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Zusammenfassung

In dieser Arbeit wird ein aktives Sendeempfangs-(Tx/Rx-)modul fir Gruppenstrahler
im K/Ka-Band fiir die Satellitenkommunikation entwickelt und seine Funktion experi-
mentell ermittelt.

Das gesamte Antennensystem wird auf schematischer Ebene ausfithrlich diskutiert
und in Teilnetzwerke unterteilt. Der modulare Aufbau ist dabei eine Besonderheit des
Systems. Ein Modul besitzt alternierend angeordnete Tx/Rx- und Tx-Elemente. Die
Funktionen umfassen die Unterstiitzung zweier orthogonaler Polarisationen, sowie den
Vollduplex-Betrieb. Es sollen fiir den Aufbau des Moduls ausschliefSlich kommerziell
erhéltliche aktive Komponenten verwendet werden. Diese vielfaltigen Anforderungen
fithren zu einer hohen Integrationsdichte. Daher wird die Ziegelarchitektur fiir den
Aufbau der Antenne gewéhlt.

Die einzelnen Netzwerke des Moduls werden entwickelt. Das Strahlformungsnetz-
werk, das fiir die elektronische Strahlschwenkung verantwortlich ist, und das Mischer-
netzwerk, das fiir die Frequenzkonversion zustandig ist, bilden den Schwerpunkt. Dafiir
werden notwendige elektrische Kenngrofien ausgearbeitet. Entsprechende passive Kom-
ponenten, wie Filter und Diplexer werden passend zu diesen Kenngrofien entwickelt,
hergestellt und vermessen. Aktive Komponenten werden aufgebaut und messtechnisch
untersucht. Anschliefend werden die einzelnen Netzwerke realisiert und vermessen.

Schlielich werden die einzelnen Teile mit den Antennen zu einem Modul zusammen-
geschaltet. Dieses Modul wird hergestellt und in einer Antennenmesskammer experi-
mentell untersucht. Hierfiir werden zunéchst die Strahlungscharakteristika der Einzel-
elemente in beiden Polarisationen vermessen und die Funktionsfahigkeit aller Kanale
gezeigt. Anschlielend wird der Hauptstrahl des Moduls fiir das Senden und Empfangen

elektronisch geschwenkt.
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Einleitung

Die Satellitenkommunikation (engl. satellite communications) (SatCom) ist die wich-
tigste Technologie fiir die Bereitstellung von Hochgeschwindigkeitsinternet in Flug-
zeugen. Breitbandige Satellitenkommunikation findet in den Ku- und K/Ka-Béndern
statt. Im K/Ka-Band werden fiir die Abwértsstrecke das Band 17,7 — 21,2 GHz und
fir die Aufwértsstrecke das Band 27,5 — 31 GHz bereitgestellt [1]. Diese werden fiir
praktische Systeme in 500 MHz Béander unterteilt, beispielsweise 19,7 — 20,2 GHz fiir
die Abwartsstrecke und 29,5 — 30 GHz fiir die Aufwértsstrecke.

Die Anforderungen an die Flugzeugantenne sind hoch. Die Bewegung des Flugzeugs
erfordert ein kontinuierliches Nachregeln des Antennenstrahls. Zudem ist besonders fiir
die Kommunikation mit einem Satelliten im geostationiren Orbit (engl. geostationary
orbit) (GEO) eine Antenne mit einem hohen Gewinn erforderlich. Der Grund dafir ist
die grofle Entfernung zum Satelliten. Dies erfordert eine grofle Aperturfliche. Zudem
miissen haufig zwei orthogonale Polarisationen, ndmlich links zirkulare Polarisation
(engl. left-handed circular polarization) (LHCP) und rechts zirkulare Polarisation (engl.
right-handed circular polarization) (RHCP) fur die Kompatibilitat mit vielen Satelliten
unterstiitzt werden.

Die Umsetzung solcher Antennen bildet einen wichtigen Forschungsbereich. Moderne
Antennen werden oft als sogenannte phasengesteuerte Gruppenstrahler implementiert.
Dabei besteht die Gesamtantenne aus vielen Einzelstrahlern, die elektrisch miteinander
verbunden sind. Die Steuerung der Phase eines jeden Elements fiihrt hierbei zu einer
Schwenkung des Hauptstrahls in die gewiinschte Richtung. Solche Antennensysteme
benotigen mehrere tausende Elemente.

Neben Losungen mit Phasenschiebern aus Fliissigkristallen [2-4], optischen Phasen-
schiebern [5-7] und Phasenschiebern, die im digitalen Bereich durchgefiihrt werden [8-

11], sind vor allem Antennen mit Phasenschiebern aus Halbleitern ein héufig gewahl-
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ter Ansatz [12-24]. Die Halbleiterbauteile sind hier sogenannte Core-Chips [25, 26].
Sie vereinen mehrere Kanéle auf einem Bauelement und ermdoglichen eine individuelle
Phasen- und Amplitudeneinstellung fiir jeden Kanal. Damit wird die Strahlschwenkung
umgesetzt. Es existieren etliche, kommerziell erhéltliche Core-Chips fiir das K- und das
Ka-Band von den Herstellern Anokiwave, Rensas und Analog Devices.

Die Ref. [27] diskutiert die verschiedenen Aufbauarchitekturen groBer Gruppenstrah-
ler. Besonders fiir diese eignet sich eine modulare Bauweise der Antenne. Hier besteht
das Gesamtsystem aus vielen identischen Baublocken, wie in [13, 18, 28-30).

In der Regel besteht das gesamte Antennensystem aus zwei separaten Antennen,
eine fiir den Sender (engl. transmitter) (Tx) und eine fur den Empfanger (engl. re-
ceier) (Rx). Die Kombination beider Antennen zu einer einzigen Apertur fithrt zu
einer Reduktion des Platzbedarfs. Ref. [17, 31] stellen solche Integrationskonzepte vor.
Es wurden bisher lediglich Einzelstrahler [32-34], einzelne Core-Chips [25, 35, 36] und
eine sogenannte Transmitarray-Antenne [37] umgesetzt. Die aktiven Losungen unter-
stiitzen hier eine Polarisation und operieren im Halbduplex-Betrieb. Als Erweiterung
wurde in [38] ein Core-Chip fiir den Vollduplex-Betrieb mit zwei Kanélen vorgestellt.
Referenz [39] diskutiert einen passiven Gruppenstrahler, bestehend aus 8 x 8 Elemen-
ten als Grundlage fiir eine Antenne mit zwei Polarisationen und Vollduplex-Betrieb.
Diese Losung erfordert eine zusatzliche Trennung der Tx- von den Rx-Signalen, da die
Antenneneingange nur tiber ein gemeinsames Tor verfligen.

Ob und gegebenfalls wie eine aktive Schaltung fiir ein vollstdndiges Antennensystem
realisiert werden kann, ist eine offene Frage, die diese Arbeit aufgreift. Gegenstand
ist die Entwicklung eines Moduls fiir solch ein hochfunktionales Antennensystem. Die
Funktionen des Moduls sollen hierbei zwei Polarisationen, namlich die LHCP und die
RHCP, sowie den Vollduplex-Betrieb umfassen. Die Umsetzung soll mit dual-band
Antennen, Diplexern und kommerziellen Halbleiterbauelementen erfolgen. Der Ent-
wurf der Spannungsversorgung und der digitalen Steuerung soll im Hinblick auf grofie
Gruppenstrahler stattfinden. Die technologische Umsetzung soll vollstandig in Leiter-

plattentechnologie stattfinden.

Gliederung der Arbeit

Diese Arbeit ist wie folgt gegliedert. Kapitel 2 beschreibt die Grundlagen phasenge-

steuerter Gruppenstrahler fiir die Satellitenkommunikation. Es analysiert die Kommu-
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nikationsstrecke und fithrt charakteristische Groflen fiir die Beschreibung von Sende-
und Empfangsantennen ein. Eine abschlieBende Diskussion beschéftigt sich mit Archi-
tekturkonzepten fiir die Realisierung von Gruppenstrahlern.

Kapitel 3 diskutiert das Modul auf der schematischen Ebene. Es folgt die Untertei-
lung des zugrundeliegenden Antennensystems in einzelne Funktionsblocke, sowie des-
sen Erkldrung. Das Modul wird in Komponenten zerlegt und die Funktionen werden
erlautert. Zudem untersucht das Kapitel die Leistungsfahigkeit von zwei moglichen
Antennensystemen, sowie den Aufbau der Antennen.

In Kapitel 4 werden die erforderlichen Komponenten fiir das Modul entwickelt, her-
gestellt und vermessen. Es folgen die Auslegung und die Implementierung der passiven
Komponenten. Sie werden anschlieffend mit den aktiven Komponenten zu Netzwerken
zusammengeschaltet.

Kapitel 5 beschreibt die Umsetzung des Moduls. Hierfiir werden die entwickelten
Netzwerke aus Kapitel 4 sowie Antennen aus der Literatur zusammengefiigt. Das Mo-
dul wird hergestellt und anschlieBend in einer Antennenmesskammer vermessen. Dies
beinhaltet die Aufnahme der Charakteristiken der Einzelkanéle und des elektronisch
geschwenkten Hauptstrahls. Schliefllich diskutiert das Kapitel die Ergebnisse mit Hin-
blick auf die Realisierung einer groffen Antenne.

Das letzte Kapitel fasst die Arbeit zusammen und gibt einen kurzen Ausblick auf die

zukinftige Weiterentwicklung.



Phasengesteuerte Gruppenstrahler fiir
die Satellitenkommunikation

Dieses Kapitel diskutiert die Grundlagen fiir phasengesteuerte Gruppenstrahler. Fiir
die Satellitenkommunikation im K/Ka-Band erlautert es zunédchst die Kommunikati-
onsstrecke und fiihrt die charakteristischen Groflen fiir Sende- und Empfangsantennen
ein. Die Theorie phasengesteuerter Gruppenstrahler bildet die Grundlagen dieser Ar-
beit und wird vorgestellt. Zusétzlich gibt das Kapitel einen Uberblick iiber Architek-

turkonzepte, sowie deren Implementierung in Leiterplattentechnologie.

2.1 Funkstrecke

Abb. 2.1 stellt das Kommunikationsszenario eines Flugzeugs mit einem GEO-Satelliten
dar. Die Entfernung des Satelliten zur Erde und somit auch zum Flugzeug betragt
ca. 36.000 km. Eine vollstindige Funkverbindung erfordert die Ubertragung der Daten
in beide Richtungen, das heifit vom Flugzeug zum Satelliten (Aufwértsstrecke, engl.
Uplink) und vom Satelliten zum Flugzeug (Abwértsverbindung, engl. Downlink). Hier-
bei ist die Antenne im Flugzeug als Bodenantenne definiert.

Die betrachteten Frequenzbander sind 19, 7—20, 2 GHz fiir den Rx und 29, 5—30 GHz
fur den Tx [40]. Die Verwendung von zwei Polarisationen, beispielsweise LHCP und
RHCP in Kombination mit dem sogenannten Vier-Farb-Schema [41, 42] ist iiblich fir
beide Frequenzbédnder. Diese Bander passen zu vielen kommerziellen und staatlichen
Satelliten.

Modulation und Codierung (engl. modulation and coding) (MODCOD) aus dem
Digitalfernsehen (engl. digital video broadcasting) (DVB) sind tblich fiir die Daten-
tibertragung. Die verbreiteten Standards sind DVB-S2 [43] und DVB-S2X [44]. Fiir eine
gewéhlte MODCOD ist hier ein bestimmtes Triager-Rausch-Verhéltnis (engl. carrier-

to-noise ratio) (C/N) vorgeschrieben, das mindestens erfiillt sein muss.



2.1 Funkstrecke )
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sz = 30GHz
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Abbildung 2.1: Betrachtetes SatCom-Referenzszenario.

Sowohl fiir die Aufwérts- als auch fur die Abwartsstrecke gilt das Signal-Rausch-
Verhéltnis (engl. signal-to-noise ratio) (SNR) als die charakteristische Grofe fir die
Qualitéit des Signals in der SatCom. Es berechnet sich durch

Gr «

SNR = EIRP - ToinB (2.1)
und leitet sich aus der Friisschen Ubertragungsgleichung her [45]. Hierbei sind kp die
Boltzmann-Konstante, B die Kanalbandbreite und « die Dampfung der Funkstrecke.

Die Groflen G und Ty sind der Antennengewinn und die dquivalente Rauschtempe-
ratur der Empfangsantenne. Das Verhéltnis des Gewinns zur Rauschtemperatur (engl.
gain-to-system-noise-temperature) (G/T) dient fiir Empfangsantennen als charakteris-
tische Grofe.

Die aquivalente isotrope Strahlungsleistung (engl. equivalent isotropically radiated
power) (EIRP) errechnet sich durch

EIRP = P;Gy, (2.2)

wobei Pr die tatsachlich gesendete Leistung und G der Gewinn der Sendeantenne ist.

Die EIRP dient fir Sendeantennen als charakteristische Grofie.
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In der Praxis ist fiir das Senden ein schmaler Hauptstrahl erforderlich. Der GEO ist
in 2°-Segmente unterteilt und der Sender darf die Nachbarsatelliten nicht beeinflussen.

Die entsprechenden Grenzwerte regelt beispielsweise die Norm [46].

2.2 Grundlagen phasengesteuerter Gruppenstrahler

Phasengesteuerte Gruppenstrahler bestehen aus mehreren Einzelstrahlern, die oft auf
einem planaren und periodischen Gitter angeordnet sind. Abb. 2.2 zeigt eine Anordnung
mit rechteckigem Gitter, bestehend aus M x N Antennen, mit den Elementabstdnden
d, und d,.

Der Gruppenfaktor (engl. array factor) einer zweidimensionalen phasengesteuerten

Gruppenantenne mit einem rechteckigen Gitter ist fiir diesen Fall definiert als [47]

N M
o —7327 /Ao (mdy sin 0 cos p+nd,, sin 6 sin
— § : E :anmewnm 32/ Ao( ¢+ndy ¢)’ (2.3)

wobei apm (Pnm) die Gewichtungen der Amplitude (Phase) und )¢ die Wellenlénge im

Vakuum sind.

Abbildung 2.2: Anordnung der Elemente eines Gruppenstrahlers mit einem rechtecki-
gen Gitter.
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Wenn der Antennengewinn der Einzelstrahler G;(6, ¢) identisch ist, berechnet sich

der Gesamtgewinn mit

Gtot(07 ¢) = Gel<97 ¢> ’ AF(97 ¢) (24)
Der Gruppenfaktor formt das Richtdiagramm der Antenne. Die Phasengewichtungen
der Einzelelemente werden geméafl der Beziehung

2
Orm = )\—W(mdz sin 6, cos v, + nd,, sin O sin p; ), (2.5)
0

eingestellt, wobei 6, und ¢, die gewilinschten Schwenkwinkel sind. Somit lasst sich
konstruktive Interferenz des Signals in diese Richtung erzeugen, was den Hauptstrahl
schwenkt.

Die Wahl der Amplitudengewichtungen a,,,, der Einzelstrahler beeinflusst die Haupt-
keule und den Wert der hochsten Nebenkeule (engl. side-lobe level) (SLL). Hierfiir gibt
es unterschiedliche Anséatze. Eine ausfithrliche Diskussion sowie die Bestimmung dieser
Koeffizienten findet sich in [48].

Gl. (2.3) ist periodisch, wodurch Gitterkeulen (engl. grating lobes) auftreten. Um
diese zu vermeiden, muss der Abstand zwischen benachbarten Elementen kleiner als
Ao/2 sein [49].

Die Theorie des Gruppenstrahlers ldsst sich auf praktische Systeme iibertragen.

Abb. 2.3 zeigt ein vereinfachtes Schaltbild eines phasengesteuerten Gruppenstrahlers.

< Y
S

Sat
LO 5 7

Abbildung 2.3: Schematische Darstellung eines phasengesteuerten Gruppenstrahlers.

IF RF

Modem
™M

ololo!

D)
\¥d



2.3 Gruppenstrahler-Architekturen 8

Das Funktionsprinzip wird anhand einer Sendeantenne erldutert, gilt jedoch analog fiir
das Empfangen.

Ein Modulator und Demodulator (Modem) liefert das modulierte Datensignal auf
einer Zwischenfrequenz (engl. intermediate frequency) (IF). Die Umsetzung auf eine
Hochfrequenz (engl. radio frequency) (RF) ist erforderlich, um es mit der Antenne im
Ka-Band zu senden. Das Umsetzen benotigt einen Mischer und einen Lokaloszillator
(engl. local oscillator) (LO). Das hochgemischte Signal wird auf alle Antennenelemen-
te verteilt. Jedes Antennenelement ist jeweils mit einem Phasenschieber und einem
Amplitudensteller ausgestattet. Auf diese Weise kann der Hauptstrahl mit den Pha-

senschiebern geschwenkt und mit den Amplitudenstellern geformt werden.

2.3 Gruppenstrahler-Architekturen

Grundsétzlich gibt es zwei Architekturarten, um einen Gruppenstrahler zu realisieren,
die Kachel- und die Ziegelarchitektur. Abb. 2.4 zeigt sie in einer schematischen Darstel-
lung. Sie bestehen aus Modulen, die oft als Leiterplatten gefertigt sind. Eine detaillierte
Diskussion beider Ansétze erfolgt in [50, 51].

Antennenmodule

Strahler

(a) (b)

Abbildung 2.4: Antennenarchitekturen fiir die Realisierung von Gruppenstrahlern.
(a) Ziegelarchitektur und (b) Kachelarchitektur.
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Die Ziegelarchitektur aus Abb. 2.4(a) zeichnet sich dadurch aus, dass die elektrischen
Schaltkreise senkrecht zu der Antennenebene angeordnet sind. Ublicherweise besteht
die Antenne aus mehreren Modulen. Die aktiven Komponenten haben hierbei Platz auf
beiden Seiten eines Moduls. Der Elementabstand gibt die Breite eines Moduls vor und
die Lange ist variabel. Diese Architektur eignet sich besonders fiir komplexe Antennen
mit einem hohen Mafl an Funktionalitat. Oft sind Léngsstrahler wie [52-54] fiir die
Antennenrealisierung in dieser Architektur notwendig.

Bei der Kachelarchitektur aus Abb. 2.4(b) sind die elektrischen Komponenten paral-
lel zu der Antennenebene angeordnet. Bei diesem Aufbau sind die Antennen oft auf der
einen und die aktiven Komponenten auf der anderen Seite positioniert. Die Platzein-
schrankungen gelten in beiden Dimensionen, was sich negativ auf die zu erzielende
Komponentendichte und den Funktionsumfang auswirkt. Im Vergleich zur Ziegelarchi-
tektur ist die Warmeabfuhr einfacher. Eine Antennenart, die hdufig Verwendung findet,

ist die Streifenleitungsantenne [55].

2.4 Antennensysteme

Eine tbliche Antennenimplementierung fiir aktive Gruppenstrahler ist in Abb. 2.5(a)
gezeigt. Fir Up- und Downlink werden zwei separate Antennen eingesetzt, wobei je-
de Antenne ausschlieBlich senden oder empfangen kann. Diese Antennenkonfiguration

ist nicht skalierbar und kann Komponenten, wie beispielsweise Spannungsregler oder

L]
Bl B B
. N
(a)
)

E Tx-Gruppenstrahler
B Rx-Gruppenstrahler (b) (c
O Platz fur Komponenten

Abbildung 2.5: (a) Konventionelles Antennensystem bestehend aus zwei separaten
Antennen. (b) Skalierbare Tx-Antenne und (c) skalierbare Tx/Rx-
integrierte Antenne.
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Steckverbinder, aulerhalb der eigentlichen Aperturfliche benotigen. Ein Beispiel fiir
eine solche Antenne ist in [56] gezeigt.

Eine Erweiterung hinsichtlich der Skalierbarkeit zeigt Abb. 2.5(b) anhand einer Sen-
deantenne. Hier besteht das Antennensystem aus vielen baugleichen Subsystemen, de-
ren Anzahl in beide Richtungen veranderbar ist. Damit kann man das System an
verdnderte Anforderungen in der Grofle anpassen. Diese Anforderungen konnen bei-
spielsweise hohere Datenraten oder ein schmalerer Hauptstrahl sein. Zusétzlich ist die
Wartung solcher Systeme einfacher, da ein Austausch einzelner Subsysteme bei einem
Defekt geniigt. Die Subsysteme miissen platztechnische Einschrénkungen in zwei Di-
mensionen erfiillen. Beispiele fiir solche Systeme findet man in [13, 18, 21, 28-30].

Die Kompaktheit des Systems kann weiter gesteigert werden, wenn man die Sende-
mit der Empfangsantenne kombiniert [17, 31]. Dies ist in Abb. 2.5(c) gezeigt. Hier kann
jedes Subsystem sowohl senden, als auch empfangen. Ein solches Tx/Rx-kombiniertes
System kann im Vergleich zu zwei separaten Antennen eine Flacheneinsparung von
bis zu 50 % bringen [39]. In der Umsetzung wurden bisher Losungen mit sogenannter
Halbduplex-Funktion gezeigt [25, 35-37]. Hierflir wird zwischen Rx und Tx mittels eines
Schalters umgeschaltet. Bei einer Vollduplex-Funktion kann eine Antenne gleichzeitig
sowohl senden, als auch empfangen. Bislang wurden nach bestem Wissen des Autors

keine aktiven Gruppenstrahler im K/Ka-Band mit dieser Funktion gezeigt.



Systemaufbau

Dieses Kapitel diskutiert das Antennensystem und dessen Anforderungen. Das im Rah-
men dieser Arbeit entwickelte Modul stellt dessen Grundbaustein dar. Es erfolgt eine
Unterteilung des Moduls in einzelne Funktionsblocke mit einer anschlieenden Erlau-
terung ihrer Funktionen. Das Modul besteht vollstdndig aus kommerziell erhéaltlichen
Komponenten. Zusétzlich werden die charakteristischen Gréflen der Funkverbindung

mit dem Satelliten fiir Tx und Rx berechnet.

3.1 Anforderungen
Das Antennensystem besitzt folgende Eigenschaften und Funktionen:
e 19,7 — 20,2 GHz fiir Rx,
e 29,5 — 30 GHz fiir Tk,
o LHCP und RHCP sowohl fiir Tx als auch Rx,
» Tx-/Rx-Integration,
« Vollduplexbetrieb,
o modularer Aufbau und

o Elementabstand von 0,5 Ay oder weniger fiir Tx und Rx.

So soll das Sendeempfangssystem gemafl diesen Anforderungen fiir die Empfangsfre-
quenzen 19,7 — 20, 2 GHz, sowie die Sendefrequenzen 29, 5 — 30 GHz entwickelt werden.
Das System soll die Vollduplexfunktion unterstiitzen und somit in der Lage sein, gleich-
zeitig zu senden und zu empfangen. Es soll als ein Tx-/Rx-integrierter Gruppenstrah-

ler mit einem Elementabstand von 0,5 )y oder weniger fiir Tx und Rx implementiert

11
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werden. Der Gruppenstrahler wird mit zwei unterschiedlichen Einzelstrahlern aufge-
baut. Der erste Einzelstrahler ist ein dual-band Strahler fiir 20 und 30 GHz, der als
Tx/Rx-Element bezeichnet wird. Der zweite Einzelstrahler besitzt ausschliefllich die
Sendefunktionalitat und wird als Tx-Element bezeichnet. Die Anordnung dieser Ele-
mente wird im Abschnitt 3.2 erldutert. Das Antennensystem soll sowohl die LHCP,
als auch die RHCP fiir Tx und Rx unterstiitzen. Die Umsetzung erfolgt iiber komplett
baugleiche Module in der Ziegelarchitektur. Diese ermdoglicht es, die umfangreichen

Funktionen zu integrieren.

3.2 Systemiibersicht

Abb. 3.1(a) zeigt den grundlegenden Aufbau der Antenne. Das gesamte System be-
steht aus identischen Subsystemen, die elektrisch miteinander verbunden sind. Externe
Komponenten wie Modem, LO-Generation und RF-Verstarker sind zusétzlich notwen-
dig. Die Subsysteme sind mit einer 90°-Rotation zueinander angeordnet und bestehen

wiederum aus Modulen. Diese Anordnung hat den Zweck, den Einfluss systematischer

Y
Mﬁdlﬂ i} Aktive Komponenten
Langsstrahler

RN

\
A\

Subsystem

Modul

Steckverbinder

\<

Modem Oszillatoren

Verstiarker | |Zentrale Riuckplatine

Steuerung y - > T
(a) (b)

Abbildung 3.1: (a) Antennensystem bestehend aus vier Subsystemen mit externen
Komponenten und (b) modularer Aufbau eines Subsystems.
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© 1l 2 3| 4 15|16
X B Rx
g Strahlformungsnetzwerk
@)
E—»
Mischernetzwerk |
|||....|
F F 21:@ Digitale Steuerung
Spannungsversorgung
LO-
Riickplatine ‘ ‘ e
[F-Tx IF-Rx

Zweiton-LO

(~)LO,

Abbildung 3.2: Schematische Darstellung des Subsystems.

Fehler der Module auf die Strahlungscharakteristik zu reduzieren. Die Anzahl der Sub-
systeme, aus denen die Gesamtantenne besteht, wird abhdngig von den Anforderungen
in der Funkiibertragung gewéhlt. Abb. 3.1(b) veranschaulicht das Subsystem in der
Ziegelarchitektur bestehend aus 16 einzelnen Modulen, die wiederum 16 Einzelstrahler
beinhalten, womit sich quadratische Subsysteme ergeben. Diese Anzahl wird gewéhlt,
weil 16 eine Zweierpotenz ist und dies die Implementierung der Verteilnetzwerke verein-
facht. Es ist moglich, Module mit acht oder 32 Elementen zu entwickeln. Diese Grofien
sind jedoch zu klein, beziehungsweise zu grofi bezogen auf die gewdhlten Anforderun-
gen. Alle Module sind baugleich und mit einer Riickplatine mittels Steckverbindern
verbunden.

Abb. 3.2 prasentiert die schematische Darstellung des Subsystems mit 16 Modulen.
Die Riickplatine beinhaltet drei Verteilnetzwerke: zwei 1-auf-16 Leistungsteilernetzwer-
ke operieren auf der IF. Ein Netzwerk ist hierbei fiir den Tx und das zweite fir den
Rx ausgelegt. Beide Netzwerke lassen sich mit kommerziellen oberflichenmontierten
Bauelementen (engl. surface-mounted devices) (SMD)-Bauteilen realisieren. Das LO-
Netzwerk ist ein Zweiton-1-auf-16-Verteilnetzwerk. Das Netzwerk kann mit Wilkinson-

Leistungsteilern realisiert [57, 58] werden. Es verteilt zwei LO-Signale auf die Module.
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Es wird ein Zweiton-Netzwerk gewéhlt, da es im Vergleich zu zwei separaten Netz-
werken die Komplexitat der Riickplatine vereinfacht. Die LO-Signale befinden sich auf
9,2 GHz und 14,1 GHz und steuern zwei subharmonische Mischer aus. Diese konvertie-
ren Signale von der IF ins Ka-Band fiir das Senden, beziehungsweise aus dem K-Band
auf die IF fiir das Empfangen.

Die Kommunikationssignale werden zwischen den Modulen und der Riickplatine bei
1,5 GHz iibertragen. Im Vergleich zu 20 GHz beziehungsweise 30 GHz reduziert dies
deutlich die Verluste. Dies erlaubt die Realisierung groflerer Antennensysteme mit zahl-
reichen Modulen ohne Zwischenverstérker im K- beziehungsweise Ka-Band. Die IF von
1,5 GHz wird gewahlt, da sie mit kommerziellen Modems kompatibel ist. Verglichen
mit [F-Signalen bei niedrigeren Frequenzen, konnen zudem mit dieser Wahl die Spiegel-
frequenzen sowie die Harmonischen des LO (insbesondere die zweifache Harmonische)
einfacher gefiltert werden.

Abb. 3.3(a) zeigt die Funktionsblécke und Schnittstellen des Antennenmoduls. Die-
ses beinhaltet acht Tx/Rx- sowie acht Tx-Elemente, die alternierend angeordnet und
mit einem Strahlformungsnetzwerk verbunden sind. Das Netzwerk hat die Aufgabe, die
Phase und die Amplitude von jedem Kanal individuell einzustellen, und besitzt somit
Phasenschieber und Amplitudensteller fir Tx und Rx. Die RF-Kanéle des Strahlfor-

Tx/Rx-Element Ty Element Tx/Rx ds

W2 3 4 ~_16 0 I dao
vvvyvy Y e

Strahlformungsnetzwerk 2 E g m

Mischernetzwerk

A ! ! (@)

O o000

| | |
[F-Signale LO Digitale Signale 16

Spannungsversorgung
(a) (b)

Abbildung 3.3: (a) Funktionsbaugruppen und Schnittstellen des Moduls und (b) An-
ordnung der Module im Subsystem und das sich daraus ergebende An-
tennengitter fiir Tx und Rx.
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mungsnetzwerks sind mit dem Mischernetzwerk verbunden. Dieses setzt das Sende-
[F-Signal auf die Tx-Frequenz und das Empfangs-RF-Signal auf die Empfangs-IF um.
Die Schnittstellen zu der Riickplatine tibertragen somit das Zweiton-LO-Signal, die
[F-Signale, sowie die digitalen Signale und die Spannungsversorgung.

Die Module werden im Subsystem mit einer 180°-Rotation zueinander angeordnet.
Die sich daraus ergebende Anordnung der Strahler ist in Abb. 3.3(b) skizziert und
beruht auf [31]. Die Tx/Rx- und Tx-Elemente sind mit einem Abstand von djy =
A30/2 = 5mm auf einem rechteckigen Gitter angeordnet, wobei A3y die Wellenldnge im
Vakuum bei 30 GHz ist. Diese Wahl der Abstéande eliminiert Gitterkeulen bis zu 30 GHz
fir Tx. Die Elemente fiir Rx sind somit auf einem um 45° gedrehten Rechteckgitter
um doy = 7,1 mm voneinander getrennt. Dies entspricht bis 21,2 GHz weniger als der

Hélfte der Vakuumwellenlange.

3.3 Modulaufbau

Abb. 3.4 veranschaulicht den schematischen Aufbau des Moduls. Sowohl die Tx/Rx-
Elemente, als auch die Tx-Elemente besitzen zwei Eingénge, einen fiir die LHCP und
einen fiir die RHCP. Ein dafiir passender Strahlertyp ist die Hohlleiter- beziehungsweise
SIW-Antenne mit einem sogenannten Septum-Polarisator [32, 33, 59]. Das Frontend
besteht aus zwei Netzwerken, dem Strahlformungsnetzwerk und dem Mischernetzwerk.

Das Strahlformungsnetzwerk kombiniert alle Rx-Fingdnge zu einem gemeinsamen
Ausgang. Analog dazu, teilt es das gemeinsame Tx-Signal auf die Tx-Strahler auf. Das
Mischernetzwerk setzt die Signale mithilfe des Zweiton-LOs um.

Beide Netzwerke werden im Folgenden diskutiert.

3.3.1 Strahlformungsnetzwerk

Die beiden Polarisationseingénge des Tx/Rx-Elements sind jeweils mit einem Diplexer
verbunden, um die Tx- von den Rx-Frequenzen zu trennen. Auf dem Modul entstehen
somit fiir Tx insgesamt 16 Signalpfade jeweils fiir LHCP und RHCP. Fiir Rx sind es
acht Signalpfade fiir jede Polarisation.

Nach dem Diplexer wird jeder Rx-Pfad anschliefend mit einem rauscharmen Ver-
starker (engl. low-noise amplifier) (LNA) und einem Rx-Bandpassfilter ausgestattet.

Daraufhin folgen Strahlformer in der Signalkette. Hierfiir werden kommerzielle Core-
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Abbildung 3.4: Schematischer Aufbau des Moduls.
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Chips eingesetzt. Diese Halbleiter, erhaltlich sowohl fiir Tx, als auch fiir Rx, besitzen
jeweils acht Kanéle pro Bauteil mit der Moglichkeit, deren Phase und Amplitude indi-
viduell einzustellen. Zuséatzlich besitzen sie die entsprechenden 1-auf-8-Verteilnetzwerke
(T} und T). Die Rx-Core-Chips sind auerdem intern mit LNAs und die Tx-Core-Chips
mit Leistungsverstérkern (engl. power amplifier) (PA) ausgestattet.

Fir die auf dem Modul vorhandenen Signale sind zwei Rx-Core-Chips und vier Tx-
Core-Chips notwendig. Ein 1-auf-2-Wilkinson-Leistungsteiler (73) verbindet die Rx-
Chips auf dem Modul und ein 1-auf-4-Leistungsteilernetzwerk (7)) verbindet die Tx-
Core-Chips. Dies ermdglicht eine beliebige Kombination aller Tx- beziehungsweise Rx-
Kanile. So ist beispielsweise die Uberlagerung der zirkularen Polarisationen zu einer be-
liebig orientierten linearen Polarisation moglich. Zusatzlich besteht die Moglichkeit, mit
entsprechenden Kompensationstechniken die Polarisationsreinheit zu verbessern [39].

An den Schnittstellen zum Mischernetzwerk liegen somit die beiden Kommunikati-
onssignale (Tx und Rx) an.

Tabelle 3.1 fasst die aktiven Komponenten des Strahlformungsnetzwerks zusammen.
Zusatzlich zeigt sie die elektrischen Eigenschaften und die Leistungsfahigkeit der Bau-
elemente. Die Tx- und Rx-Core-Chips werden auf Grund der Verfiigharkeit ausge-

wahlt, da sie zum Zeitpunk der Komponentenwahl die einzigen kommerziell verfiigha-

Tabelle 3.1: Aktive Komponenten des Strahlformungsnetzwerks mit charakteristischen

Groflen.
Einheit AWMF-0109 AWS-0102 QPA2626
Funktion - Tx-Chip Rx-Chip LNA
Frequenz GHz 27,5 - 30 17,7 - 20,2 17 - 22
Gewinn dB 30 22 25
Anzahl der Kanéle - 8 8 1
Rauschzahl dB - 3,4 1,3
Ausgangsleistung pro Kanal ~ dBm 10 - -
Phasenauflosung bit ) ) -
Amplitudenauflésung bit 5 5 -
kleinste Phasenstufe © 11,25 11,25 -
kleinste Amplitudenstufe dB 0,5 0,5 -
Phasenfehler ° ) ) -
Amplitudenfehler dB 0,5 0,25 -
Versorgungsspannung 1,8 1,8 3,9

v
Versorgungsleistung W 1,35 0,3 0,315
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Tabelle 3.2: Aktive Komponenten des Mischernetzwerks mit charakteristischen Gro-

Ben.
Parameter Einheit ~ HMC265LM3 HMC264LC3B
Funktion - Rx Tx
RF GHz 20 - 31 21 - 31
LO GHz 10 - 15,5 10,5 - 15,5
IF GHz 0,7-3 0-6
Konversionsgewinn dB 3 -9
LO-Eingangsleistung dBm 0 0
Versorgungsspannung \Y 3-4 3-4
Versorgungsstrom mA 50 30
Komponentengrofle  mmxmm 5 X b 3x3

ren Strahlformer waren. Der LNA zeichnet sich durch eine niedrige Rauschzahl von
1,3dB aus und wird deshalb gewahlt.

3.3.2 Mischernetzwerk

Das Tx- und das Rx-Signal werden mit dem Mischernetzwerk bestehend aus subhar-
monischen Mischern aus Abb. 3.4 verbunden. Das Zweiton-LO-Signal speist einen Di-
plexer, der es in LO; und LOy zerlegt, um die Mischer M; beziehungsweise My aus-
zusteuern. LO; ist hierbei das LO-Signal fiir Rx bei 9,2 GHz und LO, ist fir Tx bei
14,1 GHz.

Tabelle 3.2 zeigt die elektronischen Bauelemente des Mischernetzwerks. Es handelt
sich hier um aktive Mischer. Der Grund fiir diese Wahl ist die niedrige erforderliche
LO-Leistung, die die Anforderungen an den LO-Verstérker senkt. Zudem weisen die Mi-
scher eine geringe Verbrauchsleistung und Komponentengrofe auf. Diese Eigenschaften

vereinfachen die Integration dieser Mischer in das Modul.

3.4 Funkverbindung

Dieses Unterkapitel analysiert die Leistungsfdhigkeit des Moduls, des daraus resultie-
renden Subsystems und eines moglichen Antennensystems bestehend aus vier Subsys-

temen. Hierfiir werden fiir die aktiven Komponenten die charakteristischen Grofien
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aus dem vorherigen Unterkapitel verwendet. Fiir die passiven Komponenten werden

realistische Werte angenommen.

3.4.1 Aufwartsstrecke

Abb. 3.5 zeigt die gesamte Sendekette inklusive Modem. Die maximal einstellbare Leis-
tung fiir das Modell PD25 von Datacom Paradise, welches hier als Referenz dient,
betragt 0 dBm. Das Signal wird verstéarkt und anschliefend auf die Subsysteme aufge-
teilt. Fiir dieses Beispiel werden vier Subsysteme angenommen, von denen jedes das
Signal auf 16 Module aufteilt. Dies geschieht mit kommerziellen Leistungsteilern, wie
beispielhaft dem PD0922J50505S2HF von Anaren. Auf dem Modul wird das Signal von
der IF auf die RF hochgemischt. Die IF-Eingangsleistung darf hier héchstens 0 dBm
betragen, da das der Wert ist, mit dem der LLO den Mischer aussteuert. Entsprechend
dazu erfolgt hierfiir die Wahl des IF-Verstarkers, dessen Gewinn in diesem Fall etwa
20dB betrédgt. AnschlieBend wird das Signal mit dem Tx-Filter gefiltert und auf die
vier Core-Chips aufgeteilt. Der Gewinn der Core-Chips wird auf etwa 30 dB eingestellt.
Das kompensiert die Verluste im Mischer M, und im Tx-Filter, sowie die ohmschen
und die Teilungsverluste des l-auf-4-Teilers T (alle Werte zusammen ergeben etwa
20dB). Jeder Ausgangskanal der Core-Chips hat somit eine Ausgansleistung von etwa

10dBm. An den Tx-Core-Chips lésst sich ein maximaler Gewinn von 60 dB pro Kanal

3dBi ~ 10 dBm G=30 dB ~ -20 dBm Lohmsch:3 dB
T Lan=4 dB J p N J L,.,=6 dB
- . }—<r—@— S 18— 14
Tx-Core-Chip Ty
~0 dBm
0 dB
L=3dB G=-9dB|L, ;=12 dB L,;,=6 dB G=20 dB "

=~ Y 1:16— 214 i +—| Moden

Tx-Filter /*

. Modulschnittstelle Subsystemschnittstelle
2

LO

Abbildung 3.5: Blockdiagramm der Sendekette.
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einstellen. Dieser kann somit auch hohere Verluste zwischen dem Mischer und den Ein-
gangen der Core-Chips ausgleichen. Die Pfadverluste hinter dem Core-Chip, die auch
die Tx/Rx-Diplexerverluste beinhalten, werden zu 4 dB angenommen, der Gewinn des
Einzelstrahlers zu 3 dBi

Mit diesen Werten ergibt sich die folgende Analyse der Funkverbindung des vor-
gestellten Systems mit dem Satelliten. Fiir den Referenzsatelliten wird ein G/T von

12,3dB/K angenommen. Die EIRP eines Gruppenstrahlers berechnet sich mit

EIRP| = Pur|  +10logi(N) + G ni|

- (3.1)

dBi’

wobei NV die Anzahl der Elemente, Pg; 7, die Sendeleistung eines Einzelelements und
G ant der Gewinn des Gruppenstrahlers sind.
Tabelle 3.3 fasst die Ergebnisse zusammen. Die Groe By, /Ny steht hierbei fiur das

Verhaltnis von Bitenergie zu Rauschleistungsdichte. Diese lasst sich durch

C/N-B

Ey/Ny = 7

(3.2)

bestimmen, wobei B die Bandbreite und R die Datenrate ist [60]. Diese beiden GroBen
wiederum sind mit

R
B=—(1+ap) (3.3)

verkniipft [60], wobei M die Anzahl der Bits pro Symbol im gewéhlten Modulations-
schema ist und ap der Roll-off-Faktor.

Ein Antennensystem bestehend aus einem (vier) Subsystem(en) liefert eine EIRP von
27,2dBW (39,2 dBW). Fiir eine Analyse der Datenrate wird die MODCOD Quadratur-
Phasenumtastung (engl. quadrature phase-shift keying) (QPSK) 1/2 mit einem Roll-
off-Faktor von 35 % aus den Standards DVB-S2- [43] und DVB-S2X- [44] angenommen.
Die Zahl 1/2 steht hierbei fur die Kodierrate. Die gewiahlte MODCOD erfordert ein
Ey /Ny von 3,3 dB. Fiir die Betrachtung werden die Datenrate und somit die Bandbreite
so angepasst, dass dieser Wert exakt erreicht wird. Mit den iiblichen Verlustwerten fiir
die Freiraumdédmpfung, sowie fiir die Verluste der Atmosphére resultiert eine Datenrate
von 100 kBit/s (1,5 MBit/s). Es ist hierbei anzumerken, dass sich die Werte in der
Tabelle auf die Brutto-Datenrate beziehen. Fiir eine Berechnung der Netto-Datenrate

miissen diese mit der Kodierrate multipliziert werden.
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Tabelle 3.3: Analyse der Aufwértsstrecke.

Grofle Einheit Wert Wert
Anzahl der Subsysteme - 1 4
Anzahl der Elemente - 256 1024
Mittenfrequenz GHz 29,7 29,7
Gewinn des Einzelelements dBi 3 3
Gruppenfaktor dB 24,1 30,1
Gewinn der Antenne dBi 27.1 33,1
Sendeleistung pro Kanal dBm 10 10
Verluste im Tx-Element dB 4 4
EIRP dBW 27,2 39,2
MODCOD - QPSK 1/2 QPSK 1/2
Roll-off-Faktor ag % 35 35
Erforderliches Ej,/Ngy dB 3,3 3,3
Distanz km 36 000 36 000
Freiraumdampfung dB 213 213
Atmosphérische Verluste dB 1 1
G/T des Satelliten dB/K 12,3 12,3
C/N dB 5,2 5,05
Bandbreite B MHz 0,06 1,01
Datenrate R MBit /s 0,1 1,5

3.4.2 Abwartsstrecke

Abb. 3.6 zeigt das schematische Blockdiagramm fiir die Leistungsanalyse des Rx-
Betriebs. Eine Annahme fiir den Rx-Antennengewinn ist G 4, r, = 3dBi und fiir den
Antennenverlust 2,3dB. Der LNA stellt eine Rauschzahl von 1,3 dB und einen Klein-
signalgewinn von 25dB bereit. Die Einfiigeddmpfung des Tx/Rx-Diplexers wird auf
0,7 dB geschétzt. In der Empfangssignalkette folgen anschlieffend das Rx-Bandpassfilter
und der Rx-Core-Chip. Dieser hat eine Rauschzahl von 3,4 dB und einen kohérenten
Gewinn von 22dB. Dieser beschreibt den Gewinn des Rx-Core-Chips, wenn Signale
an allen Eingangstoren anliegen und am Ausgang konstruktiv iiberlagert werden. Fiir
das Rx-Filter wird eine Einfiigeddmpfung von 4 dB angenommen. Da das Filter sich
hinter dem LNA befindet und die Einfiigeddmpfung deutlich unter dem Gewinn des
LNAs liegt, wird die Rauschzahl des System dadurch nicht signifikant verschlechtert.
Der Wilkinson-Leistungsteiler T5 kombiniert die Signale der beiden Rx-Core-Chips und

leitet diese auf den Rx-Mischer M;. Das abwartskonvertierte Signal wird vom Modul
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Abbildung 3.6: Blockdiagramm der Empfangskette. Die Gewinne der Leistungsteiler
sind hier kohérente Gewinne.

auf die Rickplatine geleitet, wo sich ein 16-auf-1-Kombinierer befindet. Aufgrund der

hohen Verstarkungen des LNAs und des Rx-Core-Chips kénnen die Komponenten nach

dem Rx-Core-Chip fiir die Rauschzahlberechnung vernachléssigt werden, wodurch sich

eine Gesamtrauschzahl des Frontends von 2 dB ergibt.

Die Rauschtemperatur Ts des Gesamtsystems lasst sich mit
Tes=Tr+1T4 (34)

berechnen, wobei Tk die Empfangerrauschtemperatur und 7'y die Antennenrauschtem-

peratur am Antenneneingang sind. Erstere folgt aus
Tr=To(Fr—1) =490,5K, (3.5)

wobei Fi die Empfangerrauschzahl ist. Sie umfasst die Rauschzahl des Frontends und
die Verluste der Antenne. Die Rauschtemperatur T ist die fiir klaren Himmel und
wird auf 100 K geschétzt [61]. Das G/T des Gruppenstrahlers lasst sich durch

G/T|

- GAnt,Rm dBi + 10 10%10(]\[) —10 lOglO(TS) (36)

dB/K

berechnen, wobei N die Anzahl der Einzelelemente und G 4, g, der Gewinn des Ein-

zelstrahlers sind.
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Tabelle 3.4: Abwartsstrecke.

Grofle Einheit Wert Wert
Anzahl der Subsysteme - 1 4
Anzahl der Elemente - 128 512
Mittenfrequenz GHz 19,95 19,95
Gewinn des Einzelelements dBi 3 3
Gruppenfaktor dB 21,1 27,1
Gewinn der Antenne dBi 24.1 30,1
Verluste im Rx-Element dB 2,3 2,3
Rauschzahl Frontend dB 2 2
Rauschzahl Frontend mit Antenne (Fg) dB 4,3 4,3
Antennentemperatur (7)) K 100 100
Systemgesamtrauschtemperatur (1) K 590,5 590,5
G/T dB/K -3,6 2,4
MODCOD - QPSK 3/4 QPSK 3/4
Roll-off-Faktor ag % 35 35
Erforderliches Ej/Ny dB 4,5 4,5
Distanz km 36 000 36 000
Freiraumdampfung dB 210 210
Atmospharische Verluste dB 1 1
EIRP des Satelliten dBW 58,1 58,1
C/N dB 6,2 7
Bandbreite B MHz 3,4 11,2
Datenrate R MBit/s 5 16,6

Es ergeben sich die Werte fiir die Abwértsstrecke aus Tabelle 3.4 mit einem G/T von
—3,6dB/K fiir ein Subsystem beziehungsweise 2,4 dB/K fir vier Subsysteme.

Die Datenraten mit der MODCOD QPSK 3/4 betrigt dann 5 MBit/s beziehungs-
weise 16,6 MBit/s. Auch hier handelt es sich um die Brutto-Datenrate. Fiir die Netto-

Datenrate miissen die Werte mit der Kodierrate multipliziert werden. In der Praxis

besitzen Modems im Empfangsbetrieb eine minimale erforderliche Leistung. Um diese

zu erreichen, ist ein entsprechender IF-Verstarker notwendig.

3.5 Regelung, Steuerung und Versorgung des Moduls

Abb. 3.7 veranschaulicht die Regelung, die Steuerung und die Spannungsversorgung des

Moduls. Die LNAs erfordern eine korrekte Einstellung des Arbeitspunkts. Dies erfolgt
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Abbildung 3.7: Schematische Darstellung der Steuerung, der Versorgung des Moduls
und der LNA-Regelung.
mit einer LNA-Regelung. Weiterhin werden die Core-Chips, sowie die LNA-Regelung
digital gesteuert. Das Spannungsversorgungsnetzwerk erzeugt aus einer gemeinsamen
Spannung die unterschiedlichen Spannungen fiir die Komponenten auf dem Modul.
Zusatzliche Anforderungen an die Spannungsversorgung sind die Skalierbarkeit der
Antenne und die Kompatibilitdt mit tiblichen Versorgungsspannungen in Flugzeugen,
von, zum Beispiel, 28 V. Die nachfolgenden Unterkapitel betrachten die Umsetzungen

der genannten Netzwerke.

3.5.1 Arbeitspunktregelung der LNAs

Fir den gewahlten LNA ist es erforderlich, den Arbeitspunkt korrekt einzustellen und
eine Startsequenz durchzufithren. Wenn dieses nicht erfolgt, fithrt es zu einem Defekt
des LNAs. Um dem vorzubeugen und die Zuverléssigkeit im Allgemeinen zu erhohen,
wird eine dynamische Regelung der Arbeitspunkte auf dem Modul implementiert. Der
Stand der Technik ist die Verwendung eines aktiven Arbeitspunktreglers, wie zum Bei-
spiel des HMC920LP5E von Analog Devices oder von [62]. Diese Bauteile sind fir die
Regelung des Arbeitspunkts eines einzelnen Verstarkers geeignet. Daher ist diese Lo-
sung flir das angestrebte System mit seiner Vielzahl an LN As wegen des Flachenbedarfs
nicht geeignet.

Stattdessen wird eine Regelung implementiert, die die Arbeitspunkteinstellung meh-
rerer LNAs erméglicht. Abb. 3.8 zeigt die schematische Darstellung dieses Netzwerks.
Alle Verstarker sind an dieselbe Drain-Leitung angeschlossen. Aus Griinden der Zuver-

lassigkeit ist fiir jeden Drain-Anschluss ein Schalter vorgesehen. Im Falle eines Defekts
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Abbildung 3.8: Schematische Darstellung des Netzwerks fir die Arbeitspunktregelung
der LNAs.

eines LNAs kann dieser abgeschaltet werden und das gesamte System funktioniert
weiterhin. Ein Stromsensor misst den gesamten Strom aller parallel geschalteten Ver-
starker. Ein Digital-Analog-Umsetzer (engl. digital-to-analog converter) (DAC) mit
16 Kanélen steuert die Gate-Spannungen fiir jeden LNA. Da der Gate-Strom in der
Regel sehr gering ist, d.h. im Bereich von wenigen pA liegt, ist hier kein zusatzlicher
Treiber notwendig. Um den Drain-Strom jedes einzelnen Verstiarkers zu bestimmen,
muss dieser kurzzeitig abgeschaltet werden. Im Betrieb des Antennensystems ist dies
moglich, ohne die Leistung des Gesamtsystems zu beeintrachtigen. Hier wird nur ein
einzelnes Element von vielen abgeschaltet. Die Anderung des Gesamtstroms entspricht
dann dem Drain-Strom des ausgeschalteten Verstarkers.

Bei der Auswahl der Komponenten wird besonderer Wert auf Flacheneffizienz gelegt,
um das Modul so kompakt wie moglich zu halten. Der verwendete Drain-Schalter ist der
TPS22916B von Texas Instruments. Die Gehdusegrofie betragt nur 0,775 x 0, 75 mm?.
In dem vorgestellten Aufbau wird der 16-Kanal-DAC AD5767 von Analog Devices
verwendet. Seine Spannungsauflosung von —10 bis 0V betrégt 16 Bit. Fiir den Strom-
sensor wird der Widerstand FC/L16R020FER von Ohmite mit einem Stromverstarker
MAX44286F von Mazim Integrated und einem Analog-Digital-Wandler ADS111/ von
Tezas Instruments verwendet. Die Regelung iibernimmt der komplexe programmierba-
re Logikschaltkreis (engl. complex programmable logic device) (CPLD) MachXO02 von
Lattice, der den Strom ausliest und den DAC einstellt. Das sich dadurch ergebende
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Netzwerk kann zur Steuerung von bis zu 16 LNAs verwendet werden und reicht somit

fiur ein Modul.

3.5.2 Spannungsversorgung des Moduls

Abb. 3.9 veranschaulicht die Spannungsversorgung und die digitale Steuerung des Mo-
duls. Das Modul wird mit 28 V Gleichspannung versorgt. Dies ist eine iibliche Bord-
spannung auf Flugzeugen. Zudem ist eine hohe Spannung vorteilhaft, da sie fiir hohe
Leistungen einen niedrigen Strom erlaubt und die Anforderungen an Leiterbahnen der
Riickplatine senkt. Der niedrige Gesamtstrom erméoglicht zudem eine hohe Skalierbar-
keit. Auf dem Modul wird die Spannung mithilfe des Spannungswandlers TPS82085
von Texas Instruments von 28V auf 3,5V gewandelt. Dieser Spannungswandler hat
einen Wirkungsgrad von etwa 85 %. Die Bauteile LTM8053 von Analog Devices ver-
sorgen die Core-Chips. Diese wandeln 3,5V auf 1,8 V. Um den nétigen Strom fir alle
Core-Chips unter voller Belastung zu gewéhrleisten, sind zwei von diesen Bauteilen
notwendig. Deren Wirkungsgrad betragt 87 %.

Die Leistungsverbrauche eines Moduls und eines Subsystems sind in Tabelle 3.5

aufgelistet. Die Tabelle zeigt zuséatzlich die umgesetzte Leistung der einzelnen Kompo-

1.8V
r 1
Core-Chips 3,6 Vzul8V
AWMF-0901 x4 TPS82085 x2
AWS-0102 x2 35V
LNA LNA-Regelung 28V w35V
QPA2626 x16 MAX44286 x1 LTMR053 x1
ADS1114 x1
Mischernetzwerk x
HMC265IM3 1 TPS22916B x16
AD5767 x1 28V
HMC264LC3B x1
CPLD
MachX02 x1
Digitale Leitungen — Steckverbinder

SPannuUNESVersOrguUNg = e e

Abbildung 3.9: Schematische Darstellung der Spannungsversorgung und der digitalen
Architektur des Moduls.
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Tabelle 3.5: Leistungsverbrauch der Antenne in W.

Komponente Funktion Pyis  Anzahl Mod. Py Mod. Py Subsys.
QPA2626 LNA 0,2 16 3,2 49,3
AWMEF-0109 Tx-Core-Chip 1,35 4 5,4 86,4
AWS-0102 Rx-Core-Chip 0,3 2 0,6 9,6
MachXO 2 CPLD 0,21 1 0,21 3,36
AD5767 DAC 0,29 1 0,3 4,6
HMC264LC3B Tx-Mischer 0,1 1 0,0875 1,4
HMC265LM3 Rx-Mischer 0,1 1 0,175 2,8
LTM8053 28 Vauf 3,5V 2 1 2,06 30,5
TPS82085 30 Vauf 1.8V 045 2 0,9 14,34
Gesamt 12,7 203

nenten und die Anzahl der Komponenten in einem Modul. Unter Volllast verbraucht

ein Modul etwa 13 W, was fiir ein Subsystem etwa 200 W entspricht.

3.5.3 Digitale Steuerung des Moduls

Abb. 3.9 zeigt auBlerdem die digitale Steuerarchitektur mit den erforderlichen Signal-
leitungen. Der CPLD MachX02 von Lattice steuert die Core-Chips, den fiir die LNA-
Arbeitspunktregelung notwendigen DAC, die Schalter und den Stromsensor. Er wird
als digitale Schnittstelle zur Riickplatine verwendet. Dadurch, dass jedes Modul eine
zentrale Steuereinheit besitzt, kann die Grofle des Gruppenstrahlers leicht verdndert

werden.

3.6 Technologische Umsetzung

3.6.1 Leiterplattentechnologie

Die Implementierung der Module erfolgt als eine klassische Leiterplatte (engl. printed
circuit board) (PCB) mit mehreren Lagen. Abb. 3.10 zeigt einen generischen Aufbau
einer solchen PCB mit sechs Metalllagen. Ublicherweise besteht die PCB aus dielektri-
schen Substraten, die Metalllagen auf beiden Seiten besitzen. Atzen oder Frisen erzeugt
unterschiedliche Strukturen auf diesen Metalllagen. Sie konnen durch Bohrungen und
anschlieende Galvanisierung miteinander verbunden werden. Diese Durchkontaktie-

rungen bezeichnet man als Vias. Man unterscheidet wiederum zwischen durchgehenden
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Abbildung 3.10: Beispielhafter Lagenaufbau mit den verschiedenen Via-Typen.
Vias (through vias), Sackloch-Vias (blind vias) und gestapelten Vias (stacked vias).

Durch haftendes Harz (engl. Prepreg) konnen mehrere solche Substrate miteinander
verklebt werden.

Die Verwendung der Leiterplattentechnologie hat mehrere Vorteile. Beispielsweise
lassen sich unterschiedliche Leitungsarten realisieren. Zusétzlich ist ein Aufloten der
SMD-Bauteilen direkt auf der Leiterplatte moglich, was die Integration und Kompakt-
heit des Moduls erhoht. Eine gangige Praxis in der industriellen Fertigung ist es, grofie
Nutzen herzustellen, sodass in einem Fertigungslauf mehrere Module gefertigt werden

konnen.

3.6.2 Planare Ubertragungsleitungen

Die Standard-PCB-Technologie erlaubt die Implementierung mehrerer Leitungstypen.
Ref. [63] gibt einen Uberblick iiber verschiedene planare Leitungen. Die in dieser Arbeit

verwendeten Leitungen werden im Folgenden néher erldutert.

Mikrostreifenleitung

Die Mikrostreifenleitung aus Abb. 3.11(a) ist der einfachste Leitungstyp, der sich in
planarer Technologie realisieren ldsst. Die Leitung besteht aus einem strukturierbaren
Leiter auf der Oberseite und einer geschlossenen Massefliche auf der Riickseite. Die
Vorteile dieser Leitung sind die technologische Einfachheit, sowie die Kompatibilitat

mit SMD-Komponenten.
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(a)

() (d)

Abbildung 3.11: Leitungen in PCB-Technologie. (a) Mikrostreifenleitung, (b) Streifen-
leitung, (¢) CPW und (d) SIW.

Streifenleitung

Den Aufbau der Streifenleitung zeigt Abb. 3.11(b) . Dieser Leitungstyp besteht aus
einem Leiter der oben und unten von geschlossenen Masseflichen umgeben ist. Diese

Masseflachen beinhalten Vias, was die Schirmungseigenschaften deutlich verbessert.

cPW

Die Koplanarleitung (engl. coplanar waveguide) (CPW) wurde in [64] eingefithrt und
besteht aus einem mittleren Leiter und zwei Masseflichen in der gleichen Ebene. Oft
wird eine zusatzliche Massefliche unterhalb des Leiters eingefiigt und alle Masseflachen
werden durch Vias verbunden. Abb. 3.11(c) zeigt den Aufbau einer CPW. Dieser Lei-
tungstyp strahlt im Vergleich zu der Mikrostreifenleitung weniger ab. Ahnlich wie die

Mikrostreifenleitung ist er mit den meisten SMD-Komponenten kompatibel.

SIw

Der substratintegrierte Wellenleiter (engl. substrate integrated waveguide) (SIW) [65,
66] ist in Abb. 3.11(d) dargestellt. Er kombiniert den klassischen Hohlleiter mit der

Planartechnologie, was zu Komponenten mit erheblich reduzierten Kosten, Grofie und
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Gewicht fithrt. Der SIW besteht aus zwei geschlossenen Metallebenen, die mit Vias
verbunden sind. Es existieren mehrere Modelle, die den SIW als dquivalenten gefiillten
Rechteckhohlleiter beschreiben [65, 66].

SIWs besitzen hervorragende Schirmungseigenschaften. Es kann eine Vielzahl von
passiven Komponenten, wie beispielsweise Filter [67] und Antennen [33] realisiert wer-
den. Mit geeigneten Ubergingen sind SIWs kompatibel mit anderen planaren Ubertra-
gungsleitungen [68, 69] und Rechteckhohlleitern [70]. Die SIW-Technologie ermoglicht
die Anwendung bekannter Hohlleiterentwurfstechniken auf PCBs [71].



Entwicklung der Komponenten und

Netzwerke

Im vorherigen Kapitel wurde das Antennenmodul vorgestellt, in einzelne Funktions-
blocke zerlegt und diskutiert. Dieses Kapitel beschreibt die Umsetzung dieser Funk-
tionsblocke. Die notwendigen passiven Komponenten werden entworfen und ihre elek-
trische Leistungsfiahigkeit wird messtechnisch verifiziert. Durch Zusammenschaltung
mit ausgewéhlten aktiven Bauteilen werden die Netzwerke aus Kapitel 3 aufgebaut.

Messtechnische Charakterisierungen bestétigen deren Funktionalitét.

4.1 Einzelstrahler

Fir den Aufbau der Antenne werden Léangsstrahler eingesetzt, die in Leiterplatten-
technologie hergestellt werden kénnen und die Polarisationen LHCP und RHCP erzeu-
gen. Vorgesehen sind SIW-Antennen wie in Abb. 4.1 mit einem sogenannten Septum-
Polarisator [59]. Dieser ist in Abb. 4.1(b) abgebildet. Diese STW-Antennen haben zwei

Eingange (Tor 1 und Tor 2) und erzeugen am Ausgang die beiden gewiinschten Po-

y Septum Linse
Tor 1 L - RHCP
LHCP

heo

YR

Abbildung 4.1: Konzept des Strahlers. (a) Querschnitt und (b) Schnittbild in der
Septum-E-Ebene.

31
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larisationen. Sie konnen breitbandig ausgelegt werden und eignen sich somit sowohl
fir die Implementierung der Tx/Rx-Elemente, als auch der Tx-Elemente. Durch eine
dielektrische Linse kénnen die Anpassung und die Polarisationsreinheit verbessert und
die Antennenverkopplung reduziert werden [32, 39].

Aus technologischer Sicht ist anzumerken, dass die Leiterplatte auf der Antennenseite
relativ dick ist (Hohe hs), da die zirkulare Polarisation SIWs mit quatratischem Quer-
schnitt erfordert. Auf der Frontendseite (Hohe h;) hat die PCB eine geringere Starke.
Entsprechende Uberginge diskutieren [39, 72, 73] und werden hier nicht weiter behan-
delt. Dies gilt auch fiir die dielektrische Linse, deren Entwurf und Implementierung
in [32, 39] erfolgt.

Dieses Antennenkonzept wird fiir das Modul vorgegeben und wird fiir die Umsetzung

des Moduls verwendet.

4.2 Strahlformungsnetzwerk

Dieser Abschnitt beschéftigt sich mit der Realisierung des Strahlformungsnetzwerks
des Moduls aus Abb. 4.2. Das Netzwerk demonstriert die Speisung von acht Elemen-
ten. Diese setzen sich aus vier Einheitszellen zusammen, die aus der Speisung eines
Tx/Rx- und eines Tx-Elements besteht. Die Speisung des Tx/Rx-Elements umfasst
den Tx/Rx-Diplexer, den LNA und das Rx-Filter. Das Netzwerk verfiigt insgesamt
iiber zahlreiche RF-Signalpfade, die als CPWs und SIWs implementiert werden. Die
Einzelstrahler benotigen eine SIW-Schnittstelle und die Halbleiterkomponenten einen
CPW-Anschluss. Folglich entsteht ein Bedarf an geeigneten passiven Ubergingen.
Der Abschnitt zeigt zunéchst die Umsetzungen des Tx/Rx-Diplexers, des Rx-Filters
und der passiven Uberginge. Im nichsten Schritt werden zunichst die Speisung des
Tx/Rx-Elements und danach die Einheitszelle realisiert. Der letzte Schritt diskutiert die
Herstellung des Strahlformungsnetzwerks und dessen messtechnische Charakterisierung

hinsichtlich der Ausgangsleistung und der Rauschzahl.

4.2.1 Auslegung des Tx/Rx-Diplexers

Im Folgenden wird die Auslegung des Tx/Rx-Diplexers erldutert. Diese basiert auf
den Erkenntnissen aus [74]. Zundchst wird die Speisung eines Polarisationseingangs
des Tx/Rx-Elements aus Abb. 4.3 betrachtet. Besonderes Augenmerk liegt hierbei auf
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Abbildung 4.3: Speisung eines Polarisationsausgangs des Tx/Rx-Elements.
der Isolation. Ist diese zu gering, koppelt das Tx-Signal aus dem Tx-Core-Chip in den

Rx-Pfad ein und treibt den LNA in die Kompression. Dies kann zu einer erhohten
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Bitfehlerrate fiithren. Eine hohe Isolation erfordert jedoch ein elektrisch langes Bau-
teil, das wiederum in der PCB-Technologie eine grofle Einfiigedampfung aufweist. Eine
hohe Isolation fiihrt demnach zu einer erh6hten Systemrauschzahl, was die Datenrate
reduziert. Es muss daher die geringste Isolation ermittelt werden, die die nichtlinea-
ren Effekte durch das eingekoppelte Tx-Signal noch verhindert, um einen optimalen

Betrieb zu gewahrleisten.

Verringerung der Leistungsfahigkeit bei einem Zweitonsignal

Das Signal am LNA ist ein Zweitonsignal. Es besteht aus dem kleinen Rx-Signal und ei-
nem gekoppelten groflen Tx-Signal. Beide Signale haben schmale Bander von héchstens
einigen MHz.

Abb. 4.4(a) zeigt ein solches moduliertes Signal. Das Rx-Signal ist ein Kleinsignal
und tragt nicht zu den nichtlinearen Effekten bei. Daher wird es mit einem Dauerstrich
(engl. continuous wave) (CW)-Signal modelliert.

Das Tx-Signal, dagegen, kann bei groflen Momentanwerten den LNA in die Kom-
pression treiben. Abb. 4.4(b) zeigt qualitativ die Rx-Konstellationspunkte. Die griinen
Punkte entsprechen dem linearen Betrieb. Durch die LNA-Kompression kann es zu
Phasen- und Amplitudenverzerrungen kommen, was zu den gelben Konstellationspunk-

ten fithrt. Im Betrieb bewegen sich die Konstellationspunkte entlang der roten Pfeile,

Korf}ression N { Ap
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Abbildung 4.4: (a) Moduliertes zweitonsignal tiber die Zeit und (b) Konstellationsdia-
gramm ohne (griin) und mit (gelb) Kompression.
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8APSK 16APSK

Abbildung 4.5: Die Konstellationsdiagramme QPSK, SAPSK, 8PSK und 16APSK.

die abhédngig vom Tx-Signal sind. Im Folgenden wird das Tx-Signal als ein CW-Signal
mit einer groflen Amplitude modelliert. Damit wird die grofitmogliche Verringerung
der Leistungsfahigkeit abgedeckt und der Fehler somit nach oben abgeschéatzt.

Eine weitere Annahme ist, dass die Kompression die Rauschzahl des LNAs nicht
verandert. Dies ist eine berechtigte Annahme, da der Kompressionseffekt sich gleicher-
mafen auf das Rauschen und das Signal auswirkt, da beide Signale Kleinsignale sind.

Vier MODCODs aus dem DVB-S2X-Standard [43, 44] werden verwendet, um den
Anstieg von der Rx-Bitfehlerrate aufgrund der Kompression zu untersuchen: QPSK
11/20 mit dem minimal erforderlichen Verhaltnis von Symbolenergie zur Rauschspek-
tralleistungsdichte Es/Ny von 1,45dB, Amplituden- und Phasenumtastung (engl. am-
plitude and phase-shift keying) (APSK) 8APSK 5/9 mit einem minimal erforderlichen
Es/Ny von 4,73dB, Phasenumtastung (engl. phase-shift keying) (PSK) 8PSK 13/18
mit einem minimal erforderlichen Eg/Ny von 7,49 dB und 16APSK 13/18 mit einem
minimal erforderlichen Es/Ny von 9,71dB. Abb. 4.5 zeigt die jeweiligen Konstellati-
onsdiagramme. Die gewédhlten MODCODs repréasentieren Systeme mit unterschiedli-
chem C/N. Abb. 4.6 stellt die theoretische Bitfehlerrate in einem Kanal mit additivem
weilem GauBschem Rauschen (engl. additive white Gaussian noise) (AWGN) dar.

Fiir die Berechnung der Bitfehlerrate wird eine Gauflsche Wahrscheinlichkeitsdichte-
funktion iiber die Entscheidungsgrenzen der Symbole integriert. Es wird angenommen,
dass die Symbole gleichméaBig verteilt sind. Fiir alle Berechnungen wird ein Detektor
mit minimalem euklidischem Abstand verwendet. Abb. 4.7 illustriert die Anderung der
Bitfehlerrate in Prozent in Abhéngigkeit von der Amplituden- und der Phasenkom-

pression.
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Abbildung 4.6: Theoretische Werte fiir die Bitfehlerrate der Modulationen (—) QPSK,
(—) 8APSK, (—) 8PSK und (—) 16APSK in einem AWGN-Kanal.

Die maximal erlaubte Bitfehlerrate der jeweiligen MODCOD ist mit x

markiert.
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Abbildung 4.7: Anderung der Bitfehlerrate in (%) relativ zum Referenzwert fiir das
minimal erforderliche Eg/Nj fiir verschiedene MODCODs.

Der Fehler hiangt stark von dem Modulationsschema ab. Wahrend die Kompressi-

on bei den Modulationsschemata niedriger Ordnung keinen grofien Fehler verursacht,
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kann sie bei Schemata hoherer Ordnung zu grofler Bitfehlerrate fithren. Der Fehler
ist fiir QPSK- und 8PSK-Modulationen unabhéngig von der Amplitudenkompressi-
on, da die Entscheidungsgrenzen durch die Phase definiert sind. Die Kompression be-
einflusst das Signal und das Rauschen in gleicher Weise, so dass Fs/N, unverandert
bleibt. Andererseits hiangt der Fehler stark von der Phasenkompression ab. Im SAPSK-
Modulationsschema nimmt die Bitfehlerrate bei kleiner Amplitudenkompression leicht
ab. Dies hat folgende Ursache. Wenn das Signal komprimiert wird, riicken die beiden
inneren Konstellationspunkte auf dem kleinsten Radius ndher zusammen. Dadurch
vergroflert sich der Abstand zu den Grenzen der benachbarten Symbole auf den grofie-
ren Radien. Die Folge ist, dass die Symbolfehlerrate der inneren Konstellationspunkte
abnimmt. Die Symbolfehlerrate der Konstellationspunkte, die sich auf dem aufleren
Radius befinden, nimmt jedoch zu. In der Summe fiihrt dies zu dem beobachteten
Verhalten.

Zweitoniibertragungscharakteristik

Die vorangegangene Diskussion zeigt die Auswirkungen der Phasen- und der Ampli-
tudenkompression auf die Leistungsfahigkeit des Empfangers. Der Kompressionseffekt
wird mithilfe eines Zweitonsignals bestimmt. Dafiir werden zwei Signale an den LNA
angelegt. Das erste Signal bei 20 GHz ist ein Kleinsignal. Das zweite Signal ist bei
30 GHz. Dessen Eingangsleistung wird verandert und der LNA somit in Kompression
getrieben. Der Einfluss auf das 20 GHz-Signal wird anhand der S-Parameter beobach-
tet. Abb. 4.8 zeigt das gemessene Zweitonverhalten des LNAs. Das kleine Signal bei
20 GHz wird bei —30dBm kalibriert. Die Abszisse zeigt jeweils die Eingangsleistung
des 30 GHz-Signals und die Ordinaten stellen die Phasen- beziehungsweise die Ampli-
tudenénderungen des 20 GHz-Kleinsignals dar.

Der LNA zeigt eine Phasendnderung von mehr als 5° bei einer Eingangsleistung von
mehr als —5dBm, wenn er in die Kompression getrieben wird. Die Amplitude dndert

sich nur um maximal 0,5 dB.

Bestimmung der Diplexer-Isolation

Die Ergebnisse aus Abb. 4.7 und Abb. 4.8 werden zur Bestimmung der notwendigen

Diplexer-Isolation verwendet. Dafiir wird C/N= FEs/N, angenommen. In der Praxis
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Abbildung 4.8: (a) Phasen- und (b) Amplitudenkompression des LNA QPA2626 bei

Speisung mit einem starken Tx-Signal.

Tabelle 4.1: Leistungspegel des gekoppelten Tx-Signals am LNA-Eingang in (dBm),
der zu einer relativen Erhohung der Bitfehlerrate von 5% fiihrt.
QPSK S8APSK 8PSK 16APSK
QPA2626 —5,3 —4.5 —6,5 —6,4

sind diese beiden Groflen durch den Roll-off-Faktor verkniipft und identisch, wenn
dieser 0% betréigt [60]. Das C/N am LNA-Eingang wird 4 dB hoher gewéahlt, als das
minimal erforderliche C/N der jeweiligen MODCOD.

Abb. 4.9 veranschaulicht die Bitfehlerrate in Abhéangigkeit von der gekoppelten Tx-
Leistung. Die gestrichelte gelbe Linie stellt die maximal zuléssige Bitfehlerrate fiir die
verwendete MODCOD bei dem minimal erforderlichen C/N dar. Wenn die Bitfehler-
rate diese Linie tibersteigt, muss eine MODCOD niedrigerer Ordnung fiir eine stabile
Dateniibertragung verwendet werden. Der LNA zeigt eine starke Phasenkompression,
wodurch Modulationsschemata hoherer Ordnung empfindlicher auf die Kompression
reagieren.

Bei einer relativen Verringerung der Bitfehlerrate von bis zu 5%, kann der Ver-
starker als quasi-linear angesehen werden. Tabelle 4.1 gibt die Eingangsleistung des
gekoppelten Tx-Signals am LNA-Eingang fiir diese Grenze der Bitfehlerrate an.

Die Ausgangsleistung des Tx-Core-Chips betriagt 10 dBm pro Kanal. Somit ist eine
Isolation von 20dB fiir den Diplexer ausreichend, um eine signifikante Verringerung

der Bitfehlerrate fiir die betrachteten MODCODs zu verhindern. Fertigungstoleranzen



4.2 Strahlformungsnetzwerk 39

PSK 11/20 8APSK 5/9
15 Q /2 15 : /9
= =
10} N\ 1210} AN ]
= C/N=1,45dB s C/N=4,73dB /
= 51 2 5p ]
| : : A . |
-15 -10 5 0 -15 -10 5 0
PTx,in (dBm) PTx,in (dBm)
5 8PSK 13/18 5 16APSK 13/18
S X _
< C/N=7,49dB = C/N=9,71dB
= 10 + / 15 10 +
ks 3 =~
Z 5 e =5
CQ O 1 1 CQ O 1 1
-15 -10 5 0 -15 -10 5 0
PTx,in (dBm) PTx,in (dBm)

Abbildung 4.9: Verlauf der Bitfehlerrate mit dem LNA QPA2626 abhingig von der
eingekoppelten Tx-Leistung.
konnen zu einer Reduzierung der Isolation fithren. Daher wird bei der Auslegung der

Komponente eine hohere Isolation angestrebt.

4.2.2 Planarer Tx/Rx-Diplexer

Diplexerkonzept

Fiir die Kompatibilitdat mit dem Strahler wird der Diplexer aus [75] in STW-Technologie
implementiert. Die Breite des Tx-SIWs ist so gewahlt, dass die Rx-Signale unterhalb der
Grenzfrequenz liegen und somit durch die Hochpasscharakteristik des SIWs unterdriickt
werden.

Abb. 4.10(a) zeigt das Konzept des Tx/Rx-Diplexers. Am gemeinsamen Tor spaltet
sich der SIW in den Tx- und den Rx-Pfad auf. Im Rx-Pfad koppelt eine Apertur das
Signal in zwei parallele, kurzgeschlossene Stichleitungen. Diese erzeugen zwei Trans-

missionsnullstellen um 30 GHz. Es resultiert ein Bandstoppverhalten fiir das Tx-Signal
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Abbildung 4.10: (a) Schematische Darstellung des Diplexerkonzepts, (b) Mehrlagen-
aufbau des Diplexers, (c¢) aquivalenter Hohlleiterquerschnitt und (d)
Ersatzschaltung der aperturgekoppelten SIW-Stichleitungen.

im Rx-Pfad. Ein SIW-zu-CPW-Ubergang #hnlich dem in [68, 69] folgt der Apertur. Im

Tx-Pfad werden zwei Iriden zur Anpassung eingefiigt.

Die Diskontinuitaten im Rx-Pfad, d.h. die Bifurkation, die Apertur und der SIW-zu-

CPW-Ubergang, bilden das Rx-Filter. Das Tx-Filter besteht aus der Bifurkation und

den SIW-Iriden.

Implementierung des Diplexers

Der Diplexer wird mit den Substraten Megtron 6 von Panasonic aufgebaut. Die Di-
elektrizitatskonstante €, und der Verlustfaktor tan(d) bei den betrachteten Frequenzen
betragen 3,62 bzw. 0,005. Um die Verluste zu reduzieren, wird das Bauteil mit einer
HVLP-Kupferfolie (engl. Hyper Very Low Profile) mit einer Rauheit von R, = 0,3 pm
aufgebaut. Der gewihlte Mehrlagenaufbau ist in Abb. 4.10(b) dargestellt. Fiir den
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Abbildung 4.11: Planarer Tx/Rx-Diplexer mit zwei Schnittebenen.

Entwurf haben alle Vias einen Durchmesser von 0,3 mm und der Via-Abstand betrégt
0,4 mm.

Abb. 4.11 zeigt das Modell des Diplexers. Zwei verschiedene Schnittebenen in der
Ansicht zeigen einige Details der Implementierung. Die Breite wyg des Rx-SIWs und des
SIWs des gemeinsamen Tores betragt 5mm, die des Tx-SIWs (w3 ) 3,5mm. Die ent-
sprechenden Grenzfrequenzen der Grundmoden sind 17 GHz beziehungsweise 25 GHz.

Im Folgenden werden die Funktionsweise und der Entwurf des Diplexers diskutiert.

Transmissionsnullstellen

Die Transmissionsnullstellen werden mit Hilfe einer reaktiv gekoppelten Kavitat er-
zeugt. Die Kopplung geschieht durch eine Apertur in der Oberseite des Rx-SIWs.
Die Kavitat besteht aus zwei kurzgeschlossenen SIWs, wie in Abb. 4.10(c) gezeigt.
Abb. 4.10(d) zeigt ein Ersatzschaltbild der Anordnung, wobei die SIWs durch elektri-
sche Leitungen dargestellt sind. Letztere haben bei 30 GHz eine Lénge von nominell
A/4, wobei A die Wellenldnge im Medium ist. Thre Lingen /4 und /3 kénnen so abge-
stimmt werden, dass die Bandbreite des Bandstopps vergréfiert wird. Dies demonstriert
Abb. 4.12(a), wo eine Anderung von /; und I3 um +100 pm zu einer deutlichen Ver-
schiebung der Resonanzen fiihrt.

Ein weiterer Entwurfsparameter ist die Lange der Apertur lo. Wie in Abb. 4.12(b)
dargestellt, muss bei der Wahl des Wertes ein Kompromiss gemacht werden. Wahrend

ein kleinerer Wert eine kompakte Komponente und eine bessere Eingangsanpassung
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Abbildung 4.12: Auswirkungen der Anderungen (a) der Lingen der Stichleitungen und
(b) der Lange der Apertur.

bei 20 GHz ermoglicht, verbreitert ein grofferer Wert das Stoppband aufgrund starkerer

Kopplung. Im gezeigten Beispiel wurden /; und /3 nachjustiert, um die Resonanzfre-

quenz unverdandert zu lassen.

Rx-Filter

Die Anpassung des Rx-Filters kann durch Abstimmung der Apertur und des SIW-zu-
CPW-Ubergangs eingestellt werden. Letzterer wird somit nicht separat, sondern als
Teil des Filters optimiert. Das gilt auch fiir die Bifurkation. Folglich besteht das Filter
aus zwei Resonatoren. Der erste befindet sich zwischen dem SIW-zu-CPW-Ubergang
und der Apertur, der zweite zwischen der Apertur und der Bifurkation. Zuséatzlich
ist, wie in Abb. 4.11 gezeigt, eine Iris in der Néhe der Apertur eingefiigt, um die
Kopplung zwischen den beiden Resonatoren einzustellen. Beide Resonatoren haben eine
sehr niedrige externe Giite, was die Einfiigeddmpfung und somit auch die Rauschzahl
verringert.

Abb. 4.13(a) zeigt die Verbesserung der Anpassung des Rx-Filters durch das sukzessi-
ve Hinzuftligen der verschiedenen Bestandteile. Die Bifurkation ist bei 20 GHz nicht gut
angepasst. Eine Kombination aus der Bifurkation und der Apertur weist eine schwache
Resonanz bei 20 GHz auf. Die vollstiandige Filterstruktur, bestehend aus der Bifurkati-
on, der Apertur und dem SIW-zu-CPW-Ubergang weist das erwartete Filterverhalten
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Abbildung 4.13: (a) Simulierte Reflexion des gemeinsamen Tors S33 des Rx-Filters (nur
Bifurkation (—), Bifurkation mit Apertur (—), Bifurkation, Apertur
und SIW-zu-CPW-Ubergang (—)). (b) Simulierte Eingangsreflexion
S9o am Tx-Tor (Diplexer ohne Tx-Iriden (—), Diplexer mit beiden
Tx-Iriden (—)).

zweiter Ordnung auf. Die Anpassungseigenschaften bei 30 GHz werden nicht wesentlich

beeintrachtigt. Der Grund dafiir ist, dass ein grofler Teil des Tx-Signals an der Apertur

reflektiert wird.

Tx-Filter

Das Tx-Filter wird im néachsten Schritt entworfen. Es setzt sich aus der Bifurkation
mit dem implementierten Rx-Filter und den zwei Iriden im unteren SIW zusammen.
Die resultierenden Resonatoren weisen aufgrund der weiten Iriden eine niedrige externe
Gute auf. Abb. 4.13(b) zeigt die Anpassung des Tx-Filters mit und ohne Iriden. Das Rx-
Signal wird im Tx-Pfad durch die SIW-Hochpasscharakteristik evaneszent gedampft.

Simulations- und Messergebnisse

Die Komponente wird mit CST Microwave Studio optimiert. Die strukturierten Me-
talllagen des Diplexers sind in Abb. 4.14 dargestellt. Sie sind wie in Abb. 4.10(b)
beschriftet. Die Schicht L4 ist in der Darstellung weggelassen, da sie nur aus durchge-
hendem Kupfer besteht. Die optimierten Abmessungen sind in Tabelle 4.2 aufgefiihrt.
Das Bauteil ist 5mm breit. Das entspricht der Breite des 20 GHz-SIWs. Die Léange
betragt etwa 9mm. Die kleinste Dimension ist der CPW-Spalt mit 115 pm.
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Abbildung 4.14: Strukturierte Metalllagen des Diplexers mit (a) Lage L2 mit tberla-
gertem CPW-zu-SIW-Ubergang und (b) Lage L3.

Tabelle 4.2: Abmessungen des planaren Tx/Rx-Diplexers.

Parameter Gepw  Wepw  Wyia lt Wt2 Wty Wi2 ltapl lbif
Wert (mm) 0,12 017 1,5 12 1,64 457 029 07 2
Parameter  lys  lgs  waz  lgs  wsgs wan Wiz lape Lo
Wert (mm) 2 1,04 443 1,65 08 335 02 0,12 1,03
Parameter  lys  lan lLest win  lin las  lag Wwp Ui
Wert (mm) 12 1,65 21 05 394 297 021 034 141

Abb. 4.15 zeigt die Simulations- und die Messergebnisse. Da alle drei Tore des Bau-
elements unterschiedlich sind, wird ein Unknown- Through-Offset-Short-Match (UOSM)
Kalibrierverfahren mit einem zusétzlichen Offset-Short anstelle eines Match verwen-
det [76]. Die Tore sind wie in Abb. 4.11 nummeriert. Im Allgemeinen kann eine gute
Ubereinstimmung zwischen Simulationen und Messung festgestellt werden. Die gemes-
sene Kinfiigeddmpfung bei 20 GHz betrdgt 0,7dB, wahrend die Reflexion zwischen
18,7 und 22,1 GHz unter —15dB bleibt.

Bei 30 GHz ist eine leichte Frequenzverschiebung zu beobachten. Trotzdem liegt der
Reflexionsfaktor hier noch unter —10dB. Die Einfiigeddmpfung fiir das Tx-Signal liegt
bei etwa 1,2dB.

Die gemessene Isolation zwischen dem Rx- und dem Tx-Pfad bei 30 GHz betriagt
40dB und tbersteigt die erforderlichen 20 dB deutlich.
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Abbildung 4.15: Simulierte (-=-+) und gemessene (—) (a) Transmissions- und Reflexi-
onskoeffizienten und (b) Kehrwert der Isolation (S)s).

4.2.3 Tx/Rx-Diplexer mit Stufendiskontinuitat

Der zuvor vorgestellte Diplexer wird als vierlagige planare Komponente gefertigt und
benétigt einen geeigneten Ubergang fiir die Speisung der dickeren Antennen. Abb.
4.16(a) zeigt beispielhaft die Realisierung mit einem gestuften Ubergang.

Als Alternative dazu wird im Folgenden eine Komponente entwickelt, die, wie in
Abb. 4.16(b) dargestellt, die Stufendiskontinuitét als einen Teil des Diplexers bein-
haltet [77]. Eine solche Komponente ist kompakter und reduziert die Komplexitat, da
zusitzlich zu dem Diplexer nicht noch ein weiterer Ubergang entwickelt werden muss.
Abb. 4.17(a) zeigt den Querschnitt und Abb. 4.18 das Modell des Diplexers. Das ge-

meinsame Tor ist mit einem der zwei Eingdnge des Polarisators verbunden. Das Rx-Tor
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Abbildung 4.16: Ubergang von diinner Frontend-PCB auf dickere Strahler. (a) Gestuf-
ter Ubergang und (b) Diplexer mit einer einzigen Stufe.
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Abbildung 4.17: (a) Querschnitt und (b) schematische Darstellung des Diplexers mit
Stufeniibergang.
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Abbildung 4.18: Modell des Diplexers mit einem Stufeniibergang.

ist eine CPW. Damit kann das Rx-Signal direkt an einen LNA angelegt werden. Das
Tx-Tor ist ein SIW zwischen den Schichten L5 und L6. Die Breite dieses SIW ist so
gewahlt, dass die Grenzfrequenz f, = 25 GHz betragt. Das Hochpassverhalten des SIW
unterdriickt somit das Rx-Signal im Tx-Pfad.
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Im Folgenden wird der Rx-Pfad innerhalb des Diplexers beschrieben. Zuerst sieht
das Rx-Signal die Anderung der STW-Ho6he von den Schichten L1-L6 auf L3-L6. Wie in
Abb. 4.17(b) gezeigt, folgt die Bifurkation auf die Stufe. Die Bifurkation dient dazu, den
Tx- und den Rx-Pfad zu trennen. Sie wird durch die Via-Reihe 3 zwischen den Schichten
L4 und L5 dargestellt. Nach der Bifurkation wird das Signal durch die Apertur in L3 auf
die CPW in die Schichten L2-L3 eingekoppelt. Die Stufe stellt eine Diskontinuitat fiir
das Signal dar. Die zweite Diskontinuitit wird durch die Bifurkation, die Apertur und
den CPW-Ubergang dargestellt. Beide Diskontinuititen miissen angepasst werden, um
konstruktive Interferenz in der CPW zu erhalten. Die Reflexionseigenschaften der Stufe
sind durch die Anderung der Hohe gegeben und kénnen nicht verdndert werden. Die
Iris 1 wird an der Kante der Bifurkation eingefiigt. Durch das Andern der Breite der Iris
werden die Reflexionen an der Bifurkation und damit die Rx-Anpassung abgestimmt.
Das Ergebnis ist ein Filter erster Ordnung.

Eine kurzgeschlossene SIW-Stichleitung in L2-L3 ist zusédtzlich mit der Apertur in
L3 gekoppelt. Sie stellt eine Transmissionsnullstelle bei 30 GHz dar. Die Lange der
Stichleitung ist so gewéahlt, dass sie bei der Tx-Frequenz eine Lénge von A/4 hat.

Iris 2 wird als Anpassstruktur bei 30 GHz im unteren SIW verwendet, um die durch
die Hohendnderung und die aperturgekoppelte Stichleitung verursachten Reflexionen
zu kompensieren.

Beim Diplexer wird das folgende Entwurfsverfahren durchgefiithrt. Zunéchst erfolgt
die Wahl der Langen lg,;, und ly, der Stichleitung und der Apertur, um die Trans-
missionsnullstelle festzulegen. Als Nichstes werden die Breite der Iris 1 und der Uber-
gang zum CPW fiir eine gute Anpassung und geringe Einfiigeddmpfung fiir die Rx-
Frequenzen optimiert. Der CPW-Ubergang ist wie im planaren Diplexer ein Teil der
Rx-Anpassstruktur. Die Optimierung von Iris 1 kann das Verhalten der elektrischen
Stichleitung geringfiigig verandern und die Transmissionsnullstelle verstimmen. Daher
wird dieser Vorgang wiederholt.

Die Position und die Breite von Iris 2 werden verandert, um die Transmissionseigen-
schaften des Tx-Signals zu optimieren. Das Ergebnis ist ein Filter erster Ordnung, das,
da sich das Rx-Signal nicht im L5-L6-SIW ausbreiten kann, die Eigenschaften bei den
Rx-Frequenzen nicht wesentlich dndert. Somit haben Anderungen im Tx-SIW keinen
Einfluss auf das Verhalten im Rx-Band.

Fir die Optimierung wird der Vollwellensimulator CST Microwave Studio verwen-

det. Der Diplexer wird mit den Substraten Megtron 6 von Panasonic hergestellt und
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Abbildung 4.19: (a) Aufbau und Herstellung des Diplexers und (b) die gefertigte Kom-
ponente.

Tabelle 4.3: Abmessungen des gestuften Diplexers (siche Abb. 4.18).
Parameter x4, l; T lguw 3 Twl  Til
Wert (mm) 55 0,61 3,24 1,7 0,34 3,38 4,03
Parameter Tgor laot  Ti Wiz Wi Woo  W3p
Wert (mm) 2,78 04 1,5 226 4,05 3,42 5,03

vermessen. Der Lagenaufbau ist in Abb. 4.19(a) dargestellt. Fur die Herstellung des
Diplexers sind drei Verpressungen erforderlich. Die Gesamthéhe betréigt etwa 2,4 mm.
Der Aufbau weist fiinf verschiedene Via-Typen auf. Zwei davon miissen als Blind-Vias
gefertigt werden. Die Vias von L2 bis L4 haben einen Durchmesser von 0,4 mm und
liegen 0,6 mm auseinander. Alle anderen Vias haben einen Durchmesser von 0,3 mm
und einen Abstand von 0,4 mm.

Die Stufe von der diinnen zur dicken Leiterplatte wird durch eine Frasung imple-
mentiert. Bei diesem Aufbau werden die Fraskanten mit Silberleitlack L204 von Ferro
metallisiert. Der hergestellte Diplexer ist in Abb. 4.19(b) dargestellt. Die Abmessun-
gen sind in Tabelle 4.3 aufgefiihrt. Der Anschluss an den Netzwerkanalysator erfolgt
mit den 2, 92-Steckern 02K80A — 40M L5 von Rosenberger. Zusétzlich enthalt die ge-
fertigte Komponente eine gestufte Version eines Klopfenstein-Ubergangs [78], um auf

die Kalibrierebene des gemeinsamen Tors zuzugreifen. Da die Bezugsebenen alle un-



4.2 Strahlformungsnetzwerk 49

S22
— Siz— S 10
| | -50 | | | |
20 25 30 26 27 28 20 30 31
(a) f (GHz) (b) f (GHz)

Abbildung 4.20: Simulierte (--+) und gemessene (—) Ergebnisse des Diplexers.
(a) Transmissions- und Reflexionskoeffizienten und (b) Kehrwert der
Isolation (S2).

terschiedlich sind, wird auch hier eine UOSM-Kalibrierung mit zwei Short-Standards

unterschiedlicher Lénge fir jede Kalibrierebene verwendet. Abbildung 4.19(b) zeigt

einen Short-Kalibrierstandard des gemeinsamen Tors.

Abb. 4.20 stellt die Simulations- und die Messergebnisse des Diplexers dar. Generell
zeigen sie eine hohe Ubereinstimmung. Die gemessene Einfiigedimpfung betriagt 1dB
bei 20 GHz und 1,6 dB bei 30 GHz. Die Gesamtlange des Diplexers betragt etwa 8 mm.
Die Anpassung bei 30 GHz ist schmalbandig. Bei den Rx-Frequenzen ist eine zuséatzli-
che Resonanz bei 23 GHz zu erkennen. Sie entsteht zwischen Iris-2 und der Bifurkation,
die bei dieser Frequenz evaneszent gekoppelt sind. Diese Kopplung erhéht die Band-
breite im Rx-Band. Die gemessene Isolation wird durch die Simulation auch sehr gut
vorhergesagt und erreicht einen Wert von bis zu 30dB bei 29 GHz. Laut der Analyse
aus Kapitel 4.2.1 ist dieser Wert ausreichend, damit der LNA nicht in Kompression
betrieben wird. Die gemessene 20 dB-Bandbreite betrégt hier etwas mehr als 1 GHz.

Wegen der hoheren und breitbandigeren Isolation, sowie der grofferen Tx-Bandbreite
wird fiir die Implementierung des Strahlformungsnetzwerks der planare Diplexer in

Kombination mit einem gestuften Ubergang verwendet (siche Abschnitt 4.2.2).

4.2.4 Bandpassfilter

Das Rx-Bandpassfilter findet seinen Einsatz in der Empfangskette und hat zwei Funk-

tionen. Zum einen unterdriickt es die Spiegelfrequenz und zum anderen blockiert es das
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Abbildung 4.21: (a) Darstellung des Bandpassfilters mit Eckkavitdten. (b) Simulierte

(--+) und gemessene (—) S-Parameter des Bandpassfilters [79].
Tx-Signal im Rx-Pfad. Die Isolation des Tx/Rx-Diplexers ist zwar grofy genug, um die
Kompression des LNAs zu vermeiden, aber nicht ausreichend um es komplett zu unter-
driicken. Zusatzlich hat der LNA bei 30 GHz noch eine Verstédrkung von 5dB, womit
das Tx-Signal im Rx-Pfad eine hohere Leistung aufweist, als das Rx-Signal. Somit ist
ein Entwurfskriterium ein ausgepragtes Stoppbandverhalten bei 30 GHz.

Das Bandpassfilter wird als SIW-Filter vierter Ordnung mit Eckkavitaten realisiert,
wie in Abb. 4.21(a) dargestellt. Eingesetzt im Strahlformungsnetzwerk kénnen diese
Filter in den Zwischenlagen realisiert werden. Die Eckkavitaten dienen dazu, Trans-
missionsnullstellen bei 30 GHz zu erzeugen. Die Lange [, und die Breiten w; der entspre-
chenden Kavitaten stellen die Resonanzfrequenzen ein. Die Gesamtbreite w; + wy muss
unter 10 mm gehalten werden, um das Antennenraster einzuhalten. Mit den Mitten-
Verschiebungen d;5 der Iriden konnen, wie in [79] beschrieben, Transmissionsnullstellen
der Eckkavitaten in das Tx-Band gelegt werden. Die Parameter w;; stellen die Kopplung
der Quelle und der Last sowie zwischen den Resonatoren ein. Eine fiir die Filterant-
wort gewahlte Tschebyscheff-Charakteristik ergibt die eingezeichnete Symmetrieebene.
Die Abmessungen des Filters werden durch Optimierungen mit CST Microwave Studio
bestimmt. Die Simulations- und die Messergebnisse sind in Abb. 4.21(b) dargestellt.
Die gemessene Einfligedampfung betragt 3,8dB bei 20 GHz und die Isolation betragt
etwa 60 dB bei 30 GHz. Die 20 dB-Bandbreite um 20 GHz betréigt 1,5 GHz.
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4.2.5 Passive Uberginge

Die verschiedenen Komponenten des Frontends erfordern Ubergénge zwischen den un-
terschiedlichen Leitungstypen. Dieser Abschnitt zeigt den Entwurf einiger der verwen-
deten Uberginge. Uberginge aus der Literatur, wie zum Beispiel ein Ubergang zwischen
CPW und SIW [69] oder ein gestufter Ubergang zwischen zwei SIWs mit unterschied-

lichen Hohen, der fiir die Antenne eingesetzt wird [72], werden hier nicht diskutiert.

Ubergang von CPW zu SIW

Im Allgemeinen benotigen SIW-Komponenten viel Platz auf der Leiterplatte. Daher
werden sie bevorzugt in den inneren Lagen der Leiterplatten platziert, um auf der
Ober- bzw. der Unterseite der Platine Platz fiir Bauteile zu haben. Dies erfordert ent-
sprechende Uberginge von CPW zu SIW. Abb. 4.22(a) zeigt ein Modell eines solchen
Ubergangs zwischen einer CPW und einem SIW in inneren Lagen [80]. Er wird zweistu-
fig mit einer dazwischenliegenden Streifenleitung realisiert. Dazu sind zwei Blind-Vias

und eine CPW-Aufweitung erforderlich, wie in der Abbildung dargestellt. Die Para-

Through-Vias

Aufweitung . 5 :
Blind-Vias SIW in Loep 40—V *n
mneren Lagen “Hq o9n 99 24 26 28 30 32
(a) (c) f (GHz)

Abbildung 4.22: (a) Ubergang zwischen CPW und SIW in inneren Lagen (mit zwei
Schnittebenen). (b) Gefertigter Ubergang von CPW zu SIW in inneren
Lagen. Die Positionen des SIWs in den Innenlagen und der CPW-
Aufweitung sind durch (—) bzw. (—) gekennzeichnet. (¢) Simulierte
(--+) und gemessene (—) Ergebnisse des CPW-zu-SIW-Ubergangs.
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meter der Aufweitung und der Abstand zwischen den Vias werden in der Simulation
optimiert.

Der Entwurf des 20 GHz-Ubergangs wird mit der in Abb. 4.22(b) gezeigten Riicken-
an-Riicken-Anordnung experimentell validiert. Die simulierten und die gemessenen Er-
gebnisse in Abb. 4.22(c) stimmen sehr gut iiberein. Der Ubergang weist eine Eingangs-
reflexion von —10dB zwischen 18 GHz und 25,7 GHz und eine Einfligedampfung von
2 x 0,6dB bei 20 GHz auf.

Ubergang von SIW zu SIW

Das Strahlformungsnetzwerk erfordert Ubergéinge zwischen SIWs, da diese sich zum
Teil zwischen unterschiedlichen Metalllagen auf der Leiterplatte befinden und unter-
schiedliche Starken haben. Abb. 4.23(b) zeigt das schematische Modell eines solchen
Ubergangs [80]. Er enthilt keine kontinuierlichen Uberginge [73] oder gestufte Impe-
danzen [72], sondern besteht aus einer E-Ebenen-Apertur, zwei Stichleitungen und zwei
Iriden.

Die Hohenveranderung wird durch die Verbindung der SIWs iiber eine Bifurkation
erreicht. Die verbleibenden Tore werden hierbei mit Via-Zaunen kurzgeschlossen. Ge-
nerell fihrt die Aperturkopplung in Verbindung mit den unterschiedlichen Hohen zu

einer Feld- und Impedanzfehlanpassung, die den gesamten Ubergang beeinflusst. Durch

—a—o L a—o] - a—p—
wn
g
[ —
—Q— 0 —a—0— - P
+~
Via-Zaune —a—o] g—o:o— =
Iriden dicker SIW S =

diinner SIW

26 28 30 32
) f (GHz)
()
Abbildung 4.23: (a) Modell und (b) schematische Darstellung des SIW-zu-SIW-
Ubergangs. (c) Simulierte (--+) und gemessene (—) S-Parameter des
SIW-zu-SIW-Ubergangs in einer Riicken-an-Riicken-Anordnung.
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Anpassung der Lange der Stichleitungen sowie der Breite und Position der Iriden wird
die Anpassung verbessert.

Abb. 4.23(a) zeigt das Modell eines Ubergangs von einem dicken SIW zu einem
diinnen SIW fiir das Tx-Signal. Die Parameter wurden mit CST Microwave Studio
optimiert. Die in Abb. 4.23(c) dokumentierten Messungen einer Riicken-an-Riicken-
Anordnung zeigen eine —10 dB-Reflexionsbandbreite von 26,7 GHz bis 32 GHz, und
eine Einfiigeddmpfung von 2 x 0,8 dB bei 30 GHz.

4.2.6 Speisung eines Tx/Rx-Elements

Fiir die Speisung des Tx/Rx-Elements werden der planare Diplexer, der LNA und das
Filter gemafl Abb. 4.24(a) zusammengeschaltet [81]. Abb. 4.24(b) zeigt den Lagenauf-
bau. Er ist mit den passiven Komponenten kompatibel.

Abb. 4.25 zeigt das Foto der Frontend-Schaltung fir das Tx/Rx-Element. Die rote
Linie stellt Via-Wéande zwischen den inneren Lagen L4 und L5 dar. Auf diese STWs
wird iiber die oben dargestellten CPW-zu-SIW-Uberginge zugegriffen.

Die gemessenen S-Parameter sind in Abb. 4.26(a) und (b) dokumentiert. Die Kleinsi-
gnalverstarkung zwischen dem Diplexereingang und dem Filterausgang betragt 20,5dB
bei 20 GHz. Diese ist um 4,5 dB geringer, als die Verstirkung des LNAs (25dB). Die
Differenz resultiert aus den Einfiigeddmpfungen des Rx-Filters von etwa 3,8 dB und
des Tx/Rx-Diplexers von 0,7 dB.

Dennoch wird mit einer LNA-Rauschzahl von 1,3 dB und der Einfiigedampfung des

Diplexers eine Rauschzahl von nur etwa 2dB fiir das Frontend im 20 GHz-Durchlass-

Diplexer

%; 0,1 mm
<ZC 1 0,1mm
3 L3 O 0,1 mm
SES E o Lo
5 o L4 )
S + )\ . 0,3 mm

(a) Rx Tx (b)

Abbildung 4.24: (a) Schematische Darstellung der Speisung des Tx/Rx-Elements und
(b) der Lagenaufbau der Testschaltung.
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Diplexer

———  LNA 45y SIW-Filter Tor 1 (20 GHz)

Gemeinsames Tor (3)

L Tor2 (30GHy) ],

Abbildung 4.25: Foto der hergestellten Platine mit eingezeichneten Via-Wéanden in in-
neren Lagen.
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Abbildung 4.26: Messergebnisse der gefertigten Testschaltung aus Abb. 4.25 fir die
Speisung des Tx/Rx-Elements. (a) Reflexions- und Transmissionsko-

effizienten Ss3, Sag, S13, S32, (b) Transmissionskoeffizient Sis und (c)
die Rauschzahl.
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bereich erreicht (siche Abb. 4.26(c)). Der Reflexionskoeffizient am Diplexereingang
bleibt innerhalb des Rx-Durchlassbereichs unter —10 dB. Der Tx-Transmissionskoeffizi-
ent des Frontends entspricht dem des Diplexers. Die Isolation bei 30 GHz liegt bei etwa
70dB. Sie ist geringer als die summierten Isolationen aller einzelnen Komponenten.
Der Grund dafiir ist eine parasitédre Kopplung durch die Via-Wande zwischen den Tx-
und den Rx-SIWs.

4.2.7 Einheitszelle

Als Néchstes wird die Speisestruktur um das Tx-Element erweitert [80]. Die resultieren-
de Schaltung ist in Abb. 4.27(a) dargestellt und ihre Tor-Nummerierung in Abb. 4.27(b).
Das Tx-Element wird durch den SIW-zu-SIW-Ubergang von einem dicken SIW an

Tx-Element (4)  Tx/Rx-Element, Tx-Tor (2)
STW-zu-SIWI | Gestapelte STWsf

Tx-Element » ran— g
Antenneneingang (5) Via-Reihen in inneren Lagen —

Gemeinsames Tor — 8
Tx/Rx-Element (3)

Rx-Tor

Diplexer LNA CPW-zu-SITW
(a)

Gemeinsames Tor Tx-Element A\
Tx/Rx-Element (3 Antenneneingang (5) ——(|

Y

A A
Rx-Tor (1) Tx/Rx-Element Tx-Element (4)
Tx-Tor (2) (b)

—— &

Abbildung 4.27: (a) Foto der hergestellten Einheitszelle und (b) schematische Darstel-
lung der Tor-Nummerierung.
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Abbildung 4.28: Gemessene Leistungsfahigkeit der Einheitszelle mit Ss(—) und
S3a(—) der Speisung des Tx/Rx-Elements und Sy4(—) und Ss4(—)
der Speisung des Tx-Elements.

einen dinnen SIW angeschlossen. Dadurch entsteht in den inneren Lagen Platz fiir
den Tx-Pfad des Tx/Rx-Elements. Die beiden Tx-Pfade in den gestapelten STWs gehen
nacheinander in CPWs auf die Leiterplattenoberfliche tiber und werden anschlieend
mit dem Tx-Core-Chip verbunden. Der Rx-Pfad bleibt derselbe wie in Abb. 4.25.

Die Messergebnisse der beiden Tx-Pfade sind in Abb. 4.28 dargestellt. Die Einfii-
gedampfung fiir das Tx-Element und fir das Tx/Rx-Element betriagt etwa 2dB bzw.
2,9dB. Die erhohten Verluste im Tx/Rx-Kanal resultieren hauptsachlich aus dem lén-
geren Pfad. Der Abstand zwischen dem Tx/Rx- und dem Tx-Element betragt 5 mm
und entspricht damit dem Tx-Antennenraster. Die Schaltung eignet sich folglich als
Einheitszelle fiir das Modul. Nebeneinander angeordnet lassen sich mit ihr groflere li-
neare Gruppenstrahler realisieren, wie sie fiir die Subsysteme in dieser Arbeit benotigt

werden.

4.2.8 Realisierung des Strahlformungsnetzwerks

Im néchsten Schritt werden vier Einheitszellen im 10 mm-Raster zusammengeschaltet,
um die Schaltung des Frontends aus Abb. 4.2 fiir acht Elemente zu realisieren [82].
Abb. 4.29 illustriert den verwendeten Lagenaufbau. Verglichen mit 4.24(b) ist dieser
nun doppelt so dick und symmetrisch um die Lage L5. Diese Umsetzung demons-
triert, dass beide Eingénge der Antenne (RHCP und LHCP) gespeist werden kon-
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%% Meg6 R5775 HVLP 0, 1 mm
5 ——1 Meg6 R7670 0, 1mm
o = Meg6 R7670 0,1 mm
L3H Meg6 R5775 HVLP 0,1 mm
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[ Meg6 R5775 HVLP 0,3 mm
L5 =
0 B == Meg6 R7670 0,1 mm
N Meg6 R5775 HVLP 0,2 mm
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Abbildung 4.29: Lagenaufbau des Strahlformungsnetzwerks.

nen. Abb. 4.30 zeigt die Oberseite der hergestellten Platine. Die Unterseite ist im
Wesentlichen identisch. Die Schaltung besteht aus vier nebeneinander angeordneten
Einheitszellen aus Abb. 4.27. Sie besitzt somit 4 Tx/Rx- und 4 Tx-Speisungen. Fiir das
Netzwerk werden insgesamt 8 LNAs, 1 Rx-Core-Chip und 2 Tx-Core-Chips verwendet.
Die Steckverbinder 02K80A-40ML5 von Rosenberger ersetzen die Antennenelemen-
te sowohl auf der Ober- als auch auf der Unterlage. So kann das aktive Frontend
durch Messungen charakterisiert werden. Das realisierte Netzwerk beinhaltet unter an-
derem einen Leistungsteiler in jedem Rx-Kanal. Diese Erweiterung fiihrt dazu, dass
zwei Empfangsstrahlen entstehen und diese in zwei unterschiedliche Richtungen gleich-
zeitig geschwenkt werden konnen. Man benétigt hierfiir jedoch die doppelte Anzahl
an Rx-Core-Chips. So kann man beispielsweise Daten von zwei Satelliten gleichzeitig
empfangen. Diese Implementierung demonstriert das hohe Integrationspotenzial der
gewahlten Ziegelarchitektur. Dies soll im Rahmen dieser Arbeit nicht weiter vertieft
werden. Details hierzu sind in [82] zu finden.

Abb. 4.31(a) zeigt die Messergebnisse der Rauschzahl aller Rx-Kandle, wobei die
Kalibrierebenen der Diplexereingang und der Ausgang der Rx-Core-Chips bilden. Die
Rauschzahl hat einen Wert von etwa 2dB in einem Band von 1,2 GHz um 20 GHz.
Die Streuung betrégt hier etwa 1dB, die vor allem aus der verwendeten Messmethode
resultiert [83].
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Abbildung 4.30: Foto des hergestellten Strahlformungsnetzwerks. Die SIWs in inneren
Lagen sind fir die Einheitszelle in rot skizziert, die anderen Elemente
sind identisch. Die Kalibrierebenen sind in lila hervorgehoben.
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Abbildung 4.31: Messergebnisse aller Kanéle des hergestellten Frontends. (a) Rausch-
zahl tiber der Frequenz und (b) Ausgangsleistung P,,; abhingig von
der Eingangsleistung P;, bei 30 GHz.
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Abb. 4.31(b) zeigt die gemessene Ausgangsleistung aller Kanéle aufgetragen tiber die
Eingangsleistung mit den Referenzebenen aus Abb. 4.30. Die niedrigste Ausgangsleis-
tung liegt bei ca. 9dBm und die Ausgangsleistung P45 des Tx-Core-Chips betrigt etwa
12dBm, was auch der héchsten gemessenen Ausgangsleistung entspricht. Die Streuung
liegt somit bei etwa 3 dB. Die Abweichung bei der Ausgangsleistung ist mit den Pfadver-
lusten auf der Leiterplatte zu erklaren. Der Kanal mit der geringsten Ausgangsleistung
entspricht dem Kanal mit dem langsten Pfad zwischen dem Ausgang des Core-Chips

und dem Eingang des Antennenelements.
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Abbildung 4.32: (a) Schematische Darstellung des Mischernetzwerks und (b) grundle-
gende Zusammensetzung des LO-Diplexers.

4.3 Mischernetzwerk

Im Folgenden wird das Mischernetzwerk aus Abb. 4.32(a) implementiert. Es wird zu-
nachst der LO-Diplexer entwickelt. Dieser besteht aus zwei separaten Filtern, die durch
eine passende Struktur gespeist werden (siehe in Abb. 4.32(b)). Da die LOs bei 9,2 GHz
und 14, 1 GHz arbeiten, resultiert eine Umsetzung der Filter mit klassischen Kavitéten,
wie zum Beispiel mit SIW-Kavitaten, zu einer Komponente mit hohem Platzbedarf.
Fiir einen geringen Platzbedarf eignen sich insbesondere Filterstrukturen, die auf Ka-
vitdten aus sogenannten gefalteten, kreisrunden SIW (engl. folded circular substrate
integrated waveguide) (FCSIW) basieren [84]. Um die Miniaturisierungsmoglichkeiten
mit solchen FCSIW-Filtern zu verdeutlichen, werden diese im Detail diskutiert. Im An-
schluss wird der LO-Diplexer mit Halbleitern (siche Kapitel 3.3.2) zu einem Netzwerk
zusammengeschaltet [85]. Die Herstellung und die messtechnische Charakterisierung
der Platine schlieen das Unterkapitel ab.

4.3.1 Filter mit FCSIW-Kavitiaten vom Typ-I

Zunéchst werden Filter mit FCSIW-Kavitaten implementiert. Die Grundlagen dafiir
diskutiert [84]. Abb. 4.33(a) stellt die FCSIW-Kavitat vom Typ-I dar. Die Seitenwénde
der Kavitat bestehen aus Vias mit dem Durchmesser d und dem Abstand p, die einen
Kreissektorzylinder mit dem Radius R, dem Winkel o und der Hohe 2h bilden. Die
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Abbildung 4.33: (a) FCSIW-Kavitédt vom Typ-I. Zur Sichtbarkeit ist die obere Lage
entfernt. (b)-(d) Analyse der FCSIW-Kavitédt vom Typ-I im Gleich-
und Gegentakt.

Kavitat ist mit einem Substrat der relativen Permittivitat e, gefiillt. In der Mitte ist

ein Septum mit der Dicke ¢ und dem Spalt s entlang der Spitze eingesetzt. Die Spitze

ist abgerundet und hat den Radius r.

Unter der Annahme r = 0mm (scharfe Spitze) und R > h > ¢ wird zur Charak-
terisierung und quantitativen Abschétzung der Resonanzfrequenzen eine Gegen (O)-
und Gleichtaktzerlegung (F) durchgefithrt. Im ersten Schritt werden die Via-Reihen
durch durchgehende Wénde ersetzt, wie in Abb. 4.33(b) dargestellt. Nach [65] sind

diese Wande von den Via-Zentren nach innen um

1 d

S 4.1
20,95p (41)

verschoben. Dies fithrt zu einem Querschnitt mit durchgehenden Wénden. Als nichstes
wird die Symmetrieebene durch einen perfekten elektrischen Leiter (engl. perfect elec-
tric conductor) (PEC) und einen perfekten magnetischen Leiter (engl. perfect magnetic

conductor) (PMC) fir die Gegen- bzw. die Gleichtaktanregung ersetzt.
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Fiir die Gegentaktanregung ergibt sich der in Abb. 4.33(c) gezeigte Kreissektorreso-
nator mit der Hohe h. Sein effektiver Radius ist gegeben durch

A

sin(g)

RO =R — (4.2)
fiir 0° < o0 < 180°.

Der Fall der Gleichtaktzerlegung ist in Abb. 4.33(d) skizziert. Eine analytische Mo-
dellierung dieser Struktur ist recht aufwindig. Ersetzt man sie jedoch durch eine &hn-
liche, aber geometrisch einfachere Kavitat, ist eine mathematische Analyse moglich.
Die Vereinfachung ist wie folgt. Die PMC-Randbedingungen in den Spalten werden in
die vertikalen Wande gefaltet, wie in Abb. 4.33(d) dargestellt. Das Einfiigen der PMC-
Randbedingung an der Septumkante vernachlassigt jedoch die Streufelder im Spaltbe-
reich und iiberschétzt somit die Resonanzfrequenz. Um dies zu korrigieren, wird das

Septum um

L = /(s — A2+ h2 — (s — A) (4.3)

verldngert. Dieser empirisch ermittelte Ausdruck ergibt eine sehr gute Ubereinstim-
mung mit einer mit CST Microwave Studio Figenmode Solver fir Kavitiaten mit R >
s Z h > t durchgefiihrten Vollwellensimulation. Die dquivalente Kavitat ist ein Kreis-

sektorresonator mit dem Radius

S — leﬁ'
— A 4.4
sin(§) ’ (4:4)

REH:R_

wobei wiederum 0° < o < 180° gilt.
Die Resonanzfrequenzen des Gegen- und des Gleichtakt-Resonators lassen sich ab-
leiten als [86]
f%/oE = %RS?E\/EHTJD (4.5)
mit p = 1,2, 3,... der radialen Modenordnung und n = 0,1, 2, ... der azimutalen. Im
Fall der ungeraden Moden (O) gilt n # 0. Der Term nuz , bezeichnet die p-te Nullstelle
der Besselfunktion erster Art und Ordnung nm/«. Parameter ¢ ist die Lichtgeschwin-
digkeit im Vakuum. Der Ausdruck (4.5) ist niitzlich, um die Kavitdten fiir gegebene

Betriebsfrequenzen auszulegen.
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Abbildung 4.34: Betrag der elektrischen Feldstérke der ersten vier Moden der FCSIW-
Kavitat vom Typ-I.

Wegen R > h haben die Felder keine axiale Abhéngigkeit und es miissen nur die

TM-Moden bzgl. z betrachtet werden. Der Grundmode der FCSIW-Kavitéit vom Typ-I

ist der TME,;-Mode. Abb. 4.34 zeigt den Betrag der elektrischen Feldstirke der ersten

vier Moden.

Eigenschaften der FCSIW-Kavitat vom Typ-l mit einer scharfen Spitze

Im Folgenden wird eine FCSIW-Kavitdt vom Typ-I mit den Parametern €, = 3,62,
s =0,35mm, h = 0,3mm, t = 30pum, d = 0,4mm und p = 0, 7mm untersucht. Der
Radius der Spitze wird auf » = Omm gesetzt. Die Resonanzfrequenz wird in erster
Linie durch a und R definiert, wie fiir den Grundmode in Abb. 4.35(a) gezeigt. Die
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Abbildung 4.35: (a) Resonanzfrequenz des TME,-Grundmodes aufgetragen iiber den
Winkel « fiir verschiedene Radien R in mm (Simulation (—) / em-
pirische Gleichung(--+)). (b) Resonatorflache fiir verschiedene Reso-
nanzfrequenzen in GHz.
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Abbildung 4.36: (a) Resonanzfrequenz der verschiedenen Moden in Abhéngigkeit vom
Winkel « fiir Radius R = 6 mm (Simulation (—) / empirische Glei-
chung (--+)). (b) Relativer Abstand zum Grund-TME,,-Mode gegen
den Winkel o und fiir verschiedene Radien R in mm.

Abweichungen von weniger als 2% zeigen die gute Ubereinstimmung zwischen den

simulierten Daten und dem approximierten Ausdruck (4.5).

Die Ergebnisse zeigen auch die schwache Abhéingigkeit der Resonanzfrequenz f&,
von « oberhalb von etwa 60°. So steigt zum Beispiel fir R = 6mm f£5, von etwa
10,5 GHz nur um 0,5 GHz, wenn « von 150° auf 50° reduziert wird. Die Flache des
Resonators ist fiir eine gegebene Resonanzfrequenz anndhernd proportional zu «, wie
in Abb. 4.35(b) gezeigt. Daraus folgt, dass die empirische Formel (4.5) auch zur Mini-
mierung der Kavitatgrofie verwendet werden kann.

Moden héherer Ordnung beeinflussen die Auerband-Unterdriickung von Filtern.
Abb. 4.36(a) stellt deren Resonanzfrequenzen iiber a fir R = 6 mm dar. In allen
Féllen ist der TME;,-Mode der Grundmode. Der erste Mode hoherer Ordnung ist der
TME,,-Mode fiir a < 75° und andernfalls ist es der TMY,-Mode. Der relative Abstand
zwischen der Resonanzfrequenz des Grundmodes f3j, und des ersten Modes hoherer
Ordnung f; ist definiert als

ap = $1=Joo (4.6)
Joto

Dieser ist in Abb. 4.36(b) gegen « fiir verschiedene Werte von R aufgetragen. Bei

a = 60° erreicht er mit Af ~ 1,3 einen relativ groflen Wert, verglichen zum Beispiel

mit Af = 0,58 fiir einen quadratischen Hohlraumresonator bei gleicher Resonanzfre-

quenz. Die Moden der FCSIW-Kavitat vom Typ-I liegen also weit auseinander und fiir
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Abbildung 4.37: (a) Resonanzfrequenz des Grund-TME; ,-Modes aufgetragen gegen den
Radius R fiir verschiedene r/R-Werte bei aw = 60°. (b) Relativer Ab-
stand zum Grund-TME,,-Mode als Funktion von R fiir verschiedene
r/R-Werte bei aw = 60°.

ausreichend kleine Winkel wird eine gute Aulerband-Unterdriickung erwartet. Zuséatz-

lich zeigt Af eine schwache Abhéngigkeit von R.

Auswirkung der Abrundung der Spitze

Der Einfluss des Radius der Spitze r wird exemplarisch fiir @« = 60° untersucht.
Abb. 4.37(a) zeigt den Einfluss von r > 0 auf die Resonanzfrequenz. Ein groferer
Wert erhoht die Resonanzfrequenz, hat aber keinen Einfluss auf die Grofle der Kavi-
tat. Daraus folgt, dass r ein geeignetes Mittel zur Einstellung der Resonanzfrequenz
beim Filterentwurf ist, auch wenn seine Wirkung auf Af nicht monoton ist, wie in
Abb. 4.37(b) dargestellt. Somit ergibt » = 0 mm immer die kompakteste Kavitét.

Externe Giite und Interresonator-Kopplung

Die externe Giite (), wird mit Hilfe einer Vollwellensimulation der belasteten Ein-Tor-
Kavitat bestimmt [87]. Eine FCSIW-Kavitdt vom Typ-I mit R = 6mm, a = 60°
und 7 = Omm wird mit einer Streifenleitung gespeist, wie in Abb. 4.38(a) gezeigt.
Die Leiterbreite ws und v definieren nach Abb. 4.38(b) die Eingangskopplung. Da
die Leiterbreite im Allgemeinen durch den Wellenwiderstand bestimmt wird, wird die
externe Giite mit v eingestellt. Alternativ konnte die Leiterbreite auch lokal eingestellt

werden, zum Beispiel durch Anbringen einer Aufweitung.
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Abbildung 4.38: (a) Schema der Kavitatkopplung. (b) Externe Giite gegen ~ fiir ver-
schiedene wy in mm. Zwei gekoppelte Kavitaten: (c¢) Schema und (d)
Koppelfaktor k gegen b fiir s, = 0,5mm und s, = 2,5 mm.

Die einzelnen Kavititen werden gekoppelt, indem ihre Septa durch Aperturen der
Breite b + s; in den gemeinsamen Via-Zéunen verbunden werden, wie in Abb. 4.38(c)
dargestellt. Der Koppelfaktor k,, definiert nach [87], wird aus der Vollwellensimulation
gewonnen. Abb. 4.38(d) zeigt die Ergebnisse. Der Koppelfaktor hangt hauptséchlich
von b ab und ist sehr robust gegeniiber Anderungen von s;. Beim Entwurf eines Filters

kann s;, deshalb auf einen konstanten Wert gesetzt werden.

Filterentwurf

Im Folgenden wird das Entwurfsverfahren von Filtern mit FCSIW-Kavitaten vom Typ-
I skizziert. Es wird zunéchst ein Filter mit Tschebyscheff-Charakteristik dritter Ord-

nung und einer Mittenfrequenz von fy = 10 GHz mit einer relativen Bandbreite (eng].
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Abbildung 4.39: (a) Koppeltopologie, (b) Filterstruktur und (c) Lagenaufbau des Fil-
ters.

fractional bandwidth) (FBW) von 5% und einer Anpassung von 20 dB entworfen. Fiir
alle drei Kavititen wird a@ = 60° gewahlt. Abb. 4.39(a) und 4.39(b) zeigen die To-
pologie und den Aufbau des Filters. Die Koppelfaktor ky; = k3o = 0,0515 zwischen
den Resonatoren 2(3) und 1(2) sowie der externe Gitefaktor Q. = 17 werden ge-
méafl dem in [87] vorgestellten Verfahren zur Filtersynthese bestimmt. Aufgrund der
Tschebyscheff-Charakteristik gilt fir die Entwurfsparameter: by = by, a; = ag, 1, =13
und 1 = 7s.

Fir a = 60° und die in diesem Unterkapitel angegebenen Parameter ergibt (4.5)
einen Radius von R = 6,55mm. In der Praxis ist nur » > 0 realisierbar. Dadurch
wird der TM§;,-Mode zu hoheren Frequenzen verschoben. Unter Beriicksichtigung die-
ser Tatsache werden R auf 7mm gesetzt und r optimiert, um die damit verbundene
Reduktion von f¥, zu kompensieren.

Die Leiterbreite ws wird auf 0,27 mm eingestellt, was einem Wellenwiderstand von
50 €2 entspricht. Parameter s, wird auf 1,4 mm gesetzt.

Die Parameter v, 3 dienen zur Einstellung der Eingangs- und der Ausgangskopp-
lung, wahrend by, by die Interresonatorkopplung steuern. Die Anfangswerte fiir diese
Parameter werden aus Graphen #dhnlich denen aus Abb. 4.38(b) und Abb. 4.38(d)
entnommen. Die Filtertopologie wird mit CST Microwave Studio Filter Designer 3D
mit Hilfe der zugrundeliegenden Koppelmatrix optimiert. Daraus ergeben sich die in

Tabelle 4.4 zusammengefassten Parameter. Dieses Filter wird als F'1 bezeichnet.
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Tabelle 4.4: Abmessungen der Filter F1 und F2 (Langen in (mm) und Winkel in (°)).

Parameter R 1 re  ap oy by Y1
F1 7 1,36 0,58 60 60 1,87 23,7
F2 7 0,73 0,75 40 60 1,61 218

Die resultierenden Radien r; und r3 sind im Vergleich zu 7, relativ groff und erlauben
eine weitere Verkleinerung der Kavitédten 1 und 3. Basierend auf den Ergebnissen dieses
Unterkapitels werden die Winkel o und as verkleinert und die Resonanzfrequenzen
durch Reduzierung der entsprechenden Spitzenradien angepasst. Dieser Ansatz fithrt
zu einem kompakteren Filter mit identischer Charakteristik in Passband.

Das Filter wird mit a; = a3 = 40° neu entworfen. Die Optimierung ergibt die in
Tabelle 4.4 aufgefiihrten Parameter. Die r; haben nun &hnliche Werte und die vom
Filter, im Folgenden mit F2 bezeichnet, belegte Flache wird um 22,2 % reduziert.

Beide Filter sind auf den Substraten Megtron 6 von Panasonic implementiert. Der
Lagenaufbau ist in Abb. 4.39(c) dargestellt und Fotos der realisierten Komponenten in
Abb. 4.40.

Die simulierten und die gemessenen Ergebnisse sind in Abb. 4.41(a) aufgetragen. Die
Messergebnisse beruhen auf einer Trough-Reflect-Line (TRL)-Kalibrierung. Bis auf eine
Frequenzverschiebung von weniger als 200 MHz, die aus Fertigungstoleranzen resultiert,
ist die Ubereinstimmung mit der Simulation gut. Die gemessene Einfiigeddmpfung be-
tragt fiir beide Filter 2,3 dB. Im Durchlassbereich sind die Eigenschaften beider Filter
ahnlich.

Abb. 4.41(b) zeigt die simulierten und die gemessenen S-Parameter der beiden Filter

iiber einem grofleren Frequenzbereich. Der parasitare Durchlassbereich von Filter F2

(b)

Abbildung 4.40: Fotos der hergestellten Filter (a) F1 und (b) F2. Die Septen auf der
mittleren Lage sind mit (—) gekennzeichnet. Die Kalibrierebenen sind
griin markiert.
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Abbildung 4.41: Gemessene (—) und simulierte (--+) S-Parameter der Filter F1 (—)

und F2 (—). (a) Details des Passbands und (b) breitbandige Antwort.
ist aufgrund des grofleren relativen Modenabstandes Af in den Kavitdten 1 und 3 zu
hoheren Frequenzen verschoben. Dadurch wird neben der Gréflenreduzierung auch die

Auflerband-Unterdriickung bis zu etwa 23 GHz verbessert.

4.3.2 Filter mit FCSIW-Kavitaten vom Typ-II

Durch eine alternative Anordnung und Geometrie des Septums kann der Flachenbedarf

weiter reduziert werden. Dies wird nachfolgend untersucht.

Eigenschaften der Kavitat

Abb. 4.42 zeigt die FCSIW-Kavitiat vom Typ-II aus [88]. In der Mitte befindet sich ein
Septum dessen Spalt sich, im Gegensatz zu der Kavitat aus Abb. 4.33(a), entlang der
gebogenen Via-Wand ausdehnt. Das Septum besitzt einen Schlitz der Breite s und der
Lange z,.

Da R > h gilt, missen in der Analyse nur die Moden beriicksichtigt werden, die in
Bezug auf z transversal magnetisch sind. Die Modenbezeichnung ist identisch zu der
der FCSIW-Kavitat vom Typ-I. Fiir n > 1 unterscheiden O und E zwischen Moden mit
einem perfekten elektrischen Leiter (O) beziehungsweise einem perfekten magnetischen
Leiter (E) in der Septum-Ebene. Es wird angenommen, dass €, = 3,62, sop = 0,35 mm,
h=0,3mm, d =0,4mm, und p = 0,7mm gilt.

Fir die Analyse wird die Schlitzlinge xs zuniachst auf 0 mm gesetzt. Der Betrag des
elektrischen Feldes des Grundmodes TMf;, und der Moden héherer Ordnung TME
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Abbildung 4.42: Modell der FCSIW-Kavitit vom Typ-II mit einem geschlitzten Sep-
tum.

TME,, und TME,, ist in Abb. 4.43(a)-(d) dargestellt. Abb. 4.44(a) zeigt die Reso-
nanzfrequenz des Grund-TME,,-Modes gegen den Winkel « fiir verschiedene R. Die
Resonanzfrequenz steigt bei kleineren Winkeln an. Wenn man jedoch den Winkel von
90° auf 30° andert, d.h. die Flache um den Faktor drei verkleinert, steigt die Reso-
nanzfrequenz nur um etwa 20 %.

Wie in Abb. 4.44(b) dargestellt, sind die Resonanzfrequenzen des Grundmodes und
der Moden hoherer Ordnung bei kleineren Winkeln voneinander weit entfernt. Aufgrund
der ausgeprigten Winkelabhéngigkeit der Resonanzen von Moden hoherer Ordnung

verringert sich jedoch der Modenabstand mit zunehmendem «.

Zweimodenbetrieb

Im Folgenden wird die Kavitat fir den Zweimodenbetrieb modifiziert. Abb. 4.43(e)-(h)
veranschaulichen den Oberflichenstrom auf dem Septum fiir die ersten vier Moden.
Entlang der Kante bei ¢ = a/2 flieBen die Strome der TME,,-, TMY- und TME,,-
Moden in radialer Richtung und die des TMY¥,-Modes in azimutaler Richtung. Daher
hat ein dort platzierter Schlitz (siehe Abb. 4.42) fast keinen Einfluss auf die drei erstge-
nannten Moden, stort aber den letzten stark. Dies wird durch Abb. 4.45 bestétigt, die

die Resonanzfrequenzen in Abhédngigkeit von der Schlitzlinge =, darstellt. Der Schlitz
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Abbildung 4.43: Betrag des elektrischen Feldes fiir (a) den TME,,-, (b) den TME-,
(c) den TMP,,- und (d) den TME,-Mode und Stromdichte auf dem
Septum von (e) dem TME, -, (f) dem TME -, (g) dem TMY,,- und (h)
dem TME,,-Mode. Die roten Pfeile verdeutlichen die Flussrichtung der
Strome.

N
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Abbildung 4.44: Resonanzfrequenz der FCSIW-Kavitét vom Typ-II mit by/R = 0,45
aufgetragen iiber den Winkel @ von (a) dem Grund-TME;,-Mode fiir
verschiedene Radien R in (mm) und (b) Moden hoherer Ordnung mit
R =5,5mm.

senkt nur die Resonanzfrequenz des TMY,,-Modes, die fir x, &~ 3mm etwa 10 GHz
betrigt und damit sehr nahe an dem TME,,-Mode liegt. Dies erméglicht den Zweimo-
denbetrieb.
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Abbildung 4.45: Resonanzfrequenzen der ersten vier Moden und ihre Abhédngigkeit von

der Schlitzlinge xz, fiir eine FCSIW-Kavitdat vom Typ-II mit R =
5,5mm, a = 45°, by/R = 0,45 und s = 0,2 mm.

Modenkopplung innerhalb einer Kavitat

Als Nichstes wird die Kopplung zwischen dem TME ;- und dem TMY,-Mode inner-
halb der Kavitdt analysiert. Dazu wird die Kavitat durch eine Streifenleitung am Ein-
und Ausgang schwach gekoppelt, wie in Abb. 4.46(a) dargestellt. Die simulierte Trans-
mission Sy; (Abb. 4.46(b)) zeigt zwei Resonanzen, wobei fo; die Eigenfrequenz des
TME,;-Modes ist. Um zu kliren, ob sie durch Modenaufspaltung entstehen, werden

die Figenfrequenzen der Kavitat bestimmt. Wegen der PMC- beziehungsweise PEC-

DO
e}

S
Gruppenlaufzeit (ns)

1 1,1 1,2
(b) f/fo

Abbildung 4.46: (a) FCSIW-Kavitat vom Typ-II, die mit einer Streifenleitung am Ein-

gang (Tor 1) und am Ausgang (Tor 2) gekoppelt ist und (b) Sa; (—)
und Gruppenlaufzeit von Sy; . (—) und Si1, (=) einer schwach ge-
koppelten Zweimodenkavitat.
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Symmetrie in der ¢ = a/2-Ebene, wird die Kavitét fiir den TME,,-Mode im Gleichtakt
und fiir den TME, -Mode im Gegentakt angeregt.

Dies ubersetzt sich in

Site = S11 + a1,
S11,0 = S11 — Sa1,

wobei Si1,. und Sip, die Reflexionskoeffizienten der Gleich- und Gegentaktanregung
sind. Die zugehorigen Gruppenlaufzeiten sind in Abb. 4.46(b) dargestellt. Thre Maxi-
ma, die die Eigenfrequenzen der Kavitdt markieren, fallen mit den Maxima von Ss;
zusammen. Es findet also keine Modenaufspaltung statt und die Moden sind nicht
gekoppelt [87].

Filterentwurf

Als Beispiel wird ein Filter mit einer Tschebyscheff-Charakteristik vierter Ordnung im
Durchlassbereich, einer Mittenfrequenz von f, = 10 GHz und einer FBW von 10 %,
sowie einer Anpassung von 20dB aufgebaut. Abb. 4.47(a) zeigt den entsprechenden
Entwurf. Er besteht aus zwei symmetrisch angeordneten Zweimodenkavitdten mit o =
45°.

Kavitdt 1 Kavitat 2
TM{%O TMOE10

N
o

T™E, TME,

Abbildung 4.47: (a) Schematische Darstellung des Filters, (b) Koppeltopologie des Fil-
ters, wobei S und L die Quelle beziehungsweise die Last darstellen,
und (c) hergestelltes Filter, wobei (—) die Septumkontur und RP die
Kalibrierebenen markieren.
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Tabelle 4.5: Abmessungen des gefertigten Filters F3 mit FCSIW-Kavitdten vom Typ-
II.

Parameter bo b by g T R s
Wert (mm) 1,93 1,66 2,68 0,38 2,85 529 0,2

Die Parameter by und g stellen die Ein- und die Ausgangskopplung ein. Die Interreso-
nator-Kopplung wird durch b und b, bestimmt. Wie oben erlautert, werden die Reso-
nanzfrequenzen durch den Radius R und die Schlitzlange x, eingestellt. Der Ein- und
der Ausgang sind iiber eine 50 2-Streifenleitung gekoppelt. Die Koppeltopologie ist in
Abb. 4.47(b) dargestellt. Die Moden TM,;, und TMY,, derselben Kavitét sind entkop-
pelt. Die beiden Zweimodenkavitaten fiihren somit zu vier Transmissionspolstellen und
zwei Transmissionsnullstellen, die aufgrund der Symmetrie bei der gleichen Frequenz
auftreten [89]. Die Transmissionsnullstelle resultiert aus der gleichzeitigen Anregung
des TMF,,- und des TMY,,-Modes. Das elektrische Feld des TME,,-Modes zeigt am
Eingang und am Ausgang in dieselbe Richtung, wihrend es bei dem TMY, -Mode das
Vorzeichen wechselt. Dies fithrt zu destruktiver Interferenz [89, 90]. Die endgiiltigen Fil-
terabmessungen ergeben sich aus einer Optimierung mit CST Microwave Studio Filter
Designer 3D.

Das Filter wird mit dem Lagenaufbau aus Abb. 4.39(c) implementiert. Abb. 4.47(c)
zeigt das hergestellte Bauteil. Es wird nachfolgend als F3 bezeichnet. In Tabelle 4.5
sind die Abmessungen des Filters aufgelistet.

Eine TRL-Kalibrierung wird an den in Abb. 4.47(c) mit RP markierten Referenzebe-
nen durchgefiihrt. Bis auf eine Frequenzverschiebung von 70 MHz zeigt Abb. 4.48 eine
gute Ubereinstimmung zwischen den simulierten und den gemessenen Ergebnissen. Im
Durchlassbereich bleibt die Einfiigedampfung unter 2,4 dB und der Reflexionskoeffizi-
ent unter —18 dB. Die Auflerband-Unterdriickung iibersteigt 40 dB zwischen 11,1 GHz
und 30 GHz. Tabelle 4.6 vergleicht die hergestellten FCSIW-Filter mit SIW-Filtern aus
der Literatur. Dabei ist A\g die Substrat-Wellenlange bei der Mittenfrequenz f;. Die
letzte Spalte gibt das auf f, normierte Stoppband an. Im Vergleich zu dem Filter F1
und F2, ergibt F3 eine deutlich kleinere Flache und eine verbesserte Sperrbandcharak-
teristik. Das Filter F3 hat die beste Leistungsfidhigkeit in Bezug auf die Kompaktheit
und die Auflerband-Unterdriickung.
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f (GHz)

Abbildung 4.48: Simulierte (--+) und gemessene (=) Si; (—) und Sy; (—).

Tabelle 4.6: Vergleich der hergestellten FCSIW-Filter mit SIW-Filtern aus der Litera-

tur.
Ref. fo Ordnung FBW IL  Grofle Stoppband
(GHz) (%) (dB) (/A5  (dB), (/fo)
F1 10 3 5 24 0,31 40,1,19—-2,16
F2 10 3 5 24 024 40,1,17—2,35
F3 10 4 10 24 0,09 40,1,12-3,00
[67] 10 4 10 3,0 1,46 N.A.
91] 32,85 4 39,6 1.8 0,10 35,1,27 — 2,62
[92] 4.5 2 12 1,5 0,27 40, 1,11 — 2,22
93] 5,36 4 10 2,6 0,14 40, 1,21 — 1,87
04] 8 3 11 12 032 23,1,10—1,9
[95] 7 5 571 20 1,40 30, 1,07 — 1,57

4.3.3 Filter beliebig hoher Ordnung

Aus geometrischen Griinden kénnen mit gleichem Kavitatstyp nicht Filter mit belie-
biger Ordnung realisiert werden, da sich sonst der Ein- und der Ausgang des Filters
iiberlappen wiirden.

Ein Filter mit beliebig hoher Ordnung kann jedoch durch eine Kombination der Typ-I
und Typ-II Kavitdten umgesetzt werden. Als Demonstration hierfiir wird im Folgenden
ein Filter siebter Ordnung bestehend aus zwei FCSIW-Kavitaten vom Typ-I und fiinf
FCSIW-Kavitaten vom Typ-II implementiert [96]. Alle Kavitdten werden mit einem
Mode betrieben.
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Abbildung 4.49: Foto des hergestellten Filters siebter Ordnung mit dem Septum in der
Mittelage (—) und der Kennzeichnung der Kalibrierebenen (RP).
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Abbildung 4.50: Gemessene (=) und simulierte (---) S-Parameter des Filters siebter
Ordnung. (a) Details des Passbands und (b) breitbandige Antwort.

Das gefertigte Filter zeigt Abb. 4.49. Abb. 4.50(a) zeigt die Simulations- und die
Messergebnisse im Band um 10 GHz mit einer FBW von 5 %, sowie einer Anpassung
von 20 dB. Die leichte Verstimmung der Reflexion wird durch die Fertigungstoleranzen
verursacht. Die gemessene Transmission folgt der Simulation. Die Verluste im Dielektri-
kum in Kombination mit der hohen Filterordnung erzeugen eine Einfligedampfung von
etwa 10 dB. Filter héherer Ordnung weisen im Allgemeinen eine hohe Einfiigedampfung
durch die grofe elektrische Lange auf [97-99).

Abb. 4.50(b) présentiert die simulierten und die gemessenen Streuparameter tiber
einen groflen Frequenzbereich. Auflerhalb des Bandes ist die gemessene Isolation nied-

riger als in der Simulation. Dies resultiert aus der internen Verkopplung des Netzwerk-
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analysators und ist nicht auf die Filterstruktur zuriickzufiihren. Die Isolation zeigt,
entsprechend der hohen Filterordnung, einen hohen Wert iiber einen grofien Frequenz-
bereich.

Insgesamt demonstriert das Filter, dass die Kombination der beiden Kavititen ge-

nutzt werden kann, um Filter mit beliebig hoher Filterordnung zu realisieren.

4.3.4 Entwurf des LO-Diplexers

Im Folgenden werden die vorgestellten FCSIW-Filter des Typs I zur Realisierung ei-
nes Diplexers verwendet. Das Funktionsprinzip der Speisestruktur wird beispielhaft fiir
einen 10/15 GHz-Diplexer beschrieben. Ein zweiter Diplexer fir 12/13,5 GHz wird an-
schlieend vorgestellt, um zu demonstrieren, dass auch nah beieinanderliegende Béander
getrennt werden konnen. Abschlielend wird die erreichte Kompaktheit mit Losungen

aus der Literatur verglichen.

10/15 GHz Diplexer

Das Funktionsprinzip des Diplexers wird anhand eines Entwurfs mit den Mittenfre-
quenzen f. = 10GHz und f., = 15GHz verdeutlicht. Es wird eine Tschebyscheff-
Charakteristik dritter Ordnung mit einer Anpassung von 20 dB gewéhlt. Der Diplexer
besteht aus zwei Bandpassfiltern vom Typ F2. Die Koppeltopologie ist in Abb. 4.51(a)
dargestellt. Fiir den angestrebten Frequenzbereich miissen die externen Giiten der Ein-
gangskavitiaten 1 und 1" auf Q). = 16,75 bezichungsweise @), = 25,02 eingestellt wer-

den. Die Filter werden separat entworfen. Der gemeinsame Anschluss des Diplexers

1 2 3 I

w”n
Tor 1

1" 2 3 Ly

(a)

Abbildung 4.51: (a) Diplexer-Koppeltopologie und (b) Anordnung mit zwei Kavité-
ten (keine Ausgangsanschliisse) und asymmetrischer Aufweitung der
Speiseleitung.




4.3 Mischernetzwerk 78

Abbildung 4.52: (a) Externe Giiten und (b) Resonanzfrequenzen der Kavitéten 1 (—)
und 1’ (—) fur die Winkel (v,7")=(21,8°,20,8°) (—) und v =+ =
28° (--). Die tbrigen Parameter sind » = 0,73 mm, ' = 0,28 mm,
Spo = 1lmm, by = 1,4mm, [ =1’ = 1mm und § = 0°.

wird durch eine Aufweitung der Speiseleitung realisiert, wie in Abb. 4.51(b) gezeigt.

Da der Speisepunkt im Vergleich zum separaten Filter leicht verschoben ist, wird die

externe Giite erhoht.

Im ersten Schritt werden die Winkel § und g’ auf null gesetzt und nur + und ~/
variiert, um die externe Giite anzupassen. Wie beispielhaft in Abb. 4.52(a) gezeigt,
reduzieren sich die externen Giiten durch die Erhohung von v und ' aus dem Filter-
entwurf auf die Werte v = +' = 28°, bleiben aber immer noch zu grof}. Fiir eine weitere
Reduzierung und um die Form der Kavitéit nicht zu beeintrachtigen, werden die Winkel
B und " erhoht. Wie in Abb. 4.52(a) fir ' dargestellt, fithrt dies zu dem gewtinschten
Ergebnis fir Q.. Abb. 4.52(b) zeigt den Einfluss von /' auf die Resonanzfrequenz der
Kavitdten 1 und 1’. Die Simulationsergebnisse zeigen, dass die Parameter der Aufwei-
tung im Gegensatz zu v nur einen geringen Einfluss auf die Resonanzfrequenzen der
Kavitéaten haben.

Abb. 4.53 zeigt die schematische Darstellung des Diplexers. Bei der Optimierung wer-
den die Parameter 7, 74, 1, 71, b1, b} und die Parameter der Aufweitung neu angepasst.
Die nachfolgenden Kavitédten 2 und 3 beziehungsweise 2’ und 3’, und die entsprechenden
Koppeloffnungen behalten ihre Abmessungen aus der Filteroptimierung. Der optimier-
te Diplexer wird als D1 bezeichnet. Abb. 4.54(a) zeigt die gefertigte Komponente. Die
Abmessungen sind in Tabelle 4.7 zusammengefasst. Im Text und in den Abbildungen

sind die Parameter des 15 GHz-Kanals als gestrichene Grofien gekennzeichnet.
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Tor 1

Tor 3 o (b)

Abbildung 4.54: Foto der hergestellten Diplexer (a) D1 und (b) D2 mit griin markierten
Bezugsebenen. Die Septen in der Mittelage sind in (—) markiert.

Abb. 4.55(a) zeigt die simulierten und die gemessenen Streuparameter und demons-

triert deren gute Ubereinstimmung. Die Isolation iiberschreitet 58 dB bei 10 GHz und

50dB bei 15 GHz. Die gemessene (simulierte) Einfiigedampfung betréigt 2,4 (2,4) dB

beziehungsweise 4,2 (3,6) dB in diesen Kanélen. Die Leistungsfiahigkeit im Durchlass-

bereich wird durch den hohen Verlustfaktor des Substrats beeintrachtigt. Insgesamt

nimmt der Diplexer eine Fliche von nur 98,19 mm? einschlielich der Aufweitung ein.



4.3 Mischernetzwerk 80

Tabelle 4.7: Abmessungen des Diplexers D1 (Langen in (mm), Winkel in (°)).
Parameter R 71 ro r3 Qaq Qo Qs
10 GHz-Kanal 7 0,92 0,75 0,73 40 60 40
15GHz-Kanal 4,8 0,24 0,45 0,28 40 60 40
Parameter by by 6] l 0] Y3 Sp
10CHz-Kanal 1,6 1,61 11,8 1,19 28,1 218 1,4
15GHz-Kanal 1,05 1 16,8 097 283 20,8 1,05
bo = 1,29 mm, sy = 1,4 mm

Y
-20 t 1
-40 t
-60 t -60 ¢

1 ]
A A; -80 . f . . .
15 20 8 10 12 14 16 18
(a) f (GHz) (b) f (GHz)

0

-20 t

-40 ¢

Si; (dB)
Si; (dB)

Abbildung 4.55: Gemessene (=—) und simulierte (--+) S-Parameter der Diplexer (a) D1
und (b) D2 (SH -, Sgl s 531 - and 832 —)

12/13,5 GHz-Diplexer

Im zweiten Beispiel wird ein Diplexer mit deutlich reduziertem Schutzband zwischen
den beiden Durchlassbéandern betrachtet. Dies soll demonstrieren, dass der Diplexer
prinzipiell auch fiir eng benachbarte Bander verwendet werden kann. Hier werden f.
und f.o auf 12 GHz beziehungsweise 13,5 GHz gesetzt. Bei 500 MHz Durchlassbéndern
betriagt das Schutzband 1 GHz. Dieser Diplexer wird als D2 bezeichnet. Tabelle 4.8
listet die optimierten Parameter auf, Abb. 4.54(b) zeigt das Foto der gefertigten Struk-
tur, und Abb. 4.55(b) die Frequenzantwort. Die gemessene Einfiigeddmpfung in den
Durchlassbandern 12 GHz und 13,5 GHz bleibt unter 2,9 dB beziehungsweise 3,6 dB.
Die Isolation im 13,5 GHz-Durchlassbereich iibersteigt 32dB und erreicht 37dB bei
12 GHz. Fir weiter reduzierte Schutzbander sind Filter hoherer Ordnung fiir eine hohe

Isolation erforderlich. Da hierfiir die Winkel o verkleinert werden miissen, ist eine belie-
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Tabelle 4.8: Abmessungen des Diplexers D2 (Langen in (mm), Winkel in (°)).

Parameter R r1 T9 T3 aq ay Q3

12GHz-Kanal 59 037 0,6 05 40 60 40
13,5GHz-Kanal 53 0,66 056 0,38 40 60 40

Parameter by by 15} l Y Y3 Sp

12CHz-Kanal 1,38 1,32 14,1 1,85 18,1 213 1,4
13,5GHz-Kanal 1,11 1,13 18,6 149 30,1 20,6 1,4

bp = 0,26 mm, S0 = 1,4 mm

bige Filterordnung mit der Kavitit aus Abb. 4.33(a) nicht implementierbar. Stattdessen
missen die beiden Filterzweige aus beiden FCSIW-Kavitattypen bestehen, ahnlich wie
in Abb. 4.49 dargestellt.

Vergleich mit Literatur

Tabelle 4.9 vergleicht die FCSIW-Diplexer mit Komponenten aus der Literatur. Eine
vollstandige Tabelle mit den jeweiligen Einfiigedampfungen und gewahlten Technolo-
gien ist in [84] zu finden. Die letzte Spalte gibt die Flache normiert auf die Substrat-
Wellenlange A bei f.1 an. Nur die SIW-Komponente mit sogenannten komplementaren
Split-Ring-Resonatoren aus [106] ergibt eine kleinere relative Grofle. Die Komponente

operiert jedoch im C-Band, sodass die Struktur aus fertigungstechnischer Sicht nur

Tabelle 4.9: Vergleich der Diplexer D1 und D2 mit Implementierungen aus der Litera-

tur.

Referenz ¢,  Ordnung { 0 (GHZ; Fl‘BW (%2) Ifolatlon 2(dB) Fliche /)2
D1 3,62 3 10 15 5) 3,3 58 50 0,4
D2 362 3 12 13,5 42 3.7 3T 32 0,57
100 2,2 2 24,96 26,64 54 53 40 50 7,49
[101] 3,38 3 9,5 10,5 4,2 3,8 46 37 3,71
[102] 2,55 3 8 9 3,7 3,6 40 40 1,76
103 2.2 3 12 14 32 37 28 28 2,65
[104] 2,2 3 9,7 10,3 3,1 3 30 30 3,73
105 2,2 9 24,97 26.64 54 52 40 50 5,35
[106] 2,2 2 4,66 5,8 3~5 3~5H 43 28 0,13
[107] 10,2 4 10 15 ) 3,3 25 25 1,37
[108] 2,2 3 7,75 8,25 2,6 2,4 20 20 2,74
[79] 3,38 4 20 30 2,5 1,7 38 45 4,96
109 3,38 2 10,5 13,5 3.7 1,7 42 42 2,65
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schwer auf die hier betrachteten hoheren Frequenzen skaliert werden kann, da die Ab-
messungen sonst zu klein sind. In allen anderen Féllen sind die beiden Diplexer D1
und D2 deutlich kompakter, ohne Einbuflien bei der elektrischen Leistungsfahigkeit.
Die Diplexer weisen insbesondere eine hohe Isolation auf, was fiir die Anwendung als

LO-Diplexer besonders gut geeignet ist.

4.3.5 Realisierung des Mischernetzwerks

Das Mischernetzwerk aus Abb. 4.32(a) wird mit dem entwickelten LO-Diplexer aufge-
baut und vermessen.

Abb. 4.56(a) zeigt die realisierte Testschaltung des Mischernetzwerks. Sie ist ent-
sprechend Abb. 4.39 auf einem dreilagigen Aufbau realisiert. Als LO-Diplexer dient
ein FCSIW-Diplexer mit den Mittenfrequenzen 9,2 GHz und 14,1 GHz. Der Diplexer
trennt das Zweiton-LO-Signal und speist die beiden Mischer M; und M,. Beide Fil-
terzweige bestehen jeweils aus aus drei 60 °© FCSIW-Kavitaten des Typs 1. Eine Kombi-
nation beider Kavitattypen hinsichtlich der Kompaktheit ist prinzipiell moglich, wurde

hier jedoch nicht durchgefiihrt. Der Diplexer wird fiir die erforderlichen Frequenzen

DO
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Konversionsgewinn (dB)
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I
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fLO (GHZ)
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Abbildung 4.56: (a) Foto der hergestellten Mischernetzwerks mit dem Septum des Di-
plexers in der Mittelage (—) und (b) Konversionsgewinn von Ab-
wartswandler M; (—) und Aufwéartswandler M, (—) gegen die LO-
Frequenz.
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Abbildung 4.57: Ausgangsspektra von (a) Aufwéartsmischer M, mit einem —20 dBm-IF-
Eingang bei 1,5 GHz und beiden eingeschalteten LO-Signalen. Hier ist
Af = froo — fro1. "X"bezeichnet die Mischprodukte bei n - froo £+
m - frr und (b) Abwértsmischer M; mit einem —20dBm RF-Eingang
bei 20 GHz und beiden eingeschalteten LO-Signalen. Dabei ist Af =
fro2 — fro1-

optimiert. In Abb. 4.56(a) erkennt man einen Leistungsteiler und einen zusitzlichen

Mischer Msj, sowie einen RF-Schalter. Als Teil des Moduls erlauben die Bauteile die

Selbstkalibrierung der Antenne [110-112]. Eine detaillierte Beschreibung deren Funk-

tion, sowie die Leistungsféhigkeit diskutiert [85] und wird hier nicht weiter vertieft.

Zunachst werden die Konversionsgewinne gemessen. Fir die Mischer M; und M,
wird die IF auf 1,5 GHz eingestellt, wihrend die LO- und die RF-Frequenzen variiert
werden. Es wird ein Einton-LO verwendet. Die in Abb. 4.56(b) dargestellten Ergeb-
nisse entsprechen dem Frequenzgang des Diplexers. Mit Werten von 2dB fiir den Ab-
wartsmischer M; und —8dB fiir den Aufwéartmischer M; entspricht der Gewinn den
Referenzwerten aus den Datenbléttern.

Als néchstes wird ein Zweiton-Signal an das gemeinsame LO-Eingangstor angelegt.
Abb. 4.57(a) zeigt das Ausgangsspektrum des Aufwértsmischers M fiir ein —20 dBm-
Signal bei 1,5GHz am IF-Eingang. Es zeigt, dass der Mischer effektiv nur von LO,
gespeist wird. Tatséchlich, und wie beabsichtigt, wird LO; durch den Diplexer stark
unterdriickt und erzeugt daher weder Oberwellen n - LO; noch Mischprodukte n- LO; +
IF. Da das einzige starkere parasitare Signal bei 2- f70o auftritt, ist hier keine weitere

Filterung im Vergleich mit einer Einton-Aussteuerung erforderlich.
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Wie aus dem Spektrum in Abb. 4.57(b) ersichtlich, ergeben sich &hnliche Schluss-
folgerungen, wenn ein —20 dBm-Signal bei 20 GHz an den RF-Eingang des Abwérts-
mischers M; angelegt wird. Auch hier unterdriickt der Diplexer das unerwiinschte LO-
Signal, das heifit in diesem Fall LO,.

Die Messergebnisse bestitigen, dass die parasitdren LO-Signale in den relevanten
Pfaden gut unterdriickt werden. Die von ihnen erzeugten Mischprodukte liegen aufler-

halb der interessierenden Bénder und konnen leicht gefiltert werden.

4.4 Arbeitspunktregelung der LNAs

Fir die Einstellung des Arbeitspunkts der LNAs wird eine Schaltung geméafs Abb. 3.8
entworfen. Abb. 4.58 zeigt das implementierte Netzwerk.

Das Netzwerk erlaubt eine flexible und kontinuierliche Einstellung des Arbeitspunkts.
So kann beispielsweise der Drain-Strom im Vergleich zu dem Nennwert reduziert wer-
den, was die Rauschzahl zunachst verschlechtert. Die Reduktion des Drain-Stroms fiihrt
zu einer Reduktion der Systemtemperatur, was wiederum zu einer verbesserten Rausch-
zahl fithrt. Aus diesen gegensétzlichen Abhéangigkeiten ldsst sich ein Optimum finden.

Referenz [113] beschéftigt sich mit der systematischen Ermittlung des Optimums
durch Anpassung des Arbeitspunkts von LNAs. Im Rahmen dieser Arbeit wird der zu-

Strommessung
Spannungsversorgung

DAC

Schalter

Abbildung 4.58: Realisierung des Netzwerks fiir die Arbeitspunktregelung der LNAs.
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grundeliegende Effekt verdeutlicht. Hierfiir wird die Rauschzahl des LNAs als Funktion
des Drain-Stroms und der Umgebungstemperatur gemessen. Mithilfe eines thermischen

Ersatzschaltbildes wird der optimale Arbeitspunkt fiir den thermisch eingeschrankten

LNA bestimmt.

LNA-Charakterisierung

Abb. 4.59(a) zeigt die gemessene Rauschzahl und die Kleinsignalverstarkung (Ss;) in
Abhéngigkeit des Drain-Stroms bei 25°C und 20 GHz. Ein niedrigerer Drain-Strom
hat negative Auswirkungen auf beide GréBlen. Dennoch bleibt die Leistungsfahigkeit
des Bauelements mit einer Rauschzahl unter 1,6 dB und einer Kleinsignalverstarkung
itber 20dB sehr gut bis zu 30mA. Da die Verstiarkung laut Datenblatt nur schwach
von der Temperatur abhéngt, kann der Rauschbeitrag der nachfolgenden Stufen in der
Empfangskette vernachlassigt werden.

Die Rauschzahl des LNAs wird in Abhédngigkeit von Ip und der Umgebungstempe-
ratur Ty gemessen. Zu diesem Zweck wird der LNA mit der Schaltung zur Arbeits-
punktregelung in einem Klimaschrank untergebracht, wie in Abb. 4.59(b) gezeigt. Er
ist auf einem Kiihlkérper montiert, um die Temperatur der Leiterplatte Tpcp nahe der
Umgebungstemperatur Ty zu halten. Letztere wird von 0°C bis 80 °C variiert und Ip
durch das Einstellen von Vi von 30 mA bis 100 mA, wahrend Vp bei 3,5V gehalten

wird.

24

22

So1 (dB)

20
30 20 70

ID (mA)

(a) (b)

Abbildung 4.59: (a) Verstarkung und Rauschzahl des LNAs bei 20 GHz, gemessen
in Abhangigkeit des Drain-Stroms bei Raumtemperatur und (b) der
Messaufbau.
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Abbildung 4.60: Rauschzahl (a) gegen Ip fir verschiedene Tpcp (in °C) und (b) gegen
Tpcp fur verschiedene Ip (in mA).
Abb. 4.60(a) dokumentiert die Abhéangigkeit der Rauschzahl von I fiir verschiedene
Tpcp-Werte. In Ubereinstimmung mit [114] sinkt die Rauschzahl bei steigendem Ip.
Wie in [115-117] berichtet und fiir verschiedene I in Abb. 4.60(b) gezeigt, ist die

Temperaturabhéngigkeit der Rauschzahl im Wesentlichen linear.

Einfluss der thermischen Umgebung

In der Praxis bestimmt die Kithlung des Antennensystems die Temperatur des LNAs
und damit auch dessen Rauschverhalten. Durch die Ziegelarchitektur erfordert die vor-
gegebene Anwendung ein aufwendiges Kithlnetzwerk, was eine Einschrankung darstellt.
Im Folgenden wird untersucht, wie man unter der Berticksichtigung dieser Einschran-
kung ein Optimum fir den Betriebspunkt des LNAs ermittelt. Die Leistungsfahigkeit
des LNAs héngt von seinem Warmewiderstand und der Umgebungstemperatur ab.
Abb. 4.61(a) stellt ein thermisches Ersatzschaltbild dar. Dabei ist Ry, der Wéarmewi-
derstand des Kiihlsystems. Fiir den hier betrachteten LNA ist Ry, ein zu untersuchender
Parameter.

Die Analyse der Schaltung in Abb. 4.61(a) ergibt Tpcp = Ty + IpVp Ry, Als ein
generisches Beispiel wird T auf 25°C und Ry, auf 0 K/W, 100 K/W und 200 K/W
gesetzt. Die Rauschzahl wird anhand der gemessenen Daten ermittelt. In Abb. 4.61(b)
ist sie gegen Ip mit Ry, als Parameter aufgetragen. Der optimale Arbeitspunkt ist fiir
jede Ry,-Kurve markiert. Zur Ermittlung des optimalen Punkts werden die gemessenen
Daten mit dem Modell M1 aus [113] gefittet. Fiir Ry, = 0 K/W betrigt Ip = 85 mA und
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Abbildung 4.61: (a) Thermisches Ersatzschaltbild und (b) Rauschzahl fiir drei Ry,-
Werte in K/W (gemessen (—) und modelliert gemafl [113] (---) fur
T, = 25°C).
weicht damit aufgrund des Warmewiderstands des LNA-Gehéauses, der in Abb. 4.61(a)
aus Griinden der Anschaulichkeit nicht berticksichtigt ist, geringfiigic vom Datenblatt-
Nennwert von 90mA ab. Fiir Ry, = 100 K/W und Ry, = 200 K/W sinkt der optimale
Drain-Strom auf 63mA bzw. 55 mA und damit um 30% bzw. 45% im Vergleich zu den
nominalen 90 mA. Die optimale Rauschzahl verschiebt sich zu kleineren Ip-Werten fiir
groflere Ry,.
Dariiber hinaus erlauben mathematische Modellierungen aus [113] die Vorhersage des
optimalen Betriebspunkts der LNAs, dessen Bestimmung in der genannten Referenz
ausfiihrlich behandelt wird. Hierfir miissen der konkrete Wéarmewiderstand Ry, und

Umgebungstemperatur 7; bekannt sein.



Herstellung und Charakterisierung des
Moduls

Dieses Kapitel diskutiert den Aufbau, die Herstellung und die messtechnische Charak-
terisierung des Moduls, das aus den Komponenten, den Netzwerken und Antennen aus
Kapitel 4 besteht. Diese werden auf einer gemeinsamen Leiterplatte zusammengeschal-
tet.

5.1 Herstellung

Abb. 5.1 gibt einen Uberblick iiber die Herstellung des Moduls. Eine ausfiihrliche Dis-
kussion tber die Fertigung ist nicht Teil dieser Arbeit. Es werden zunéchst drei sepa-

rate mehrlagige Leiterplatten hergestellt, wie in Abb. 5.1(a) verdeutlicht. Die Leiter-
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Abbildung 5.1: Fertigungsschritte des Moduls.
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platten A und C beinhalten hierbei ausschliellich Strukturen fiir die Strahler. Leiter-
platte B dient hauptséachlich fiir die Umsetzung des Frontends. Der Lagenaufbau der
Leiterplatte B ist identisch mit dem aus Abb. 4.29. Im ersten Schnitt werden die drei
Leiterplatten miteinander verpresst, wodurch die gesamte Leiterplatte aus Abb. 5.1(b)
entsteht. Hierbei wird das Prepreg so zugeschnitten, dass der Bereich, in dem spéter
die aktiven Komponenten platziert werden, frei bleibt. Im nachsten Schritt werden die
Stufen der Antennen von oben und unten gefrést (Abb. 5.1(c)). Die Seitenwéande der
SIWs auf der Antennenseite entstehen ebenfalls durch Frasungen. Dies fiihrt zu dem
Ergebnis aus Abb. 5.1(d). Die Leiterplatte wird anschlieBend galvanisiert, sowie mit der
Endoberflaichenbehandlung Immersion Silver/Immersion Gold (ISIG) versehen. Aus-
fraisungen der Leiterplatten im letzten Fertigungsschritt ergeben die fertigen Module
aus Abb. 5.1(e).

Abb 5.2 zeigt die Vorderseite eines hergestellten und bestiickten Moduls und Abb. 5.3

dessen Riickseite. Oben befinden sich die Antennen und unten die Schnittstellen zu
Tx/Rx Tx

/

Tx/Rx-
Diplexer
Polarisatoren

Tx-Core-Chip

s Rx-Core-Chip

3

>

g, Rx-Mischer

S Schnittstelle zur Riickplatine

Z ! _ k] ) (IF, Digital, Spannungsversorgung)
N L01 und L02 : A

Abbildung 5.2: Vorderseite des hergestellten Moduls mit eingezeichneten Septum-
Polarisatoren in (—) in den Innenlagen.
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Abbildung 5.3: Riickseite des hergestellten Moduls mit eingezeichneten Via-
Winden (—) und Konturen der Septen (—) in den Innenlagen.

der Riickplatine. Dies ist eine Leiste fiir den Steckverbinder HSECS-120 von Samtec.
Dieser verbindet alle IF-Signale, die digitalen Signale und die Spannungsversorgung.
Zuséatzlich befindet sich auf der unteren Seite ein Mini-SMP-Stecker als Schnittstelle
fiir das Zweiton-LO-Signal. Die Komponenten und Funktionen entsprechen Abb. 3.4.
In Abb 5.2 sind die Konturen der Septum-Polarisatoren in den Innenlagen der An-
tennenelemente eingezeichnet. Abb. 5.3 verdeutlicht dagegen die Lage der Septen des
LO-Diplexers und des Tx-Filters, sowie die inneren Vias eines Tx/Rx-Kanals. Alle
weiteren Kanadle sind identisch. Beim Tx-Filter handelt es sich um ein Filter zweiter
Ordnung mit FCSIW-Kavitdaten vom Typ-I und 1 GHz Bandbreite. Wie schon das Mi-
schernetzwerk aus Abb.4.56(a), beinhaltet das Modul Komponenten zur Kalibrierung,
die hier nicht behandelt werden.

Abb. 5.4(a) zeigt das Modul von oben. Man erkennt die zwei unterschiedlichen
Tx/Rx- und Tx-SIW-Antennen. Zusitzlich deutet Abb. 5.4(a) die Orientierung der

Septum-Polarisatoren im Inneren der einzelnen Strahler an. Tor 1 bezeichnet die An-
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Abbildung 5.4: (a) Hergestelltes Modul. Ansicht von oben auf die SIW-Strahler mit
eingezeichneter Orientierung der Septum-Polarisatoren in (—). (b) An-
regung der Polarisationen an dem Antennenelement 1, Blick von oben.
(c) Anregung der Polarisationen an dem Antennenelement 1, Blick von
der Seite.

p 2 345 0

tenneneingénge auf der Vorderseite der Leiterplatte und Tor 2 die auf der Riickseite.
Die Anregung der Polarisationen wird in Abb. 5.4(b) und Abb. 5.4(c) anhand des
Tx/Rx-Antennenelements 1 gezeigt. So fiihrt die Anregung am Tor 1 zu der RHCP am
Antennenausgang und die Anregung am Tor 2 zu der LHCP. Im Modul sind die Septen
alternierend zueinander angeordnet (siche Abb. 5.2). Um die LHCP fiir Rx zu erzeu-
gen, miussen alle Tx/Rx-Elemente am Tor 2 angeregt werden. Fiir die Anregung der
LHCP fir Tx, miissen die Tx/Rx-Elemente am Tor 2 und die Tx-Elemente am Tor 1

angeregt werden. Fiir RHCP ist die notwendige Anregung entsprechend andersherum.

5.2 Charakterisierung

Die Charakterisierung des Moduls erfolgt mit einer Fernfeldmessung in einer Antennen-
messkammer. Charakteristische AntennengréBen, wie das G/T, EIRP oder das Ach-
senverhéltnis, sowie die Polarisationsreinheit usw. werden hier nicht untersucht. Eine
aussagekraftige Messung dieser Groflen erfordert konzeptionell bedingt die dielektri-
sche Linse, sowie mehrere Module. Die durchgefiihrten Messungen demonstrieren die
prinzipielle Funktion des Moduls. Abb. 5.5 zeigt ein Foto des Aufbaus. Hierfiir wird
das Modul auf eine Riickplatine gesteckt, damit es mit einer programmierbaren Logik-

/ Gatter-Anordnung (engl. field programmable gate array) (FPGA) gesteuert werden
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Riickplatine

Modul FPCA

Abbildung 5.5: Messaufbau der Fernfeldmessung des Moduls. Absorber sind fiir bessere
Sichtbarkeit entfernt.

kann. Die Riickplatine versorgt das Modul mit den LO-Signalen und der Versorgungs-

spannung und besitzt die Schnittstelle zu den IF-Signalen.

Fiir die Charakterisierung werden beide Polarisationen aller Sende- und Empfangs-
kanéle gemessen. Zusétzlich dazu wird die elektronische Strahlschwenkung mit den
Core-Chips fiir das hergestellte Modul ebenfalls fiir Tx und Rx messtechnisch verifi-
ziert. Das Modul wird mit einer Referenzantenne bestrahlt und es wird zunéchst ein
Kanal vermessen. Dieser dient als Referenz. Anschliefend erfolgen Messungen mit der
Phasendifferenz aller anderen Kanéle beziiglich des Referenzkanals. Diese Phasenunter-
schiede, die unter anderem durch die unterschiedlichen Kanalldngen zustande kommen,

konnen mit den Phasenschiebern der Core-Chips ausgeglichen werden.

5.2.1 Sendefunktion

Beim hergestellten Modul zeigt der Tx-Durchlassbereich des LO-Diplexers eine Fre-
quenzverschiebung von etwa 500 MHz zu hoheren Frequenzen hin. Die Ursache hier-
fiir sind Fertigungstoleranzen, insbesondere die Lagenverschiebungen bei der Herstel-
lung der Mehrlagenplatine. Um dem entgegenzuwirken, erfolgt die Verstimmung des
LO-Signals fiir das Tx auf 14,7 GHz. Das Tx-IF-Signal hat somit eine Frequenz von
600 MHz und wird mit dem LO-Signal auf 30 GHz hochgemischt.
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Abbildung 5.6: Messergebnisse der Sendefunktion des Moduls. Alle Einzelelemente der
(a) RHCP und (b) LHCP. Elektronisch geschwenkter Hauptstrahl in
einem Bereich von §# =—60° bis § =60° in 10°-Schritten fir (¢) RHCP
und (d) LHCP.

Abb. 5.6 zeigt die Messergebnisse der Sendefunktion des Moduls. Alle Messwerte
sind relativ und auf den Maximalwert normiert. Die Gewinne der Einzelkanéle tiber
den Elevationswinkel werden in Abb. 5.6(a) und (b) fiir beide Polarisationen dargestellt.
Die Kanéle zeigen grundsatzlich einen ahnlichen Verlauf. Es ist eine hohe Streuung in
der Amplitude erkennbar. Die Ursache dafiir sind die unterschiedlich langen Leitun-
gen zwischen den Ausgingen der Core-Chips und den Antenneneingingen, sowie die
unterschiedlichen Strahlertypen fiir Tx und deren Fertigungstoleranzen, als auch die
Streuung der Core-Chip-Kanéle. Diese Unterschiede konnen mit den Core-Chips aus-
geglichen werden. Jedoch fiihrt dies zu einer reduzierten EIRP, da zur Kompensation
Kanéle mit hoher Ausgangsleistung gedampft werden miissen.

In einer anschliefenden Messung wird der Hauptstrahl beider Polarisationen zwi-
schen § = —60° und 6 = 60° elektronisch geschwenkt. Fiir die Messungen wird an den
einzelnen Kanilen die maximale Ausgangsleistung eingestellt. Eine Amplitudenkom-
pensation wird nicht durchgefithrt. Abb. 5.6(c) zeigt die Ergebnisse fiir RHCP und
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Abbildung 5.7: Messergebnisse der Sendefunktion des Moduls mit elektronisch auf
0 =0° geschwenktem Hauptstrahl tiber der Frequenz fir (a) RHCP
und (b) LHCP.

Abb. 5.6(d) die fur LHCP. Man erkennt, dass der Hauptstrahl fiir beide Polarisationen

in einem groflen Winkelbereich elektronisch geschwenkt werden kann.

Abb. 5.7 prasentiert die Messergebnisse iiber der Frequenz. Die Ergebnisse sind auf
den Wert bei 30 GHz normiert. Die schmalbandigen Antworten resultieren aus den Fer-
tigungstoleranzen des LO-Diplexers und des Tx-Filters. Zwei Gegenmafinahmen kénnen
die Schmalbandigkeit beheben. Einerseits ist es die Erhohung der Bandbreite des LO-
Diplexers im Passband von 500 MHz auf beispielsweise 1 GHz. Andererseits kann ein
anderes Tx-Filter eingesetzt werden. So hat eine SIW-Leitung mit einer Grenzfrequenz
bei etwa 29 GHz eine hohe Unterdriickung bei der Spiegelfrequenz von 27 GHz. Beide

Mafinahmen fithren somit zu einer geringen Toleranzsensitivitat.

5.2.2 Empfangsfunktion

Bei der Empfangsfunktion zeigt der LO-Diplexer die erwiinschte Charakteristik. Somit
wird fiir die Messung das LO-Signal auf 9,2 GHz festgelegt. Die Frequenz des RF-
Signals betragt 20 GHz.

Abb. 5.8 zeigt die Messergebnisse der Empfangsfunktion. Die Charakteristika der
Einzelkanéle sind hierbei in Abb. 5.8(a) und (b), jeweils fiir die unterschiedlichen Po-
larisationen, aufgetragen. Man erkennt auch hier eine Streuung der einzelnen Kanaéle.
Diese entsteht durch die unterschiedlichen Weglangen zwischen den Ausgédngen des 20-
GHz-Filters und den Eingédngen der Rx-Core-Chips. Dadurch, dass sich die LNAs in
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Abbildung 5.8: Messergebnisse der Empfangsfunktion des Moduls. Alle Einzelelemente
der (a) RHCP und (b) LHCP. Elektronisch geschwenkter Hauptstrahl
in einem Bereich von § =—40° bis # =40° in 10°-Schritten fiir (¢) RHCP
und (d) LHCP.

der Empfangskette vor den Filtern befinden, hat dies nur eine sehr geringe Auswirkung

auf die Rauschzahl des Empfangers.

Die Messergebnisse des elektronisch geschwenkten Hauptstrahls des Moduls sind in
Abb. 5.8(c) und (d) gezeigt. Diese bestatigen die Empfangsfunktionalitat des Moduls.
Beim Schwenken auf 6 =40° erscheint eine ausgepriagte Nebenkeule bei  ~—50°. Diese
entsteht durch den Elementabstand zwischen zwei Tx/Rx-Elementen, der 10 mm be-
tragt und somit mehr als Ay/2 bei 20 GHz, weswegen das Modul nicht wie bei der
Tx-Messung bis = +=—60° geschwenkt wird. Das Zusammenschalten mehrerer Mod-
ule in einem Subsystem entsprechend Abb.3.3(b) fithrt zum Elementabstand kleiner
als \yo/2, wie im Abschnitt 3.2 erldutert.

Abb. 5.9 stellt die Messergebnisse iiber der Frequenz dar. Diese sind auf den Wert
bei # =0° und 20 GHz normiert. Die Messergebnisse spiegeln im Wesentlichen die Fil-

tercharakteristik des Rx-Filters wieder.
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Abbildung 5.9: Messergebnisse der Empfangsfunktion des Moduls mit elektronisch auf
0 =0° geschwenktem Hauptstrahl tiber der Frequenz fiir (a) RHCP und
(b) LHCP.

5.3 Diskussion der Ergebnisse

Die Messergebnisse demonstrieren die volle Sende- und Empfangsfunktion des Moduls.
Es konnen alle Sende- und Empfangskanéle angesteuert und vermessen werden. Eine
Amplitudenstreuung ist vorhanden, die fiir Tx starker als fiir Rx ausgeprégt ist. Diese
resultiert aus unterschiedlichen Strahlertypen, sowie den unterschiedlichen Pfadlangen
und Fertigungstoleranzen. Letztere fithren zu einer reduzierten Bandbreite fiir Tx. Das
Strahlformungsnetzwerk erlaubt elektronische Strahlschwenkung fiir Tx und fiir Rx.
Dies wird sowohl fiir Tx, als auch fir Rx fiir beide Polarisationen ohne Amplituden-
kompensation demonstriert. Da das Modul nur iiber IF- und LO-Schnittstellen verfiigt,
zeigt es implizit die Funktion des Mischernetzwerks.

Implizit lasst sich durch die Messergebnisse auf die Funktion des Ansteuernetzwerks
und der Spannungsversorgung schlielen, die vor allem im Hinblick auf die Skalierbarkeit
und den Einsatz im Flugzeug ausgelegt sind.

Der Abstand zwischen benachbarten Elementen betragt 5 mm und somit Azp/2. Die
gewiinschte Stérke der Leiterplatte von 4, 6 mm erlaubt die Anordnung aus Abb. 3.3(b)
fiir das verschachtelte Antennengitter, was einen Rx-Elementabstand von weniger als

Moo /2 garantiert.



Zusammenfassung

In dieser Arbeit wird ein aktives Modul fiir Gruppenstrahler im K/Ka-Band fir die
Satellitenkommunikation entwickelt und seine Funktion experimentell ermittelt.

Zunachst werden die Grundlagen phasengesteuerter Antennen und deren grundsitz-
licher Aufbau, sowie der Einsatz in der Satellitenkommunikation erldutert.

Anschliefend wird das zugrundeliegende Antennensystem vorgestellt und dessen Spe-
zifikationen definiert. Diese umfassen die Unterstiitzung zweier orthogonaler Polarisa-
tionen (RHCP und LHCP) mit jeweils einem Vollduplex-Betrieb. Weiterhin wird ein
modularer Aufbau angestrebt. Diese sehr hohen Anforderungen fithren zu einer ho-
hen Integrationsdichte. Daher wird die Ziegelarchitektur fiir den Aufbau der Antenne
gewdhlt.

Das gesamte Antennensystem wird auf schematischer Ebene ausfithrlich diskutiert
und in Teilnetzwerke unterteilt. Der modulare Aufbau ist dabei eine Besonderheit des
Systems. Ein Modul besitzt alternierend angeordnete Tx/Rx- und Tx-Elemente.

Im Hinblick auf die Halbleiterkomponenten beruht das Modul auf kommerziell er-
haltlichen LNAs und Strahlformungs-Core-Chips, sowie Mischer, die fir die Konversion
der Signale verantwortlich sind. Die Kombinierung erfolgt auf der IF, was die Verlus-
te reduziert und den Aufbau eines grofien Antennensystems mit identischen Modulen
ermoglicht. Mit diesem Hintergrund werden sowohl die digitale Ansteuerung als auch
die Spannungsversorgung ausgelegt.

Anschlieend werden einzelne Netzwerke des Moduls entwickelt. Das Strahlformungs-
netzwerk, das flir die elektronische Strahlschwenkung verantwortlich ist, und das Mi-
schernetzwerk, das fiir die Frequenzkonversion zustéindig ist, bilden den Schwerpunkt.
Dabei werden notwendige elektrische Kenngroflen ausgearbeitet. Entsprechende pas-
sive Komponenten, wie Filter und Diplexer, werden passend zu diesen Kenngrofien

entwickelt, hergestellt und vermessen. Aktive Komponenten werden aufgebaut und
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messtechnisch untersucht. Anschliefend werden die einzelnen Netzwerke realisiert und
vermessen.

Die hergestellten Netzwerke werden schliefllich mit den Antennen zu einem Modul
zusammengeschaltet. Dieses Modul wird hergestellt und in einer Antennenmesskammer
erfolgreich messtechnisch untersucht. Hierflir werden zunéchst die Strahlungscharakte-
ristika der Einzelelemente beider Polarisationen vermessen und die Funktionsfahigkeit
aller Kanéle wird gezeigt. Der Hauptstrahl des Moduls wird elektronisch fiir Tx und
Rx geschwenkt. Hier wird der Tx bis zu einem Elevationswinkel von 60° und der Rx
bis zu einem Winkel von 40° geschwenkt.

Im néchsten Schritt kann das vorgestellte und erfolgreich implementierte Modul zu
einem Subsystem erweitert werden. Dies erfordert die Entwicklung einer Riickplati-
ne mit Schnittstellen zu 16 Modulen. In diesem Zusammenhang muss ein passendes
Kiihlsystem entwickelt werden. Ein letzter Schritt ist der Aufbau einer Gesamtantenne
bestehend aus mehreren Subsystemen. Neben der elektrischen Erweiterung ist hierfiir
eine passende mechanische Halterung notwendig. Das fertige System kann anschlieSend
in ein Flugzeug eingebaut und getestet werden. Das aktive Modul zeigt die Realisier-

barkeit eines solchen Systems, sowie dessen grofies Integrationspotential.
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