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Zusammenfassung

In dieser Arbeit wird ein aktives Sendeempfangs-(Tx/Rx-)modul für Gruppenstrahler
im K/Ka-Band für die Satellitenkommunikation entwickelt und seine Funktion experi-
mentell ermittelt.
Das gesamte Antennensystem wird auf schematischer Ebene ausführlich 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 Unterstützung zweier orthogonaler Polarisationen, sowie den
Vollduplex-Betrieb. Es sollen für den Aufbau des Moduls ausschließlich kommerziell
erhältliche aktive Komponenten verwendet werden. Diese vielfältigen Anforderungen
führen zu einer hohen Integrationsdichte. Daher wird die Ziegelarchitektur für den
Aufbau der Antenne gewählt.
Die einzelnen Netzwerke des Moduls werden entwickelt. Das Strahlformungsnetz-

werk, das für die elektronische Strahlschwenkung verantwortlich ist, und das Mischer-
netzwerk, das für die Frequenzkonversion zuständig ist, bilden den Schwerpunkt. Dafür
werden notwendige elektrische Kenngrößen ausgearbeitet. Entsprechende passive Kom-
ponenten, wie Filter und Diplexer werden passend zu diesen Kenngrößen entwickelt,
hergestellt und vermessen. Aktive Komponenten werden aufgebaut und messtechnisch
untersucht. Anschließend werden die einzelnen Netzwerke realisiert und vermessen.
Schließlich werden die einzelnen Teile mit den Antennen zu einem Modul zusammen-

geschaltet. Dieses Modul wird hergestellt und in einer Antennenmesskammer experi-
mentell untersucht. Hierfür werden zunächst die Strahlungscharakteristika der Einzel-
elemente in beiden Polarisationen vermessen und die Funktionsfähigkeit aller Kanäle
gezeigt. Anschließend wird der Hauptstrahl des Moduls für das Senden und Empfangen
elektronisch geschwenkt.
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Einleitung 1
Die Satellitenkommunikation (engl. satellite communications) (SatCom) ist die wich-
tigste Technologie für die Bereitstellung von Hochgeschwindigkeitsinternet in Flug-
zeugen. Breitbandige Satellitenkommunikation findet in den Ku- und K/Ka-Bändern
statt. Im K/Ka-Band werden für die Abwärtsstrecke das Band 17, 7 − 21, 2GHz und
für die Aufwärtsstrecke das Band 27, 5 − 31GHz bereitgestellt [1]. Diese werden für
praktische Systeme in 500MHz Bänder unterteilt, beispielsweise 19, 7 − 20, 2GHz für
die Abwärtsstrecke und 29, 5− 30GHz für die Aufwärtsstrecke.
Die Anforderungen an die Flugzeugantenne sind hoch. Die Bewegung des Flugzeugs

erfordert ein kontinuierliches Nachregeln des Antennenstrahls. Zudem ist besonders für
die Kommunikation mit einem Satelliten im geostationären Orbit (engl. geostationary
orbit) (GEO) eine Antenne mit einem hohen Gewinn erforderlich. Der Grund dafür ist
die große Entfernung zum Satelliten. Dies erfordert eine große Aperturfläche. Zudem
müssen häufig zwei orthogonale Polarisationen, nämlich links zirkulare Polarisation
(engl. left-handed circular polarization) (LHCP) und rechts zirkulare Polarisation (engl.
right-handed circular polarization) (RHCP) für die Kompatibilität mit vielen Satelliten
unterstützt 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 führt hierbei zu einer
Schwenkung des Hauptstrahls in die gewünschte Richtung. Solche Antennensysteme
benötigen mehrere tausende Elemente.
Neben Lösungen mit Phasenschiebern aus Flüssigkristallen [2–4], optischen Phasen-

schiebern [5–7] und Phasenschiebern, die im digitalen Bereich durchgeführt werden [8–
11], sind vor allem Antennen mit Phasenschiebern aus Halbleitern ein häufig gewähl-
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Einleitung 2

ter Ansatz [12–24]. Die Halbleiterbauteile sind hier sogenannte Core-Chips [25, 26].
Sie vereinen mehrere Kanäle auf einem Bauelement und ermöglichen eine individuelle
Phasen- und Amplitudeneinstellung für jeden Kanal. Damit wird die Strahlschwenkung
umgesetzt. Es existieren etliche, kommerziell erhältliche Core-Chips für das K- und das
Ka-Band von den Herstellern Anokiwave, Rensas und Analog Devices.
Die Ref. [27] diskutiert die verschiedenen Aufbauarchitekturen großer Gruppenstrah-

ler. Besonders für diese eignet sich eine modulare Bauweise der Antenne. Hier besteht
das Gesamtsystem aus vielen identischen Baublöcken, wie in [13, 18, 28–30].
In der Regel besteht das gesamte Antennensystem aus zwei separaten Antennen,

eine für den Sender (engl. transmitter) (Tx) und eine für den Empfänger (engl. re-
ceiver) (Rx). Die Kombination beider Antennen zu einer einzigen Apertur führt 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 Lösungen unter-
stützen hier eine Polarisation und operieren im Halbduplex-Betrieb. Als Erweiterung
wurde in [38] ein Core-Chip für den Vollduplex-Betrieb mit zwei Kanälen vorgestellt.
Referenz [39] diskutiert einen passiven Gruppenstrahler, bestehend aus 8× 8 Elemen-
ten als Grundlage für eine Antenne mit zwei Polarisationen und Vollduplex-Betrieb.
Diese Lösung erfordert eine zusätzliche Trennung der Tx- von den Rx-Signalen, da die
Antenneneingänge nur über ein gemeinsames Tor verfügen.
Ob und gegebenfalls wie eine aktive Schaltung für ein vollständiges Antennensystem

realisiert werden kann, ist eine offene Frage, die diese Arbeit aufgreift. Gegenstand
ist die Entwicklung eines Moduls für solch ein hochfunktionales Antennensystem. Die
Funktionen des Moduls sollen hierbei zwei Polarisationen, nämlich 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 große
Gruppenstrahler stattfinden. Die technologische Umsetzung soll vollständig in Leiter-
plattentechnologie stattfinden.

Gliederung der Arbeit

Diese Arbeit ist wie folgt gegliedert. Kapitel 2 beschreibt die Grundlagen phasenge-
steuerter Gruppenstrahler für die Satellitenkommunikation. Es analysiert die Kommu-
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nikationsstrecke und führt charakteristische Größen für die Beschreibung von Sende-
und Empfangsantennen ein. Eine abschließende Diskussion beschäftigt sich mit Archi-
tekturkonzepten für die Realisierung von Gruppenstrahlern.
Kapitel 3 diskutiert das Modul auf der schematischen Ebene. Es folgt die Untertei-

lung des zugrundeliegenden Antennensystems in einzelne Funktionsblöcke, sowie des-
sen Erklärung. Das Modul wird in Komponenten zerlegt und die Funktionen werden
erläutert. Zudem untersucht das Kapitel die Leistungsfähigkeit von zwei möglichen
Antennensystemen, sowie den Aufbau der Antennen.
In Kapitel 4 werden die erforderlichen Komponenten für das Modul entwickelt, her-

gestellt und vermessen. Es folgen die Auslegung und die Implementierung der passiven
Komponenten. Sie werden anschließend mit den aktiven Komponenten zu Netzwerken
zusammengeschaltet.
Kapitel 5 beschreibt die Umsetzung des Moduls. Hierfür werden die entwickelten

Netzwerke aus Kapitel 4 sowie Antennen aus der Literatur zusammengefügt. Das Mo-
dul wird hergestellt und anschließend in einer Antennenmesskammer vermessen. Dies
beinhaltet die Aufnahme der Charakteristiken der Einzelkanäle und des elektronisch
geschwenkten Hauptstrahls. Schließlich diskutiert das Kapitel die Ergebnisse mit Hin-
blick auf die Realisierung einer großen Antenne.
Das letzte Kapitel fasst die Arbeit zusammen und gibt einen kurzen Ausblick auf die

zukünftige Weiterentwicklung.



Phasengesteuerte Gruppenstrahler für
die Satellitenkommunikation 2

Dieses Kapitel diskutiert die Grundlagen für phasengesteuerte Gruppenstrahler. Für
die Satellitenkommunikation im K/Ka-Band erläutert es zunächst die Kommunikati-
onsstrecke und führt die charakteristischen Größen für Sende- und Empfangsantennen
ein. Die Theorie phasengesteuerter Gruppenstrahler bildet die Grundlagen dieser Ar-
beit und wird vorgestellt. Zusätzlich gibt das Kapitel einen Überblick über 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 beträgt
ca. 36.000 km. Eine vollständige Funkverbindung erfordert die Übertragung der Daten
in beide Richtungen, das heißt vom Flugzeug zum Satelliten (Aufwärtsstrecke, engl.
Uplink) und vom Satelliten zum Flugzeug (Abwärtsverbindung, engl. Downlink). Hier-
bei ist die Antenne im Flugzeug als Bodenantenne definiert.
Die betrachteten Frequenzbänder sind 19, 7−20, 2GHz für den Rx und 29, 5−30GHz

für den Tx [40]. Die Verwendung von zwei Polarisationen, beispielsweise LHCP und
RHCP in Kombination mit dem sogenannten Vier-Farb-Schema [41, 42] ist üblich für
beide Frequenzbänder. Diese Bänder passen zu vielen kommerziellen und staatlichen
Satelliten.
Modulation und Codierung (engl. modulation and coding) (MODCOD) aus dem

Digitalfernsehen (engl. digital video broadcasting) (DVB) sind üblich für die Daten-
übertragung. Die verbreiteten Standards sind DVB-S2 [43] und DVB-S2X [44]. Für eine
gewählte MODCOD ist hier ein bestimmtes Träger-Rausch-Verhältnis (engl. carrier-
to-noise ratio) (C/N) vorgeschrieben, das mindestens erfüllt sein muss.

4



2.1 Funkstrecke 5

≈ 36.000 km

fRx = 20GHz

fTx = 30GHz
Uplink

Downlink

Abbildung 2.1: Betrachtetes SatCom-Referenzszenario.

Sowohl für die Aufwärts- als auch für die Abwärtsstrecke gilt das Signal-Rausch-
Verhältnis (engl. signal-to-noise ratio) (SNR) als die charakteristische Größe für die
Qualität des Signals in der SatCom. Es berechnet sich durch

SNR = EIRP · GR

TR

α

kBB
(2.1)

und leitet sich aus der Friisschen Übertragungsgleichung her [45]. Hierbei sind kB die
Boltzmann-Konstante, B die Kanalbandbreite und α die Dämpfung der Funkstrecke.
Die Größen GR und TR sind der Antennengewinn und die äquivalente Rauschtempe-

ratur der Empfangsantenne. Das Verhältnis des Gewinns zur Rauschtemperatur (engl.
gain-to-system-noise-temperature) (G/T) dient für Empfangsantennen als charakteris-
tische Größe.
Die äquivalente isotrope Strahlungsleistung (engl. equivalent isotropically radiated

power) (EIRP) errechnet sich durch

EIRP = PTGT , (2.2)

wobei PT die tatsächlich gesendete Leistung und GT der Gewinn der Sendeantenne ist.
Die EIRP dient für Sendeantennen als charakteristische Größe.



2.2 Grundlagen phasengesteuerter Gruppenstrahler 6

In der Praxis ist für 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 ×N Antennen, mit den Elementabständen
dx und dy.
Der Gruppenfaktor (engl. array factor) einer zweidimensionalen phasengesteuerten

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

AF (θ, φ) =
N∑
n=1

M∑
m=1

anme
jϕnme−j2π/λ0(mdx sin θ cosφ+ndy sin θ sinφ), (2.3)

wobei anm (ϕnm) die Gewichtungen der Amplitude (Phase) und λ0 die Wellenlänge im
Vakuum sind.

x

y

z

dx

dy

θ

φ

M

N

Abbildung 2.2: Anordnung der Elemente eines Gruppenstrahlers mit einem rechtecki-
gen Gitter.



2.2 Grundlagen phasengesteuerter Gruppenstrahler 7

Wenn der Antennengewinn der Einzelstrahler Gel(θ, φ) identisch ist, berechnet sich
der Gesamtgewinn mit

Gtot(θ, φ) = Gel(θ, φ) · AF (θ, φ). (2.4)

Der Gruppenfaktor formt das Richtdiagramm der Antenne. Die Phasengewichtungen
der Einzelelemente werden gemäß der Beziehung

ϕnm = 2π
λ0

(mdx sin θs cosϕs + ndy sin θs sinϕs), (2.5)

eingestellt, wobei θs und ϕs die gewünschten Schwenkwinkel sind. Somit lässt sich
konstruktive Interferenz des Signals in diese Richtung erzeugen, was den Hauptstrahl
schwenkt.
Die Wahl der Amplitudengewichtungen anm der Einzelstrahler beeinflusst die Haupt-

keule und den Wert der höchsten Nebenkeule (engl. side-lobe level) (SLL). Hierfür gibt
es unterschiedliche Ansätze. Eine ausführliche 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
λ0/2 sein [49].
Die Theorie des Gruppenstrahlers lässt sich auf praktische Systeme übertragen.

Abb. 2.3 zeigt ein vereinfachtes Schaltbild eines phasengesteuerten Gruppenstrahlers.

Σ

LO

IF RF

M
od

em

ϕ1

ϕ2

ϕ3

ϕnm

a1

a2

a3

anm

Abbildung 2.3: Schematische Darstellung eines phasengesteuerten Gruppenstrahlers.
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Das Funktionsprinzip wird anhand einer Sendeantenne erläutert, gilt jedoch analog für
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 benötigt 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
Grundsätzlich 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 Ansätze erfolgt in [50, 51].

(b)(a)

Antennenmodule

Frontend-Bauteile

Strahler

Abbildung 2.4: Antennenarchitekturen für 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. Üblicherweise 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 Länge ist variabel. Diese Architektur eignet sich besonders für komplexe Antennen
mit einem hohen Maß an Funktionalität. Oft sind Längsstrahler wie [52–54] für 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-
schränkungen gelten in beiden Dimensionen, was sich negativ auf die zu erzielende
Komponentendichte und den Funktionsumfang auswirkt. Im Vergleich zur Ziegelarchi-
tektur ist die Wärmeabfuhr einfacher. Eine Antennenart, die häufig Verwendung findet,
ist die Streifenleitungsantenne [55].

2.4 Antennensysteme
Eine übliche Antennenimplementierung für aktive Gruppenstrahler ist in Abb. 2.5(a)
gezeigt. Für Up- und Downlink werden zwei separate Antennen eingesetzt, wobei je-
de Antenne ausschließlich senden oder empfangen kann. Diese Antennenkonfiguration
ist nicht skalierbar und kann Komponenten, wie beispielsweise Spannungsregler oder

(c)
Tx-Gruppenstrahler
Rx-Gruppenstrahler
Platz für Komponenten

(a)

(b)

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, außerhalb der eigentlichen Aperturfläche benötigen. Ein Beispiel für
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 veränderbar ist. Damit kann man das System an
veränderte Anforderungen in der Größe anpassen. Diese Anforderungen können bei-
spielsweise höhere Datenraten oder ein schmalerer Hauptstrahl sein. Zusätzlich ist die
Wartung solcher Systeme einfacher, da ein Austausch einzelner Subsysteme bei einem
Defekt genügt. Die Subsysteme müssen platztechnische Einschränkungen in zwei Di-
mensionen erfüllen. Beispiele für 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 Flächeneinsparung von
bis zu 50 % bringen [39]. In der Umsetzung wurden bisher Lösungen mit sogenannter
Halbduplex-Funktion gezeigt [25, 35–37]. Hierfür 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.
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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 Funktionsblöcke mit einer anschließenden Erläu-
terung ihrer Funktionen. Das Modul besteht vollständig aus kommerziell erhältlichen
Komponenten. Zusätzlich werden die charakteristischen Größen der Funkverbindung
mit dem Satelliten für Tx und Rx berechnet.

3.1 Anforderungen
Das Antennensystem besitzt folgende Eigenschaften und Funktionen:

• 19, 7− 20, 2GHz für Rx,

• 29, 5− 30GHz für Tx,

• LHCP und RHCP sowohl für Tx als auch Rx,

• Tx-/Rx-Integration,

• Vollduplexbetrieb,

• modularer Aufbau und

• Elementabstand von 0, 5λ0 oder weniger für Tx und Rx.

So soll das Sendeempfangssystem gemäß diesen Anforderungen für die Empfangsfre-
quenzen 19, 7−20, 2GHz, sowie die Sendefrequenzen 29, 5−30GHz entwickelt werden.
Das System soll die Vollduplexfunktion unterstützen 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, 5λ0 oder weniger für 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 für 20 und 30GHz, der als
Tx/Rx-Element bezeichnet wird. Der zweite Einzelstrahler besitzt ausschließlich die
Sendefunktionalität und wird als Tx-Element bezeichnet. Die Anordnung dieser Ele-
mente wird im Abschnitt 3.2 erläutert. Das Antennensystem soll sowohl die LHCP,
als auch die RHCP für Tx und Rx unterstützen. Die Umsetzung erfolgt über komplett
baugleiche Module in der Ziegelarchitektur. Diese ermöglicht es, die umfangreichen
Funktionen zu integrieren.

3.2 Systemübersicht
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-Verstärker sind zusätzlich notwen-
dig. Die Subsysteme sind mit einer 90◦-Rotation zueinander angeordnet und bestehen
wiederum aus Modulen. Diese Anordnung hat den Zweck, den Einfluss systematischer

(a) (b)

Längsstrahler
Aktive Komponenten

M
od

ul

Rückplatine
xy

z

l

x

yModul

Su
bs
ys
te
m

Modem Oszillatoren

Zentrale
Steuerung

Steckverbinder

Verstärker

16 2 1

Abbildung 3.1: (a) Antennensystem bestehend aus vier Subsystemen mit externen
Komponenten und (b) modularer Aufbau eines Subsystems.
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Digitale Steuerung
Spannungsversorgung

Strahlformungsnetzwerk

Mischernetzwerk

Rückplatine

M
od

ul
×

16

LO1

LO2

Tx
Rx

∑ 1:16 ∑ 16:1 ∑ 1:16

1 2 3 4 15 16

Zweiton-LO

IF-Tx IF-Rx

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 abhängig von den Anforderungen
in der Funkübertragung gewählt. 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 gewählt,
weil 16 eine Zweierpotenz ist und dies die Implementierung der Verteilnetzwerke verein-
facht. Es ist möglich, Module mit acht oder 32 Elementen zu entwickeln. Diese Größen
sind jedoch zu klein, beziehungsweise zu groß bezogen auf die gewählten Anforderun-
gen. Alle Module sind baugleich und mit einer Rückplatine mittels Steckverbindern
verbunden.
Abb. 3.2 präsentiert die schematische Darstellung des Subsystems mit 16 Modulen.

Die Rückplatine beinhaltet drei Verteilnetzwerke: zwei 1-auf-16 Leistungsteilernetzwer-
ke operieren auf der IF. Ein Netzwerk ist hierbei für den Tx und das zweite für den
Rx ausgelegt. Beide Netzwerke lassen sich mit kommerziellen oberflächenmontierten
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.



3.2 Systemübersicht 14

Es wird ein Zweiton-Netzwerk gewählt, da es im Vergleich zu zwei separaten Netz-
werken die Komplexität der Rückplatine vereinfacht. Die LO-Signale befinden sich auf
9, 2GHz und 14, 1GHz und steuern zwei subharmonische Mischer aus. Diese konvertie-
ren Signale von der IF ins Ka-Band für das Senden, beziehungsweise aus dem K-Band
auf die IF für das Empfangen.
Die Kommunikationssignale werden zwischen den Modulen und der Rückplatine bei

1, 5GHz übertragen. Im Vergleich zu 20GHz beziehungsweise 30GHz reduziert dies
deutlich die Verluste. Dies erlaubt die Realisierung größerer Antennensysteme mit zahl-
reichen Modulen ohne Zwischenverstärker im K- beziehungsweise Ka-Band. Die IF von
1, 5GHz wird gewählt, da sie mit kommerziellen Modems kompatibel ist. Verglichen
mit IF-Signalen bei niedrigeren Frequenzen, können 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 Funktionsblöcke 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 für Tx und Rx. Die RF-Kanäle des Strahlfor-

Strahlformungsnetzwerk

Mischernetzwerk

IF-Signale LO Digitale Signale
Spannungsversorgung

(a) (b)

1 2 16
Tx/Rx-Element Tx-Element

3 4

M
od

ul

Tx/Rx Txd30

1 2 3 4 161

15

16

2 123416

1 2 3 4 16

123416

15

15

15

15

d20

Abbildung 3.3: (a) Funktionsbaugruppen und Schnittstellen des Moduls und (b) An-
ordnung der Module im Subsystem und das sich daraus ergebende An-
tennengitter für Tx und Rx.
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mungsnetzwerks sind mit dem Mischernetzwerk verbunden. Dieses setzt das Sende-
IF-Signal auf die Tx-Frequenz und das Empfangs-RF-Signal auf die Empfangs-IF um.
Die Schnittstellen zu der Rückplatine übertragen somit das Zweiton-LO-Signal, die
IF-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 d30 =
λ30/2 = 5mm auf einem rechteckigen Gitter angeordnet, wobei λ30 die Wellenlänge im
Vakuum bei 30GHz ist. Diese Wahl der Abstände eliminiert Gitterkeulen bis zu 30GHz
für Tx. Die Elemente für Rx sind somit auf einem um 45° gedrehten Rechteckgitter
um d20 = 7, 1mm voneinander getrennt. Dies entspricht bis 21, 2GHz weniger als der
Hälfte der Vakuumwellenlänge.

3.3 Modulaufbau
Abb. 3.4 veranschaulicht den schematischen Aufbau des Moduls. Sowohl die Tx/Rx-
Elemente, als auch die Tx-Elemente besitzen zwei Eingänge, einen für die LHCP und
einen für die RHCP. Ein dafür 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-Eingänge 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 Polarisationseingänge des Tx/Rx-Elements sind jeweils mit einem Diplexer
verbunden, um die Tx- von den Rx-Frequenzen zu trennen. Auf dem Modul entstehen
somit für Tx insgesamt 16 Signalpfade jeweils für LHCP und RHCP. Für Rx sind es
acht Signalpfade für jede Polarisation.
Nach dem Diplexer wird jeder Rx-Pfad anschließend mit einem rauscharmen Ver-

stärker (engl. low-noise amplifier) (LNA) und einem Rx-Bandpassfilter ausgestattet.
Daraufhin folgen Strahlformer in der Signalkette. Hierfür werden kommerzielle Core-
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Abbildung 3.4: Schematischer Aufbau des Moduls.
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Chips eingesetzt. Diese Halbleiter, erhältlich sowohl für Tx, als auch für Rx, besitzen
jeweils acht Kanäle pro Bauteil mit der Möglichkeit, deren Phase und Amplitude indi-
viduell einzustellen. Zusätzlich besitzen sie die entsprechenden 1-auf-8-Verteilnetzwerke
(T1 und T2). Die Rx-Core-Chips sind außerdem intern mit LNAs und die Tx-Core-Chips
mit Leistungsverstärkern (engl. power amplifier) (PA) ausgestattet.
Für die auf dem Modul vorhandenen Signale sind zwei Rx-Core-Chips und vier Tx-

Core-Chips notwendig. Ein 1-auf-2-Wilkinson-Leistungsteiler (T3) verbindet die Rx-
Chips auf dem Modul und ein 1-auf-4-Leistungsteilernetzwerk (T4) verbindet die Tx-
Core-Chips. Dies ermöglicht eine beliebige Kombination aller Tx- beziehungsweise Rx-
Kanäle. So ist beispielsweise die Überlagerung der zirkularen Polarisationen zu einer be-
liebig orientierten linearen Polarisation möglich. Zusätzlich besteht die Möglichkeit, 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.

Zusätzlich zeigt sie die elektrischen Eigenschaften und die Leistungsfähigkeit der Bau-
elemente. Die Tx- und Rx-Core-Chips werden auf Grund der Verfügbarkeit ausge-
wählt, da sie zum Zeitpunk der Komponentenwahl die einzigen kommerziell verfügba-

Tabelle 3.1: Aktive Komponenten des Strahlformungsnetzwerks mit charakteristischen
Größen.

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 Kanäle - 8 8 1
Rauschzahl dB - 3,4 1,3

Ausgangsleistung pro Kanal dBm 10 - -
Phasenauflösung bit 5 5 -

Amplitudenauflösung bit 5 5 -
kleinste Phasenstufe ◦ 11,25 11,25 -

kleinste Amplitudenstufe dB 0,5 0,5 -
Phasenfehler ◦ 5 5 -

Amplitudenfehler dB 0,5 0,25 -
Versorgungsspannung V 1,8 1,8 3,5
Versorgungsleistung W 1,35 0,3 0,315



3.4 Funkverbindung 18

Tabelle 3.2: Aktive Komponenten des Mischernetzwerks mit charakteristischen Grö-
ßen.

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 V 3 - 4 3 - 4
Versorgungsstrom mA 50 30
Komponentengröße mm×mm 5× 5 3× 3

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

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 LO1 und LO2 zerlegt, um die Mischer M1 beziehungsweise M2 aus-
zusteuern. LO1 ist hierbei das LO-Signal für Rx bei 9, 2GHz und LO2 ist für Tx bei
14, 1GHz.
Tabelle 3.2 zeigt die elektronischen Bauelemente des Mischernetzwerks. Es handelt

sich hier um aktive Mischer. Der Grund für diese Wahl ist die niedrige erforderliche
LO-Leistung, die die Anforderungen an den LO-Verstärker senkt. Zudem weisen die Mi-
scher eine geringe Verbrauchsleistung und Komponentengröße auf. Diese Eigenschaften
vereinfachen die Integration dieser Mischer in das Modul.

3.4 Funkverbindung
Dieses Unterkapitel analysiert die Leistungsfähigkeit des Moduls, des daraus resultie-
renden Subsystems und eines möglichen Antennensystems bestehend aus vier Subsys-
temen. Hierfür werden für die aktiven Komponenten die charakteristischen Größen
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aus dem vorherigen Unterkapitel verwendet. Für die passiven Komponenten werden
realistische Werte angenommen.

3.4.1 Aufwärtsstrecke

Abb. 3.5 zeigt die gesamte Sendekette inklusive Modem. Die maximal einstellbare Leis-
tung für das Modell PD25 von Datacom Paradise, welches hier als Referenz dient,
beträgt 0 dBm. Das Signal wird verstärkt und anschließend auf die Subsysteme aufge-
teilt. Für dieses Beispiel werden vier Subsysteme angenommen, von denen jedes das
Signal auf 16 Module aufteilt. Dies geschieht mit kommerziellen Leistungsteilern, wie
beispielhaft dem PD0922J5050S2HF von Anaren. Auf dem Modul wird das Signal von
der IF auf die RF hochgemischt. Die IF-Eingangsleistung darf hier höchstens 0 dBm
betragen, da das der Wert ist, mit dem der LO den Mischer aussteuert. Entsprechend
dazu erfolgt hierfür die Wahl des IF-Verstärkers, dessen Gewinn in diesem Fall etwa
20 dB beträgt. Anschließend 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 M2 und im Tx-Filter, sowie die ohmschen
und die Teilungsverluste des 1-auf-4-Teilers T4 (alle Werte zusammen ergeben etwa
20 dB). Jeder Ausgangskanal der Core-Chips hat somit eine Ausgansleistung von etwa
10 dBm. An den Tx-Core-Chips lässt sich ein maximaler Gewinn von 60 dB pro Kanal

LAnt=4 dB

LO

Lohmsch=3 dB
L1:4=6 dB

L=3 dB G=-9 dB

G=30 dB
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∑
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Abbildung 3.5: Blockdiagramm der Sendekette.
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einstellen. Dieser kann somit auch höhere Verluste zwischen dem Mischer und den Ein-
gängen 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. Für den Referenzsatelliten wird ein G/T von
12, 3 dB/K angenommen. Die EIRP eines Gruppenstrahlers berechnet sich mit

EIRP
∣∣∣
dBW

= PEl,Tx
∣∣∣
dBW

+ 10 log10(N) +GAnt

∣∣∣
dBi
, (3.1)

wobei N die Anzahl der Elemente, PEl,Tx die Sendeleistung eines Einzelelements und
GAnt der Gewinn des Gruppenstrahlers sind.
Tabelle 3.3 fasst die Ergebnisse zusammen. Die Größe Eb/N0 steht hierbei für das

Verhältnis von Bitenergie zu Rauschleistungsdichte. Diese lässt sich durch

Eb/N0 = C/N ·B
R

(3.2)

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

B = R

M
(1 + αR) (3.3)

verknüpft [60], wobei M die Anzahl der Bits pro Symbol im gewählten Modulations-
schema ist und αR der Roll-off -Faktor.
Ein Antennensystem bestehend aus einem (vier) Subsystem(en) liefert eine EIRP von

27, 2 dBW (39, 2 dBW). Für eine Analyse der Datenrate wird die MODCODQuadratur-
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 für die Kodierrate. Die gewählte MODCOD erfordert ein
Eb/N0 von 3, 3 dB. Für die Betrachtung werden die Datenrate und somit die Bandbreite
so angepasst, dass dieser Wert exakt erreicht wird. Mit den üblichen Verlustwerten für
die Freiraumdämpfung, sowie für die Verluste der Atmosphäre resultiert eine Datenrate
von 100 kBit/s (1, 5MBit/s). Es ist hierbei anzumerken, dass sich die Werte in der
Tabelle auf die Brutto-Datenrate beziehen. Für eine Berechnung der Netto-Datenrate
müssen diese mit der Kodierrate multipliziert werden.



3.4 Funkverbindung 21

Tabelle 3.3: Analyse der Aufwärtsstrecke.
Größe 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 αR % 35 35
Erforderliches Eb/N0 dB 3,3 3,3

Distanz km 36 000 36 000
Freiraumdämpfung dB 213 213

Atmosphärische 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 Abwärtsstrecke

Abb. 3.6 zeigt das schematische Blockdiagramm für die Leistungsanalyse des Rx-
Betriebs. Eine Annahme für den Rx-Antennengewinn ist GAnt,Rx = 3dBi und für den
Antennenverlust 2, 3 dB. Der LNA stellt eine Rauschzahl von 1, 3 dB und einen Klein-
signalgewinn von 25 dB bereit. Die Einfügedämpfung des Tx/Rx-Diplexers wird auf
0, 7 dB geschätzt. In der Empfangssignalkette folgen anschließend das Rx-Bandpassfilter
und der Rx-Core-Chip. Dieser hat eine Rauschzahl von 3, 4 dB und einen kohärenten
Gewinn von 22 dB. Dieser beschreibt den Gewinn des Rx-Core-Chips, wenn Signale
an allen Eingangstoren anliegen und am Ausgang konstruktiv überlagert werden. Für
das Rx-Filter wird eine Einfügedämpfung von 4 dB angenommen. Da das Filter sich
hinter dem LNA befindet und die Einfügedämpfung deutlich unter dem Gewinn des
LNAs liegt, wird die Rauschzahl des System dadurch nicht signifikant verschlechtert.
Der Wilkinson-Leistungsteiler T3 kombiniert die Signale der beiden Rx-Core-Chips und
leitet diese auf den Rx-Mischer M1. Das abwärtskonvertierte Signal wird vom Modul
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Abbildung 3.6: Blockdiagramm der Empfangskette. Die Gewinne der Leistungsteiler
sind hier kohärente Gewinne.

auf die Rückplatine geleitet, wo sich ein 16-auf-1-Kombinierer befindet. Aufgrund der
hohen Verstärkungen des LNAs und des Rx-Core-Chips können die Komponenten nach
dem Rx-Core-Chip für die Rauschzahlberechnung vernachlässigt werden, wodurch sich
eine Gesamtrauschzahl des Frontends von 2 dB ergibt.
Die Rauschtemperatur TS des Gesamtsystems lässt sich mit

TS = TR + TA (3.4)

berechnen, wobei TR die Empfängerrauschtemperatur und TA die Antennenrauschtem-
peratur am Antenneneingang sind. Erstere folgt aus

TR = T0(FR − 1) = 490, 5K, (3.5)

wobei FR die Empfängerrauschzahl ist. Sie umfasst die Rauschzahl des Frontends und
die Verluste der Antenne. Die Rauschtemperatur TA ist die für klaren Himmel und
wird auf 100K geschätzt [61]. Das G/T des Gruppenstrahlers lässt sich durch

G/T
∣∣∣
dB/K

= GAnt,Rx

∣∣∣
dBi

+ 10 log10(N)− 10 log10(TS) (3.6)

berechnen, wobei N die Anzahl der Einzelelemente und GAnt,Rx der Gewinn des Ein-
zelstrahlers sind.
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Tabelle 3.4: Abwärtsstrecke.
Größe 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 (FR) dB 4,3 4,3
Antennentemperatur (TA) K 100 100

Systemgesamtrauschtemperatur (TS) K 590,5 590,5
G/T dB/K -3,6 2,4

MODCOD - QPSK 3/4 QPSK 3/4
Roll-off -Faktor αR % 35 35
Erforderliches Eb/N0 dB 4,5 4,5

Distanz km 36 000 36 000
Freiraumdämpfung dB 210 210

Atmosphärische 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 für die Abwärtsstrecke aus Tabelle 3.4 mit einem G/T von
−3, 6 dB/K für ein Subsystem beziehungsweise 2, 4 dB/K für vier Subsysteme.
Die Datenraten mit der MODCOD QPSK 3/4 beträgt dann 5MBit/s beziehungs-

weise 16, 6MBit/s. Auch hier handelt es sich um die Brutto-Datenrate. Für die Netto-
Datenrate müssen 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-Verstärker 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 für die Komponenten auf dem Modul.
Zusätzliche Anforderungen an die Spannungsversorgung sind die Skalierbarkeit der
Antenne und die Kompatibilität mit üblichen Versorgungsspannungen in Flugzeugen,
von, zum Beispiel, 28V. Die nachfolgenden Unterkapitel betrachten die Umsetzungen
der genannten Netzwerke.

3.5.1 Arbeitspunktregelung der LNAs

Für den gewählten LNA ist es erforderlich, den Arbeitspunkt korrekt einzustellen und
eine Startsequenz durchzuführen. Wenn dieses nicht erfolgt, führt es zu einem Defekt
des LNAs. Um dem vorzubeugen und die Zuverlässigkeit im Allgemeinen zu erhöhen,
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 für die
Regelung des Arbeitspunkts eines einzelnen Verstärkers geeignet. Daher ist diese Lö-
sung für das angestrebte System mit seiner Vielzahl an LNAs wegen des Flächenbedarfs
nicht geeignet.
Stattdessen wird eine Regelung implementiert, die die Arbeitspunkteinstellung meh-

rerer LNAs ermöglicht. Abb. 3.8 zeigt die schematische Darstellung dieses Netzwerks.
Alle Verstärker sind an dieselbe Drain-Leitung angeschlossen. Aus Gründen der Zuver-
lässigkeit ist für jeden Drain-Anschluss ein Schalter vorgesehen. Im Falle eines Defekts
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Abbildung 3.8: Schematische Darstellung des Netzwerks für 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-
stärker. Ein Digital-Analog-Umsetzer (engl. digital-to-analog converter) (DAC) mit
16 Kanälen steuert die Gate-Spannungen für jeden LNA. Da der Gate-Strom in der
Regel sehr gering ist, d.h. im Bereich von wenigen pA liegt, ist hier kein zusätzlicher
Treiber notwendig. Um den Drain-Strom jedes einzelnen Verstärkers zu bestimmen,
muss dieser kurzzeitig abgeschaltet werden. Im Betrieb des Antennensystems ist dies
möglich, ohne die Leistung des Gesamtsystems zu beeinträchtigen. Hier wird nur ein
einzelnes Element von vielen abgeschaltet. Die Änderung des Gesamtstroms entspricht
dann dem Drain-Strom des ausgeschalteten Verstärkers.
Bei der Auswahl der Komponenten wird besonderer Wert auf Flächeneffizienz gelegt,

um das Modul so kompakt wie möglich zu halten. Der verwendete Drain-Schalter ist der
TPS22916B von Texas Instruments. Die Gehäusegröße beträgt nur 0, 775× 0, 75mm2.
In dem vorgestellten Aufbau wird der 16-Kanal-DAC AD5767 von Analog Devices
verwendet. Seine Spannungsauflösung von −10 bis 0V beträgt 16 Bit. Für den Strom-
sensor wird der Widerstand FC4L16R020FER von Ohmite mit einem Stromverstärker
MAX44286F von Maxim Integrated und einem Analog-Digital-Wandler ADS1114 von
Texas Instruments verwendet. Die Regelung übernimmt der komplexe programmierba-
re Logikschaltkreis (engl. complex programmable logic device) (CPLD) MachXO2 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
für 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 28V Gleichspannung versorgt. Dies ist eine übliche Bord-
spannung auf Flugzeugen. Zudem ist eine hohe Spannung vorteilhaft, da sie für hohe
Leistungen einen niedrigen Strom erlaubt und die Anforderungen an Leiterbahnen der
Rückplatine senkt. Der niedrige Gesamtstrom ermöglicht 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, 8V. Um den nötigen Strom für alle
Core-Chips unter voller Belastung zu gewährleisten, sind zwei von diesen Bauteilen
notwendig. Deren Wirkungsgrad beträgt 87 %.
Die Leistungsverbräuche eines Moduls und eines Subsystems sind in Tabelle 3.5

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

Steckverbinder

CPLD
MachXO2 ×1

28 V zu 3,5 V
LTM8053 ×1

3,5 V zu 1,8 V
TPS82085 ×2

LNA
QPA2626 ×16

Core-Chips
AWMF-0901 ×4
AWS-0102 ×2

Mischernetzwerk
HMC265LM3 ×1
HMC264LC3B ×1

LNA-Regelung
MAX44286 ×1
ADS1114 ×1
TPS22916B ×16
AD5767 ×1

Digitale Leitungen
Spannungsversorgung

1,8 V

3,5 V

28 V

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 Pdis Anzahl Mod. Pdis Mod. Pdis Subsys.
QPA2626 LNA 0,2 16 3,2 49,3

AWMF-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 V auf 3,5 V 2 1 2,06 30,5
TPS82085 3,5 V auf 1,8 V 0,45 2 0,9 14,34
Gesamt 12,7 203

nenten und die Anzahl der Komponenten in einem Modul. Unter Volllast verbraucht
ein Modul etwa 13W, was für ein Subsystem etwa 200W entspricht.

3.5.3 Digitale Steuerung des Moduls

Abb. 3.9 zeigt außerdem die digitale Steuerarchitektur mit den erforderlichen Signal-
leitungen. Der CPLD MachXO2 von Lattice steuert die Core-Chips, den für die LNA-
Arbeitspunktregelung notwendigen DAC, die Schalter und den Stromsensor. Er wird
als digitale Schnittstelle zur Rückplatine verwendet. Dadurch, dass jedes Modul eine
zentrale Steuereinheit besitzt, kann die Größe des Gruppenstrahlers leicht verändert
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. Üblicherweise besteht die PCB aus dielektri-
schen Substraten, die Metalllagen auf beiden Seiten besitzen. Ätzen oder Fräsen erzeugt
unterschiedliche Strukturen auf diesen Metalllagen. Sie können durch Bohrungen und
anschließende 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) können mehrere solche Substrate miteinander
verklebt werden.
Die Verwendung der Leiterplattentechnologie hat mehrere Vorteile. Beispielsweise

lassen sich unterschiedliche Leitungsarten realisieren. Zusätzlich ist ein Auflöten der
SMD-Bauteilen direkt auf der Leiterplatte möglich, was die Integration und Kompakt-
heit des Moduls erhöht. Eine gängige Praxis in der industriellen Fertigung ist es, große
Nutzen herzustellen, sodass in einem Fertigungslauf mehrere Module gefertigt werden
können.

3.6.2 Planare Übertragungsleitungen

Die Standard-PCB-Technologie erlaubt die Implementierung mehrerer Leitungstypen.
Ref. [63] gibt einen Überblick über verschiedene planare Leitungen. Die in dieser Arbeit
verwendeten Leitungen werden im Folgenden näher erläutert.

Mikrostreifenleitung

Die Mikrostreifenleitung aus Abb. 3.11(a) ist der einfachste Leitungstyp, der sich in
planarer Technologie realisieren lässt. Die Leitung besteht aus einem strukturierbaren
Leiter auf der Oberseite und einer geschlossenen Massefläche auf der Rückseite. Die
Vorteile dieser Leitung sind die technologische Einfachheit, sowie die Kompatibilität
mit SMD-Komponenten.
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(a) (b)

(c) (d)

Abbildung 3.11: Leitungen in PCB-Technologie. (a) Mikrostreifenleitung, (b) Streifen-
leitung, (c) 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 Masseflächen umgeben ist. Diese
Masseflächen beinhalten Vias, was die Schirmungseigenschaften deutlich verbessert.

CPW

Die Koplanarleitung (engl. coplanar waveguide) (CPW) wurde in [64] eingeführt und
besteht aus einem mittleren Leiter und zwei Masseflächen in der gleichen Ebene. Oft
wird eine zusätzliche Massefläche unterhalb des Leiters eingefügt und alle Masseflächen
werden durch Vias verbunden. Abb. 3.11(c) zeigt den Aufbau einer CPW. Dieser Lei-
tungstyp strahlt im Vergleich zu der Mikrostreifenleitung weniger ab. Ähnlich 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, Größe und
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Gewicht führt. Der SIW besteht aus zwei geschlossenen Metallebenen, die mit Vias
verbunden sind. Es existieren mehrere Modelle, die den SIW als äquivalenten gefüllten
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 Übergängen sind SIWs kompatibel mit anderen planaren Übertra-
gungsleitungen [68, 69] und Rechteckhohlleitern [70]. Die SIW-Technologie ermöglicht
die Anwendung bekannter Hohlleiterentwurfstechniken auf PCBs [71].



Entwicklung der Komponenten und
Netzwerke 4

Im vorherigen Kapitel wurde das Antennenmodul vorgestellt, in einzelne Funktions-
blöcke zerlegt und diskutiert. Dieses Kapitel beschreibt die Umsetzung dieser Funk-
tionsblöcke. Die notwendigen passiven Komponenten werden entworfen und ihre elek-
trische Leistungsfähigkeit wird messtechnisch verifiziert. Durch Zusammenschaltung
mit ausgewählten aktiven Bauteilen werden die Netzwerke aus Kapitel 3 aufgebaut.
Messtechnische Charakterisierungen bestätigen deren Funktionalität.

4.1 Einzelstrahler
Für den Aufbau der Antenne werden Längsstrahler eingesetzt, die in Leiterplatten-
technologie hergestellt werden können 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 SIW-Antennen haben zwei
Eingänge (Tor 1 und Tor 2) und erzeugen am Ausgang die beiden gewünschten Po-
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Abbildung 4.1: Konzept des Strahlers. (a) Querschnitt und (b) Schnittbild in der
Septum-E-Ebene.

31



4.2 Strahlformungsnetzwerk 32

larisationen. Sie können breitbandig ausgelegt werden und eignen sich somit sowohl
für die Implementierung der Tx/Rx-Elemente, als auch der Tx-Elemente. Durch eine
dielektrische Linse können 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 (Höhe h2), da die zirkulare Polarisation SIWs mit quatratischem Quer-
schnitt erfordert. Auf der Frontendseite (Höhe h1) hat die PCB eine geringere Stärke.
Entsprechende Übergänge diskutieren [39, 72, 73] und werden hier nicht weiter behan-
delt. Dies gilt auch für die dielektrische Linse, deren Entwurf und Implementierung
in [32, 39] erfolgt.
Dieses Antennenkonzept wird für das Modul vorgegeben und wird für die Umsetzung

des Moduls verwendet.

4.2 Strahlformungsnetzwerk
Dieser Abschnitt beschäftigt 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 verfügt insgesamt
über zahlreiche RF-Signalpfade, die als CPWs und SIWs implementiert werden. Die
Einzelstrahler benötigen eine SIW-Schnittstelle und die Halbleiterkomponenten einen
CPW-Anschluss. Folglich entsteht ein Bedarf an geeigneten passiven Übergängen.
Der Abschnitt zeigt zunächst die Umsetzungen des Tx/Rx-Diplexers, des Rx-Filters

und der passiven Übergänge. Im nächsten Schritt werden zunächst 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 erläutert. Diese basiert auf
den Erkenntnissen aus [74]. Zunächst wird die Speisung eines Polarisationseingangs
des Tx/Rx-Elements aus Abb. 4.3 betrachtet. Besonderes Augenmerk liegt hierbei auf
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Abbildung 4.2: Schematische Darstellung des Strahlformungsnetzwerks.
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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 erhöhten
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Bitfehlerrate führen. Eine hohe Isolation erfordert jedoch ein elektrisch langes Bau-
teil, das wiederum in der PCB-Technologie eine große Einfügedämpfung aufweist. Eine
hohe Isolation führt demnach zu einer erhöhten 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 gewährleisten.

Verringerung der Leistungsfähigkeit bei einem Zweitonsignal

Das Signal am LNA ist ein Zweitonsignal. Es besteht aus dem kleinen Rx-Signal und ei-
nem gekoppelten großen Tx-Signal. Beide Signale haben schmale Bänder von höchstens
einigen MHz.
Abb. 4.4(a) zeigt ein solches moduliertes Signal. Das Rx-Signal ist ein Kleinsignal

und trägt nicht zu den nichtlinearen Effekten bei. Daher wird es mit einem Dauerstrich
(engl. continuous wave) (CW)-Signal modelliert.
Das Tx-Signal, dagegen, kann bei großen Momentanwerten den LNA in die Kom-

pression treiben. Abb. 4.4(b) zeigt qualitativ die Rx-Konstellationspunkte. Die grünen
Punkte entsprechen dem linearen Betrieb. Durch die LNA-Kompression kann es zu
Phasen- und Amplitudenverzerrungen kommen, was zu den gelben Konstellationspunk-
ten führt. Im Betrieb bewegen sich die Konstellationspunkte entlang der roten Pfeile,
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Abbildung 4.4: (a) Moduliertes zweitonsignal über die Zeit und (b) Konstellationsdia-
gramm ohne (grün) und mit (gelb) Kompression.
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Abbildung 4.5: Die Konstellationsdiagramme QPSK, 8APSK, 8PSK und 16APSK.

die abhängig vom Tx-Signal sind. Im Folgenden wird das Tx-Signal als ein CW-Signal
mit einer großen Amplitude modelliert. Damit wird die größtmögliche Verringerung
der Leistungsfähigkeit abgedeckt und der Fehler somit nach oben abgeschätzt.
Eine weitere Annahme ist, dass die Kompression die Rauschzahl des LNAs nicht

verändert. Dies ist eine berechtigte Annahme, da der Kompressionseffekt sich gleicher-
maßen 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 Verhältnis von Symbolenergie zur Rauschspek-
tralleistungsdichte ES/N0 von 1, 45 dB, Amplituden- und Phasenumtastung (engl. am-
plitude and phase-shift keying) (APSK) 8APSK 5/9 mit einem minimal erforderlichen
ES/N0 von 4, 73 dB, Phasenumtastung (engl. phase-shift keying) (PSK) 8PSK 13/18
mit einem minimal erforderlichen ES/N0 von 7, 49 dB und 16APSK 13/18 mit einem
minimal erforderlichen ES/N0 von 9, 71 dB. Abb. 4.5 zeigt die jeweiligen Konstellati-
onsdiagramme. Die gewählten MODCODs repräsentieren Systeme mit unterschiedli-
chem C/N. Abb. 4.6 stellt die theoretische Bitfehlerrate in einem Kanal mit additivem
weißem Gaußschem Rauschen (engl. additive white Gaussian noise) (AWGN) dar.
Für die Berechnung der Bitfehlerrate wird eine Gaußsche Wahrscheinlichkeitsdichte-

funktion über die Entscheidungsgrenzen der Symbole integriert. Es wird angenommen,
dass die Symbole gleichmäßig verteilt sind. Für alle Berechnungen wird ein Detektor
mit minimalem euklidischem Abstand verwendet. Abb. 4.7 illustriert die Änderung der
Bitfehlerrate in Prozent in Abhängigkeit von der Amplituden- und der Phasenkom-
pression.
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Abbildung 4.6: Theoretische Werte für die Bitfehlerrate der Modulationen ( ) QPSK,
( ) 8APSK, ( ) 8PSK und ( ) 16APSK in einem AWGN-Kanal.
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Abbildung 4.7: Änderung der Bitfehlerrate in (%) relativ zum Referenzwert für das
minimal erforderliche ES/N0 für verschiedene MODCODs.

Der Fehler hängt stark von dem Modulationsschema ab. Während die Kompressi-
on bei den Modulationsschemata niedriger Ordnung keinen großen Fehler verursacht,
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kann sie bei Schemata höherer Ordnung zu großer Bitfehlerrate führen. Der Fehler
ist für QPSK- und 8PSK-Modulationen unabhängig 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 ES/N0 unverändert
bleibt. Andererseits hängt der Fehler stark von der Phasenkompression ab. Im 8APSK-
Modulationsschema nimmt die Bitfehlerrate bei kleiner Amplitudenkompression leicht
ab. Dies hat folgende Ursache. Wenn das Signal komprimiert wird, rücken die beiden
inneren Konstellationspunkte auf dem kleinsten Radius näher zusammen. Dadurch
vergrößert sich der Abstand zu den Grenzen der benachbarten Symbole auf den größe-
ren Radien. Die Folge ist, dass die Symbolfehlerrate der inneren Konstellationspunkte
abnimmt. Die Symbolfehlerrate der Konstellationspunkte, die sich auf dem äußeren
Radius befinden, nimmt jedoch zu. In der Summe führt dies zu dem beobachteten
Verhalten.

Zweitonübertragungscharakteristik

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

Der LNA zeigt eine Phasenänderung von mehr als 5◦ bei einer Eingangsleistung von
mehr als −5 dBm, wenn er in die Kompression getrieben wird. Die Amplitude ändert
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. Dafür wird C/N= ES/N0 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 Erhöhung der Bitfehlerrate von 5 % führt.

QPSK 8APSK 8PSK 16APSK
QPA2626 −5, 3 −4, 5 −6, 5 −6, 4

sind diese beiden Größen durch den Roll-off -Faktor verknüpft und identisch, wenn
dieser 0 % beträgt [60]. Das C/N am LNA-Eingang wird 4 dB höher gewählt, als das
minimal erforderliche C/N der jeweiligen MODCOD.
Abb. 4.9 veranschaulicht die Bitfehlerrate in Abhängigkeit von der gekoppelten Tx-

Leistung. Die gestrichelte gelbe Linie stellt die maximal zulässige Bitfehlerrate für die
verwendete MODCOD bei dem minimal erforderlichen C/N dar. Wenn die Bitfehler-
rate diese Linie übersteigt, muss eine MODCOD niedrigerer Ordnung für eine stabile
Datenübertragung verwendet werden. Der LNA zeigt eine starke Phasenkompression,
wodurch Modulationsschemata höherer Ordnung empfindlicher auf die Kompression
reagieren.
Bei einer relativen Verringerung der Bitfehlerrate von bis zu 5 %, kann der Ver-

stärker als quasi-linear angesehen werden. Tabelle 4.1 gibt die Eingangsleistung des
gekoppelten Tx-Signals am LNA-Eingang für diese Grenze der Bitfehlerrate an.
Die Ausgangsleistung des Tx-Core-Chips beträgt 10 dBm pro Kanal. Somit ist eine

Isolation von 20 dB für den Diplexer ausreichend, um eine signifikante Verringerung
der Bitfehlerrate für die betrachteten MODCODs zu verhindern. Fertigungstoleranzen
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Abbildung 4.9: Verlauf der Bitfehlerrate mit dem LNA QPA2626 abhängig von der
eingekoppelten Tx-Leistung.

können zu einer Reduzierung der Isolation führen. Daher wird bei der Auslegung der
Komponente eine höhere Isolation angestrebt.

4.2.2 Planarer Tx/Rx-Diplexer

Diplexerkonzept

Für die Kompatibilität mit dem Strahler wird der Diplexer aus [75] in SIW-Technologie
implementiert. Die Breite des Tx-SIWs ist so gewählt, dass die Rx-Signale unterhalb der
Grenzfrequenz liegen und somit durch die Hochpasscharakteristik des SIWs unterdrückt
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 30GHz. Es resultiert ein Bandstoppverhalten für das Tx-Signal
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Abbildung 4.10: (a) Schematische Darstellung des Diplexerkonzepts, (b) Mehrlagen-
aufbau des Diplexers, (c) äquivalenter Hohlleiterquerschnitt und (d)
Ersatzschaltung der aperturgekoppelten SIW-Stichleitungen.

im Rx-Pfad. Ein SIW-zu-CPW-Übergang ähnlich dem in [68, 69] folgt der Apertur. Im
Tx-Pfad werden zwei Iriden zur Anpassung eingefügt.
Die Diskontinuitäten im Rx-Pfad, d.h. die Bifurkation, die Apertur und der SIW-zu-

CPW-Übergang, 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-
elektrizitätskonstante εr und der Verlustfaktor tan(δ) 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 Rq = 0, 3 µm
aufgebaut. Der gewählte Mehrlagenaufbau ist in Abb. 4.10(b) dargestellt. Für den



4.2 Strahlformungsnetzwerk 41

G
em

ei
ns
am

es
To

r
(3
)

30GHz Tor (2)

Bifurkation

20GHz Tor (1)

Tx-Filter Iriden

SIW-zu-C
PW

Stichl
eitun

gen

Apert
ur

w
20

w
30

Rx-F
ilter I

ris

x
y

z

Abbildung 4.11: Planarer Tx/Rx-Diplexer mit zwei Schnittebenen.

Entwurf haben alle Vias einen Durchmesser von 0, 3mm und der Via-Abstand beträgt
0, 4mm.
Abb. 4.11 zeigt das Modell des Diplexers. Zwei verschiedene Schnittebenen in der

Ansicht zeigen einige Details der Implementierung. Die Breite w20 des Rx-SIWs und des
SIWs des gemeinsamen Tores beträgt 5mm, die des Tx-SIWs (w30 ) 3, 5mm. Die ent-
sprechenden Grenzfrequenzen der Grundmoden sind 17GHz beziehungsweise 25GHz.
Im Folgenden werden die Funktionsweise und der Entwurf des Diplexers diskutiert.

Transmissionsnullstellen

Die Transmissionsnullstellen werden mit Hilfe einer reaktiv gekoppelten Kavität er-
zeugt. Die Kopplung geschieht durch eine Apertur in der Oberseite des Rx-SIWs.
Die Kavität 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 30GHz eine Länge von nominell
λ/4, wobei λ die Wellenlänge im Medium ist. Ihre Längen l1 und l3 können so abge-
stimmt werden, dass die Bandbreite des Bandstopps vergrößert wird. Dies demonstriert
Abb. 4.12(a), wo eine Änderung von l1 und l3 um ±100 µm zu einer deutlichen Ver-
schiebung der Resonanzen führt.
Ein weiterer Entwurfsparameter ist die Länge der Apertur l2. Wie in Abb. 4.12(b)

dargestellt, muss bei der Wahl des Wertes ein Kompromiss gemacht werden. Während
ein kleinerer Wert eine kompakte Komponente und eine bessere Eingangsanpassung
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Abbildung 4.12: Auswirkungen der Änderungen (a) der Längen der Stichleitungen und
(b) der Länge der Apertur.

bei 20GHz ermöglicht, verbreitert ein größerer Wert das Stoppband aufgrund stärkerer
Kopplung. Im gezeigten Beispiel wurden l1 und l3 nachjustiert, um die Resonanzfre-
quenz unverändert zu lassen.

Rx-Filter

Die Anpassung des Rx-Filters kann durch Abstimmung der Apertur und des SIW-zu-
CPW-Übergangs eingestellt werden. Letzterer wird somit nicht separat, sondern als
Teil des Filters optimiert. Das gilt auch für die Bifurkation. Folglich besteht das Filter
aus zwei Resonatoren. Der erste befindet sich zwischen dem SIW-zu-CPW-Übergang
und der Apertur, der zweite zwischen der Apertur und der Bifurkation. Zusätzlich
ist, wie in Abb. 4.11 gezeigt, eine Iris in der Nähe der Apertur eingefügt, um die
Kopplung zwischen den beiden Resonatoren einzustellen. Beide Resonatoren haben eine
sehr niedrige externe Güte, was die Einfügedämpfung und somit auch die Rauschzahl
verringert.
Abb. 4.13(a) zeigt die Verbesserung der Anpassung des Rx-Filters durch das sukzessi-

ve Hinzufügen der verschiedenen Bestandteile. Die Bifurkation ist bei 20GHz nicht gut
angepasst. Eine Kombination aus der Bifurkation und der Apertur weist eine schwache
Resonanz bei 20GHz auf. Die vollständige Filterstruktur, bestehend aus der Bifurkati-
on, der Apertur und dem SIW-zu-CPW-Übergang 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-Übergang ( )). (b) Simulierte Eingangsreflexion
S22 am Tx-Tor (Diplexer ohne Tx-Iriden ( ), Diplexer mit beiden
Tx-Iriden ( )).

zweiter Ordnung auf. Die Anpassungseigenschaften bei 30GHz werden nicht wesentlich
beeinträchtigt. Der Grund dafür ist, dass ein großer Teil des Tx-Signals an der Apertur
reflektiert wird.

Tx-Filter

Das Tx-Filter wird im nächsten 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
Güte 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 gedämpft.

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 aufgeführt.
Das Bauteil ist 5mm breit. Das entspricht der Breite des 20GHz-SIWs. Die Länge
beträgt etwa 9mm. Die kleinste Dimension ist der CPW-Spalt mit 115 µm.
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Abbildung 4.14: Strukturierte Metalllagen des Diplexers mit (a) Lage L2 mit überla-
gertem CPW-zu-SIW-Übergang und (b) Lage L3.

Tabelle 4.2: Abmessungen des planaren Tx/Rx-Diplexers.
Parameter gcpw wcpw wvia lt wt2 wt1 wi2 ltap1 lbif
Wert (mm) 0,12 0,17 1,5 1,2 1,64 4,57 0,29 0,7 2
Parameter lsl5 lsl4 wsl2 lsl3 wsl3 wsl1 wi3 ltap2 li2
Wert (mm) 2 1,14 4,43 1,65 0,8 3,35 0,2 0,12 1,03
Parameter lsl2 lsl1 lres1 wi1 li1 lsl6 ls1 wtap li3
Wert (mm) 1,2 1,65 2,1 0,5 3,94 2,97 0,21 0,34 1,41

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 zusätzlichen Offset-Short anstelle eines Match verwen-
det [76]. Die Tore sind wie in Abb. 4.11 nummeriert. Im Allgemeinen kann eine gute
Übereinstimmung zwischen Simulationen und Messung festgestellt werden. Die gemes-
sene Einfügedämpfung bei 20GHz beträgt 0, 7 dB, während die Reflexion zwischen
18, 7 und 22, 1GHz unter −15 dB bleibt.
Bei 30GHz ist eine leichte Frequenzverschiebung zu beobachten. Trotzdem liegt der

Reflexionsfaktor hier noch unter −10 dB. Die Einfügedämpfung für das Tx-Signal liegt
bei etwa 1, 2 dB.
Die gemessene Isolation zwischen dem Rx- und dem Tx-Pfad bei 30GHz beträgt

40 dB und übersteigt 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 (S12).

4.2.3 Tx/Rx-Diplexer mit Stufendiskontinuität

Der zuvor vorgestellte Diplexer wird als vierlagige planare Komponente gefertigt und
benötigt einen geeigneten Übergang für die Speisung der dickeren Antennen. Abb.
4.16(a) zeigt beispielhaft die Realisierung mit einem gestuften Übergang.
Als Alternative dazu wird im Folgenden eine Komponente entwickelt, die, wie in

Abb. 4.16(b) dargestellt, die Stufendiskontinuität als einen Teil des Diplexers bein-
haltet [77]. Eine solche Komponente ist kompakter und reduziert die Komplexität, da
zusätzlich zu dem Diplexer nicht noch ein weiterer Übergang 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 Eingänge des Polarisators verbunden. Das Rx-Tor
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Abbildung 4.16: Übergang von dünner Frontend-PCB auf dickere Strahler. (a) Gestuf-
ter Übergang und (b) Diplexer mit einer einzigen Stufe.
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Abbildung 4.18: Modell des Diplexers mit einem Stufenübergang.

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
gewählt, dass die Grenzfrequenz f0 = 25GHz beträgt. Das Hochpassverhalten des SIW
unterdrückt 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 Änderung der SIW-Höhe 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 Diskontinuität für
das Signal dar. Die zweite Diskontinuität wird durch die Bifurkation, die Apertur und
den CPW-Übergang dargestellt. Beide Diskontinuitäten müssen angepasst werden, um
konstruktive Interferenz in der CPW zu erhalten. Die Reflexionseigenschaften der Stufe
sind durch die Änderung der Höhe gegeben und können nicht verändert werden. Die
Iris 1 wird an der Kante der Bifurkation eingefügt. Durch das Ändern 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 zusätzlich mit der Apertur in

L3 gekoppelt. Sie stellt eine Transmissionsnullstelle bei 30GHz dar. Die Länge der
Stichleitung ist so gewählt, dass sie bei der Tx-Frequenz eine Länge von λ/4 hat.
Iris 2 wird als Anpassstruktur bei 30GHz im unteren SIW verwendet, um die durch

die Höhenänderung und die aperturgekoppelte Stichleitung verursachten Reflexionen
zu kompensieren.
Beim Diplexer wird das folgende Entwurfsverfahren durchgeführt. Zunächst erfolgt

die Wahl der Längen lstub und lslot der Stichleitung und der Apertur, um die Trans-
missionsnullstelle festzulegen. Als Nächstes werden die Breite der Iris 1 und der Über-
gang zum CPW für eine gute Anpassung und geringe Einfügedämpfung für die Rx-
Frequenzen optimiert. Der CPW-Übergang ist wie im planaren Diplexer ein Teil der
Rx-Anpassstruktur. Die Optimierung von Iris 1 kann das Verhalten der elektrischen
Stichleitung geringfügig verändern und die Transmissionsnullstelle verstimmen. Daher
wird dieser Vorgang wiederholt.
Die Position und die Breite von Iris 2 werden verändert, 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 ändert. Somit haben Änderungen im Tx-SIW keinen
Einfluss auf das Verhalten im Rx-Band.
Für 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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Tabelle 4.3: Abmessungen des gestuften Diplexers (siehe Abb. 4.18).
Parameter xstp lt xt lstub l3 xw1 xi1
Wert (mm) 5,5 0,61 3,24 1,7 0,34 3,38 4,03
Parameter xslot lslot xi2 wi2 wi1 w20 w30
Wert (mm) 2,78 0,4 1,5 2,26 4,05 3,42 5,03

vermessen. Der Lagenaufbau ist in Abb. 4.19(a) dargestellt. Für die Herstellung des
Diplexers sind drei Verpressungen erforderlich. Die Gesamthöhe beträgt etwa 2, 4mm.
Der Aufbau weist fünf verschiedene Via-Typen auf. Zwei davon müssen als Blind-Vias
gefertigt werden. Die Vias von L2 bis L4 haben einen Durchmesser von 0, 4mm und
liegen 0, 6mm auseinander. Alle anderen Vias haben einen Durchmesser von 0, 3mm
und einen Abstand von 0, 4mm.
Die Stufe von der dünnen zur dicken Leiterplatte wird durch eine Fräsung imple-

mentiert. Bei diesem Aufbau werden die Fräskanten mit Silberleitlack L204 von Ferro
metallisiert. Der hergestellte Diplexer ist in Abb. 4.19(b) dargestellt. Die Abmessun-
gen sind in Tabelle 4.3 aufgeführt. Der Anschluss an den Netzwerkanalysator erfolgt
mit den 2, 92-Steckern 02K80A− 40ML5 von Rosenberger. Zusätzlich enthält die ge-
fertigte Komponente eine gestufte Version eines Klopfenstein-Übergangs [78], um auf
die Kalibrierebene des gemeinsamen Tors zuzugreifen. Da die Bezugsebenen alle un-
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Abbildung 4.20: Simulierte ( ) und gemessene ( ) Ergebnisse des Diplexers.
(a) Transmissions- und Reflexionskoeffizienten und (b) Kehrwert der
Isolation (S12).

terschiedlich sind, wird auch hier eine UOSM-Kalibrierung mit zwei Short-Standards
unterschiedlicher Länge für 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 Übereinstimmung. Die gemessene Einfügedämpfung beträgt 1 dB
bei 20GHz und 1, 6 dB bei 30GHz. Die Gesamtlänge des Diplexers beträgt etwa 8mm.
Die Anpassung bei 30GHz ist schmalbandig. Bei den Rx-Frequenzen ist eine zusätzli-
che Resonanz bei 23GHz zu erkennen. Sie entsteht zwischen Iris-2 und der Bifurkation,
die bei dieser Frequenz evaneszent gekoppelt sind. Diese Kopplung erhöht die Band-
breite im Rx-Band. Die gemessene Isolation wird durch die Simulation auch sehr gut
vorhergesagt und erreicht einen Wert von bis zu 30 dB bei 29GHz. 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 beträgt hier etwas mehr als 1GHz.
Wegen der höheren und breitbandigeren Isolation, sowie der größeren Tx-Bandbreite

wird für die Implementierung des Strahlformungsnetzwerks der planare Diplexer in
Kombination mit einem gestuften Übergang verwendet (siehe Abschnitt 4.2.2).

4.2.4 Bandpassfilter

Das Rx-Bandpassfilter findet seinen Einsatz in der Empfangskette und hat zwei Funk-
tionen. Zum einen unterdrückt es die Spiegelfrequenz und zum anderen blockiert es das
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Tx-Signal im Rx-Pfad. Die Isolation des Tx/Rx-Diplexers ist zwar groß genug, um die
Kompression des LNAs zu vermeiden, aber nicht ausreichend um es komplett zu unter-
drücken. Zusätzlich hat der LNA bei 30GHz noch eine Verstärkung von 5 dB, womit
das Tx-Signal im Rx-Pfad eine höhere Leistung aufweist, als das Rx-Signal. Somit ist
ein Entwurfskriterium ein ausgeprägtes Stoppbandverhalten bei 30GHz.
Das Bandpassfilter wird als SIW-Filter vierter Ordnung mit Eckkavitäten realisiert,

wie in Abb. 4.21(a) dargestellt. Eingesetzt im Strahlformungsnetzwerk können diese
Filter in den Zwischenlagen realisiert werden. Die Eckkavitäten dienen dazu, Trans-
missionsnullstellen bei 30GHz zu erzeugen. Die Länge l1 und die Breiten wi der entspre-
chenden Kavitäten stellen die Resonanzfrequenzen ein. Die Gesamtbreite w1 +w2 muss
unter 10mm gehalten werden, um das Antennenraster einzuhalten. Mit den Mitten-
Verschiebungen d12 der Iriden können, wie in [79] beschrieben, Transmissionsnullstellen
der Eckkavitäten in das Tx-Band gelegt werden. Die Parameter wij stellen die Kopplung
der Quelle und der Last sowie zwischen den Resonatoren ein. Eine für die Filterant-
wort gewählte 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 Einfügedämpfung beträgt 3, 8 dB bei 20GHz und die Isolation beträgt
etwa 60 dB bei 30GHz. Die 20 dB-Bandbreite um 20GHz beträgt 1, 5GHz.
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4.2.5 Passive Übergänge

Die verschiedenen Komponenten des Frontends erfordern Übergänge zwischen den un-
terschiedlichen Leitungstypen. Dieser Abschnitt zeigt den Entwurf einiger der verwen-
deten Übergänge. Übergänge aus der Literatur, wie zum Beispiel ein Übergang zwischen
CPW und SIW [69] oder ein gestufter Übergang zwischen zwei SIWs mit unterschied-
lichen Höhen, der für die Antenne eingesetzt wird [72], werden hier nicht diskutiert.

Übergang von CPW zu SIW

Im Allgemeinen benötigen 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 für Bauteile zu haben. Dies erfordert ent-
sprechende Übergänge von CPW zu SIW. Abb. 4.22(a) zeigt ein Modell eines solchen
Übergangs 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-
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Abbildung 4.22: (a) Übergang zwischen CPW und SIW in inneren Lagen (mit zwei
Schnittebenen). (b) Gefertigter Übergang von CPW zu SIW in inneren
Lagen. Die Positionen des SIWs in den Innenlagen und der CPW-
Aufweitung sind durch ( ) bzw. ( ) gekennzeichnet. (c) Simulierte
( ) und gemessene ( ) Ergebnisse des CPW-zu-SIW-Übergangs.
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meter der Aufweitung und der Abstand zwischen den Vias werden in der Simulation
optimiert.
Der Entwurf des 20GHz-Übergangs wird mit der in Abb. 4.22(b) gezeigten Rücken-

an-Rücken-Anordnung experimentell validiert. Die simulierten und die gemessenen Er-
gebnisse in Abb. 4.22(c) stimmen sehr gut überein. Der Übergang weist eine Eingangs-
reflexion von −10 dB zwischen 18GHz und 25, 7GHz und eine Einfügedämpfung von
2× 0, 6 dB bei 20GHz auf.

Übergang von SIW zu SIW

Das Strahlformungsnetzwerk erfordert Übergänge zwischen SIWs, da diese sich zum
Teil zwischen unterschiedlichen Metalllagen auf der Leiterplatte befinden und unter-
schiedliche Stärken haben. Abb. 4.23(b) zeigt das schematische Modell eines solchen
Übergangs [80]. Er enthält keine kontinuierlichen Übergänge [73] oder gestufte Impe-
danzen [72], sondern besteht aus einer E-Ebenen-Apertur, zwei Stichleitungen und zwei
Iriden.
Die Höhenveränderung wird durch die Verbindung der SIWs über eine Bifurkation

erreicht. Die verbleibenden Tore werden hierbei mit Via-Zäunen kurzgeschlossen. Ge-
nerell führt die Aperturkopplung in Verbindung mit den unterschiedlichen Höhen zu
einer Feld- und Impedanzfehlanpassung, die den gesamten Übergang beeinflusst. Durch
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Abbildung 4.23: (a) Modell und (b) schematische Darstellung des SIW-zu-SIW-

Übergangs. (c) Simulierte ( ) und gemessene ( ) S-Parameter des
SIW-zu-SIW-Übergangs in einer Rücken-an-Rücken-Anordnung.
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Anpassung der Länge der Stichleitungen sowie der Breite und Position der Iriden wird
die Anpassung verbessert.
Abb. 4.23(a) zeigt das Modell eines Übergangs von einem dicken SIW zu einem

dünnen SIW für das Tx-Signal. Die Parameter wurden mit CST Microwave Studio
optimiert. Die in Abb. 4.23(c) dokumentierten Messungen einer Rücken-an-Rücken-
Anordnung zeigen eine −10 dB-Reflexionsbandbreite von 26, 7GHz bis 32GHz, und
eine Einfügedämpfung von 2× 0, 8 dB bei 30GHz.

4.2.6 Speisung eines Tx/Rx-Elements

Für die Speisung des Tx/Rx-Elements werden der planare Diplexer, der LNA und das
Filter gemäß 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 für das Tx/Rx-Element. Die rote

Linie stellt Via-Wände zwischen den inneren Lagen L4 und L5 dar. Auf diese SIWs
wird über die oben dargestellten CPW-zu-SIW-Übergänge zugegriffen.
Die gemessenen S-Parameter sind in Abb. 4.26(a) und (b) dokumentiert. Die Kleinsi-

gnalverstärkung zwischen dem Diplexereingang und dem Filterausgang beträgt 20, 5 dB
bei 20GHz. Diese ist um 4, 5 dB geringer, als die Verstärkung des LNAs (25 dB). Die
Differenz resultiert aus den Einfügedämpfungen 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 Einfügedämpfung des

Diplexers eine Rauschzahl von nur etwa 2 dB für das Frontend im 20GHz-Durchlass-
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Abbildung 4.24: (a) Schematische Darstellung der Speisung des Tx/Rx-Elements und
(b) der Lagenaufbau der Testschaltung.
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bereich erreicht (siehe 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 30GHz liegt bei etwa
70 dB. Sie ist geringer als die summierten Isolationen aller einzelnen Komponenten.
Der Grund dafür ist eine parasitäre Kopplung durch die Via-Wände zwischen den Tx-
und den Rx-SIWs.

4.2.7 Einheitszelle

Als Nächstes 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-Übergang von einem dicken SIW an
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Abbildung 4.27: (a) Foto der hergestellten Einheitszelle und (b) schematische Darstel-
lung der Tor-Nummerierung.
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Abbildung 4.28: Gemessene Leistungsfähigkeit der Einheitszelle mit S22( ) und
S32( ) der Speisung des Tx/Rx-Elements und S44( ) und S54( )
der Speisung des Tx-Elements.

einen dünnen SIW angeschlossen. Dadurch entsteht in den inneren Lagen Platz für
den Tx-Pfad des Tx/Rx-Elements. Die beiden Tx-Pfade in den gestapelten SIWs gehen
nacheinander in CPWs auf die Leiterplattenoberfläche über und werden anschließend
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 Einfü-

gedämpfung für das Tx-Element und für das Tx/Rx-Element beträgt etwa 2 dB bzw.
2, 9 dB. Die erhöhten Verluste im Tx/Rx-Kanal resultieren hauptsächlich aus dem län-
geren Pfad. Der Abstand zwischen dem Tx/Rx- und dem Tx-Element beträgt 5mm
und entspricht damit dem Tx-Antennenraster. Die Schaltung eignet sich folglich als
Einheitszelle für das Modul. Nebeneinander angeordnet lassen sich mit ihr größere li-
neare Gruppenstrahler realisieren, wie sie für die Subsysteme in dieser Arbeit benötigt
werden.

4.2.8 Realisierung des Strahlformungsnetzwerks

Im nächsten Schritt werden vier Einheitszellen im 10mm-Raster zusammengeschaltet,
um die Schaltung des Frontends aus Abb. 4.2 für 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 Eingänge der Antenne (RHCP und LHCP) gespeist werden kön-
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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. Für 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 führt dazu, dass
zwei Empfangsstrahlen entstehen und diese in zwei unterschiedliche Richtungen gleich-
zeitig geschwenkt werden können. Man benötigt hierfür 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
gewählten 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-Kanäle, wobei die

Kalibrierebenen der Diplexereingang und der Ausgang der Rx-Core-Chips bilden. Die
Rauschzahl hat einen Wert von etwa 2 dB in einem Band von 1, 2GHz um 20GHz.
Die Streuung beträgt hier etwa 1 dB, die vor allem aus der verwendeten Messmethode
resultiert [83].
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Abbildung 4.31: Messergebnisse aller Kanäle des hergestellten Frontends. (a) Rausch-
zahl über der Frequenz und (b) Ausgangsleistung Pout abhängig von
der Eingangsleistung Pin bei 30GHz.
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Abb. 4.31(b) zeigt die gemessene Ausgangsleistung aller Kanäle aufgetragen über die
Eingangsleistung mit den Referenzebenen aus Abb. 4.30. Die niedrigste Ausgangsleis-
tung liegt bei ca. 9 dBm und die Ausgangsleistung P1dB des Tx-Core-Chips beträgt etwa
12 dBm, was auch der höchsten 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 erklären. Der Kanal mit der geringsten Ausgangsleistung
entspricht dem Kanal mit dem längsten Pfad zwischen dem Ausgang des Core-Chips
und dem Eingang des Antennenelements.



4.3 Mischernetzwerk 60

M2 (Tx)M1 (Rx)

Zweiton-LORx Tx

LO-Diplexer

Strahlformungsnetzwerk

(a) (b)

Gemeinsames
Tor

Fi
lte

r
1

Fi
lte

r
2

S

L1 L2

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-
nächst 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, 2GHz
und 14, 1GHz arbeiten, resultiert eine Umsetzung der Filter mit klassischen Kavitäten,
wie zum Beispiel mit SIW-Kavitäten, zu einer Komponente mit hohem Platzbedarf.
Für einen geringen Platzbedarf eignen sich insbesondere Filterstrukturen, die auf Ka-
vitäten aus sogenannten gefalteten, kreisrunden SIW (engl. folded circular substrate
integrated waveguide) (FCSIW) basieren [84]. Um die Miniaturisierungsmöglichkeiten
mit solchen FCSIW-Filtern zu verdeutlichen, werden diese im Detail diskutiert. Im An-
schluss wird der LO-Diplexer mit Halbleitern (siehe Kapitel 3.3.2) zu einem Netzwerk
zusammengeschaltet [85]. Die Herstellung und die messtechnische Charakterisierung
der Platine schließen das Unterkapitel ab.

4.3.1 Filter mit FCSIW-Kavitäten vom Typ-I

Zunächst werden Filter mit FCSIW-Kavitäten implementiert. Die Grundlagen dafür
diskutiert [84]. Abb. 4.33(a) stellt die FCSIW-Kavität vom Typ-I dar. Die Seitenwände
der Kavität bestehen aus Vias mit dem Durchmesser d und dem Abstand p, die einen
Kreissektorzylinder mit dem Radius R, dem Winkel α und der Höhe 2h bilden. Die
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Abbildung 4.33: (a) FCSIW-Kavität vom Typ-I. Zur Sichtbarkeit ist die obere Lage
entfernt. (b)-(d) Analyse der FCSIW-Kavität vom Typ-I im Gleich-
und Gegentakt.

Kavität ist mit einem Substrat der relativen Permittivität εr gefüllt. In der Mitte ist
ein Septum mit der Dicke t 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 � t wird zur Charak-

terisierung und quantitativen Abschätzung der Resonanzfrequenzen eine Gegen (O)-
und Gleichtaktzerlegung (E) durchgeführt. Im ersten Schritt werden die Via-Reihen
durch durchgehende Wände ersetzt, wie in Abb. 4.33(b) dargestellt. Nach [65] sind
diese Wände von den Via-Zentren nach innen um

∆ = 1
2

d2

0, 95p (4.1)

verschoben. Dies führt zu einem Querschnitt mit durchgehenden Wänden. Als nächstes
wird die Symmetrieebene durch einen perfekten elektrischen Leiter (engl. perfect elec-
tric conductor) (PEC) und einen perfekten magnetischen Leiter (engl. perfect magnetic
conductor) (PMC) für die Gegen- bzw. die Gleichtaktanregung ersetzt.
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Für die Gegentaktanregung ergibt sich der in Abb. 4.33(c) gezeigte Kreissektorreso-
nator mit der Höhe h. Sein effektiver Radius ist gegeben durch

RO
eff = R− ∆

sin(α2 ) −∆ (4.2)

für 0° < α ≤ 180°.
Der Fall der Gleichtaktzerlegung ist in Abb. 4.33(d) skizziert. Eine analytische Mo-

dellierung dieser Struktur ist recht aufwändig. Ersetzt man sie jedoch durch eine ähn-
liche, aber geometrisch einfachere Kavität, ist eine mathematische Analyse möglich.
Die Vereinfachung ist wie folgt. Die PMC-Randbedingungen in den Spalten werden in
die vertikalen Wände gefaltet, wie in Abb. 4.33(d) dargestellt. Das Einfügen der PMC-
Randbedingung an der Septumkante vernachlässigt jedoch die Streufelder im Spaltbe-
reich und überschätzt somit die Resonanzfrequenz. Um dies zu korrigieren, wird das
Septum um

leff =
√

(s−∆)2 + h2 − (s−∆) (4.3)

verlängert. Dieser empirisch ermittelte Ausdruck ergibt eine sehr gute Übereinstim-
mung mit einer mit CST Microwave Studio Eigenmode Solver für Kavitäten mit R�
s ' h� t durchgeführten Vollwellensimulation. Die äquivalente Kavität ist ein Kreis-
sektorresonator mit dem Radius

RE
eff = R− s− leff

sin(α2 ) −∆, (4.4)

wobei wiederum 0° < α ≤ 180° gilt.
Die Resonanzfrequenzen des Gegen- und des Gleichtakt-Resonators lassen sich ab-

leiten als [86]
f
O/E
np0 = c0

2πRO/E
eff
√
εr
ηnπ
α
,p (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 6= 0. Der Term ηnπ

α
,p bezeichnet die p-te Nullstelle

der Besselfunktion erster Art und Ordnung nπ/α. Parameter c0 ist die Lichtgeschwin-
digkeit im Vakuum. Der Ausdruck (4.5) ist nützlich, um die Kavitäten für gegebene
Betriebsfrequenzen auszulegen.
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Abbildung 4.34: Betrag der elektrischen Feldstärke der ersten vier Moden der FCSIW-
Kavität vom Typ-I.

Wegen R � h haben die Felder keine axiale Abhängigkeit und es müssen nur die
TM-Moden bzgl. z betrachtet werden. Der Grundmode der FCSIW-Kavität vom Typ-I
ist der TME

010-Mode. Abb. 4.34 zeigt den Betrag der elektrischen Feldstärke der ersten
vier Moden.

Eigenschaften der FCSIW-Kavität vom Typ-I mit einer scharfen Spitze

Im Folgenden wird eine FCSIW-Kavität vom Typ-I mit den Parametern εr = 3, 62,
s = 0, 35mm, h = 0, 3mm, t = 30 µm, d = 0, 4mm und p = 0, 7mm untersucht. Der
Radius der Spitze wird auf r = 0mm gesetzt. Die Resonanzfrequenz wird in erster
Linie durch α und R definiert, wie für den Grundmode in Abb. 4.35(a) gezeigt. Die
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Abbildung 4.35: (a) Resonanzfrequenz des TME
010-Grundmodes aufgetragen über den

Winkel α für verschiedene Radien R in mm (Simulation ( ) / em-
pirische Gleichung( )). (b) Resonatorfläche für verschiedene Reso-
nanzfrequenzen in GHz.
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Abweichungen von weniger als 2 % zeigen die gute Übereinstimmung zwischen den
simulierten Daten und dem approximierten Ausdruck (4.5).
Die Ergebnisse zeigen auch die schwache Abhängigkeit der Resonanzfrequenz fE010

von α oberhalb von etwa 60°. So steigt zum Beispiel für R = 6mm fE010 von etwa
10, 5GHz nur um 0, 5GHz, wenn α von 150° auf 50° reduziert wird. Die Fläche des
Resonators ist für eine gegebene Resonanzfrequenz annähernd proportional zu α, wie
in Abb. 4.35(b) gezeigt. Daraus folgt, dass die empirische Formel (4.5) auch zur Mini-
mierung der Kavitätgröße verwendet werden kann.
Moden höherer Ordnung beeinflussen die Außerband-Unterdrückung von Filtern.

Abb. 4.36(a) stellt deren Resonanzfrequenzen über α für R = 6mm dar. In allen
Fällen ist der TME

010-Mode der Grundmode. Der erste Mode höherer Ordnung ist der
TME

020-Mode für α < 75° und andernfalls ist es der TMO
110-Mode. Der relative Abstand

zwischen der Resonanzfrequenz des Grundmodes fE010 und des ersten Modes höherer
Ordnung f↑ ist definiert als

∆f = f↑ − fE010
fE010

. (4.6)

Dieser ist in Abb. 4.36(b) gegen α für verschiedene Werte von R aufgetragen. Bei
α = 60° erreicht er mit ∆f ≈ 1, 3 einen relativ großen Wert, verglichen zum Beispiel
mit ∆f = 0, 58 für einen quadratischen Hohlraumresonator bei gleicher Resonanzfre-
quenz. Die Moden der FCSIW-Kavität vom Typ-I liegen also weit auseinander und für
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Abbildung 4.37: (a) Resonanzfrequenz des Grund-TME
010-Modes aufgetragen gegen den

Radius R für verschiedene r/R-Werte bei α = 60°. (b) Relativer Ab-
stand zum Grund-TME

010-Mode als Funktion von R für verschiedene
r/R-Werte bei α = 60°.

ausreichend kleine Winkel wird eine gute Außerband-Unterdrückung erwartet. Zusätz-
lich zeigt ∆f eine schwache Abhängigkeit von R.

Auswirkung der Abrundung der Spitze

Der Einfluss des Radius der Spitze r wird exemplarisch für α = 60° untersucht.
Abb. 4.37(a) zeigt den Einfluss von r ≥ 0 auf die Resonanzfrequenz. Ein größerer
Wert erhöht die Resonanzfrequenz, hat aber keinen Einfluss auf die Größe der Kavi-
tät. Daraus folgt, dass r ein geeignetes Mittel zur Einstellung der Resonanzfrequenz
beim Filterentwurf ist, auch wenn seine Wirkung auf ∆f nicht monoton ist, wie in
Abb. 4.37(b) dargestellt. Somit ergibt r = 0mm immer die kompakteste Kavität.

Externe Güte und Interresonator-Kopplung

Die externe Güte Qe wird mit Hilfe einer Vollwellensimulation der belasteten Ein-Tor-
Kavität bestimmt [87]. Eine FCSIW-Kavität vom Typ-I mit R = 6mm, α = 60 ◦

und r = 0mm wird mit einer Streifenleitung gespeist, wie in Abb. 4.38(a) gezeigt.
Die Leiterbreite ws und γ definieren nach Abb. 4.38(b) die Eingangskopplung. Da
die Leiterbreite im Allgemeinen durch den Wellenwiderstand bestimmt wird, wird die
externe Güte mit γ eingestellt. Alternativ könnte die Leiterbreite auch lokal eingestellt
werden, zum Beispiel durch Anbringen einer Aufweitung.
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Abbildung 4.38: (a) Schema der Kavitätkopplung. (b) Externe Güte gegen γ für ver-
schiedene ws in mm. Zwei gekoppelte Kavitäten: (c) Schema und (d)
Koppelfaktor k gegen b für sb = 0, 5mm und sb = 2, 5mm.

Die einzelnen Kavitäten werden gekoppelt, indem ihre Septa durch Aperturen der
Breite b + sb in den gemeinsamen Via-Zäunen verbunden werden, wie in Abb. 4.38(c)
dargestellt. Der Koppelfaktor kx, definiert nach [87], wird aus der Vollwellensimulation
gewonnen. Abb. 4.38(d) zeigt die Ergebnisse. Der Koppelfaktor hängt hauptsächlich
von b ab und ist sehr robust gegenüber Änderungen von sb. Beim Entwurf eines Filters
kann sb deshalb auf einen konstanten Wert gesetzt werden.

Filterentwurf

Im Folgenden wird das Entwurfsverfahren von Filtern mit FCSIW-Kavitäten vom Typ-
I skizziert. Es wird zunächst ein Filter mit Tschebyscheff-Charakteristik dritter Ord-
nung und einer Mittenfrequenz von f0 = 10GHz mit einer relativen Bandbreite (engl.
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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. Für
alle drei Kavitäten wird α = 60° gewählt. Abb. 4.39(a) und 4.39(b) zeigen die To-
pologie und den Aufbau des Filters. Die Koppelfaktor k21 = k32 = 0, 0515 zwischen
den Resonatoren 2 (3) und 1 (2) sowie der externe Gütefaktor Qe = 17 werden ge-
mäß dem in [87] vorgestellten Verfahren zur Filtersynthese bestimmt. Aufgrund der
Tschebyscheff-Charakteristik gilt für die Entwurfsparameter: b1 = b2, α1 = α3, r1 = r3

und γ1 = γ3.
Für α = 60° und die in diesem Unterkapitel angegebenen Parameter ergibt (4.5)

einen Radius von R = 6, 55mm. In der Praxis ist nur r > 0 realisierbar. Dadurch
wird der TME

010-Mode zu höheren Frequenzen verschoben. Unter Berücksichtigung die-
ser Tatsache werden R auf 7mm gesetzt und r optimiert, um die damit verbundene
Reduktion von fE010 zu kompensieren.
Die Leiterbreite ws wird auf 0, 27mm eingestellt, was einem Wellenwiderstand von

50 Ω entspricht. Parameter sb wird auf 1, 4mm gesetzt.
Die Parameter γ1, γ3 dienen zur Einstellung der Eingangs- und der Ausgangskopp-

lung, während b1, b2 die Interresonatorkopplung steuern. Die Anfangswerte für diese
Parameter werden aus Graphen ähnlich 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 F1 bezeichnet.
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Tabelle 4.4: Abmessungen der Filter F1 und F2 (Längen in (mm) und Winkel in (◦)).
Parameter R r1 r2 α1 α2 b1 γ1

F1 7 1,36 0,58 60 60 1,87 23,7
F2 7 0,73 0,75 40 60 1,61 21,8

Die resultierenden Radien r1 und r3 sind im Vergleich zu r2 relativ groß und erlauben
eine weitere Verkleinerung der Kavitäten 1 und 3. Basierend auf den Ergebnissen dieses
Unterkapitels werden die Winkel α1 und α3 verkleinert und die Resonanzfrequenzen
durch Reduzierung der entsprechenden Spitzenradien angepasst. Dieser Ansatz führt
zu einem kompakteren Filter mit identischer Charakteristik in Passband.
Das Filter wird mit α1 = α3 = 40° neu entworfen. Die Optimierung ergibt die in

Tabelle 4.4 aufgeführten Parameter. Die rk haben nun ähnliche Werte und die vom
Filter, im Folgenden mit F2 bezeichnet, belegte Fläche 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 200MHz, die aus Fertigungstoleranzen resultiert,
ist die Übereinstimmung mit der Simulation gut. Die gemessene Einfügedämpfung be-
trägt für beide Filter 2, 3 dB. Im Durchlassbereich sind die Eigenschaften beider Filter
ähnlich.
Abb. 4.41(b) zeigt die simulierten und die gemessenen S-Parameter der beiden Filter

über einem größeren Frequenzbereich. Der parasitäre Durchlassbereich von Filter F2
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Abbildung 4.40: Fotos der hergestellten Filter (a) F1 und (b) F2. Die Septen auf der
mittleren Lage sind mit ( ) gekennzeichnet. Die Kalibrierebenen sind
grün 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 größeren relativen Modenabstandes ∆f in den Kavitäten 1 und 3 zu
höheren Frequenzen verschoben. Dadurch wird neben der Größenreduzierung auch die
Außerband-Unterdrückung bis zu etwa 23GHz verbessert.

4.3.2 Filter mit FCSIW-Kavitäten vom Typ-II

Durch eine alternative Anordnung und Geometrie des Septums kann der Flächenbedarf
weiter reduziert werden. Dies wird nachfolgend untersucht.

Eigenschaften der Kavität

Abb. 4.42 zeigt die FCSIW-Kavität vom Typ-II aus [88]. In der Mitte befindet sich ein
Septum dessen Spalt sich, im Gegensatz zu der Kavität aus Abb. 4.33(a), entlang der
gebogenen Via-Wand ausdehnt. Das Septum besitzt einen Schlitz der Breite s und der
Länge xs.
Da R � h gilt, müssen in der Analyse nur die Moden berücksichtigt werden, die in

Bezug auf z transversal magnetisch sind. Die Modenbezeichnung ist identisch zu der
der FCSIW-Kavität vom Typ-I. Für 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 εr = 3, 62, s0 = 0, 35mm,
h = 0, 3mm, d = 0, 4mm, und p = 0, 7mm gilt.
Für die Analyse wird die Schlitzlänge xs zunächst auf 0mm gesetzt. Der Betrag des

elektrischen Feldes des Grundmodes TME
010 und der Moden höherer Ordnung TME

110,
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Abbildung 4.42: Modell der FCSIW-Kavität vom Typ-II mit einem geschlitzten Sep-
tum.

TME
110 und TME

020 ist in Abb. 4.43(a)-(d) dargestellt. Abb. 4.44(a) zeigt die Reso-
nanzfrequenz des Grund-TME

010-Modes gegen den Winkel α für verschiedene R. Die
Resonanzfrequenz steigt bei kleineren Winkeln an. Wenn man jedoch den Winkel von
90 ◦ auf 30 ◦ ändert, d.h. die Fläche 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 höherer Ordnung bei kleinerenWinkeln voneinander weit entfernt. Aufgrund
der ausgeprägten Winkelabhängigkeit der Resonanzen von Moden höherer Ordnung
verringert sich jedoch der Modenabstand mit zunehmendem α.

Zweimodenbetrieb

Im Folgenden wird die Kavität für den Zweimodenbetrieb modifiziert. Abb. 4.43(e)-(h)
veranschaulichen den Oberflächenstrom auf dem Septum für die ersten vier Moden.
Entlang der Kante bei ϕ = α/2 fließen die Ströme der TME

010-, TMO
110- und TME

020-
Moden in radialer Richtung und die des TME

110-Modes in azimutaler Richtung. Daher
hat ein dort platzierter Schlitz (siehe Abb. 4.42) fast keinen Einfluss auf die drei erstge-
nannten Moden, stört aber den letzten stark. Dies wird durch Abb. 4.45 bestätigt, die
die Resonanzfrequenzen in Abhängigkeit von der Schlitzlänge xs darstellt. Der Schlitz
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020-Mode und Stromdichte auf dem
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110- und (h)
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020-Mode. Die roten Pfeile verdeutlichen die Flussrichtung der

Ströme.
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Abbildung 4.44: Resonanzfrequenz der FCSIW-Kavität vom Typ-II mit b0/R = 0, 45
aufgetragen über den Winkel α von (a) dem Grund-TME

010-Mode für
verschiedene Radien R in (mm) und (b) Moden höherer Ordnung mit
R = 5, 5mm.

senkt nur die Resonanzfrequenz des TME
110-Modes, die für xs ≈ 3mm etwa 10GHz

beträgt und damit sehr nahe an dem TME
010-Mode liegt. Dies ermöglicht den Zweimo-

denbetrieb.
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Abbildung 4.45: Resonanzfrequenzen der ersten vier Moden und ihre Abhängigkeit von
der Schlitzlänge xs für eine FCSIW-Kavität vom Typ-II mit R =
5, 5mm, α = 45◦, b0/R = 0, 45 und s = 0, 2mm.

Modenkopplung innerhalb einer Kavität

Als Nächstes wird die Kopplung zwischen dem TME
010- und dem TME

110-Mode inner-
halb der Kavität analysiert. Dazu wird die Kavität durch eine Streifenleitung am Ein-
und Ausgang schwach gekoppelt, wie in Abb. 4.46(a) dargestellt. Die simulierte Trans-
mission S21 (Abb. 4.46(b)) zeigt zwei Resonanzen, wobei f01 die Eigenfrequenz des
TME

010-Modes ist. Um zu klären, ob sie durch Modenaufspaltung entstehen, werden
die Eigenfrequenzen der Kavität bestimmt. Wegen der PMC- beziehungsweise PEC-
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Abbildung 4.46: (a) FCSIW-Kavität vom Typ-II, die mit einer Streifenleitung am Ein-
gang (Tor 1) und am Ausgang (Tor 2) gekoppelt ist und (b) S21 ( )
und Gruppenlaufzeit von S11,e ( ) und S11,o ( ) einer schwach ge-
koppelten Zweimodenkavität.
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Symmetrie in der ϕ = α/2-Ebene, wird die Kavität für den TME
010-Mode im Gleichtakt

und für den TME
110-Mode im Gegentakt angeregt.

Dies übersetzt sich in

S11,e = S11 + S21,

S11,o = S11 − S21,

wobei S11,e und S11,o die Reflexionskoeffizienten der Gleich- und Gegentaktanregung
sind. Die zugehörigen Gruppenlaufzeiten sind in Abb. 4.46(b) dargestellt. Ihre Maxi-
ma, die die Eigenfrequenzen der Kavität markieren, fallen mit den Maxima von S21

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 f0 = 10GHz und einer FBW von 10 %,
sowie einer Anpassung von 20 dB aufgebaut. Abb. 4.47(a) zeigt den entsprechenden
Entwurf. Er besteht aus zwei symmetrisch angeordneten Zweimodenkavitäten mit α =
45 ◦.
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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-Kavitäten vom Typ-
II.

Parameter b0 b bv g xs R s
Wert (mm) 1,93 1,66 2,68 0,38 2,85 5,29 0,2

Die Parameter b0 und g stellen die Ein- und die Ausgangskopplung ein. Die Interreso-
nator-Kopplung wird durch b und bv bestimmt. Wie oben erläutert, werden die Reso-
nanzfrequenzen durch den Radius R und die Schlitzlänge xs eingestellt. Der Ein- und
der Ausgang sind über eine 50 Ω-Streifenleitung gekoppelt. Die Koppeltopologie ist in
Abb. 4.47(b) dargestellt. Die Moden TME

010 und TME
110 derselben Kavität sind entkop-

pelt. Die beiden Zweimodenkavitäten führen 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 TME

010- und des TME
110-Modes. Das elektrische Feld des TME

010-Modes zeigt am
Eingang und am Ausgang in dieselbe Richtung, während es bei dem TME

110-Mode das
Vorzeichen wechselt. Dies führt zu destruktiver Interferenz [89, 90]. Die endgültigen 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 durchgeführt. Bis auf eine Frequenzverschiebung von 70MHz zeigt Abb. 4.48 eine
gute Übereinstimmung zwischen den simulierten und den gemessenen Ergebnissen. Im
Durchlassbereich bleibt die Einfügedämpfung unter 2, 4 dB und der Reflexionskoeffizi-
ent unter −18 dB. Die Außerband-Unterdrückung übersteigt 40 dB zwischen 11, 1GHz
und 30GHz. Tabelle 4.6 vergleicht die hergestellten FCSIW-Filter mit SIW-Filtern aus
der Literatur. Dabei ist λ0 die Substrat-Wellenlänge bei der Mittenfrequenz f0. Die
letzte Spalte gibt das auf f0 normierte Stoppband an. Im Vergleich zu dem Filter F1
und F2, ergibt F3 eine deutlich kleinere Fläche und eine verbesserte Sperrbandcharak-
teristik. Das Filter F3 hat die beste Leistungsfähigkeit in Bezug auf die Kompaktheit
und die Außerband-Unterdrückung.
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Abbildung 4.48: Simulierte ( ) und gemessene ( ) S11 ( ) und S21 ( ).

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

Ref. f0 Ordnung FBW IL Größe Stoppband
(GHz) (%) (dB) (/λ2

0) (dB), (/f0)
F1 10 3 5 2,4 0,31 40, 1, 19− 2, 16
F2 10 3 5 2,4 0,24 40, 1, 17− 2, 35
F3 10 4 10 2,4 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
[94] 8 3 11 1,2 0,32 23, 1, 10− 1, 96
[95] 7 5 5,71 2,0 1,40 30, 1, 07− 1, 57

4.3.3 Filter beliebig hoher Ordnung

Aus geometrischen Gründen können mit gleichem Kavitätstyp nicht Filter mit belie-
biger Ordnung realisiert werden, da sich sonst der Ein- und der Ausgang des Filters
überlappen würden.
Ein Filter mit beliebig hoher Ordnung kann jedoch durch eine Kombination der Typ-I

und Typ-II Kavitäten umgesetzt werden. Als Demonstration hierfür wird im Folgenden
ein Filter siebter Ordnung bestehend aus zwei FCSIW-Kavitäten vom Typ-I und fünf
FCSIW-Kavitäten vom Typ-II implementiert [96]. Alle Kavitäten 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 10GHz 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 Einfügedämpfung von
etwa 10 dB. Filter höherer Ordnung weisen im Allgemeinen eine hohe Einfügedämpfung
durch die große elektrische Länge auf [97–99].
Abb. 4.50(b) präsentiert die simulierten und die gemessenen Streuparameter über

einen großen Frequenzbereich. Außerhalb 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 zurückzuführen. Die Isolation zeigt,
entsprechend der hohen Filterordnung, einen hohen Wert über einen großen Frequenz-
bereich.
Insgesamt demonstriert das Filter, dass die Kombination der beiden Kavitäten 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 für
einen 10/15GHz-Diplexer beschrieben. Ein zweiter Diplexer für 12/13, 5GHz wird an-
schließend vorgestellt, um zu demonstrieren, dass auch nah beieinanderliegende Bänder
getrennt werden können. Abschließend wird die erreichte Kompaktheit mit Lösungen
aus der Literatur verglichen.

10/15 GHz Diplexer

Das Funktionsprinzip des Diplexers wird anhand eines Entwurfs mit den Mittenfre-
quenzen fc1 = 10GHz und fc2 = 15GHz verdeutlicht. Es wird eine Tschebyscheff-
Charakteristik dritter Ordnung mit einer Anpassung von 20 dB gewählt. Der Diplexer
besteht aus zwei Bandpassfiltern vom Typ F2. Die Koppeltopologie ist in Abb. 4.51(a)
dargestellt. Für den angestrebten Frequenzbereich müssen die externen Güten der Ein-
gangskavitäten 1 und 1′ auf Qe = 16, 75 beziehungsweise Q′e = 25, 02 eingestellt wer-
den. Die Filter werden separat entworfen. Der gemeinsame Anschluss des Diplexers
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Abbildung 4.51: (a) Diplexer-Koppeltopologie und (b) Anordnung mit zwei Kavitä-
ten (keine Ausgangsanschlüsse) und asymmetrischer Aufweitung der
Speiseleitung.
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Abbildung 4.52: (a) Externe Güten und (b) Resonanzfrequenzen der Kavitäten 1 ( )
und 1′ ( ) für die Winkel (γ, γ′)=(21, 8 ◦, 20, 8 ◦) ( ) und γ = γ′ =
28 ◦ ( ). Die übrigen Parameter sind r = 0, 73mm, r′ = 0, 28mm,
sb0 = 1mm, b0 = 1, 4mm, l = l′ = 1mm und β = 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 Güte erhöht.
Im ersten Schritt werden die Winkel β und β′ auf null gesetzt und nur γ und γ′

variiert, um die externe Güte anzupassen. Wie beispielhaft in Abb. 4.52(a) gezeigt,
reduzieren sich die externen Güten durch die Erhöhung von γ und γ′ aus dem Filter-
entwurf auf die Werte γ = γ′ = 28 ◦, bleiben aber immer noch zu groß. Für eine weitere
Reduzierung und um die Form der Kavität nicht zu beeinträchtigen, werden die Winkel
β und β′ erhöht. Wie in Abb. 4.52(a) für β′ dargestellt, führt dies zu dem gewünschten
Ergebnis für Q′e. Abb. 4.52(b) zeigt den Einfluss von β′ auf die Resonanzfrequenz der
Kavitäten 1 und 1′. Die Simulationsergebnisse zeigen, dass die Parameter der Aufwei-
tung im Gegensatz zu γ nur einen geringen Einfluss auf die Resonanzfrequenzen der
Kavitäten haben.
Abb. 4.53 zeigt die schematische Darstellung des Diplexers. Bei der Optimierung wer-

den die Parameter γ1, γ′1, r1, r′1, b1, b′1 und die Parameter der Aufweitung neu angepasst.
Die nachfolgenden Kavitäten 2 und 3 beziehungsweise 2′ und 3′, und die entsprechenden
Koppelöffnungen 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 15GHz-Kanals als gestrichene Größen gekennzeichnet.
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Abbildung 4.53: Schematische Darstellung des LO-Diplexers.
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Abbildung 4.54: Foto der hergestellten Diplexer (a) D1 und (b) D2 mit grün 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 Übereinstimmung. Die Isolation überschreitet 58 dB bei 10GHz und
50 dB bei 15GHz. Die gemessene (simulierte) Einfügedämpfung beträgt 2, 4 (2, 4) dB
beziehungsweise 4, 2 (3, 6) dB in diesen Kanälen. Die Leistungsfähigkeit im Durchlass-
bereich wird durch den hohen Verlustfaktor des Substrats beeinträchtigt. Insgesamt
nimmt der Diplexer eine Fläche von nur 98, 19mm2 einschließlich der Aufweitung ein.
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Tabelle 4.7: Abmessungen des Diplexers D1 (Längen in (mm), Winkel in (◦)).
Parameter R r1 r2 r3 α1 α2 α3

10GHz-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 b1 b2 β l γ1 γ3 sb

10GHz-Kanal 1,6 1,61 11,8 1,19 28,1 21,8 1, 4
15GHz-Kanal 1,05 1 16,8 0,97 28,3 20,8 1, 05

b0 = 1, 29mm, sb0 = 1, 4mm
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Abbildung 4.55: Gemessene ( ) und simulierte ( ) S-Parameter der Diplexer (a) D1
und (b) D2 (S11 , S21 , S31 , and S32 ).

12/13,5 GHz-Diplexer

Im zweiten Beispiel wird ein Diplexer mit deutlich reduziertem Schutzband zwischen
den beiden Durchlassbändern betrachtet. Dies soll demonstrieren, dass der Diplexer
prinzipiell auch für eng benachbarte Bänder verwendet werden kann. Hier werden fc1
und fc2 auf 12GHz beziehungsweise 13, 5GHz gesetzt. Bei 500MHz Durchlassbändern
beträgt das Schutzband 1GHz. 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 Einfügedämpfung in den
Durchlassbändern 12GHz und 13, 5GHz bleibt unter 2, 9 dB beziehungsweise 3, 6 dB.
Die Isolation im 13, 5GHz-Durchlassbereich übersteigt 32 dB und erreicht 37 dB bei
12GHz. Für weiter reduzierte Schutzbänder sind Filter höherer Ordnung für eine hohe
Isolation erforderlich. Da hierfür die Winkel α verkleinert werden müssen, ist eine belie-
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Tabelle 4.8: Abmessungen des Diplexers D2 (Längen in (mm), Winkel in (◦)).
Parameter R r1 r2 r3 α1 α2 α3

12GHz-Kanal 5,9 0,37 0,6 0,5 40 60 40
13, 5GHz-Kanal 5,3 0,66 0,56 0,38 40 60 40

Parameter b1 b2 β l γ1 γ3 sb
12GHz-Kanal 1,38 1,32 14,1 1,85 18,1 21,3 1, 4

13, 5GHz-Kanal 1,11 1,13 18,6 1,49 30,1 20,6 1, 4
b0 = 0, 26mm, sb0 = 1, 4mm

bige Filterordnung mit der Kavität aus Abb. 4.33(a) nicht implementierbar. Stattdessen
müssen die beiden Filterzweige aus beiden FCSIW-Kavitättypen bestehen, ähnlich wie
in Abb. 4.49 dargestellt.

Vergleich mit Literatur

Tabelle 4.9 vergleicht die FCSIW-Diplexer mit Komponenten aus der Literatur. Eine
vollständige Tabelle mit den jeweiligen Einfügedämpfungen und gewählten Technolo-
gien ist in [84] zu finden. Die letzte Spalte gibt die Fläche normiert auf die Substrat-
Wellenlänge λc1 bei fc1 an. Nur die SIW-Komponente mit sogenannten komplementären
Split-Ring-Resonatoren aus [106] ergibt eine kleinere relative Größe. 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 εr Ordnung f0 (GHz) FBW(%) Isolation (dB) Fläche /λ2
c11 2 1 2 1 2

D1 3, 62 3 10 15 5 3, 3 58 50 0, 4
D2 3, 62 3 12 13, 5 4, 2 3, 7 37 32 0, 57
[100] 2, 2 2 24, 96 26, 64 5, 4 5, 3 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 3, 2 3, 7 28 28 2, 65
[104] 2, 2 3 9, 7 10, 3 3, 1 3 30 30 3, 73
[105] 2, 2 2 24, 97 26, 64 5, 4 5, 2 40 50 5, 35
[106] 2, 2 2 4, 66 5, 8 3 ∼ 5 3 ∼ 5 43 28 0, 13
[107] 10, 2 4 10 15 5 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 höheren Frequenzen skaliert werden kann, da die Ab-
messungen sonst zu klein sind. In allen anderen Fällen sind die beiden Diplexer D1
und D2 deutlich kompakter, ohne Einbußen bei der elektrischen Leistungsfähigkeit.
Die Diplexer weisen insbesondere eine hohe Isolation auf, was für 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, 2GHz und 14, 1GHz. Der Diplexer
trennt das Zweiton-LO-Signal und speist die beiden Mischer M1 und M2. Beide Fil-
terzweige bestehen jeweils aus aus drei 60 ◦ FCSIW-Kavitäten des Typs I. Eine Kombi-
nation beider Kavitättypen hinsichtlich der Kompaktheit ist prinzipiell möglich, wurde
hier jedoch nicht durchgeführt. Der Diplexer wird für die erforderlichen Frequenzen
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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-
wärtswandler M1 ( ) und Aufwärtswandler M2 ( ) gegen die LO-
Frequenz.
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Abbildung 4.57: Ausgangsspektra von (a) AufwärtsmischerM2 mit einem−20 dBm-IF-
Eingang bei 1, 5GHz und beiden eingeschalteten LO-Signalen. Hier ist
∆f = fLO2 − fLO1. "×"bezeichnet die Mischprodukte bei n · fLO2 ±
m · fIF und (b) Abwärtsmischer M1 mit einem −20 dBm RF-Eingang
bei 20GHz und beiden eingeschalteten LO-Signalen. Dabei ist ∆f =
fLO2 − fLO1.

optimiert. In Abb. 4.56(a) erkennt man einen Leistungsteiler und einen zusätzlichen
Mischer M3, 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 Leistungsfähigkeit diskutiert [85] und wird hier nicht weiter vertieft.
Zunächst werden die Konversionsgewinne gemessen. Für die Mischer M1 und M2

wird die IF auf 1, 5GHz eingestellt, während 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 2 dB für den Ab-
wärtsmischer M1 und −8 dB für den Aufwärtmischer M2 entspricht der Gewinn den
Referenzwerten aus den Datenblättern.
Als nächstes wird ein Zweiton-Signal an das gemeinsame LO-Eingangstor angelegt.

Abb. 4.57(a) zeigt das Ausgangsspektrum des Aufwärtsmischers M2 für ein −20 dBm-
Signal bei 1, 5GHz am IF-Eingang. Es zeigt, dass der Mischer effektiv nur von LO2

gespeist wird. Tatsächlich, und wie beabsichtigt, wird LO1 durch den Diplexer stark
unterdrückt und erzeugt daher weder Oberwellen n ·LO1 noch Mischprodukte n ·LO1±
IF . Da das einzige stärkere parasitäre Signal bei 2 · fLO2 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 ähnliche Schluss-
folgerungen, wenn ein −20 dBm-Signal bei 20GHz an den RF-Eingang des Abwärts-
mischers M1 angelegt wird. Auch hier unterdrückt der Diplexer das unerwünschte LO-
Signal, das heißt in diesem Fall LO2.
Die Messergebnisse bestätigen, dass die parasitären LO-Signale in den relevanten

Pfaden gut unterdrückt werden. Die von ihnen erzeugten Mischprodukte liegen außer-
halb der interessierenden Bänder und können leicht gefiltert werden.

4.4 Arbeitspunktregelung der LNAs
Für die Einstellung des Arbeitspunkts der LNAs wird eine Schaltung gemäß 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 zunächst verschlechtert. Die Reduktion des Drain-Stroms führt
zu einer Reduktion der Systemtemperatur, was wiederum zu einer verbesserten Rausch-
zahl führt. Aus diesen gegensätzlichen Abhängigkeiten lässt sich ein Optimum finden.
Referenz [113] beschäftigt sich mit der systematischen Ermittlung des Optimums

durch Anpassung des Arbeitspunkts von LNAs. Im Rahmen dieser Arbeit wird der zu-

LNA

DAC

Spannungsversorgung
Strommessung

Schalter

Abbildung 4.58: Realisierung des Netzwerks für die Arbeitspunktregelung der LNAs.
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grundeliegende Effekt verdeutlicht. Hierfür wird die Rauschzahl des LNAs als Funktion
des Drain-Stroms und der Umgebungstemperatur gemessen. Mithilfe eines thermischen
Ersatzschaltbildes wird der optimale Arbeitspunkt für den thermisch eingeschränkten
LNA bestimmt.

LNA-Charakterisierung

Abb. 4.59(a) zeigt die gemessene Rauschzahl und die Kleinsignalverstärkung (S21) in
Abhängigkeit des Drain-Stroms bei 25 °C und 20GHz. Ein niedrigerer Drain-Strom
hat negative Auswirkungen auf beide Größen. Dennoch bleibt die Leistungsfähigkeit
des Bauelements mit einer Rauschzahl unter 1, 6 dB und einer Kleinsignalverstärkung
über 20 dB sehr gut bis zu 30mA. Da die Verstärkung laut Datenblatt nur schwach
von der Temperatur abhängt, kann der Rauschbeitrag der nachfolgenden Stufen in der
Empfangskette vernachlässigt werden.
Die Rauschzahl des LNAs wird in Abhängigkeit von ID und der Umgebungstempe-

ratur T0 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 Kühlkörper montiert, um die Temperatur der Leiterplatte TPCB nahe der
Umgebungstemperatur T0 zu halten. Letztere wird von 0 °C bis 80 °C variiert und ID
durch das Einstellen von VG von 30mA bis 100mA, während VD bei 3, 5V gehalten
wird.
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S
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(d
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N
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LNA Microcontroller
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LNA-Steuer-
netzwerk

(b)(a)

Abbildung 4.59: (a) Verstärkung und Rauschzahl des LNAs bei 20GHz, gemessen
in Abhängigkeit des Drain-Stroms bei Raumtemperatur und (b) der
Messaufbau.
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Abbildung 4.60: Rauschzahl (a) gegen ID für verschiedene TPCB (in °C) und (b) gegen
TPCB für verschiedene ID (in mA).

Abb. 4.60(a) dokumentiert die Abhängigkeit der Rauschzahl von ID für verschiedene
TPCB-Werte. In Übereinstimmung mit [114] sinkt die Rauschzahl bei steigendem ID.
Wie in [115–117] berichtet und für verschiedene ID in Abb. 4.60(b) gezeigt, ist die

Temperaturabhängigkeit der Rauschzahl im Wesentlichen linear.

Einfluss der thermischen Umgebung

In der Praxis bestimmt die Kühlung des Antennensystems die Temperatur des LNAs
und damit auch dessen Rauschverhalten. Durch die Ziegelarchitektur erfordert die vor-
gegebene Anwendung ein aufwendiges Kühlnetzwerk, was eine Einschränkung darstellt.
Im Folgenden wird untersucht, wie man unter der Berücksichtigung dieser Einschrän-
kung ein Optimum für den Betriebspunkt des LNAs ermittelt. Die Leistungsfähigkeit
des LNAs hängt von seinem Wärmewiderstand und der Umgebungstemperatur ab.
Abb. 4.61(a) stellt ein thermisches Ersatzschaltbild dar. Dabei ist Rth der Wärmewi-
derstand des Kühlsystems. Für den hier betrachteten LNA istRth ein zu untersuchender
Parameter.
Die Analyse der Schaltung in Abb. 4.61(a) ergibt TPCB = T0 + IDVDRth. Als ein

generisches Beispiel wird T0 auf 25 °C und Rth auf 0K/W, 100K/W und 200K/W
gesetzt. Die Rauschzahl wird anhand der gemessenen Daten ermittelt. In Abb. 4.61(b)
ist sie gegen ID mit Rth als Parameter aufgetragen. Der optimale Arbeitspunkt ist für
jede Rth-Kurve markiert. Zur Ermittlung des optimalen Punkts werden die gemessenen
Daten mit demModell M1 aus [113] gefittet. Für Rth = 0K/W beträgt ID = 85mA und
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Abbildung 4.61: (a) Thermisches Ersatzschaltbild und (b) Rauschzahl für drei Rth-
Werte in K/W (gemessen ( ) und modelliert gemäß [113] ( ) für
T0 = 25 °C).

weicht damit aufgrund des Wärmewiderstands des LNA-Gehäuses, der in Abb. 4.61(a)
aus Gründen der Anschaulichkeit nicht berücksichtigt ist, geringfügig vom Datenblatt-
Nennwert von 90mA ab. Für Rth = 100K/W und Rth = 200K/W sinkt der optimale
Drain-Strom auf 63mA bzw. 55mA und damit um 30% bzw. 45% im Vergleich zu den
nominalen 90mA. Die optimale Rauschzahl verschiebt sich zu kleineren ID-Werten für
größere Rth.
Darüber hinaus erlauben mathematische Modellierungen aus [113] die Vorhersage des

optimalen Betriebspunkts der LNAs, dessen Bestimmung in der genannten Referenz
ausführlich behandelt wird. Hierfür müssen der konkrete Wärmewiderstand Rth und
Umgebungstemperatur T0 bekannt sein.



Herstellung und Charakterisierung des
Moduls 5

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 Überblick über die Herstellung des Moduls. Eine ausführliche Dis-
kussion über die Fertigung ist nicht Teil dieser Arbeit. Es werden zunächst drei sepa-
rate mehrlagige Leiterplatten hergestellt, wie in Abb. 5.1(a) verdeutlicht. Die Leiter-

Prepreg

Substrat

Kupfer

A

B

C
(a) (b) (c)

(d) (e)

Abbildung 5.1: Fertigungsschritte des Moduls.
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platten A und C beinhalten hierbei ausschließlich Strukturen für die Strahler. Leiter-
platte B dient hauptsächlich für 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 später
die aktiven Komponenten platziert werden, frei bleibt. Im nächsten Schritt werden die
Stufen der Antennen von oben und unten gefräst (Abb. 5.1(c)). Die Seitenwände der
SIWs auf der Antennenseite entstehen ebenfalls durch Fräsungen. Dies führt zu dem
Ergebnis aus Abb. 5.1(d). Die Leiterplatte wird anschließend galvanisiert, sowie mit der
Endoberflächenbehandlung Immersion Silver/Immersion Gold (ISIG) versehen. Aus-
fräsungen der Leiterplatten im letzten Fertigungsschritt ergeben die fertigen Module
aus Abb. 5.1(e).
Abb 5.2 zeigt die Vorderseite eines hergestellten und bestückten Moduls und Abb. 5.3

dessen Rückseite. Oben befinden sich die Antennen und unten die Schnittstellen zu
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Abbildung 5.2: Vorderseite des hergestellten Moduls mit eingezeichneten Septum-
Polarisatoren in ( ) in den Innenlagen.
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Abbildung 5.3: Rückseite des hergestellten Moduls mit eingezeichneten Via-
Wänden ( ) und Konturen der Septen ( ) in den Innenlagen.

der Rückplatine. Dies ist eine Leiste für den Steckverbinder HSEC8-120 von Samtec.
Dieser verbindet alle IF-Signale, die digitalen Signale und die Spannungsversorgung.
Zusätzlich befindet sich auf der unteren Seite ein Mini-SMP-Stecker als Schnittstelle
für 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 Kanäle sind identisch. Beim Tx-Filter handelt es sich um ein Filter zweiter
Ordnung mit FCSIW-Kavitäten vom Typ-I und 1GHz 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. Zusätzlich 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.

tenneneingänge auf der Vorderseite der Leiterplatte und Tor 2 die auf der Rückseite.
Die Anregung der Polarisationen wird in Abb. 5.4(b) und Abb. 5.4(c) anhand des
Tx/Rx-Antennenelements 1 gezeigt. So führt 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 (siehe Abb. 5.2). Um die LHCP für Rx zu erzeu-
gen, müssen alle Tx/Rx-Elemente am Tor 2 angeregt werden. Für die Anregung der
LHCP für Tx, müssen die Tx/Rx-Elemente am Tor 2 und die Tx-Elemente am Tor 1
angeregt werden. Für RHCP ist die notwendige Anregung entsprechend andersherum.

5.2 Charakterisierung
Die Charakterisierung des Moduls erfolgt mit einer Fernfeldmessung in einer Antennen-
messkammer. Charakteristische Antennengrößen, wie das G/T, EIRP oder das Ach-
senverhältnis, sowie die Polarisationsreinheit usw. werden hier nicht untersucht. Eine
aussagekräftige Messung dieser Größen erfordert konzeptionell bedingt die dielektri-
sche Linse, sowie mehrere Module. Die durchgeführten Messungen demonstrieren die
prinzipielle Funktion des Moduls. Abb. 5.5 zeigt ein Foto des Aufbaus. Hierfür wird
das Modul auf eine Rückplatine gesteckt, damit es mit einer programmierbaren Logik-
/ Gatter-Anordnung (engl. field programmable gate array) (FPGA) gesteuert werden
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Abbildung 5.5: Messaufbau der Fernfeldmessung des Moduls. Absorber sind für bessere
Sichtbarkeit entfernt.

kann. Die Rückplatine versorgt das Modul mit den LO-Signalen und der Versorgungs-
spannung und besitzt die Schnittstelle zu den IF-Signalen.
Für die Charakterisierung werden beide Polarisationen aller Sende- und Empfangs-

kanäle gemessen. Zusätzlich dazu wird die elektronische Strahlschwenkung mit den
Core-Chips für das hergestellte Modul ebenfalls für Tx und Rx messtechnisch verifi-
ziert. Das Modul wird mit einer Referenzantenne bestrahlt und es wird zunächst ein
Kanal vermessen. Dieser dient als Referenz. Anschließend erfolgen Messungen mit der
Phasendifferenz aller anderen Kanäle bezüglich des Referenzkanals. Diese Phasenunter-
schiede, die unter anderem durch die unterschiedlichen Kanallängen zustande kommen,
können 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 500MHz zu höheren Frequenzen hin. Die Ursache hier-
für sind Fertigungstoleranzen, insbesondere die Lagenverschiebungen bei der Herstel-
lung der Mehrlagenplatine. Um dem entgegenzuwirken, erfolgt die Verstimmung des
LO-Signals für das Tx auf 14, 7GHz. Das Tx-IF-Signal hat somit eine Frequenz von
600MHz und wird mit dem LO-Signal auf 30GHz 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 θ =−60° bis θ =60° in 10°-Schritten für (c) 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 Einzelkanäle über
den Elevationswinkel werden in Abb. 5.6(a) und (b) für beide Polarisationen dargestellt.
Die Kanäle zeigen grundsätzlich einen ähnlichen Verlauf. Es ist eine hohe Streuung in
der Amplitude erkennbar. Die Ursache dafür sind die unterschiedlich langen Leitun-
gen zwischen den Ausgängen der Core-Chips und den Antenneneingängen, sowie die
unterschiedlichen Strahlertypen für Tx und deren Fertigungstoleranzen, als auch die
Streuung der Core-Chip-Kanäle. Diese Unterschiede können mit den Core-Chips aus-
geglichen werden. Jedoch führt dies zu einer reduzierten EIRP, da zur Kompensation
Kanäle mit hoher Ausgangsleistung gedämpft werden müssen.
In einer anschließenden Messung wird der Hauptstrahl beider Polarisationen zwi-

schen θ = −60◦ und θ = 60◦ elektronisch geschwenkt. Für die Messungen wird an den
einzelnen Kanälen die maximale Ausgangsleistung eingestellt. Eine Amplitudenkom-
pensation wird nicht durchgeführt. Abb. 5.6(c) zeigt die Ergebnisse für RHCP und
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Abbildung 5.7: Messergebnisse der Sendefunktion des Moduls mit elektronisch auf
θ =0° geschwenktem Hauptstrahl über der Frequenz für (a) RHCP
und (b) LHCP.

Abb. 5.6(d) die für LHCP. Man erkennt, dass der Hauptstrahl für beide Polarisationen
in einem großen Winkelbereich elektronisch geschwenkt werden kann.
Abb. 5.7 präsentiert die Messergebnisse über der Frequenz. Die Ergebnisse sind auf

den Wert bei 30GHz normiert. Die schmalbandigen Antworten resultieren aus den Fer-
tigungstoleranzen des LO-Diplexers und des Tx-Filters. Zwei Gegenmaßnahmen können
die Schmalbandigkeit beheben. Einerseits ist es die Erhöhung der Bandbreite des LO-
Diplexers im Passband von 500MHz auf beispielsweise 1GHz. Andererseits kann ein
anderes Tx-Filter eingesetzt werden. So hat eine SIW-Leitung mit einer Grenzfrequenz
bei etwa 29GHz eine hohe Unterdrückung bei der Spiegelfrequenz von 27GHz. Beide
Maßnahmen führen somit zu einer geringen Toleranzsensitivität.

5.2.2 Empfangsfunktion

Bei der Empfangsfunktion zeigt der LO-Diplexer die erwünschte Charakteristik. Somit
wird für die Messung das LO-Signal auf 9, 2GHz festgelegt. Die Frequenz des RF-
Signals beträgt 20GHz.
Abb. 5.8 zeigt die Messergebnisse der Empfangsfunktion. Die Charakteristika der

Einzelkanäle sind hierbei in Abb. 5.8(a) und (b), jeweils für die unterschiedlichen Po-
larisationen, aufgetragen. Man erkennt auch hier eine Streuung der einzelnen Kanäle.
Diese entsteht durch die unterschiedlichen Weglängen zwischen den Ausgängen des 20-
GHz-Filters und den Eingängen 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 θ =−40° bis θ =40° in 10°-Schritten für (c) RHCP
und (d) LHCP.

der Empfangskette vor den Filtern befinden, hat dies nur eine sehr geringe Auswirkung
auf die Rauschzahl des Empfängers.
Die Messergebnisse des elektronisch geschwenkten Hauptstrahls des Moduls sind in

Abb. 5.8(c) und (d) gezeigt. Diese bestätigen die Empfangsfunktionalität des Moduls.
Beim Schwenken auf θ =40° erscheint eine ausgeprägte Nebenkeule bei θ ≈−50°. Diese
entsteht durch den Elementabstand zwischen zwei Tx/Rx-Elementen, der 10mm be-
trägt und somit mehr als λ20/2 bei 20GHz, weswegen das Modul nicht wie bei der
Tx-Messung bis θ = ±−60° geschwenkt wird. Das Zusammenschalten mehrerer Mod-
ule in einem Subsystem entsprechend Abb.3.3(b) führt zum Elementabstand kleiner
als λ20/2, wie im Abschnitt 3.2 erläutert.
Abb. 5.9 stellt die Messergebnisse über der Frequenz dar. Diese sind auf den Wert

bei θ =0° und 20GHz 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
θ =0° geschwenktem Hauptstrahl über der Frequenz für (a) RHCP und
(b) LHCP.

5.3 Diskussion der Ergebnisse
Die Messergebnisse demonstrieren die volle Sende- und Empfangsfunktion des Moduls.
Es können alle Sende- und Empfangskanäle angesteuert und vermessen werden. Eine
Amplitudenstreuung ist vorhanden, die für Tx stärker als für Rx ausgeprägt ist. Diese
resultiert aus unterschiedlichen Strahlertypen, sowie den unterschiedlichen Pfadlängen
und Fertigungstoleranzen. Letztere führen zu einer reduzierten Bandbreite für Tx. Das
Strahlformungsnetzwerk erlaubt elektronische Strahlschwenkung für Tx und für Rx.
Dies wird sowohl für Tx, als auch für Rx für beide Polarisationen ohne Amplituden-
kompensation demonstriert. Da das Modul nur über IF- und LO-Schnittstellen verfügt,
zeigt es implizit die Funktion des Mischernetzwerks.
Implizit lässt sich durch die Messergebnisse auf die Funktion des Ansteuernetzwerks

und der Spannungsversorgung schließen, die vor allem im Hinblick auf die Skalierbarkeit
und den Einsatz im Flugzeug ausgelegt sind.
Der Abstand zwischen benachbarten Elementen beträgt 5mm und somit λ30/2. Die

gewünschte Stärke der Leiterplatte von 4, 6mm erlaubt die Anordnung aus Abb. 3.3(b)
für das verschachtelte Antennengitter, was einen Rx-Elementabstand von weniger als
λ20/2 garantiert.



Zusammenfassung 6
In dieser Arbeit wird ein aktives Modul für Gruppenstrahler im K/Ka-Band für die
Satellitenkommunikation entwickelt und seine Funktion experimentell ermittelt.
Zunächst werden die Grundlagen phasengesteuerter Antennen und deren grundsätz-

licher Aufbau, sowie der Einsatz in der Satellitenkommunikation erläutert.
Anschließend wird das zugrundeliegende Antennensystem vorgestellt und dessen Spe-

zifikationen definiert. Diese umfassen die Unterstützung zweier orthogonaler Polarisa-
tionen (RHCP und LHCP) mit jeweils einem Vollduplex-Betrieb. Weiterhin wird ein
modularer Aufbau angestrebt. Diese sehr hohen Anforderungen führen zu einer ho-
hen Integrationsdichte. Daher wird die Ziegelarchitektur für den Aufbau der Antenne
gewählt.
Das gesamte Antennensystem wird auf schematischer Ebene ausführlich 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-

hältlichen LNAs und Strahlformungs-Core-Chips, sowie Mischer, die für die Konversion
der Signale verantwortlich sind. Die Kombinierung erfolgt auf der IF, was die Verlus-
te reduziert und den Aufbau eines großen Antennensystems mit identischen Modulen
ermöglicht. Mit diesem Hintergrund werden sowohl die digitale Ansteuerung als auch
die Spannungsversorgung ausgelegt.
Anschließend werden einzelne Netzwerke des Moduls entwickelt. Das Strahlformungs-

netzwerk, das für die elektronische Strahlschwenkung verantwortlich ist, und das Mi-
schernetzwerk, das für die Frequenzkonversion zuständig ist, bilden den Schwerpunkt.
Dabei werden notwendige elektrische Kenngrößen ausgearbeitet. Entsprechende pas-
sive Komponenten, wie Filter und Diplexer, werden passend zu diesen Kenngrößen
entwickelt, hergestellt und vermessen. Aktive Komponenten werden aufgebaut und
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messtechnisch untersucht. Anschließend werden die einzelnen Netzwerke realisiert und
vermessen.
Die hergestellten Netzwerke werden schließlich mit den Antennen zu einem Modul

zusammengeschaltet. Dieses Modul wird hergestellt und in einer Antennenmesskammer
erfolgreich messtechnisch untersucht. Hierfür werden zunächst die Strahlungscharakte-
ristika der Einzelelemente beider Polarisationen vermessen und die Funktionsfähigkeit
aller Kanäle wird gezeigt. Der Hauptstrahl des Moduls wird elektronisch für 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 nächsten Schritt kann das vorgestellte und erfolgreich implementierte Modul zu

einem Subsystem erweitert werden. Dies erfordert die Entwicklung einer Rückplati-
ne mit Schnittstellen zu 16 Modulen. In diesem Zusammenhang muss ein passendes
Kühlsystem entwickelt werden. Ein letzter Schritt ist der Aufbau einer Gesamtantenne
bestehend aus mehreren Subsystemen. Neben der elektrischen Erweiterung ist hierfür
eine passende mechanische Halterung notwendig. Das fertige System kann anschließend
in ein Flugzeug eingebaut und getestet werden. Das aktive Modul zeigt die Realisier-
barkeit eines solchen Systems, sowie dessen großes Integrationspotential.
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