es für den entkoppelten Fall noch 0,62. Der
Gruppenstrahler wird also für den entkoppelten Fall mit mehr Leistung gespeist. Nach einer Nor-
mierung der Richtdiagramme mit dem idealen array factor ergibt sich das in Abbildung 3.49 darge-
stellte verhalten. Für beide Fälle ist das Richtdiagramm bereits in dem relativ kleinen Bereich von
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Abbildung 3.49: Ausschnitt des array factors des
aktiven Gruppenstrahlers für LHCP nach Kali-
brierung und Entkopplung.

-2 ◦ bis 2 ◦ etwas verzerrt, wobei der array factor nach der Kalibrierung 7,9 dB unter dem idealen
Wert liegt. Im entkoppelten Fall hingegen liegt der array factor etwa 3,2 dB unterhalb der idealen
Kurve. Durch den Einsatz der Entkopplung kann also der Gewinn des Gruppenstrahlers um bis zu
4,7 dB erhöht werden.
Es kann festgehalten werden, dass der SIW-Strahler als Basiselement einer aktiven Antenne gut
funktioniert, auch wenn nicht alle Elemente beim Betrieb des Gruppenstrahlers eingesetzt werden
können. Sowohl einige passive Strahler wie auch aktive Komponenten weisen herstellungsbedingte
Defekte auf. Trotz dieser Defekte kann mit Hilfe einer Kalibrierung und Entkopplung der Einzel-
strahler die realisierte Antenne für eine Polarisation (LHCP) genutzt werden. Wie in [41] gezeigt
wird, können im Rahmen einer industriellen Fertigung aktive Antennenmodule in der Kachelarchi-
tektur fehlerfrei aufgebaut werden. Die Anforderungen an die Herstellung des hier gezeigten aktiven
Antennenmoduls in Ziegelarchitektur sind ausnahmslos geringer. Das Potenzial für eine kostengün-
stige Fertigung in großer Stückzahl ist also vorhanden.

3.4 Mögliche Erweiterungen

Während der Untersuchungen und Tests der SIW-Antennen sind Themen für weiterführende Arbei-
ten entstanden, die im Folgenden kurz vorgestellt werden sollen.
Prinzipiell ermöglicht eine Skalierung, dass das vorliegende Konzept auch für höhere Frequenzen
eingesetzt werden kann. Wegen des geringer werdenden Platzes zwischen den Modulen bietet es
sich an, die MMICs und auch andere Elemente in die Mehrlagenplatine einzubetten. Eine Montage
der MMICs in der flipchip-Technologie [189] wird unter Umständen die mögliche Integrationsdichte
weiter erhöhen. Der so gewonnene Raum steht dann nach wie vor der Kühlung zur Verfügung. Die
SIW sollten dann auch nicht mehr von oben (Seite der Länge a) sondern besser von der Kopfseite
aus gespeist werden. Hierfür sind in der Literatur über Speisungen von Hohlleitern einige Lösungen
vorhanden. Alternativ könnte das Antennenkonzept unangetastet bleiben, wenn die Kühllösung in
die Mehrlagenplatine eingebunden würde [145].
Nicht nur die Verteilung des LO-Signals, auch die Erzeugung könnte auf dem Antennenmodul statt-
finden. Hochintegrierte Komponenten für diese Aufgabe stünden zur Verfügung [179], der zusätz-
liche Platzbedarf würde folglich gering ausfallen. Von Vorteil wäre, dass zur Synchronisation nur
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3 Untersuchung von Antennenmodulen in Ziegelarchitektur

ein relativ niederfrequentes Signal (beispielsweise 10 MHz) auf alle Module verteilt werden müsste.
Nachteilig ist die durch die benötigten aktiven Komponenten zusätzlich entstehende Wärme auf dem
Antennenmodul.
Die Anpassung an den Freiraum erfolgt bei der vorliegenden Antenne durch einen choke, der jedoch,
vollständig ausgeführt, sehr viel Platz einnehmen kann. Wie es bereits bei patch-Antennen [59] zu
finden ist, könnte die Anpassung an den Freiraum unter Umständen auch durch eine entsprechen-
de Deckschicht erreicht werden. Auf die Apertur wird eine dielektrische Lage bestimmter Dicke
mit definierten elektrischen Eigenschaften aufgebracht. Bei patch-Antennen soll durch eine oder
mehrere Schichten oft die Bandbreite erhöht werden [136], aber ebenfalls eine Minimierung der
Rückflussdämpfung ist denkbar. Auch eine Strukturierung dieser Schicht ist möglich, um die Anten-
neneigenschaften zu beeinflussen. Im Übrigen könnte die Schicht gleichzeitig als Radom ausgeführt
werden und somit die Antennen vor Umwelteinflüssen schützen.
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4 Zusammenfassung und Ausblick

4.1 Zusammenfassung

In der vorliegenden Arbeit wird dargelegt, wie schnell der Bedarf an breitbandigen Datenverbindun-
gen für ortsfeste und mobile Anwender in den letzten Jahrzehnten gestiegen ist. Mobile Anwender,
die sich weit ab von Ballungszentren und der benötigten Infrastruktur oder auf Schiffen oder Flug-
zeugen aufhalten, können zurzeit nur schmalbandige oder gar keine Datenverbindungen nutzen. Für
diese Szenarien bieten sich Satellitenverbindungen an, wobei die Antenne des Bodensegments eine
hohe Richtwirkung in Kombination mit Strahlnachführung benötigt. Als Antennen mit der größten
Flexibilität kommen für diese Aufgabe vor allem aktive Gruppenstrahler in Frage. Allerdings bringt
die Realisierung aktiver Gruppenstrahler ebenso viele Herausforderungen wie Vorteile gegenüber
anderen Antennensystemen mit sich, was sich bei hohen Frequenzen um so deutlicher abzeichnet.
Ziel dieser Arbeit ist es, einen Großteil der Herausforderungen bei der Realisierung einer aktiven
Antenne für die Satellitenkommunikation im Ka-Band systematisch zu untersuchen und Lösungs-
konzepte zu erarbeiten, die auch über weite Abschnitte des Millimeterwellenbereichs anwendbar
sind. Vornehmliche Probleme, die bis jetzt eine Realisierung zwar nicht verhindert haben, aber einer
Massenanwendung auch nicht förderlich waren, sind Faktoren wie Integrationsdichte der aktiven und
passiven Komponenten, Größe, Gewicht, Aerodynamik, Leistungsbedarf, Wärmeabfuhr und Kosten.
Um die Möglichkeit zu haben, die Leistungsfähigkeit der Antenne der Anwendung anzupassen, soll
einer modularen und bestenfalls frei skalierbaren Lösung besondere Aufmerksamkeit eingeräumt
werden.
Das Kapitel 2 wiederholt zunächst die wesentlichen Grundlagen aktiver Gruppenstrahler wie auch
die verschiedenen Aufbaukonzepte, die in Frage kommen. Die DBF-Antenne kristallisiert sich als
aufwendigster aber auch vielseitigster Gruppenstrahler heraus. Als Schaltungstechnik wird das ro-
buste Überlagerungsprinzip einer direkten Umsetzung vorgezogen. Die ausgewählten Komponenten
hierfür bestehen hauptsächlich aus kommerziell erhältlichen ICs.
Nach einem Überblick über die Anforderungen an Satellitenverbindungen im Ka-Band in Abschnitt
2.3 widmen sich die Abschnitte 2.4 und 2.5 der möglichen Anordnung, Kalibrierung und Entkopp-
lung der Einzelstrahler. Ein dreieckiges Gitter ermöglicht für planare Anordnungen den größten
Schwenkbereich, wegen des modularen Konzeptes wird jedoch ein rechteckiges Gitter vorgezogen.
Die Ergebnisse der Verkopplungsuntersuchungen untermauern nochmals die Wahl der DBF-Antenne
als Aufbaukonzept. Abschnitt 2.6 befasst sich mit den unterschiedlichen Architekturen bei der Reali-
sierung von Gruppenstrahlern. Nach einer Wiederholung der Ansätze aus den Santana-Projekten
wird eine alternative Möglichkeit in Ziegelarchitektur vorgestellt und, nach Abwägung der Vor- und
Nachteile am Ende von Kapitel 2, für weitere Untersuchungen ausgewählt.
In Kapitel 3 werden die aufgebauten passiven und aktiven Gruppenstrahler in der Ziegelarchitektur
präsentiert. Für die Realisierungen der Antennen wird die SIW-Technologie ausgewählt. Um die Li-
mitierungen der benötigten, teilweise sehr komplexen Leiterkarten bewerten zu können, werden in
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4 Zusammenfassung und Ausblick

Abschnitt 3.1 die Möglichkeiten der heutigen Aufbau- und Verbindungstechnik kurz wiederholt, und
es wird auf die elektrischen Eigenschaften von in Substrat integrierten Wellenleitern (engl. substrate-
integrated waveguide - SIW) eingegangen.
Die Untersuchung der Gruppenstrahler erfolgt in zwei Schritten. Eine SIW-Antenne wird nur als
passive Variante aufgebaut. Die Leistungsfähigkeit der Komponenten der Einzelstrahler wird an-
hand von Simulationen diskutiert, bevor ein 3x3- und ein 5x1-Gruppenstrahler untersucht werden.
Messergebnisse stimmen bis auf erwartete Toleranzen gut mit den theoretischen Werten überein.
Eine Kalibrierung kann erfolgreich durchgeführt werden. Lediglich die erhoffte Verbesserung durch
die Entkopplung der Einzelstrahler bleibt aus, was nichtidealen Messbedingungen zu schulden ist.
Die erste SIW-Antenne erfüllt ansonsten jedoch alle Voraussetzungen, um als Basiselement in einer
aktiven Antenne eingesetzt zu werden. Dazu gehört auch eine Unterstützung für Polarisationsviel-
fachzugriff und -nachführung.
Die in Abschnitt 3.3 vorgestellte zweite SIW-Antenne basiert, was den Einzelstrahler angeht, zum
Großteil auf der ersten Ausführungsform. Nur der CPW-SIW-Übergang wird verändert, um einen
kompakteren Aufbau zu ermöglichen. Der zweite Entwurf erfolgt ebenfalls in zwei Schritten. Nach
einer Untersuchung mit Hilfe von Simulationen des neuen Einzelstrahlers unter Berücksichtigung
einer Mehrlagenplatine, wie sie für die Signalverteilung einer aktiven Antenne benötigt wird, ist
zunächst wieder ein passiver Gruppenstrahler, diesmal der Dimension 8x1, Gegenstand der Untersu-
chung. Die Ergebnisse stimmen sehr gut mit den erwarteten Werten überein, und durch die Entkopp-
lung der Einzelstrahler wird auch eine wesentliche Verbesserung der Abstrahlungseigenschaften er-
reicht. Der zweite Teil betrifft den Entwurf und die Umsetzung einer aktiven 16x1-Sendeantenne,
wobei die Einzelstrahler des 8x1-arrays ohne Änderung übernommen werden. Die Chipsätze wie
auch das Netzwerk zur LO-Signalverteilung funktionieren im Bereich normaler Toleranzen, wie sie
für diese Komponenten zu erwarten sind. Aufgrund der Ziegelarchitektur und des damit gewonnenen
Platzes können weitere Funktionen wie eine Stromregelung und Temperaturüberwachung für jeden
Chipsatz auf dem Antennenmodul integriert werden. Diese Funktionen können, vor allem bei sehr
großen Gruppenstrahlern, einen reibungslosen Betrieb des Gesamtsystems unterstützen. Zur Abfüh-
rung der entstehenden Wärme wird ein Kühlkonzept präsentiert und erfolgreich verifiziert. Es lässt
sich modular erweitern und ist auch für große Gruppenstrahler geeignet. Die Antennenmessungen
werden an einem 16x1-Modul durchgeführt und bestätigen sehr gut die vorangegangenen Ergebnis-
se und die damit verknüpften Erwartungen an das System.
Die in der vorliegenden Arbeit entworfene DBF-Antenne in Kombination mit einer Entkopplung der
Einzelstrahler unter Berücksichtigung realer Einflüsse kann als Basismodul für große Antennen für
Satellitenkommunikation eingesetzt werden. Der gesamte Aufbauprozess, von der Herstellung der
Leiterkarten über die Montage und Verbindung der MMICs bis zum Anlöten sämtlicher Verbinder,
ist kompatibel mit einer Fertigung in großer Stückzahl. Einzuhaltende Toleranzen werden bereits
mit heutiger Technologie weit unterboten, was einerseits geringe Herstellungskosten mit sich bringt
und andererseits ein großes Potenzial für Anwendungen bei höheren Frequenzen birgt.
Für eine aktive SIW-Antenne in der Ziegelarchitektur bieten sich weitere Einsatzmöglichkeiten, wie
beispielsweise in Kurzstreckenübertragungen bei 60 GHz oder Verbindungen im noch wenig genutz-
ten Bereich von 70 GHz bis 80 GHz [190], an. Ebenfalls in Frage kommen heutige Abstandsradar-
geräte bei 77 GHz im Bereich privater Kraftfahrzeuge.
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4.2 Ausblick

4.2 Ausblick
Unternehmungen wie die nationale Satellitenkommunikationsmission Heinrich Hertz [39] werden
jetzt und zukünftig die Rahmenbedingungen schaffen, um mobile Anwender über das Ka-Band mit
hohen Datenraten anzubinden. Als Zwischenschritte, bevor eine aktive Antenne für einen mobilen
Anwender in voller Größe realisiert wird, sollten zunächst noch kleinere mobile Terminals - wie
in Santana III - und danach ein ortsfestes Terminal mittlerer bis voller Größe aufgebaut werden.
Testmessungen und weitere Optimierungen sämtlicher passiver und aktiver (analoger und digita-
ler) Komponenten könnten dann zu einem ausgewogenen System mit einer Tauglichkeit für den
Massenmarkt führen. Eine Fertigung in großer Stückzahl wird dabei erfahrungsgemäß eine Effizi-
enzerhöhung mit sich bringen. Vor allem in eigens entworfenen MMICs oder im Austausch von ZF-
und Basisbandkomponenten gegen einen ASIC (engl. application specific integrated circuit) steckt
noch Potenzial. Durch grundlegende Arbeiten zur Modellierung von aktiven Antennen als Ganzes
(analoge und digitale Komponenten) [191] ist des Weiteren eine bessere Ausnutzung der Übertra-
gungseigenschaften und der Kanalkapazität zu erwarten.
Die Kalibrierung und die Entkopplung aktiver Gruppenstrahler werden Gegenstand aktueller For-
schungen bleiben. Während für eine Entkopplung aufwendige Messungen in einer Antennenmess-
kammer benötigt werden, so kann mit Hilfe von Kalibriernetzwerken [41] oder externer Kalibrie-
rungssonden [41,88,105] bereits jetzt eine Kalibrierung während des laufenden Betriebs stattfinden.
Es ist denkbar, dass durch neue Ansätze in Kombination mit einer modifizierten Modellierung des
Gruppenstrahlers eine Entkopplung während des Betriebs ermöglicht werden könnte. Hohe Kos-
ten, die ansonsten bei aufwendigen Messungen in einer Antennenmesskammer entstehen würden,
könnten so vermieden werden.
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A Formelzeichen

In diesem Abschnitt wird Anhand von Listen eine Übersicht der wesentlichen Formelzeichen gege-
ben, die in dieser Arbeit benutzt werden.
In Abschnitt 2.1 eingeführte Formelzeichen:

am Komplexe einheitenlose Speiseamplitude des Strahlers m
c0 Vakuumlichtgeschwindigkeit
d Direktivität einer Antenne

Em Elektrischer Feldvektor des Strahlers m
f Frequenz

fm Richtcharakteristik des Strahlers m
Fa Array factor
F Richtcharakteristik eines Gruppenstrahlers
g Antennengewinn
k Wellenzahl
K Einheitenbehaftete Konstante, V/m
M Anzahl von Elementen in einem Gruppestrahler
r Richtungsvektor

rm Position des Strahlers m
u sin(θ) cos(φ) , Richtung im kartesischen Koordinatensystem
v sin(θ) sin(φ) , Richtung im kartesischen Koordinatensystem
w cos(θ) , Richtung im kartesischen Koordinatensystem

(θ, φ) Winkel im sphärischen Koordinatensystem
λ Wellenlänge im Freiraum
η Antennenwirkungsgrad

In Abschnitt 2.2 Eingeführte Formelzeichen:

HPBW 3 dB-Keulenbreite eines Gruppenstrahlers (engl. half-power beamwidth)
L Länge eines linearen Gruppenstrahlers
ϕ Phase eines Signals oder Phasendifferenz zweier Signale
τ Signalverzögerung
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In Abschnitt 2.3 Eingeführte Formelzeichen:

EIRP Produkt aus Antennengewinn und verfügbarer Sendeleistung eines Gruppenstrahlers
(engl. equivalent isotropically radiated power)

G/T Verhältnis aus Antennengewinn und äquivalenter Rauschtemperatur eines
Gruppenstrahlers

In Abschnitt 2.4 Eingeführte Formelzeichen:

e Auf 1 V/m normierter elektrischer Feldvektor einer definierten Polarisation
d Elementabstand in Gruppenstrahlern

Fa Vektorieller array factor

In Abschnitt 2.5 eingeführte Formelzeichen:

c Verkopplung zweier Einzelstrahler
v Vektor von Einzelcharakteristiken eines Gruppenstrahlers, engl. steering vector
c Verkopplungsmatrix eines Gruppenstrahlers

a Richtungsabhängige Charakteristiken der Einzelstrahler für Kalibrierung
Q,R Ergebnis der QR-Zerlegung einer Matrix

cm Spaltenvektor der inversen Verkopplungsmatrix
lz Verschiebung aus dem Phasenzentrum in z-Richtung
lx,y Verschiebung aus dem Phasenzentrum in x- und y-Richtung
A Matrix mit Einträgen für a

dE Phasenfehler bei der Kalibrierung
D Matrix mit Einträgen für dE
χ Fehlerfunktion für die Kalibrierung

In Abschnitt 3.1.2 eingeführte Formelzeichen:

p Abstand zweier vias einer via-Reihe in einem SIW
dW Durchmesser eines vias in einem SIW
λW Wellenlänge in einem SIW
kW Wellenzahl in einem SIW
kc Grenzwellenzahl in einem SIW

fc01 Grenzfrequenz in einem SIW
aeff Effektive Breite eines SIW

ξ1, ξ2, ξ3 Parameter zur Berechnung der effektive Breite eines SIW
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B Abkürzungen

Zahlreiche in dieser Arbeit enthaltenen Fachbegriffe werden nach einer Erklärung in abgekürzter
Form weiter verwendet. Es folgt eine Liste mit häufig benutzen Abkürzungen:
AR Axial ratio, Achsenverhältnis
CPW Coplanar waveguide, Koplanarleitung
DBF Digital beam forming, digitale Strahlformung
DC Direct current, Gleichstrom
EIRP Equivalent isotropically radiated power, Produkt aus Antennengewinn und verfügbarer

Sendeleistung
FR4 Substrat aus Epoxidharz und Glasfasergewebe, FR: flame retardant
GEO Geosynchronous earth orbit, geostationäre Umlaufbahn
GSM Global system for mobile communications, ein Mobiltelefonstandard
HDI High density interconnect, hohe Dichte an Verbindungen bei der Leiterkartenherstellung
HF Hochfrequenz
LHCP Left handed circular polarization, links zirkulare Polarisation
LNA Low noise amplifier, Verstärker mit niedriger Rauschzahl
LEO Low earth orbit, niedrige Umlaufbahn
LO Local osciallator, Lokaloszillator
MCM Multi-Chip-Module, Schaltungsträger für aktive Komponenten
MEO Medium earth orbit, Umlaufbahn mittlerer Höhe
MMIC Monolithic microwave integrated circuit, integrierte Schaltung für Mikrowellen-

anwendungen
MSL Microstrip line, Mikrostreifenleitung
PCB printed circuit board, Leiterkarte, Platine oder gedruckte Schaltung
PDM Polarization division multiplexing, Polarisationsvielfachzugriff
RHCP Right handed circular polarization, rechts zirkulare Polarisation
Santana Smart antenna terminal, BMBF/BMWi gefördertes Projekt für eine aktive Antenne

im Ka-Band
SIW Substrate-integrated waveguide, im Substrat integrierter Wellenleiter
SMT Surface-mount technology, Oberflächenmontage elektronischer Bauteile
VSAT Very small aperture terminal, Antenne mit sehr kleiner Apertur
WLAN Wireless local area network, Funknetzwerk
ZF Zwischenfrequenz
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C Platinenaufbau

In den Abbildungen C.1 und C.2 sind die detaillierten Platinenaufbauten der SIW-Antenne B, wie
sie für die Herstellung in Auftrag gegeben worden sind, abgebildet.

Abbildung C.1: Aufbau (Querschnitt) der Mehrlagenleiterkarte für die SIW-Antenne B.

Die Lagen 2 und 9 in Abbildung C.1 stellen Masselagen für die Signalführung auf der Ober- und
Unterseite der Platine dar. In den Lagen 3 und 8 werden die DC-Signale geführt, außerdem dienen
sie als Masselagen für die in den Lagen 4 und 6 liegenden ZF-Signale. In Lage 5, der mittleren der
Mehrlagenplatine, ist der Polarisator untergebracht.
Der Aufbau einer SIW-Antenne erfolgt dabei in zwei Schritten. Der „innere“ SIW, die Platine in
Abbildung C.1, wird dabei in einem Vorgang als Mehrlagenplatine hergestellt. Die chokes, siehe
Abbildung C.2, werden erst im Anschluss angebracht. Für diesen Schritt wird ein anisotrop elek-
trisch leitfähiger Klebstoff vom Typ AC262 verwendet [192].
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C Platinenaufbau

Abbildung C.2: Aufbau (Querschnitt) des Chokes für die SIW-Antenne B.
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D Komponenten

In diesem Kapitel werden exemplarisch einige MMICs zusammen mit ihren wichtigsten Eigen-
schaften aufgelistet. Sämtliche Daten sind in den Jahren 2007 und 2008 gesammelt worden. Da
viele Eigenschaften mit dem Betriebszustand eines MMIC zusammenhängen, beispielsweise der
1 dB-Kompressionspunkt mit der Versorgungsspannung, sind zum Teil Mittelwerte/Richtwerte auf-
geführt.

D.1 Verstärker

In den Tabellen D.1 und D.2 ist eine Auswahl von MMIC-Verstärkern mit ihren wichtigsten Parame-
tern aufgelistet. Sämtliche MMICs sind als die (ohne Gehäuse) ausgeführt. Die Frequenzen f1 und
f2 kennzeichnen die untere und obere operative Frequenzgrenze, g ist der durchschnittliche Gewinn
der Verstärker in diesem Frequenzbereich und P1dB der 1 dB-Kompressionspunkt bezogen auf das
Eingangssignal. Ebenfalls angegeben sind die drain-Spannung UD und der drain-Strom ID. Einige
Verstärker sind self-biased (SB), benötigen also keine externe gate-Spannung UG zum Einstellen
des Arbeitspunktes. Dies stellt einen Vorteil dar, wenn die Anzahl an Versorgungsleitungen mini-
miert werden soll, bringt aber auch weniger Flexibilität mit sich, da zum Teil mit dem Arbeitspunkt
auch der Modus des Verstärkers (hohe Ausgangsleistung, hohe Verstärkung, rauscharm, etc.) verän-
dert werden kann. Die letzte Spalte beinhaltet den Flächenbedarf des MMIC (ohne Berücksichtigung
von Bonddrähten und evtl. benötigten Chipkondensatoren). Gerade bei hohen Integrationsdichten ist
der Flächenbedarf oft eines der wichtigsten Kriterien. Die Höhe der MMICs liegt zwischen 100µm
und 127µm.
Der Wirkungsgrad der Verstärker ist in beiden Tabellen nicht aufgeführt, liegt - sofern in den Daten-
blättern überhaupt angegeben - aber in der Regel deutlich unter 10 %. Nur wenige Leistungsverstär-
ker im Ka-Band erreichen einen höheren Wert, vor allem nicht in der Nähe des Kompressionsberei-
ches.
Die Größe der Betriebsspannung (UD) ist wichtig, wenn auch noch andere Komponenten des Chip-
satzes, wie beispielsweise Mischer, mit derselben Spannung betrieben werden sollen, um die Anzahl
an unterschiedlichen Versorgungsspannungen zu minimieren.

D.2 Mischer

In Tabelle D.3 ist eine Auswahl an ungehäusten MMIC-Mischern aufgeführt. Es handelt sich aus-
schließlich um subharmonisch gepumpte Mischer, da Fundamentalmischer den Entwurf des LO-
Netzwerkes in aktiven Antennen prinzipiell erschweren. Die Spalten entsprechen denen von Tabelle
D.1, es gibt allerdings einen zusätzlichen Eintrag der angibt, wie hoch die benötigte LO-Leistung
ausfällt. Der nutzbare ZF-Bereich erstreckt sich bei allen Mischern in Tabelle D.3 von DC bis min-
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D Komponenten

Tabelle D.1: Übersicht einiger MMIC-Verstärker für das Ka-Band (Teil 1).

MMIC Hersteller f1 f2 g P1dB UD ID UG A
[GHz] [GHz] [dB] [dBm] [V] [mA] [V] [mm2]

AMMC-5033 Agilent 17,7 32 18 26 3,5 & 5 780 -0,75 3,55
HMMC-5032 Agilent 17,7 32 8 22 4,5 250 -0,8 1,05
HMMC-5033 Agilent 17,7 32 18 26 3,5 & 5 700 -0,8 3,59
HMMC-5040 Agilent 20 40 22 18 4,5 300 -0,6 1,31
AA028N1-00 ALPHA 24 30 17 7 4,5 25 SB 2,94
AA028P2-00 ALPHA 27 31 14 16 6 80 SB 3,01
AA028P3-00 ALPHA 27 31 19 16 6 150 SB 4,65
AA031P1-00 ALPHA 28 32 19 16 5 150 SB 3,41
AA038N1-00 ALPHA 28 40 17 6 4,5 35 SB 3,67
AMMC-5024 Avago 30kHz 40 17 17 4&7 150&300 SB 2,47
AMMC-5026 Avago 2 35 10,5 22 7 150 SB 2,56
AMMC-5040 Avago 20 45 25 22 4,5 300 -0,45 1,31
AMMC-6231 Avago 16 32 22 8,5 3 30 SB 1,52
AMMC-6232 Avago 18 32 27 19 3..5 135 -0,95 1,60
AMMC-6233 Avago 18 32 22 8 3..5 65 SB 1,52
AMMC-6241 Avago 26 43 20 10 3 60 SB 1,52
AMMC-6345 Avago 20 45 20 24 5 480 -0,55 2,88
AMMC-6430 Avago 25 33 17 28 5,5 900 -0,7 4,38
FMM5703X Eudyna 24 32 18 9 3 20 SB 1,81
FMM5709X Eudyna 17,5 32 23 12,5 3 60 SB 2,38
FMM5803X Eudyna 27,5 31,5 14 30 6 650 k.A. 6,95
FMM5804X Eudyna 17,5 31,5 18 23 6 250 k.A. 3,68
FMM5820X Eudyna 29,5 30 24 35,5 7 1500 k.A. 11,07
FMM5826X Eudyna 27 30 21 28 7 350 k.A. 3,41

HMC283 Hittite 17 40 21 21 3,5 300 -0,15 1,51
HMC499 Hittite 21 32 16 24 5 200 -0,8 3,08
HMC566 Hittite 29 36 20 12 3 80 SB 2,49
HMC635 Hittite 18 40 19 23 5 280 -0,15 1,64

29MPA0373 Mimix 26 31 32 26 4,5 1100 -0,7 12,25
30MPA0562 Mimix 28 31 27 30 5 650 -0,7 3,86

XL1000 Mimix 20 40 20 9 3/5 35/50 SB 2,00
XL1003 Mimix 24 40 24 11 5 65 SB 2,88
XB1004 Mimix 16 30 21 19 4/6 90/180 -0,3 3,50
XB1006 Mimix 18 38 21 15 3,5 100 -0,3 2,60

destens 3 GHz.
Der Unterschied zwischen den beiden Mischern von Fujitsu ist, dass es sich beim FMM5116X um
einen upconverter und beim FMM5117X um einen downconverter handelt. Beim HMC265 von
Hittite handelt es sich ebenfalls um einen downconverter.

D.3 Sender und Empfänger
In Tabelle D.4 sind einige MMICs mit integrierter Spiegelfrequenzunterdrückung aufgelistet.
Bei den ersten beiden Komponenten handelt es sich um Sender, die letzten beiden sind Empfänger.
Im Gegensatz zu den vorherigen Tabellen ist hier nun der gebräuchliche Parameter Interzeptpunkt
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D.3 Sender und Empfänger

Tabelle D.2: Übersicht einiger MMIC-Verstärker für das Ka-Band (Teil 2).

MMIC Hersteller f1 f2 g P1dB UD ID UG A
[GHz] [GHz] [dB] [dBm] [V] [mA] [V] [mm2]

RMDA1840 Raytheon 18 40 22 23 5 400 -0,2 9,34
RMDA20420 Raytheon 20 42 22 21 3,5 350 -0,6 1,31
RMDA29000 Raytheon 27 31 22 23 5 250 -0,4 5,52
RMPA29000 Raytheon 27 30 23 30 5 700 -0,4 15,34
RMPA29200 Raytheon 29 31 17 33 5 1500 -0,2 11,92
TGA1073A Triquint 26 35 19 25 6 220 -1 2,09
TGA1073B Triquint 27 32 25 28 6 420 -1 6,77
TGA4036 Triquint 19 38 20 22 5 160 -0,6 1,27
TGA4040 Triquint 17 43 25 22 5 140 -0,65 1,31
TGA4507 Triquint 28 36 22 12 3 60 -0,5 1,58
TGA4508 Triquint 30 42 21 14 3 60 -0,5 1,36
TGA4509 Triquint 27 31 22 30 6 420 -1 2,81
TGA4513 Triquint 27 31 20 32 6 840 -0,5 6,16
TGA4811 Triquint 0 60 15 13 6 50 -1 1,38
TGA4830 Triquint 0 45 13 11 5 50 -1 1,79
TGA4832 Triquint 0 35 12 17 5 135 -0,3 1,79
CHA2069 UMS 18 31 22 10/12 4,5 55/75 0/+1 2,76
CHA2092 UMS 18 32 22 10 3,5 60 -0,3 1,62
CHA2098 UMS 20 40 19 16 3,5 150 -0,15 1,62
CHA3689 UMS 12,5 30 22 14 4 90/120 SB 2,96
ALH140 Velocium 24 40 12 15 4 60 -0,2 3,50
ALH244 Velocium 24 40 12 13 4 45 -0,2 3,50
ALH313 Velocium 27 31 20 12 2,5 52 -0,3 1,31
ALH364 Velocium 24 32 21 7 5 68 SB 1,09
ALH369 Velocium 24 40 17 11 5 66 SB 2,88
ALH430 Velocium 26 36 23 11 5 65 SB 5,60
ALH445 Velocium 18 40 10 12 5 45 SB 2,56
APH196 Velocium 17 30 16 22 4,5 400 -0,2 6,49
APH460 Velocium 27 31,5 13 28 5 900 -0,3 3,91
APH596 Velocium 16 33 17 24 5 400 -0,5 4,77

Tabelle D.3: Übersicht einiger MMIC-Mischer für das Ka-Band.

MMIC Hersteller f1 f2 g P1dB PLO UD ID UG A
[GHz] [GHz] [dB] [dBm] [dBm] [V] [mA] [V] [mm2]

AMMC-3040 Agilent 18 36 -9,5 17 4 2..5 275 -0,5 1,92
FMM5116X Fujitsu 20 32 -10 15 3 5 240 SB 6,97
FMM5117X Fujitsu 20 32 -10 15 3 5 240 SB 6,97

HMC264 Hittite 20 32 -10 3 -4 3..4 30 SB 1,28
HMC265 Hittite 20 32 3 3 -4 3..4 50 SB 1,74

dritter Ordnung (PIP3) (bezogen auf den Eingang) anstelle des 1 dB-Kompressionspunktes angege-
ben.
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Tabelle D.4: Übersicht einiger Sender und Empfänger mit integrierter Spiegelfrequenzunter-
drückung für das Ka-Band.

MMIC Hersteller f1 f2 g PIP3 PLO UD ID UG A
[GHz] [GHz] [dB] [dBm] [dBm] [V] [mA] [V] [mm2]

27TRX0357 MIMIX 27 36 9 11 2 4 370 -0,3 6,13
XU1009-BD MIMIX 18 36 9 14 2 5 495 -0,5 6,40
XR1009-BD MIMIX 12 36 10 ? 4 4 180 ? ?

XR1002 MIMIX 17,65 33,65 13 4 2 4,5 135 -0,5 6,70
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