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Zusammenfassung

In dieser Arbeit wird ein aktiver phasengesteuerter K-/Ka-Band-Gruppenstrahler fiir
den simultanen Sende- und Empfangsbetrieb mit einer kombinierten Antennenapertur
entworfen, hergestellt und charakterisiert. Das modulare System ist polarisationsagil
und fiir mobile Anwendungen in der Satellitenkommunikation bestimmt. Es besteht aus
einem quasi-planaren Verbund von Leiterplatten und Hohlleiterkomponenten. Dieser
hybride Integrationsansatz tragt dazu bei, die aus der Gruppenstrahlerphysik resul-
tierenden Raumvorgaben sowie elektrische und thermische Systemanforderungen zu
erfiillen.

Grundlage fiir den Entwurf des Sendeempfangsmoduls bildet eine passive Antennen-
apertur mit schachbrettartig angeordneten Einzelband-Sende- und Dualband-Sende-
empfangs-Elementen. Der Fokus dieser Arbeit liegt dabei auf der Ansteuerung dersel-
ben mit aktiven und passiven Hochfrequenzschaltungen. Zwei Teilsysteme werden se-
parat untersucht: der frequenzumsetzende Heterodyn-Sendeempfinger und das Sende-
empfangs-Frontend, das die passive Antennenapertur betreibt. Fur die Einstellung der
Einzelkanalphasen und -amplituden im K-/Ka-Band werden kommerziell verfigbare
Strahlformer-Chips verwendet. Die Systemkennzahlen des aufgebauten und in der An-
tennenmesskammer charakterisierten Sendeempfangsmoduls werden mit denen von An-

tennensystemen verglichen, die dem aktuellen Stand der Technik entsprechen.
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Abktirzungsverzeichnis

Anisotrop elektrisch leitfahiger Klebstoff (engl. aniso-

tropic electrically conductive adhesive)
Luftkoplanar-Messspitze (engl. air coplanar probe)
Basisband (engl. baseband)

Kugelgittermatrix (engl. ball grid array)

Barium-Strontium-Titanat (engl. barium strontium ti-

tanate)

Komplementarer Metalloxid-Halbleiter (engl. comple-

mentary metal-oxide-semiconductor)
Digitale Strahlformung (engl. digital beamforming)
Gleichstrom (engl. direct current)

Aquivalente isotrope Strahlungsleistung (engl. equiva-

lent isotropically radiated power)
Fehlervektorbetrag (engl. error vector magnitude)

Gefalteter substratintegrierter Wellenleiter (engl. fol-

ded substrate integrated wavequide)
Fest-Satellitendienst (engl. fized-satellite service)

Verhéltnis von Gewinn zu Rauschtemperatur (engl.

gain-to-noise-temperature)

Geerdete Koplanarleitung (engl. grounded coplanar

wavequide)

Geostationérer Orbit (engl. geostationary orbit)
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Einfiihrung

In den letzten Jahren haben die Entwicklungen im Bereich der Satellitenkommunikati-
on (engl. satellite communication) (SatCom) zu bemerkenswerten Fortschritten bei der
Bereitstellung von leistungsfahigen Internetzugéngen gefithrt [1-5]. Im Gegensatz zu
terrestrischen Kommunikationssystemen funktionieren SatCom-Systeme auch in abge-
legenen Gebieten mit unzureichender Infrastruktur oder an Bord von Flugzeugen, wie
in Abb. 1.1 veranschaulicht.

& |
it

Satellitenantenne Terminalantenne

Abbildung 1.1: Szenario fiir bidirektionale Datenkommunikation zwischen einem Sa-
telliten und einem Flugzeug.

Sogenannte Mega-Satellitenkonstellationen mit Tausenden von Satelliten, welche die
Erde in nicht-geostationdren Satellitenorbits (NGSOs) umkreisen, stehen im Fokus
kommerzieller Aufmerksamkeit [2]. Beispiele hierfir sind StarLink, Project Kuiper und
OneWeb. Deren Satelliten bewegen sich in Héhen von 500 —2500 km in erdnahen Orbits
(engl. low earth orbits) (LEOs). Traditionelle Satellitenkonstellationen befinden sich
hingegen hauptsachlich im geostationdren Orbit (engl. geostationary orbit) (GEO), der
mit etwa 36.000 km deutlich hoher tiber der Erdoberfliache liegt. Ein grofler Vorteil der
LEO-Konstellationen ist die Verringerung der Signalverzogerung zwischen Satellit und
Benutzerantenne, die insbesondere fiir Echtzeitkommunikation und Hochgeschwindig-

keits-Internetzugang mafgeblich ist [4].
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Um leistungsfdhige Datenverbindungen zu gewéhrleisten ist eine prazise Ausrich-
tung von Benutzer- zu Satellitenantenne erforderlich. In festen Satellitensystemen (engl.
fized-satellite services) (FSSs) mit GEO-Satelliten und unbeweglichen Benutzeranten-
nen ist dies nach initialer Ausrichtung unproblematisch. Bei LEO-Systemen bewegen
sich die Satelliten allerdings am Firmament. Die Strahlrichtung der Benutzeranten-
ne muss daher, um eine positive Leistungsiibertragungsbilanz zu gewahrleisten, dem
Satelliten folgen. Eine zusatzliche Relativbewegung der Antenne selbst, wie es in mo-
bilen Anwendungen z. B. auf Schiffen, Ziigen und Flugzeugen der Fall ist, erschwert die
kontinuierlich erforderliche Neuausrichtung.

Daher wurden verschiedene mechanische, elektrische oder hybride Konzepte zur
Strahlschwenkung von Antennen untersucht [6]. Mechanisch nachgefiihrte Parabolspie-
gel erzielen bei niedrigen Integrationsdichten zwar eine hohe Richtwirkung, sind jedoch
wartungsintensiv und vergleichsweise schwer. Ein Defekt der Nachfithrmechanik kann
zum Gesamtausfall des Systems fithren. Moderne Losungen setzen daher vermehrt auf
elektronisch schwenkbare Antennen, insbesondere auf phasengesteuerte Gruppenstrah-
ler [7-17]. Im Gegensatz zu herkémmlichen Parabolantennen bildet ein Verbund vieler
Einzelantennen die Gesamtapertur. Solche Systeme haben ein flacheres Profil und ein
geringeres Gesamtgewicht. Der Ausfall einzelner Strahlerelemente beeintrichtigt die
Performanz der Antenne zudem nur geringfiigig.

In der Regel bestehen Gruppenstrahler fiir bidirektionale SatCom-Anwendungen aus
getrennten Sendern (engl. transmitter) (Tx) und Empféngern (engl. receiver) (Rx).
Beide Teilsysteme konnen dann rdumlich nebeneinander angeordnet werden [7]. Die-
se Systemarchitektur ist insbesondere durch die Vorgaben des Internationalen Fern-
meldeverbands fiir den Funkkommunikationssektor (ITU-R) bedingt. Im K-/Ka-Band
legt die ITU-R das Frequenzband der Abwartsstrecke (Satellit zum Benutzer) mit
17,7 — 20,2 GHz und das Frequenzband der Aufwértsstrecke (Benutzer zum Satellit)
mit 27,5 — 30 GHz fest. Der Frequenzabstand zwischen beiden Béndern erschwert die
Kombination der Antennen in einer gemeinsamen Apertur mafigeblich [18]. Allerdings
konnen Tx/Rx-kombinierte Aperturen die Abmessungen der Gesamtantenne deutlich
reduzieren [19], was sie zum Gegenstand aktueller Forschungen macht [18-26].

Diese Arbeit untersucht einen Ansatz zur Implementierung Tx/Rx-kombinierter und
dual-polarisierter phasengesteuerter Gruppenstrahler im K-/Ka-Band. Der Schwer-
punkt liegt dabei auf der Entwicklung von aktiven Frontend-Schaltungen. Die aus der

Antennengeometrie resultierende Platzlimitierung stellt dabei hohe Anforderungen an
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die Schaltungsintegration. Um die Integrationsdichte zu verringern, wird daher ein
hybrider Aufbau aus einem Verbund von gestapelten Mehrlagenleiterplatten und Alu-
miniumkomponenten vorgeschlagen. Der quasi-planare Aufbau ist modular und lasst

sich so entsprechend den Anforderungen an die Funkstrecke skalieren.

Gliederung der Arbeit

Die Arbeit unterteilt sich in fiinf Hauptkapitel. In Kapitel 2 werden die Grundla-
gen phasengesteuerter Gruppenstrahler erlautert und verschiedene Antennenapertu-
ren, Schaltungstechnologien und Aufbautechniken verglichen. Die Gegeniiberstellung
der Ansétze ist fiir die Entwicklung des Sendeempfangsmoduls wegweisend.

Kapitel 3 skizziert eine Ubersicht des hybrid-integrierten Sendeempfangsmoduls.
Dieses besteht aus einem Heterodyn-Sendeempfénger, der iiber ein Hohlleiter-Verteil-
netzwerk mit vier Sendeempfangs-Frontends verbunden ist. Es werden Anforderungen
fiir den Entwurf der Einzelkomponenten abgeleitet.

Kapitel 4 behandelt den Aufbau des Heterodyn-Sendeempfingers als individuel-
les Teilsystem. Dieser bildet die Schnittstelle zwischen Satellitenmodem und Sende-
empfangs-Frontends. Er enthélt neben Treiberverstarkern, Mischern und Filtern einen
PCB-Hohlleiter-Ubergang, der die Schaltung mit dem Hohlleiter-Verteilnetzwerk ver-
bindet. Die Auslegung, Herstellung, Charakterisierung und Verschaltung der Einzel-
komponenten bilden Schwerpunkte des Kapitels.

In Kapitel 5 wird das Sendeempfangs-Frontend beschrieben. Es enthélt die zum
Betrieb der Antennenelemente erforderliche aktive Elektronik und die passive Anten-
nenapertur. Um die einzelnen Leiterplatten (engl. printed circuit boards) (PCBs) zu
verbinden, wird ein anisotrop elektrisch leitfahiger Klebstoff (engl. anisotropic electri-
cally conductive adhesive) (ACA) eingesetzt. Das Herstellungsverfahren wird im Detail
beschrieben und nachfolgend zur Realisierung eines Sendeempfangs-Frontends einge-
setzt. Letzteres wird in einer Antennenmesskammer fiir den Tx-, den Rx- und den
kombinierten Tx/Rx-Betriebsmodus charakterisiert.

Abschlieflend wird ein vollstdndiges Sendeempfangsmodul mit vier Sendempfangs-
Frontends, einem Hohlleiter-Verteilnetzwerk und dem Heterodyn-Sendeempfinger her-
gestellt. Kapitel 6 zeigt den entstandenen Demonstrator und die zugehorigen
Antennenmessungen. Die Arbeit schliet mit einer Zusammenfassung und einem Aus-
blick ab.



Phasengesteuerte Gruppenstrahler

Phasengesteuerte Gruppenstrahler sind Systeme, deren Einzelelemente in einer gitter-
artigen Anordnung, oft periodisch, positioniert sind und im parallelen Betrieb eine Ge-
samtantenne bilden. Durch Einstellung der Einzelstrahlerphasen ¢,,,,, und -amplituden
amn einer rechteckigen Apertur mit M x N dquidistanten Elementen, kann der fiir die

Abstrahlcharakteristik maBgebliche Gruppenfaktor (engl. array factor)

N M
_ Z Z a ej(pnm ]i—g((mfl)dz sin(@) cos(¢)+(n—1)d, sin(@) sin(¢)) (21)

beeinflusst werden [27]. Dabei sind d, und d, die Elementabstinde in z- und y-
Richtung, 6 und ¢ die Elevations- und Azimuthalwinkel sowie \g die Freiraumwellen-
lange. Abb. 2.1 zeigt die zugehorige Elementanordnung der Gruppenstrahlertopologie.
Der Gruppenfaktor ist in Schwenkrichtung 6 = 6 und ¢ = @y maximal, wenn die

Az

Abbildung 2.1: Skizze einer zweidimensionalen Gruppenstrahlertopologie mit rechte-
ckigem Elementgitter.
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Elementphasen geméafl

Ormn, = i: (md, sin(fs;) cos(pst) + nd,, sin(fg) cos(pgt)) (2.2)
eingestellt sind [27]. Nach Gl 2.1 kénnen fiir Elementabstande d, > A\o/2 und d,, > X\o/2
im Winkelbereich 6 < 90° weitere Hauptmaxima auftreten. Diese werden als Gitterkeu-
len (engl. grating lobes) bezeichnet und sind fiir die meisten Anwendungen unerwiinscht,
da die Leistung fiir gewohnlich nur in eine Raumrichtung abgestrahlt werden soll. Fiir
Elementabstinde kleiner als \g/2 erfolgt eine Uberabtastung und eine damit verbun-
dene Reduktion des erzielbaren Antennengewinns. Oft betrégt der Elementabstand in
phasengesteuerten Gruppenstrahlern daher genau \g/2.
Im einfachsten Fall sind die Amplitudengewichte a,,, gleichverteilt. Eine Verdnde-
rung der Amplitudenverteilung kann dazu genutzt werden, um das Nebenkeulenniveau

(engl. side-lobe level) (SLL) zu verringern [27].

2.1 Architekturen

Phasengesteuerte Gruppenstrahler konnen, wie in Abb. 2.2 gezeigt, in verschiedenen
Architekturen realisiert werden.
Die Architekturen nach Abb. 2.2 (a) und (b) implementieren die Phasenschieber

kanalweise im Hochfrequenzbereich (engl. radio frequency) (RF). Zur Signalabtastung

Digital Analog Digital Digital || Analog

Signalverarbeitung
|
Signalverarbeitung

Signalverarbeitung

(¢2)
(a) \—@< | (b) | < @*E . F<

Abbildung 2.2: Aufbauarchitekturen fiir phasengesteuerte Gruppenstrahler (a) mit
passiver und (b) mit aktiver Elektronik in den Einzelpfaden und (c)
mit Analog-/Digital-Wandlern zur Strahlformung in der digitalen Do-
méane. Schaltungen zur Amplitudengewichtung sind zur Vereinfachung
nicht abgebildet.

LT
:
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o
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werden Digital-/Analog-Wandler benétigt. Eine direkte Abtastung bei RF-Frequenzen
ist allerdings oft nicht moglich, da die Bandbreiten kommerziell verfiigbarer Schaltun-
gen nach dem Nyquist-Shannon-Abtasttheorem nicht ausreichen. Daher werden die
Signale entweder auf eine Zwischenfrequenz (engl. intermediate frequency) (IF) oder
direkt ins Basisband (engl. baseband) (BB) umgesetzt, bevor sie abgetastet werden.
Beide Aufbauarchitekturen sind vergleichsweise kompakt, was den Integrationsaufwand
verringert [28].

Um hohe Tx-Ausgangsleistungen bzw. niedrige Rx-Rauschzahlen zu erzielen, miissen
die Phasenschieber aus Abb. 2.2 (a) verlust- und rauscharm sein, was in realen Syste-
men eine Herausforderung darstellt. Diese Anforderungen kénnen jedoch durch einen
aktiven Aufbau mit zusdtzlichen Verstarkern in den Einzelkanélen, wie in Abb. 2.2 (b)
dargestellt, reduziert werden. Allerdings steigt dabei die Schaltungskomplexitét.

Bei der digitalen Strahlformung (engl. digital beamforming) (DBF) nach Abb. 2.2 (c)
wird die Kanalgewichtung in den Digitalbereich verschoben [29]. Der Ansatz ermoglicht
die Realisierung von Zeitverzogerungen (true time delays) (TTDs) zwischen den ein-
zelnen Signalpfaden. Eine Defokussierung der Antenne iiber der Frequenz (engl. beam
squint), die bei analoger Strahlformung mit konventionellen Phasenschiebern auftritt,
wird dadurch verhindert [30]. Zum anderen kann die Datenauswertung der Einzelkanéle
parallel erfolgen. So konnen softwareseitig mehrere Hauptkeulen in verschiedene Raum-
richtungen mit voneinander getrennten Datenstromen erzeugt werden [28-30].

Allerdings erfordert DBF Analog-/Digital-Wandler in jedem Einzelkanal sowie eine
leistungsfihige Rechenlogik [28]. Das erhoht den Schaltungsaufwand und die thermi-
schen Verluste [28, 31]. Aufgrund der Herausforderungen bei der direkten RF-Abtastung
ist ein analoges Frontend mit Mischern in den Einzelpfaden bei sehr hohen Frequen-
zen erforderlich. Hochintegrierte Chips, die sowohl Analog- als auch Digitalschaltungen
enthalten, sind Gegenstand aktueller Forschung [31-33]. Hybride Formen zwischen di-
gitaler und analoger Aufbauarchitektur sind bereits kommerziell verfiighar [30] und

stellen eine Kompromisslosung dar.
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2.2 Technologien

Die technologische Umsetzung analoger Gruppenstrahlertopologien nach Abb. 2.2 (a)

und (b) wird maBigeblich von den eingesetzten Phasenschiebern bestimmt. Eine Vielzahl

von Aufbauarchitekturen und -technologien fiir Phasenschieber wird in der Literatur
diskutiert.

Geschaltete Phasenschieber

Vergleichsweise einfach lassen sich Phasenschieber mit Schaltern in Kombination
mit Leitungen variabler elektrischer Lange [34] oder Lastreaktanzen [35] reali-
sieren. Daftir kommen insbesondere pin-Dioden (engl. positive intrinsic negative)
zum FEinsatz. Solche Phasenschieber bieten bei begrenzter Strukturgrofie aller-
dings nur eine geringe Anzahl an Phasenschritten. Sie sind daher fiir den Einsatz

in phasengesteuerten Gruppenstrahlern bedingt geeignet.

Phasenschieber mit Ferriten

Die Permeabilitdt von Ferritmaterial — und damit auch die Ausbreitungskon-
stante einer Welle, die durch Ferritmaterial propagiert — kann durch das Anlegen
eines statischen Magnetfeldes verdandert werden [36]. In [37] wird dieser Effekt ge-
nutzt, um Phasenschieber mit Niedrigtemperatur ko-gebrannter Keramik (engl.
low-temperature co-fired ceramic) (LTCC) zu realisieren. Zur Erzeugung des Ma-
gnetfeldes benotigt die Schaltung allerdings leistungsfahige Spulen. Das resultiert
in einem hohen Stromverbrauch [38] und erschwert deren Einsatz in Gruppen-

strahlern.

Mikroelektromechanische Systeme (MEMS)
Mit MEMS lassen sich, wie in [39] und [40] gezeigt, die Phasenkonstanten von

Ubertragungsleitungen durch mechanische Verschiebung von Dielektrika verin-
dern. Die Schaltungen eignen sich durch geringe Einfiigeddmpfungen trotz ver-
gleichsweise hohem Platzdarf fiir den Einsatz in Gruppenstrahlern [39, 41], zeigen
allerdings eine hohe Empfindlichkeit gegentiber Umwelteinfliissen. Die Aufbau-
komplexitat ist hoch.

Ferroelektrische Phasenschieber

Die relative Permittivitdt von ferroelektrischen Materialien, wie z. B. Barium-

Strontium-Titanat (BST), andert sich unter Einfluss von elektrostatischen Fel-
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dern. In [42] wird dieses Verhalten zur Abstimmung der Ausbreitungskonstanten
ciner Ubertragungsleitung verwendet. Die Schaltungen bieten eine schnelle Reak-
tionszeit bei geringem Stromverbauch und eignen sich fiir die Implementierung in
zweidimensionalen phasengesteuerten Gruppenstrahlern [43]. Allerdings schrén-
ken dielektrische Verluste bei hoheren Frequenzen deren Anwendung ein [44].

Dariiber hinaus werden hohe Steuerspannungen benotigt.

o Phasenschieber mit Flissigkristallen

Flissigkristalle (engl. liquid crystal) (LC) besitzen anisotrope dielektrische Ei-
genschaften [44]. Damit hingt die Ausbreitungskonstante einer durch das Mate-
rial propagierenden elektromagnetischen Welle mafigeblich von der Ausrichtung
der LC-Molekiile ab. Verschiedene Phasenschieber wurden auf Basis von diesem
Mechanismus demonstriert [44-47]. Der Produktionsprozess ist in der Display-
Herstellung etabliert und mit geringen Stiickkosten verbunden. Allerdings stehen
die Einfligeddmpfung und die Reaktionszeit der Schaltungen, die mehr als eine
Sekunde betragen kann [45], in einem Kompromissverhéaltnis [44]. Die Implemen-
tierung von Verzogerungsleitungen (engl. slow wave structures) [48] kann die Per-
formanz der Schaltung deutlich verbessern [44, 47]. Gruppenstrahlersysteme mit

LC-Phasenschiebern [45, 46] zeigen grundsétzlich vielversprechende Ergebnisse.

o Vektorsummen-basierte Phasenschieber

Ein haufig genutztes Prinzip transistorbasierter Phasensynthetisierung ist die
gewichtete Vektoraddition von In-Phase- und Quadratur-Signalen (I/Q) [49-
51]. Die Schaltungen, die z. B. mit komplementdren Metalloxid-Halbleitern (engl.
complementary metal-oxide-semiconductors) realisiert werden koénnen, gliedern
sich in drei Funktionsblécke: 1/Q-Erzeugungsnetzwerke, digital steuerbare Ampli-
tudensteller und Leistungskombinierer. Durch den Einsatz von adaptiven Verstar-
kern (engl. variable gain amplifier) konnen, im Gegensatz zu den vorangehenden
passiven Losungen, Leistungsgewinne erzielt werden [51]. Die Schaltungen sind
kompakt und bieten eine hohe Phasenauflésung bei moderater Leistungsaufnah-
me. Dartiber hinaus kénnen die Phasenschieber auf Chipebene in komplexere
Mehrkanal-Strahlformer-Schaltungen, u. a. mit Verstarkern und Verteilnetzwer-

ken, integriert werden [52].
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Tab. 2.1 zeigt einen qualitativen Vergleich der vorgestellten Phasenschiebertech-
nologien. Wéhrend sich MEMS-, LC- und BST-basierte Losungen insbesondere fiir
passive Gruppenstrahlerarchitekturen nach Abb. 2.2 (a) eignen, erméglichen Chip-
Technologien wie z. B. CMOS die Realisierung aktiver Architekturen nach Abb. 2.2 (b).

Tabelle 2.1: Qualitativer Technologievergleich von —— (schlecht) bis ++ (gut).

pin-Dioden!  Ferrit MEMS BST (LTCC) LC CMOS?
Einfiigeddmpfung o o ++ — 0 43
Bandbreite o} — o o 44+ 4+
Kompaktheit — — o o o 4+
Auflosung - ++ ++ —+
Leistungsaufnahme | o —— — ++ 44
Reaktionszeit + + o 4t 4

Lin geschalteten Phasenschiebern [34]. 2 in I/Q-Vektorsummen-Topologie [49-51].
3 abhingig von Amplitudenstellern.

Der vorangegangene Technologievergleich dient als Entscheidungsgrundlage. Da die
in dieser Arbeit verwendete kombinierte Antennenapertur hohe Anforderungen an die
Kompaktheit und Integrierbarkeit der Phasenschieberschaltungen stellt, fillt die Ent-
scheidung auf kommerziell verfiighare CMOS-Losungen. Grundsétzlich ist die durch
Strahlformer-Chips erreichte Integrationsdichte sowohl fiir 5G- [53, 54] als auch fiir
SatCom-Anwendungen [8-17, 49-52] ein Schliisselaspekt.

2.3 Antennenaperturen

Die Anordnung der Einzelantennen zueinander bestimmt die elektrischen Eigenschaf-
ten des Gruppenstrahlers nach Gl. 2.1 und Gl. 2.2. Der optimale Elementabstand
hangt mafigeblich von der Betriebsfrequenz ab. In bidirektionalen Kommunikations-
systemen mit unterschiedlichen Tx- und Rx-Frequenzen ist das problematisch, da eine
gemeinsame Tx/Rx-Apertur die unterschiedlichen Anforderungen bzgl. Gitterkeulen-
unterdriickung sowie der Vermeidung einer Uberabtastung nicht erfiillen kann. Daher
nutzen solche Systeme oft zwei getrennte Antennenaperturen nach Abb. 2.3 (a) und
(b) mit frei wahlbaren Elementabsténden di, und d,x. Im Vergleich zu den kombinier-
ten Aperturen aus 2.3 (c)—(e) erhoht der raumlich getrennte Entwurf allerdings den
Platzbedarf der Gesamtantenne [18, 19].
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Abbildung 2.3: Mogliche Elementgitter fiir Sendeempfangsgruppenstrahler mit (a)—(b)
getrennten und (c)—(e) kombinierten Tx/Rx-Aperturen. In (d) und (e)
sind die Rx-Gitter um 45° rotiert und um den Faktor v/2 skaliert. Diese
Aperturen eignen sich insbesondere fiir Systeme mit fi./fix = 1,5 [18,
25].

Tx/Rx-kombinierte Aperturen

Bei Anwendungen mit benachbarten oder identischen Tx- und Rx-Betriebsfrequenzen
(fix/ frx = 1) ist die Anordnung mit kombiniertem Tx- und Rx-Gitter aus 2.3 (c¢) mog-
lich. Es gilt di, = d,«, wobei jedes Einzelelement sendet und empfangt. Die Frontend-
Elektronik ist allerdings in getrennte Schaltungspfade unterteilt: Diese konnen dann
mithilfe von RF-Schaltern im Zeitduplex (engl. time division duplez) (TDD) betrieben
werden. Das ist insbesondere fiir Gruppenstrahler in 5G-Anwendungen tblich [55-57].

In SatCom-Systemen fiir das K-/Ka-Band ist das Verhéltnis von Tx- zu Rx-
Frequenzen mit fi/fix = 1,5 deutlich gréfer. Die Apertur aus Abb. 2.3 (c¢) ist dann
wegen der erheblichen Uberabtastung bei Rx-Frequenzen ungeeignet [18]. Eine Al-
ternative bietet die Anordnung aus Abb. 2.3 (d), in der das Tx-Gitter mit dem um
45° rotierten Rx-Gitter iiberlagert ist. Dessen Elementabstand betragt duy = v/2dix,
wodurch sich die Tx- und Rx-Gitterknoten exakt tiberschneiden. Fiir di, = 0,5\,
mit A\ der Tx-Freiraumwellenldnge, ergibt sich mit d,, = 0,476\ nur eine gerin-
ge Uberabtastung [18]. Jede Antenne funktioniert als Sender, aber nur jede zweite
auch als Empfanger. Dafiir sind Dual-Band-Antennenelemente erforderlich [58, 59]. Die
Umsetzung solcher Aperturen wurde in verschiedenen Aufbautechniken demonstriert
[19, 21, 22].
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Die Apertur aus Abb. 2.3 (e) zeigt eine modifizierte Variante der in Abb. 2.3 (d) ge-
zeigten, in der das Rx-Gitter zusétzlich um 0,5d;, in - und y-Richtung verschoben ist.
In dieser Anordnung sind die Tx- und Rx-Einzelstrahler demnach rdumlich vollstandig
voneinander getrennt, was dazu beitragt, die Tx/Rx-Isolation zu erhéhen [23-25]. Al-
lerdings steigt die Integrationsdichte zusétzlich und ein Versatz von Tx- und Rx-Gitter
in z-Richtung ist ggf. erforderlich, um riumliche Uberschneidungen der Einzelstrahler
zu verhindern [25].

Dem hohen Mafl an Kompaktheit, das durch kombinierte Antennenaperturen erzielt

werden kann, stehen einige Entwurfsherausforderungen gegeniiber:

Die Integrationskomplexitat der Frontend-Schaltungen steigt.

Langere Ubertragungsleitungen erhdhen die Signalverluste.

« Kreuzkopplungen zwischen Tx und Rx stellen potenzielle Storeinfliisse dar.

Die hohe Schaltungsdichte erhoht die pro Fléache umgesetzte Verlustleistung.

Dadurch entsteht eine Kompromisssituation, in der die Elementanzahl ggf. zur Kom-
pensation der Performanzeinbufien vergrofiert werden muss [19]. Der tatsdchliche Nut-
zen von Tx/Rx-kombinierten Aperturen ist also mafigeblich von den eingesetzten Auf-

bautechniken abhangig.

2.4 Aufbautechniken

Die Leiterplattentechnologie stellt einen kostengiinstigen und kommerziell etablierten
Prozess dar und eignet sich zur Realisierung von elektrischen Schaltungen mit hohen
Packungsdichten. Sie ermoglicht den planaren Aufbau von Gruppenstrahlerantennen
als Querstrahler (engl. broadside antennas) [27]. Es werden zwei Aufbauarchitekturen
unterschieden: die Ziegel- und die Kachelarchitektur. Bei der Ziegelarchitektur nach
Abb. 2.4 (a) liegt die Abstrahlrichtung in der Platinenebene [19, 20]. Bei der Kache-
larchitektur nach Abb. 2.4 (b) ist diese senkrecht zur PCB-Oberfliache orientiert [8—
17]. Die nach Abb. 2.4 aneinandergereihten bzw. gestapelten Platinenlagen beinhalten

verschiedene Funktionsebenen.
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Abbildung 2.4: Aufbauarchitekturen fiir aktive Gruppenstrahler. (a) Ziegel- und (b)
Kachelarchitektur nach [60].

Aufbautechniken fiir Tx/Rx-kombinierte Aperturen

Demonstrierte Systeme mit kombinierter Tx/Rx-Antennenapertur [19, 20] basieren auf
der in Abb. 2.4 (a) skizzierten Ziegelarchitektur. Im Vergleich zur Kachelarchitektur
steigt die zur Schaltungsintegration verfligbare Flache deutlich, da die PCBs in negati-
ve z-Richtung problemlos skalierbar sind [60]. Der Einsatz von Antennenelementen, die
auf substrat-integrierten Wellenleitern (engl. substrate integrated waveguides) (SIWs)
basieren, ermoglicht hohe Bandbreiten und vereinfacht damit den Entwurf von Dual-
Band-Antennen. Andererseits verschlechtert die Aufbauhohe den Formfaktor, verlin-
gert die Signalwege und erhoht die damit verbundenen Verluste [19, 61, 62]. Dartiber
hinaus steigt die Fertigungskomplexitat deutlich.

Der Aufbau kombinierter Tx/Rx-Gruppenstrahler in Kachelarchitektur ist daher Ge-
genstand aktueller Forschungen [21-25]. Der Ansatz ist herausfordernd: Zum einen wei-
sen planare Strahlerelemente grundsétzlich geringe Bandbreiten auf [63], was insbeson-
dere den Entwurf von Dual-Band-Elementen [26, 58, 59] erschwert. Zum anderen steigt
die Integrationsdichte der aktiven Elektronik erheblich. Jiingste Entwicklungen in der
Chiptechnologie [49-52] erzielen sehr geringe Packungsmafle und tragen entscheidend
dazu bei, passive K-/Ka-Band-Antennenaperturen zu betreiben. Diese Fortschritte sind

auch fiir das in dieser Arbeit entwickelte Antennensystem von zentraler Bedeutung.



Systemiibersicht

3.1 Anforderungen und Systemkonzept

Fiir das im Rahmen dieser Arbeit entwickelte Tx/Rx-kombinierte Antennensystem gel-

ten folgende Anforderungen:

o Die Tx-Bandbreite betragt 500 MHz. Die Bandmitte liegt bei 29,5 GHz.
o Die Rx-Bandbreite betrdgt 500 MHz. Die Bandmitte liegt bei 19,5 GHz.
e Tx- und Rx-Funktion konnen im Vollduplex betrieben werden.

e Die Antenne ist polarisationsagil: Sie unterstiitzt vertikale, horizontale, rechts-

und linkszirkulare Polarisation.

« Die Hauptstrahlrichtung der Antenne ist tiber Elevationswinkel von [fy| < 50°

und tber alle Azimutalwinkel elektronisch schwenkbar.

e Der Systemaufbau ist modular und erfolgt in der Kachelarchitektur.

Aktuelle Forschungen diskutieren zwar die Moglichkeiten Tx/Rx-kombinierter K-
/Ka-Band-Antennenaperturen in Kachelarchitektur [21-25], beschranken sich jedoch
auf den Entwurf rein passiver Gruppenstrahler. Die Integration aktiver Frontend-
Schaltungen ist jedoch fiir die Implementierung eines Antennensystems maf3geblich.
Der Fokus dieser Arbeit liegt daher auf der Schaltungsintegration zur Nutzbarmachung
kombinierter Antennenaperturen.

In diesem Kontext stellen Strahlformer-Chips eine Schliisseltechnologie dar, wie in
Abschnitt 2.2 erlautert. Allerdings sind Chips mit kombinierter Tx/Rx-Funktion bisher
lediglich Gegenstand der Forschung [64, 65]. Die Integration einer polarisationsagilen
Tx/Rx-Apertur mit kommerziell erhéltlichen getrennten Tx- und Rx-Strahlformern

muss folgende Uberlegungen beriicksichtigen:

13
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e Die empfindlichen rauscharmen Rx-Frontends werden durch kreuzkoppelnde Tx-
Signale [62] beeintrachtigt. Daher miissen die Schaltungszweige durch zusétzliche
Diplexer [66, 67] und ggf. durch weitere Filter isoliert sein. Dies erhoht die PCB-
Komplexitéat, fithrt zu Verlusten und wirkt sich somit direkt auf das erreichbare
Verhaltnis von Gewinn zu Rauschtemperatur (engl. gain-to-noise-temperature)
(G/T) und auf die dquivalente isotrope Strahlungsleistung (engl. equivalent iso-
tropically radiated power) (EIRP) des Gesamtsystems aus [19]. Die in dieser Ar-
beit verwendete Antennenapertur integriert den Diplexer daher direkt im Strah-
lerelement [58, 59].

o Aufgrund des verwendeten verschachtelten Antennengitters [68] aus Abb. 2.3 (d)
kénnen die Ausgénge/Eingange der Tx/Rx-Strahlformer-Chips nicht symmetrisch
zu den Antennenelementzufiihrungen ausgerichtet werden. Daher sind zuséatzliche
Verbindungsleitungen erforderlich. Deren Implementierung erhoht die System-
komplexitat und verursacht, analog zum vorherigen Punkt, Verluste, die sich ne-
gativ auf die Systemperformanz auswirken. Diese Arbeit untersucht daher PCB-
Verbindungstechniken, die zur Reduktion von Verlusten und Systemkomplexitét
beitragen [69].

o Wegen der hohen Integrationsdichte miissen Chip-Gehéause, Verteilnetzwerke und
Verbindungsschnittstellen hohen Kompaktheitsanforderungen geniigen. Dartiber
hinaus muss das Integrationskonzept die Warmeableitung berticksichtigen. In die-
ser Arbeit wird daher ein riickseitig montiertes Aluminiumbauteil vorgeschlagen,
das als thermische Schnittstelle fungiert, ein Dualband-Hohlleiter-Verteilnetzwerk

enthdlt und eine modulare Systemarchitektur ermdglicht [70].

Konzept

Die Darstellung in Abb. 3.1 veranschaulicht das Konzept des Antennensystems. Es lasst
sich in drei Hauptkomponenten gliedern: die Riickplatte, das Sendeempfangsmodul und
die dazugehorigen Sendeempfangs-Frontends.

Die Anordnung mehrerer Sendeempfangsmodule ermoglicht dabei eine Modulari-
sierung des Antennensystems mit einer anwendungsspezifisch ausgelegten Riickplatte.
Diese enthélt Verteilnetzwerke fiir die Signale bei den Zwischenfrequenzen (engl. inter-

mediate frequencies) (IFs) und die der Lokaloszillatoren (engl. local oscillators) (LOs)
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Abbildung 3.1: Konzept des modularen Antennensystems, das sich in drei Baugrup-
pen unterteilt: die Riickplatte, das Sendeempfangsmodul und die
Sendeempfangs-Frontends.

sowie Schnittstellen zum Satellitenmodem, zu einem externen Netzteil und einem Steu-

errechner. Die bendtigte Modulanzahl N leitet sich aus der Leistungsiibertragungsbi-

lanz des Anwendungsszenarios ab. Das Antennensystem bietet damit ein hohes Maf3
an Flexibilitdt und lasst sich fiir unterschiedliche Funkstrecken adaptieren.

Jedes Sendeempfangsmodul enthélt, neben Steuerelektronik und Spannungswand-
ler zur Gleichstromversorgung (engl. direct current) (DC) der RF-Schaltungen, auch
einen frequenzumsetzenden Heterodyn-Sendeempfanger. Dieser betreibt insgesamt vier
Sendeempfangs-Frontends. Die Schnittstelle zwischen den Schaltungsgruppen bildet ei-
ne Aluminiumkomponente mit integriertem Verteilnetzwerk.

Die Sendeempfangs-Frontends enthalten eine kombinierte Tx-/Rx-Antennenapertur
mit verschachtelten Tx/Rx- und Tx-Elementen. Sie wird von getrennten Tx- und Rx-
Strahlformer-Chips betrieben. Ein Leitungsnetzwerk verbindet die Antennenelemente
mit diesen.

Abb. 3.2 zeigt die Umsetzung des in Abb. 3.1 skizzierten Antennensystems. Die
Ruckplatte besteht aus einer PCB (la), das auf einen Aluminium-Kiihlkérper (1b)

montiert ist. Konnektoren (1c) und Abstandshiilsen (1d) erméglichen eine baustein-
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Abbildung 3.2: Vereinfachte Explosionszeichnung des Antennensystems. Die exempla-
rische Riickplatte ist hier mit einem Sendeempfangsmodul bestiickt.

artige Bestiickung der Riickplatte mit Sendeempfangsmodulen. Letztere werden in ei-
nem hybrid-integrierten Verbund von PCBs- und Aluminiumblechen realisiert. Den
Kern dieses Verbunds bildet das Hohlleiter-Verteilnetzwerk (2b), das den Heterodyn-
Sendeempfinger (2a) und die vier Sendeempfangs-Frontends (3) miteinander verbindet.
Jedes Sendeempfangs-Frontend enthalt 4x4 Antennenelemente. Die einzelnen Kompo-
nenten sind mithilfe von Metallstiften zueinander ausgerichtet und kraftschliissig mit-
einander verschraubt.

Der hybride Integrationsansatz verbessert die Entwurfsflexibilitat, die Austauschbar-
keit und die messtechnische Charakterisierung der Teilsysteme. Im Folgenden werden

Letztere im Detail beschrieben.
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3.2 Sendeempfangsmodul

Abb. 3.3 zeigt die Detailiibersicht des Sendeempfangsmoduls. Es gliedert sich in drei
Schaltungsgruppen: den Heterodyn-Sendeempfanger, das Verteilnetzwerk und die
Sendeempfangs-Frontends mit integrierter passiver Antennenapertur. Diese ist dual-

polarisiert und enthélt insgesamt 32 Tx/Rx- und 32 Tx-Antennenelemente.
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TR | T
~— | T~—
TR | T
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]
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ﬁ]ﬁ]ﬁ]ﬁ] (1) Strahlformer-Chips

@ Tx-Antennenelement
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EEEE <] Verstarker
| ::::
== a
EEEE /\| Ubergang
EEEE _< Leistungsteiler/
h i -kombinierer
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Abbildung 3.3: Aufbau eines Sendeempfangsmoduls. (a) Vereinfachte Explosionszeich-
nung und (b) zugehoriges Blockdiagramm.
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3.2.1 Heterodyn-Sendeempfanger

Der Heterodyn-Sendeempfénger dient als Schnittstelle zwischen den Sendeempfangs-
Frontends und der Riickplatte bzw. dem Satellitenmodem. Die Schaltung realisiert
Frequenzumsetzungen zwischen RF- und IF-Frequenzen und tragt dazu bei, den Inte-
grationsaufwand von Verteilnetzwerken und -schaltungen auf der Riickplatte zu redu-
zieren. Allerdings miissen die zum Mischvorgang bendtigten LO-Signale an die Module
verteilt werden. Mithilfe von subharmonisch betriebenen Mischern konnen die elektri-
schen Anforderungen an diese Netzwerke jedoch reduziert werden.

In der vorgeschlagenen Schaltungsarchitektur nach Abb. 3.3 sind Heterodynsender
(1) und -empfénger (2) physisch voneinander getrennt und iiber einen gemeinsamen
PCB-Hohlleiter-Ubergang (3) mit dem Hohlleiterverteiler (9) verbunden. Die Verbin-
dung des Heterodyn-Sendeempfangers mit der Riickplatte erfolgt tiber mehrere Ko-
axialkonnektoren fiir IF- und LO-Signale (6) sowie einen Steckverbinder (7) fir DC-
und Digitalsignale. Um sowohl die mechanische Stabilitat als auch die Warmeableitung
zwischen den Aluminiumkomponenten (9a—9c) und der Riickplatte zu gewéahrleisten,
werden Abstandshiilsen (8) eingesetzt. Auf der Platine des Heterodyn-Sendeempfangers
sind DC-DC-Wandler (4) realisiert. Sie erzeugen die erforderlichen Versorgungsspan-
nungen. Ein Mikrocontroller (5) wird zur Steuerung der zugehorigen Sendeempfangs-

Frontends eingesetzt.

3.2.2 Hohlleiter-Verteilnetzwerk

Die Ubertragung der 30-GHz-Tx-Signale vom Heterodyn-Senderausgang zu den Ein-
gangen der Tx-Strahlformer sowie die Kombination der 20-GHz-Rx-Signale von den Rx-
Strahlformer-Ausgéngen zum Heterodyn-Empfénger-Eingang kénnen konventionell, wie
in Abb. 3.4 (a) dargestellt, in zwei physisch getrennten Netzwerken erfolgen. In dieser
Arbeit wird ein anderer Ansatz verfolgt: Beide Strukturen werden in einem einzigen
Dual-Band-Netzwerk nach Abb. 3.4 (b) kombiniert. Dadurch kénnen unter anderem
Pfadiiberschneidungen in der Ebene verhindert werden. Allerdings sind in dieser Ar-
chitektur die Tx- und Rx-Schaltungspfade miteinander verkoppelt. Die Trennung der
Signale an den Ein- und Ausgingen des Dual-Band-Netzwerks erfordert zudem Fre-
quenzweichen.

Zur Realisierung des Dual-Band-Netzwerks aus Abb. 3.4 (b) wird die Hohlleiter-

technologie eingesetzt. Das vereinfacht den Lagenaufbau der PCBs. Durch die Alumi-
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Tx Rx

Abbildung 3.4: Konzepte fiir Verteilnetzwerke. (a) Mit physisch getrennten Tx-/Rx-
Pfaden und (b) mit einem einzigen Dual-Band-Pfad und Frequenzwei-
chen.

niumbauteile kann dariiber hinaus gleichzeitig eine effiziente thermische Schnittstel-

le zwischen dem Heterodyn-Sendeempféanger und den Sendeempfangs-Frontends reali-

siert werden. Um die Platzanforderungen zu erfiillen, beinhalten die benotigten PCB-

Hohlleiter-Ubergénge (3) und (10) aus Abb. 3.3 (b) integrierte Frequenzweichen. Das

Hohlleiternetzwerk selbst besteht, wie in Abb. 3.3 (a) dargestellt, aus drei tibereinan-

der gestapelten Aluminiumblechen (9a-9c). Dadurch vereinfacht sich der Herstellungs-

prozess.

3.2.3 Sendeempfangs-Frontend

Das Sendeempfangs-Frontend besteht, wie im Detail in Abb. 3.5 dargestellt, aus der
passiven Antennenapertur mit 8 Tx- (12) und 8 Tx/Rx-Antennenelementen (13) und
den zum Antennenbetrieb erforderlichen Tx- (11a) und Rx-Strahlformer-Chips (11b).
Jeder von diesen verfiigt iiber 8 Kanéale mit Phasenschiebern, Amplitudenstellern und
Leistungsverstarkern (engl. power amplifiers) (PAs) bzw. rauscharmen Verstérkern
(engl. low noise amplifiers) (LNAs) und treibt damit vier dual-polarisierte Antennen-
elemente. Das Sendeempfangs-Frontend enthélt dementsprechend vier Tx- und zwei
Rx-Strahlformer-Chips.

Beide Teilsysteme — die passive Antennenapertur und die aktiven Strahlformer-
schaltungen — werden auf separaten PCBs realisiert und mit anisotrop elektrisch leit-
fahigem Klebstoff (15) (engl. anisotropic electrically conductive adhesive) (ACA) in
der Ebene der Antennenspeisungen (16) verbunden. Der riickseitige Anschluss des
Sendeempfangs-Frontends mit dem Hohlleiter (9¢) erfolgt iiber einen Hohlleiter-PCB-
Ubergang (10). Zur weiteren Verbesserung der Kompaktheit umfasst dieser nicht nur

den Ubergang (10a) und die Frequenzweiche (10b), sondern dariiber hinaus Leistungs-
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@ Tx-Antennenelement

@ Rx-Antennenelement
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@ ACA

. —
Antennenspeisungen

Abbildung 3.5: Detaillierter Aufbau eines Sendeempfangs-Frontends. (a) Vereinfachte
Explosionszeichnung und (b) Blockdiagramm.

teiler und -kombinierer (10c). Thermische Schnittstellen (11c) verbessern die Wérme-

leitung zwischen den Chipgehdusen und dem Aluminium.

Die nachfolgenden Kapitel diskutieren zunachst den Entwurf des Heterodyn-Sende-
empfangers und der Sendeempfangs-Frontends, bevor beide Baugruppen schliefflich
mithilfe des Hohlleiterverteilers zu einem Sendeempfangsmodul verschaltet werden.

Alle Schaltungen werden, wenn nicht anders angegeben, auf 0,2 mm starkem Meg-
tron 6 (Panasonic) hergestellt. Das Substratmaterial weist eine Dielektrizitatskonstan-
te von €, = 3,62 und einen Verlustfaktor von tan o = 0,005 bei 25 GHz auf. Der quadra-
tische Mittelwert der Oberflichenrauigkeit der Kupferbeschichtung betrégt 0,15 pm.



Heterodyn-Sendeempfanger

Der Heterodyn-Sendeempfanger setzt Frequenzen zwischen dem K-/Ka- (RF) und
dem L-Band (IF) um und dient damit als Treiberschaltung fiir die Sendeempfangs-
Frontends. Tx- und Rx-Schaltungspfade sind physisch voneinander getrennt. Deren
Auslegung erfolgt mit den Einzelschaltungen aus Abb. 4.1 (a) und (b) im ersten Schritt
unabhéangig voneinander. Damit die Gesamtschaltung auch im Vollduplexbetrieb ope-
rieren kann, werden im zweiten Schritt Kreuzkopplungen beriicksichtigt. Dies ist ins-
besondere im Hinblick auf den hybriden Integrationsansatz erforderlich, da Heterodyn-
Sendeempfanger und Sendeempfangs-Frontends durch das Tx/Rx-kombinierte Verteil-

netzwerk verbunden sind.

Lnw X Nt
P | Paus Ppa,lldB
Tx  Modem —>——® | > -< » SF = )))
IF Ty RF 1y
Vereinfachter Heterodyn- Verteil?j\t;zwerk Strahlformer Antennenelement
sender L+ Nep (a)
Fyt F Frnix Firans
Gyt Lnw R Lmi
Lzul Gamp mix
Rx ’)) SF >— —)——i ® Modem
RFRrx IFRx
Antennenelement  Zuleitung Strahlformer Verteilnetzwerk  Vereinfachter Heterodyn-
empfinger (b)

Abbildung 4.1: Vereinfachte Blockschaltbilder eines einzelnen Sendepfads (a) und eines
einzelnen Empfangspfads (b).

Anforderungen

Fir den Heterodyn-Sendeempfanger werden mithilfe der Schaltungsiibersicht aus
Abb. 4.1 funf Anforderungen abgeleitet:

21
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o IF-Tx-Signale bei 1-2 GHz (IF1) werden auf 29-30 GHz (RF1,) umgesetzt, Rx-
Signale bei 19-20 GHz (RFgyx) auf 1-2 GHz (IFgy).

o Die Tx-Ausgangsleistung P, ist ausreichend groff, um die Leistungsverstéarker
der Strahlformer-Chips AWMF0198 (Anokiwave) von allen vier Sendeempfangs-
Frontends gleichzeitig im 1-dB-Kompressionspunkt (P1dB) zu betreiben. Die
Leistungsbilanz nach Abb. 4.1 (a) ergibt

Paus dBm = pa,IldB‘dBm +10 10g10 (NSf> + an

" (4.1)

Dabei ist Py, niap der Eingangs-1dB-Kompressionspunkt der Strahlformer-PAs,

Ny die Strahlformeranzahl und L., der Verlust im Verteilnetzwerk.

o Die Rx-Elektronik hat einen geringen Einfluss auf die kaskadierte Rauschzahl des
Gesamtsystems Fyy. Letztere ergibt sich aus den Rauschzahlen und Gewinnen

der einzelnen Schaltungselemente aus Abb. 4.1 (b) mit [71] zu

F, Sys

= Lzul

(4.2)

an - 1 Ftrans - 1

Gsf stf(LnW)_1

Dabei sind L,, und L, die Verluste in den Antennenzuleitungen und in dem
passiven Verteilnetzwerk. Die Einzelkanal-Rauschzahl Fy und der Einzelkanal-
Gewinn Gy der Strahlformer-Chips AWMF0197 (Anokiwave) kénnen dem zuge-
horigen Datenblatt entnommen werden. Die Rauschzahl des Heterodynempfan-

gers Fipans ist

Fmix —1
Ftrans 4B =10 loglo (Famp + q ) 5 (43)
amp

wobei Fi,ix die Rauschzahl des Rx-Mischers und F,,,, bzw. Gy, die Rauschzahl

bzw. der Gewinn des Rx-Verstarkers sind.

o Tx- und Rx-Schaltungen kénnen simultan betrieben werden. Trotz des hohen Dy-
namikbereichs beeinflussen Kreuzkopplungen zwischen beiden Schaltungspfaden

deren Performanzen nicht.

e Die Schaltungen sind kompakt. Dadurch kann die Integration von Gleichstrom-

versorgung und digitalen Schnittstellen auf derselben Leiterplatte erfolgen.
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4.1 Schaltungsiibersicht

Abb. 4.2 (a) und (b) zeigen eine Detailskizze und ein Blockschaltbild des in [72] vorge-
stellten Heterodyn-Sendeempfingers. Der PCB-Hohlleiter-Ubergang mit Frequenzwei-
che (1) verbindet das Hohlleiter-Tor des hybrid-integrierten Verteilnetzwerks (9) mit
der PCB und trennt Tx- von Rx-Signalen. Ein zusétzliches Sperrfilter (7) verringert
das Ubersprechen von Tx-Signalen auf den Heterodynempfianger. Das Rx-Signal (RFgy)
wird rauscharm verstarkt (4) und mit einem subharmonischen Mischer (5) in das L-
Band umgesetzt. Wegen der Frequenzselektivitit des PCB-Hohlleiter-Ubergangs (1) ist

eine zusatzliche Unterdriickung der Rx-Spiegelfrequenz (IMgy) nicht erforderlich.

L

Q

jor]

N
(——————

@ LO/IF-Konnektor

Messtore
@ Hohlleiter-Verteiler (b)

Abbildung 4.2: (a) Explosionsdarstellung und (b) Blockdiagramm des Heterodyn-
Sendeempfangers. Das Hohlleiter-Verteilnetzwerk aus (a) wird, wie in
(b) verdeutlicht, fir den Entwurfsprozess zunichst durch eine einfache
Hohlleiter-Verbindung mit einem PCB-Hohlleiter-Ubergang (1) zum
Anschluss an die Messperipherie ersetzt.
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Die Tx-Schaltung besteht aus einem PA (2) und einem weiteren subharmonischen
Mischer (3). Das Sperrfilter (6) unterdrickt die Spiegelfrequenz IMr, des Tx-Signals
RF 1. Weitere Mischprodukte werden, dhnlich wie fiir den Empfangspfad beschrieben,
durch den frequenzselektiven PCB-Hohlleiter-Ubergang (1) stark genug abgeschwicht.
Die LO-Signale fiir die Tx- (LO1y) und Rx-Mischstufen (LOgy) werden extern tiber
Koaxialstecker (8) eingespeist.

Den Ausgangspunkt fiir den Schaltungsentwurf bildet der PCB-Hohlleiter-Ubergang
(1). Unter Einbezug der fiir den Heterodyn-Sendeempfinger abgeleiteten Anforderun-
gen werden darauffolgend die Mischer- (3), (5) und Verstérker-Bauelemente (4), (6)
fiir den Tx- und Rx-Pfad ausgewéhlt. Auf dieser Grundlage und unter Einbezug der
Isolationsperformanz von (1) erfolgt der Filterentwurf von (6), (7). AbschlieBend wird

die Gesamtschaltung messtechnisch charakterisiert und bewertet.

4.2 PCB-Hohlleiter-Ubergang

Der PCB-Hohlleiter-Ubergang (1) verbindet die getrennten 20-GHz- und 30-GHz-Tore,
die von geerdeten Koplanarleitungen (engl. grounded coplanar waveguides) (GCPWs)
gebildet werden, mit dem gemeinsamen 20/30-GHz-Hohlleiter-Tor. Er beinhaltet dar-
iiber hinaus eine Frequenzweiche zur Signaltrennung. Im Vergleich zu konventionellen
kaskadierten Schaltungstopologien mit einem Breitband-Ubergang und einer separaten
Frequenzweiche verringert dieser Integrationsansatz den Platzbedarf der Schaltung.

Verschiedene vertikale Ubergéinge zwischen Hohlleitern und planaren Wellenleitern
wurden in der Literatur diskutiert [73], [74]. Der in [75] vorgestellte Ubergang imple-
mentiert gleichzeitig eine Frequenzweiche, nutzt dafiir allerdings einen Mehrlagenauf-
bau. Im Gegensatz dazu besteht der in dieser Arbeit entwickelte Ubergang [76] aus
einer PCB-Lage. Das reduziert den Herstellungsaufwand erheblich.

Zur Validierung des vorgeschlagenen Aufbaukonzepts wird zunéchst ein Prototyp
entwickelt. Anschliefend wird dieser fiir den Einsatz im Heterodyn-Sendeempfinger

optimiert.

4.2.1 Aufbaukonzept

Abb. 4.3 zeigt eine Ubersicht des PCB-Hohlleiter-Ubergangs. Dieser besteht aus zwei
Schaltungsteilen: einem rechteckigen 20-GHz-Patch-Resonator und einem 30-GHz-SIW-
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Ubergang mit Stufenimpedanzanpassung. Beide Strukturen strahlen in dieselbe Hohl-
leiter-Apertur, die zunachst als WR34-Standard ausgefiihrt ist. Der Patch-Resonator
wird einseitig von einer GCPW-Leitung gespeist. Der Stufenimpedanzabschnitt besteht
aus einem GCPW-zu-SIW-Ubergang, gefolgt von einer kurzen SIW-Ubertragungs-
leitung, einer SIW-Hohlleiter-Stufe, wie in Abb. 4.3 (b) dargestellt, und zwei Anpass-

elementen, welche die reaktiven Effekte der Diskontinuitaten zum Teil kompensieren.

Hohlleiter Tor 3’
GCPW Tor 2 (30 GHz) (20/30 GHz) o) @

) O 00 O

N _ -

Px (0]
/'_\ o 0
Py k/

(9) |le
lsiwo

® !
I ©00000;

/

@

[ ] Kupfer GCPW Tor 1 @ GCPW-Aussparung @ Anpasselemente
[ ] Substrat (20 GHz) (2) WR34-Hohlleiter (7) Via-Zaun
[ Aluminium @ Hohlleiter-Stufe Modenunterdriickung

@ GCPW-SIW-Ubergang @ Patch-Resonator

@ SIW Einschubspeisung

Abbildung 4.3: (a) Explosionsdarstellung, (b) Seitenansicht und (c) Draufsicht des
Ubergangs mit Frequenzweiche. Fertigungsbedingte Radien des Hohl-
leiterteils sind zur Vereinfachung nicht abgebildet.

Zwei Mafinahmen werden ergriffen, um die Frequenzselektivitit der gesamten Struk-
tur zu verbessern. Erstens wird die SIW-Lange erhoht, um das Hochpassverhalten
aufgrund der Grenzfrequenz f. auszunutzen. Zweitens wird ein Via in der Mitte des
Patch-Resonators hinzugefiigt. Es unterdriickt parasitdre Moden und erhoht damit die
[solation zwischen dem 20-GHz- und 30-GHz-Pfad.
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Abbildung 4.4: Entwurfsprozess des PCB-Hohlleiter-Ubergangs.

Entwurf

Abb. 4.4 stellt die drei Schritte des Entwurfsverfahrens dar: (I) unabhéngiger Entwurf
der einzelnen Ubergéinge, (IT) Kombination der beiden und (I1I) Erhéhung der Isolation.
Jeder Schritt erfordert einen Optimierungszyklus.

Der Entwurfsansatz ermoglicht eine unabhéangige Abstimmung der beiden Durch-
lassbereiche innerhalb der durch den WR34-Hohlleiter bedingten Bandgrenzen. Bei
kleineren Bandabsténden kénnen jedoch héhere Filterordnungen erforderlich sein, um

die Isolationsanforderungen zu erfillen.

Patch-Ubergang

Der Patch-Resonator ist mittig zu der Hohlleiter-Apertur ausgerichtet und wird mit
seiner fundamentalen transversal-magnetischen TM;qp-Mode betrieben (stehendes Wel-
lenmuster in z-Richtung). Die Resonanzfrequenz und die Anpassung kénnen, entspre-
chend des Leitungs-Ersatzschaltbilds fiir Patch-Resonatoren [27], durch die Abmessun-
gen des Patches py, p, und der Einschubspeisung lin1, gin1 eingestellt werden.
Anschlieflend wird der Entwurf mit CST Microwave Studio optimiert. Die resultie-

renden Parameter des Patch-Ubergangs sind in Tabelle 4.1 angegeben.

Tabelle 4.1: Abmessungen des einzelnen 20-GHz-Ubergangs.

Parameter Dx Dy lin1 Jin1

Value 3,8mm  5,0mm  0,95mm  0,2mm
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SIW-Ubergang

Der an Tor 2 angeschlossene SIW-Transformator mit gestufter Impedanzanpassung ist
fiir den Betrieb bei 30 GHz ausgelegt. Wie in Abb. 4.3 dargestellt, kann er in mehrere
Abschnitte unterteilt werden: die GCPW-Leitung mit dem Wellenwiderstand Z, = 50 §2
an Tor 2, den GCPW-SIW-Ubergang (4), den SIW (5) mit Léinge g, und Breite wyy,
den teilgefillten Hohlleiter (3) mit Lénge Iy und Hohe hy und den in z-Richtung
orientierten Hohlleiterabschnitt (2).

Wie in [73] und [74] vorgeschlagen, werden zwei induktive Anpasselemente (6) hin-
zugefiigt, um die Eingangsanpassung und Bandbreite zu verbessern. Sie sind als Vias
mit einem Durchmesser von 0,3 mm an den Positionen (vy, vy) und (v, —vy) realisiert.

Der Ubergang weist ein Verhalten zweiter Ordnung auf. Ein Transmissionspol ent-
steht durch den Hohlraumresonator, der durch den unteren Hohlleiter-Abschnitt (2)
und die Stufe (3) gebildet wird. Die Zusammenschaltung von dem SIW (5) und dem
GCPW-zu-SIW-Ubergang (4) erzeugt einen weiteren Transmissionspol. Bei Frequen-
zen um f. ist der Hohlraumresonator verstimmt und weist eine grofie Reaktanz am
SIW-Eingang auf. Er schwingt mit dem GCPW-zu-SIW-Ubergang (4), der aufgrund
der Wellenleiterdispersion in der Nahe der SIW-Grenzfrequenz ebenfalls fehlangepasst
ist.

Die Diskontinuitédten zwischen den einzelnen Leitungsabschnitten werden mithilfe
von diskreten Elementen und Impedanztransformatoren modelliert [77]. Die Untersu-
chung des Ersatzschaltbildes von [77] in Advanced Design Studio (Keysight) (ADS)
liefert erste Parameterwerte. Anschlieend wird eine Parameterstudie mit Vollwellen-
simulationen durchgefiihrt.

Zunéchst wird die Betriebsfrequenz auf 30 GHz eingestellt, indem lgep und wsiy va-
riiert werden. Beide Dimensionen stehen mit jeweils einem der Ubertragungspole in
Verbindung. Im zweiten Schritt wird die Eingangsanpassung durch Optimierung von
lsiw, Nstep, Ux und vy eingestellt. Im letzten Entwurfsschritt werden i, und aine im
Hinblick auf die gesamte Systemperformanz optimiert. Die resultierenden Parameter
sind in Tabelle 4.2 aufgelistet.

Tabelle 4.2: Abmessungen des einzelnen 30-GHz-Ubergangs.

Parameter lsiw Wi Qin1 Gin2
Wert, 2,5mm  2,8mm 30° 1,0 mm
Parameter lstep hstep Ux vy

Wert 1,7mm  1,6mm 3,0mm 1,6mm
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Verschachtelter Entwurf und Isolationsverbesserung

Durch Kombination beider Uberginge entsteht eine Frequenzweiche. Daher ist ein wei-
terer Optimierungszyklus erforderlich, um die resultierende gegenseitige Verstimmung
zu berticksichtigen. Die Isolation im oberen Durchlassbereich wird durch die Anregung
der TMgo-Patch-Mode bei 30 GHz erheblich verschlechtert. Abb. 4.5 (a) zeigt die re-
sultierende Verteilung des elektrischen Feldes.

Die TMggo-Resonanz kann zu hoheren Frequenzen verschoben werden, indem ein
Via mit einem Durchmesser von 0,2mm in der Mitte des Patches eingefiihrt wird.
Wie in Abb. 4.5 (b) gezeigt, wird dadurch die TMgg-Mode unterdriickt, ohne den
Grundbetrieb des TMjg9-Resonators nennenswert zu beeintrachtigen.

Die Verbesserung der Isolation zwischen Tor 1 und Tor 2 wird durch die Erhohung
von lg erreicht, indem die Dampfung unterhalb der SIW-Grenzfrequenz f. ausgenutzt
wird. Die Wahl von f. und [, stellt einen Kompromiss zwischen Isolations-Performanz

und Kompaktheit dar. Hier wird f. = 28 GHz gewahlt.

0000000 r’x

-30

Abbildung 4.5: Betrag der elektrischen Feldstirke bei 30 GHz durch Anregung von
Tor 3" (Hohlleiter) auf einer Schnittebene innerhalb des dielektrischen
Substrats (a) ohne und (b) mit Unterdriickungsvia. Die dB-Skala be-
zieht sich auf denselben normierten Absolutwert.

4.2.2 Herstellung und Charakterisierung

Die Komponente wird im néchsten Schritt auf Megtron 6 (Panasonic) hergestellt. Um
eine ausreichende elektrische Verbindung zu gewéhrleisten, wird das gefriste Aluminium-
Hohlleiterbauteil durch die Leiterplatte hindurch auf eine Metallriickwand geschraubt.
Das gefertigte und montierte Bauteil ist in Abb. 4.6 dargestellt.
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Abbildung 4.6: Gefertigter Ubergang mit Frequenzweiche. (a) Einlagen-Leiterplatte,
(b) gefraste Hohlleiterkomponente und (c) zusammengesetzter Stapel
mit versetztem Kurzschluss, der auf den Hohlleiter montiert ist.

Hohlleitertiberginge werden oft indirekt durch Back-to-Back-Anordnungen charak-
terisiert [73], [74]. Das bedeutet, dass zwei identische Ubergiinge gespiegelt miteinander
verbunden werden. Der Ansatz vereinfacht den Messaufbau, erhoht allerdings den Her-
stellungsaufwand. Riickschliisse auf den einzelnen Ubergang sind nur eingeschriankt
moglich. Daher werden die S-Parameter des Dreitors hier durch Zweitor-Messungen
mit bekannten Abschliissen am Hohlleitertor ermittelt. Zu diesem Zweck werden drei

Kurzschluss-Standards mit WR34-Leitungsversatzen verwendet. Das Berechnungsver-

fahren basiert auf [78]. Eine Thru-Reflect-Line-Kalibrierung (TRL) stellt die Referen-

zebenen entsprechend Abb. 4.6 (a) ein.

Messergebnisse

Abb. 4.7 zeigt die simulierten und gemessenen Ergebnisse. Im Allgemeinen stimmen
diese sehr gut iiberein. An Tor 1 bleibt die Eingangsreflexion in einem 600-MHz-
Durchlassbereich mit 20,5 GHz Mittenfrequenz unter —10dB, wéhrend die Transmis-
sionsverluste von Tor 3’ zu Tor 1 zwischen 1,2dB und 1,7dB betragen. Der obere
Durchlassbereich ist bei 30 GHz zentriert und weist eine —10-dB-Reflexionsbandbreite
von 2 GHz an Tor 2 und einen Transmissionsverlust von Tor 2 zu Tor 3’ zwischen 1 dB
und 1,7 dB auf. Der Reflexionskoeffizient S35 dhnelt in den jeweiligen Frequenzbéndern
S11 bzw. Sa und ist aus Griinden der Ubersichtlichkeit nicht abgebildet.

In beiden Passbandern betrédgt die Isolation zwischen Hohlleiter- und GCPW-Toren
mehr als 27 dB. Die Anregung der Patch-Mode TMgyq fiihrt zu einer parasitiren Re-

sonanz bei 33 GHz. Die Abnahme der Isolation im oberen Durchlassbereich fillt je-
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Abbildung 4.7: Simulierte (gepunktete) und gemessene (durchgezogene) S-Parameter
des Ubergangs.

doch aufgrund des Unterdriickungsvias gering aus. Die Isolation zwischen den beiden

GCPW-Toren iiberschreitet 42dB im unteren und 32dB im oberen Durchlassbereich.

4.2.3 Erhohung der Bandbreite

Das Hinzufiigen von zwei Stegen in den breiten Hohlleiterwédnden, wie in Abb. 4.8
gezeigt, steigert die erreichbaren Bandbreiten des Ubergangs, indem es den Kapazi-
tatsbelag des Hohlleiters erhoht und seinen Wellenwiderstand verringert [79]. Im Zuge
dieser Querschnittsanpassung verandern sich allerdings die S-Parameter des in Unter-
abschnitt 4.2.2 hergestellten Ubergangs erheblich. Durch einen weiteren Optimierungs-

zyklus wird in beiden Béndern erneut Impedanzanpassung hergestellt.

Abbildung 4.8: Vereinfachte Skizze der PCB-Ubergéinge mit unterschiedlichen
Hohlleiter-Querschnitten. (a) Aufbau nach WR34-Standard (bislang),
(b) eingesetzter Doppelsteg-Hohlleiter zur Erhéhung der Bandbreite.
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Gestapelter Aufbau

Im Sendeempfangsmodul aus Abb. 4.2 werden die Signale beidseitig in den Hohllei-
ter ein- und ausgekoppelt. Daher ist die Untersuchung des kaskadierten Aufbaus mit
zwei riickseitig gespiegelten Ubergingen und einem Hohlleiter-Verbindungsstiick nach
Abb. 4.9 (a) erforderlich. Aus dessen S-Parametern werden quantitative Anforderun-
gen an den Entwurf des Heterodyn-Sendeempfingers und insbesondere der zusétz-
lichen Sperrfilter abgeleitet. Die Gesamthohe der Hohlleiterverbindung wird, um im
RF1- und RFgy-Band die grofftmoglichen Bandbreiten zu erzielen, durch Simulation
72U hywg = 5,8 mm ermittelt.

Die gemessenen S-Parameter der speziell fiir den Heterodyn-Sendeempfanger opti-
mierten Back-to-Back-Anordnung aus Abb. 4.9 (b) und (c) sind in Abb. 4.10 dar-
gestellt. Sie stimmen gut mit den simulierten tiberein. Im Vergleich zum Einzeliiber-
gang ohne Hohlleiterstege aus Unterabschnitt 4.2.2 wurden die Mittenfrequenzen kor-
rigiert. Die —10-dB-Reflexionsbandbreite im unteren Passband konnte von 600 MHz
auf 1,8 GHz verdreifacht werden. Im RFp.- und RFg,-Band erreichen die Transmis-
sionsverluste maximal 2,5dB und 1,6 dB. Die Spiegelfrequenzbénder IMt, und IMgy
bei Festlegung der LO-Frequenzen nach Abb. 4.2 werden um mindestens 17 dB un-
terdriickt. Die Isolation zwischen Tor 1 und Tor 2 iibersteigt 30 dB innerhalb beider

Passbander.

Tor 1 S .S Tor 2
(Rx) | o2 (Tx)

hrwg

Tord | % Tor 3
(Tx) 2o (Rx)

< (a)

Abbildung 4.9: Vereinfachte Back-to-Back-Anordnung des PCB-Hohlleiter-Ubergangs.
(a) Explosionsdarstellung, (b) Seitenansicht und (c) Draufsicht des her-
gestellten PCB-Hohlleiter-Verbunds mit Referenzebenen (rot).
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Abbildung 4.10: Simulations- und Messergebnisse des gestapelten Aufbaus mit Steg-
hohlleitern aus Abb. 4.9.

4.3 Mischer

Fiir die Frequenzumsetzungen im Heterodyn-Sendeempfanger zwischen RF 1y bzw. RFgy
und [F, bzw. IFg, werden kommerziell verfiighare Mischer-Chips eingesetzt. Wesent-
liche Anforderungen sind niedrige LO-Frequenzen (durch subharmischen Betrieb), ge-
ringe LO-Leistungspegel (durch integrierte LO-Verstéirker) und eine hohe Robustheit

gegeniiber Kreuzkopplungen.

Tx-Mischer

Der Tx-Mischer (3) muss eine ausreichende Ausgangsleistung liefern, um den Tx-
Verstarker (2) im 1-dB-Kompressionspunkt zu betreiben. Die Verluste des Sperrfilters
(6) sind dabei zu berticksichtigen. Der HMC26/4 (Analog Devices) erfillt diese Anfor-

derungen und wird daher im Heterodyn-Sendeempfénger eingesetzt.

Rx-Mischer

Der CMD303 (Analog Devices) wird als Rx-Mischer (5) ausgewédhlt und zunéchst als
Einzelschaltung aufgebaut. Die Messungen in Abb. 4.11 dokumentieren die Auswirkung
der Kreuzkopplung von RF1y, IMp, und 2LO1, auf den Konversionsgewinn. Dafiir
wird an dem RF-Tor ein Storsignal mit einer Frequenz 26 GHz < fi; < 30 GHz und
einer Leistung P, = —10dBm (Abb. 4.11 (a)) und P, = —5dBm (Fig. 4.11 (b))
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Abbildung 4.11: Gemessener Konversionsgewinn des Rx-Mischers CMD303 (Qorvo)
unter Einpragung eines Storsignals mit (a) P, = —10dBm und (b)
P, = —5dBm am RF-Tor. Die LO-Frequenz betrigt 9 GHz und die
LO-Leistung 0 dBm.

eingepragt. Die Messungen zeigen, dass der Konversionsgewinn dadurch um bis zu

2,1dB fir fi,y = 26 GHz und P,y = —5dBm sinkt. Obwohl der Mischer in diesem

Frequenzbereich durch das zugehorige Datenblatt nicht spezifiziert ist, deutet dies auf

Mischvorgiange auflerhalb des Nutzbandes hin. Die Leistungspegel der iiberkoppelnden

RF 1y, IM1- und 2LO1-Signale sollten daher am Rx-Mischereingang unter —10 dBm

betragen. Das Ergebnis wird im folgenden Schaltungsentwurf berticksichtigt.

4.4 \/erstarker

Tx-Verstarker

Als Tx-Verstarker (2) kommen der ADLS8142 (Analog Devices) und der MAAL011129
(Macom) infrage. Sie werden ebenfalls zunédchst als Einzelschaltungen aufgebaut. Beide
erfilllen die Anforderungen an die Ausgangsleistung: Basierend auf den Strahlformer-
Chips mit Pya1qg = —13dBm und den elektrischen Verlusten des Verteilnetzwerks,
der PCB-Hohlleiter-Uberginge und des zusitzlichen Tx-Sperrfilters (7) mit abgeschétzt
6 dB, ergibt sich nach Gl. 4.1 eine minimal erforderliche Ausgangsleistung von P,,s =
5dBm. Beide Verstérker liefern mehr als 12dBm (P1dB).

Abb. 4.12 (a) zeigt die gemessenen Vorwartsverstarkungen. Die des ADLS8142 ist
im Tx-Band um etwa 9 dB hoher, wihrend der MAALO11129 eine groflere Bandbreite
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Abbildung 4.12: Gemessene Vorwértsiibertragungskoeffizienten ausgewéhlter kommer-

zieller Verstarker-Chips fiir (a) den Tx- und (b) den Rx-Pfad.
aufweist. Letzteres erhoht das bei RFg, und IMg, eingepragte Rauschen und ist fiir den
Einsatz im Heterodyn-Sendeempfanger daher ein Nachteil. Im Folgenden wird deshalb
der ADLS8142 eingesetzt.

Rx-Verstarker

Nach GI. 4.2 beeintréchtigen die Verluste zwischen Strahlformer-Chip-Ausgang und
Mischerausgang die Systemrauschzahl des Sendeempfangsmoduls. Daher ist fiir den
Heterodyn-Sendeempfanger nach Abb. 4.2 eine Verstarkerstufe am Mischereingang vor-
gesehen. Diese verringert diesen Effekt und erhoht zusatzlich den elektronischen Ge-
winn des Empfangspfads.

Drei verschiedene LNAs (5) kommen infrage und werden zunéchst als Einzelschaltun-
gen aufgebaut. Die den jeweiligen Datenbléttern entnommenen Rauschzahlen betragen
bei RFg, weniger als 2,5dB. Abb. 4.12 (b) zeigt die gemessenen Vorwértsverstarkun-
gen. Diese liegen bei RFgry zwischen 21 dB und 24 dB. Bei RF1, unterscheiden sie sich
jedoch um bis zu 35dB und liegen zum Teil iiber 0dB. Uberkoppelnde Tx-Signale
wiirden somit verstarkt.

Im Hinblick auf die in Abschnitt 4.3 geforderten niedrigen RF1y-, IMp,— und LOTy-
Leistungspegel am Rx-Mischereingang ist dies unerwiinscht. Daher wird der ADLS8105
im Heterodyn-Sendeempfanger eingesetzt. Er unterstiitzt das Filterverhalten des PCB-
Hohlleiter-Ubergangs (1) und des Sperrfilters (7) durch seine zu hohen Frequenzen

abnehmende Vorwartsverstarkung.
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4.5 Filter

In Heterodynsendern und -empfingern werden Filter bendtigt, um Mischprodukte in
unerwiinschten Seitenbédndern und interferierende LO-Signale zu unterdriicken. Fiir
den Filterentwurf im K-/Ka-Band eignen sich, aufgrund ihrer Kompaktheit und In-
tegrierbarkeit in PCB-Technologie, insbesondere planare Ubertragungsleitungen wie
GCPWs oder Mikrostreifenleitungen [80]. Sie sind im Vergleich zu Hohlleitern aller-
dings verlustreich. Die SIW-Technologie stellt mit verhaltnisméaflig geringen Verlusten
und kompakten Formfaktoren eine Kompromisslosung dar [81, 82].

Insbesondere in Systemen mit hoher Integrationsdichte sind SIW-Resonatoren jedoch
gef. nicht ausreichend kompakt [61]. Eine Verringerung der Grofle kann durch Verénde-
rung der Randbedingungen erfolgen. Die annédhernd perfekt elektrisch leitfahigen (engl.
perfect electrically conducting) (PEC) Aulenwéande einer STW-Kavitét, die fiir gewohn-
lich mit Viazdunen realisiert werden, kénnen durch Offnen derselben anndhernd per-
fekt magnetisch leitfahige (engl. perfect magnetically conducting) (PMC) Eigenschaften
erhalten [83]. Allerdings weist diese physikalische Realisierung einer PMC-Wand Ab-
strahlverluste auf [84]. Versetzte Masseviazdune kénnen dazu beitragen, diesen Effekt
zu verringern [85]. Alternativ kann die Kavitit in einer Mehrlagen-PCB eingebettet
werden, um einen sogenannten gefalteten SIW (engl. folded substrate integrated wave-
guide) (FSIW) zu realisieren [86].

Die Systemanforderungen verlangen haufig nach Filtern héherer Ordnung. Dazu
werden flir gewohnlich mehrere Resonatoren derselben Bauform in Reihe geschaltet
[87]. Dies erhoht die Transmissionsverluste und, zu ungunsten der Integrierbarkeit,
den Platzbedarf. Einen alternativen Ansatz stellen Multimoden-Resonatoren dar [88-
91]. Hier schwingt eine physikalische Struktur bei mehreren Frequenzen, was kompak-
te Filterentwiirfe ermoglicht. Dartiber hinaus konnen durch Verwendung von nicht-
resonanten Knoten (engl. non-resonant nodes) (NRNs) zusétzliche Transmissionsnull-
stellen (engl. transmission zeros) (TZs) erzeugt werden [90], [92]. Dies ist besonders
vorteilhaft, wenn eine hohe Sperrbereichsunterdriickung in Verbindung mit niedrigen
Filterordnungen erforderlich ist. Aufgrund der gemeinsamen Geometrie ist die prézise
und unabhéngige Einstellung aller Resonanzfrequenzen und Koppelkoeffizienten eine
Herausforderung und erhéht den Entwurfsaufwand solcher Filter.

Dieser Abschnitt beschéftigt sich mit dem Entwurf von kompakten Doppelmoden-
Filtern fir den Einsatz in K-/Ka-Band-Heterodynsendern und -empfingern [93]. Zu-
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nachst wird das allgemeine Vorgehen beim Filterentwurf anhand einer FSIW-Kavitat
diskutiert. AnschlieSend werden zwei Filter fiir die Anwendung im Tx- und Rx-Pfad

des auszulegenden Heterodyn-Sendeempfangers aufgebaut und vermessen.

4.5.1 Entwurf von Doppelmoden-FSIW-Filtern

Abb. 4.13 (a) zeigt die verwendete FSIW-Kavitét. Der Dreilagenaufbau nutzt das Mo-
dendoublett (1) und (2) aus Abb. 4.13 (b), um die Koppeltopologie aus Abb. 4.13 (c)
mit den Koppelkoeffizienten (mg;, ms2, mg,) und (myy, may, my) zwischen Quelle (S)
und Knoten bzw. zwischen Knoten und Last (L) zu realisieren. Damit kann ein Pass-
band mit bis zu zwei Transmissionpolstellen und ein Stoppband mit bis zu zwei Trans-
missionnullstellen [90] erzeugt werden. Der erforderliche zusitzliche Koppelpfad ent-
steht durch die Anregung einer weiteren, nicht in Resonanz betriebenen Mode (N).
Zusétzliche Storelemente ermoglichen eine préizise Abstimmung des Filterverhaltens.
Der folgende Filterentwurf zielt darauf ab, eine asymmetrische Filterantwort zweiter
Ordnung mit zwei TZs links vom Passband zu generieren. Die zugehérige Koppelmatrix

[94] muss dafiir zwei wesentliche Bedingungen erfiillen:

max.

[] Durchgangsvia
] Sackloch-Via

gerade

(a) ()

Abbildung 4.13: FSIW-Filter mit Modendoublett und nicht-resonantem Knoten. (a)
Dreilagenaufbau in PCB-Technologie, (b) Betrag des E-Feldes der re-
sonanten (1), (2) und nicht-resonanten (N) Moden und (c) zugehérige
Koppeltopologie.
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o Esgilt f. > f,, wobei f. und f, die Resonanzfrequenzen der geraden (mg = may)
und ungeraden (mg = —my;) Moden sind. Fir mg < mg entsteht eine TZ links

vom Passband [90]. Das Verhéltnis mg; /mgy bestimmt dessen Position.

e Die zweite TZ ist mit dem NRN assoziiert, wobei der Koppelkoeffizient m,,, dessen
Frequenzpunkt mafgeblich bestimmt [92]. Die Filterantwort ist asymmetrisch,

wenn ms, und mg das gleiche Vorzeichen haben.

Konzept

Die in Abb. 4.13 (a) dargestellte Kavitat kann diese Bedingungen erfiillen. Sie be-
steht aus einem Septum (L2), welches zwischen einer oberen (L1) und einer unte-
ren (L3) Massefliche eingebettet ist. Ein Zaun mit Durchgangsvias schliefit, wie in
Abb. 4.13 (b) dargestellt, den oberen Rand des Septums kurz. Dieser kann durch eine
PEC-Randbedingung modelliert werden. Die tibrigen drei Kavititswénde sind durch
einen nichtleitenden Spalt der Breite g von der Masseflédche getrennt. Sie verhalten sich
anndhrend wie PMC-Randbedingungen.

Die vereinfachte Kavitdt mit idealisierten Grenzflichen ist in Abb. 4.14 dargestellt.
Sie unterstiitzt drei transversal magnetische Moden beziiglich z, die fiir den Filterent-
wurf genutzt werden kénnen. Zwei davon bilden das resonierende Modenpaar (TMay,
TMp30) und die verbleibende dient als NRN (TMjyyo). Hier und bei den entsprechenden
Resonanzfrequenzen fs19, fozo und fo10 bezeichnen die Indizes die Ordnungszahl der
Moden in z-, y- und z-Richtung.

Abb. 4.15 zeigt den detaillierten Aufbau der Kupferlagen L1 und L2. Die Lage L3 bil-
det eine durchgiangige Massefliache. Zwei GCPW-Leitungen mit Via-Sonden von 0,3 mm

X Speisung
B PMC
0 PEC

TMo1o TMoa10 TMo30

max.

min.

Abbildung 4.14: Durch Eigenmodensimulation generierte E-Feld-Betréige der ungestor-
ten FSIW-Moden (ohne Speiseleitungen) unter idealen Randbedin-
gungen.
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Abbildung 4.15: Skizze der Filterzelle. (a) Kupferlage L1, (b) Kupferlage L2 und (c)
Schematischer Schichtaufbau des Entwurfs.
Durchmesser speisen die Kavitat. Ihre Position y¢ und ihre Versatzlénge x s bestimmen
die Koppelkoeffizienten aller drei Moden. Die Struktur kann um Kurzschlussvias und

nicht-leitfahige Schlitze ergénzt werden, um die Filterantwort zu optimieren.

Entwurfsablauf

Im ersten Schritt werden die Resonanzfrequenzen f, = fo19 und f. = fo30 durch Ei-
genmodensimulation entsprechend den Filteranforderungen bestimmt. Daraus ergeben
sich die Hohlraumabmessungen x,.s und #..s. Im zweiten Schritt werden die Einspei-
sepunkte in Bereichen mittlerer E-Feldstarke platziert, wie in Abb. 4.14 skizziert. Thre
Position (xf, yr) und die GroBe des Hohlraums (2yes, ¥res) Werden dann iterativ auf
der Grundlage der EM-simulierten S-Parameter angepasst. Anschlieend erfolgt die
Extraktion der Koppelmatrix auf Grundlage der Simulationsergebnisse mit CST' Fil-
ter Designer 3D. Die Differenz zwischen extrahierten und geforderten Matrixeintragen
bestimmt das weitere Vorgehen.

Die Koppelkoeffizienten der drei Moden kénnen durch Verschieben der Einspeise-
punkte entlang der E-Feld-Gradienten verindert werden. Allerdings sind diese von-
einander abhangig. Fine Moglichkeit um die Entwurfsfreiheit zu erhohen bietet die
Modenmanipulation. Dafiir werden im Folgenden verschiedene Storstrukturen und ihr

Einfluss auf die Resonanzfrequenzen und Koppelkoeffizienten untersucht.
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Storstrukturen

Wie in Abb. 4.16 gezeigt, kann eine Durchkontaktierung zur Stérung des FSIW-Hohl-
raums eingesetzt werden. Diese erzeugt einen Kurzschluss zwischen Septum und Mas-
senflachen des FSITWs und verkleinert die Kavitat dadurch elektrisch. Ein in z-Richtung
mittig positioniertes Via mit beliebiger y-Position beeinflusst die TMy;p-Mode nicht.
Die Resonanzfrequenzen fyo und fo3o hingegen steigen mit zunehmendem d; an. Nach-
dem d; das E-Feld-Maximum von TMysq iiberschreitet, fillt fy3o wieder ab. Gleichzeitig
sinkt die Starke des E-Feldes der TMg;o-Mode im oberen Teil des Hohlraums und an
den Einspeisepunkten. Dies kann ausgenutzt werden, um myg, zu reduzieren und damit

die assoziierte TZ zu niedrigeren Frequenzen zu verschieben.
f/fn
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Abbildung 4.16: E-Feldverteilungen und entsprechende Resonanzfrequenzen (f, =
20 GHz) fiir die Kavitét mit Stérungsvia (rot).
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Abbildung 4.17: E-Feld-Verteilungen und entsprechende Resonanzfrequenzen (f, =
20 GHz) fur die durch zwei Schlitze (rot) gestorte Kavitét.

Schlitze in der Metallschicht sind ein weiteres Mittel zur Veranderung der Modenbil-
der. Sie verhindern, dass die Oberflichenstrome auf dem kiirzesten Weg flieen und ver-
groflern die Kavitat elektrisch. Zunéchst werden, wie in Abb. 4.17 gezeigt, zwei Schlitze
entlang der oberen Hohlraumbegrenzung betrachtet. Sie bewirken, dass fy19, f210 und

foso abnehmen. Die Resonanzfrequenz fyzy sinkt mit steigendem dy jedoch schneller.
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Abbildung 4.18: E-Feldverteilungen und entsprechende Resonanzfrequenzen (f, =

20 GHz) fur die durch den Schlitz (rot) der Lange d3 gestorte Kavitét.
Gleichzeitig steigt die E-Feldstarke der TMy19-Mode in den oberen Ecken der Kavitit.
Das ermoglicht die Verschiebung der Einspeisepunkte in positive y-Richtung, ohne m;
nennenswert zu beeinflussen. Auf diese Weise verringert sich die Abhéngigkeit zwischen
Mgy, und Mgo.

Abb. 4.15 (b) zeigt drei weitere Schlitze zur Modenstérung. Wie in Abb. 4.18 gezeigt,
verstimmt der vertikale Schlitz am unteren Rand der Kavitat die TMyo-Mode, da
er senkrecht zu den Oberflichenstromen dort orientiert ist. Die Resonanzfrequenzen
foro und fp30 hingegen bleiben unveréndert. Durch eine Verringerung der E-Feldstarke
im oberen Kavitatsraum kann m,; reduziert werden. Die beiden horizontalen Schlitze
mit der Lénge d4, bewirken das Gegenteil: Sie verstimmen fo;0 und fo30, ohne fao
wesentlich zu beeinflussen.

Die oben beschriebenen Storstrukturen bieten geniigend Freiheitsgrade, um alle Kop-
pelkoeffizienten unabhéngig und prézise einzustellen. Da sie sich jedoch auf die Reso-
nanzfrequenzen auswirken, miissen die Abmessungen des Hohlraums iterativ korrigiert

werden.

4.5.2 Tx-Pfad-Filter

Der Mischer des Heterodynsenders aus Abb. 4.2 (3) erzeugt nach dem zugehorigen
Datenblatt HMC264 (Analog Devices) ein starkes Seitenband bei 26 GHz < IMp, <
27 GHz. Daher ist ein Filter mit Sperrcharakteristik (Abb. 4.2 (6)) erforderlich. Weil
die 2L.O-zu-RF-Isolation des Mischers vergleichsweise hoch ist, sind die Filteranforde-
rungen fiir die 2LO1-Unterdriickung bei 28 GHz gering.

Der Filterentwurf folgt dem in Unterabschnitt 4.5.1 beschriebenen Ablauf. Nach der
simulativen Auslegung erfolgt die Herstellung der Doppelmoden-Kavitéit auf Megtron 6
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Abbildung 4.19: Tx-Pfad-Filter fiir den Heterodyn-Sendeempfinger. (a) Oberste Kup-
ferlage (L1) mit rot markierten TRL-Kalibrierebenen, (b) mittlere
Kupferlage (L2), und (c) S-Parameter.

(Panasonic). Abb. 4.19 (a) und (b) zeigen das realisierte Filter mit einer Strukturgrofie

von ca. 3,1x4mm?.

Die zugehorigen simulierten und gemessenen S-Parameter aus Abb. 4.19 (c) stim-
men gut miteinander iiberein. Zwei Transmissionpolstellen im RFr.-Band und zwei
TZs nahe IMry sind erkennbar. Der Ubertragungsverlust im Durchlassbereich zwischen
28,9 GHz und 30,6 GHz liegt unter 1,5dB. Frequenzen von 22,5 GHz bis 26,9 GHz wer-
den um mindestens 30 dB unterdriickt. Das durch die TMg;9-Mode bei LOg, erzeugte

Passband ist fiir den Einsatz im Heterodyn-Sendeempféanger unerheblich.

4.5.3 Rx-Pfad-Filter

Der in Unterabschnitt 4.2.3 beschriebene PCB-Hohlleiter-Ubergang erzeugt, durch die
Hohlleiter-Grenzfrequenz bedingt, bereits ein ausgeprigtes IMg -Stopband zur Spie-
gelfrequenzunterdriickung. Uberkoppelnde Tx-Signale beeinflussen die Rx-Schaltung
nach Abschnitt 4.3 hingegen maflgeblich. Das ist insbesondere aufgrund der hohen
RF1-Leistungspegel von bis zu 12dBm (Abschnitt 4.4) und der begrenzten Isolation
zwischen Tx- und Rx-Pfad von ca. 30 dB (Unterabschnitt 4.2.3) der Fall.

Ein zusétzliches Filter im Rx-Pfad nach Abb. 4.2 (7) unterdriickt daher RFpy-, IMpy-
und 2LOr-Frequenzen. Dessen Entwurf folgt grundsétzlich Unterabschnitt 4.5.1, un-
terscheidet sich jedoch in einigen Punkten. Zum einen entfillt die oberste Kupferlage,

was den Herstellungsaufwand weiter reduziert. Das Septum der urspriinglichen Mit-
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tellage (L2) ist damit nicht mehr vollstdndig eingebettet. Zum anderen wird nun das
resonante Modenpaar TMp;o und TMs;g mit der TMy3p-Mode als NRN verwendet. Ein
mittig verlaufender vertikaler Schlitzdefekt vergrofiert die Struktur elektrisch und redu-
ziert damit deren geometrische Abmessungen erheblich. Damit dhnelt der Aufbau den
Filterzellen aus [67] und [95]. Die verwendeten Moden lassen allerdings nur ein Stopp-
band rechts vom Passband zu, was eine Adaptierung des Konzepts fiir das weniger
kompakte Tx-Filter ausschlief3t.

Abb. 4.20 (a) und (b) zeigen das auf Megtron 6 (Panasonic) hergestellte und
2,2x3 mm? grofle Filter. In dem RFgy-Durchlassbereich von 18,8 GHz bis 20,3 GHz be-
tragen die Reflexions- und Transmissionkoeffizienten weniger als —10dB bzw. mehr
als —1,1dB. Das Filter unterdriickt Frequenzen zwischen 25,2 GHz und 33 GHz um

mindestens 44 dB.
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Abbildung 4.20: Rx-Pfad-Filter fiir den Heterodyn-Sendeempfanger. (a) Oberste Kup-
ferlage mit rot markierten TRL-Kalibrierebenen, (b) Messaufbau mit
Koaxial-Konnektoren und (c) S-Parameter.

4.6 Verschaltung und Charakterisierung

Tab. 4.3 zeigt eine Zusammenfassung einiger relevanter Kennzahlen der fiir den Hetero-
dyn-Sendeempfianger entworfenen und ausgewahlten Komponenten aus den Abschnit-
ten 4.2-4.5. Die zusammengeschaltete und hergestellte Komponente ist in Abb. 4.21

dargestellt. Neben der RF-Elektronik befinden sich DC-Wandler, Digitallogik und Kon-
nektorschnittstellen zur Chip-Ansteuerung auf der PCB.
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Tabelle 4.3: Auswahl relevanter Kennzahlen der Einzelkomponenten (1)—(7).

Komponente Kennzahl Einheit | Wert

(1) PCB-Ubergang Tx-Transmissionsverlust® dB 1,3
Rx-Transmissionsverlust® dB 0,8
Tx/Rx-Isolation® dB 30

(2) Tx-Verstirker Gewinn?® dB 29

ADLS8142 (Analog Devices) | Ausgangsleistung®” (P1dB) dBm 15

(3) Tx-Mischer Konversionsverlust®P dB 9

HMC26/4 (Analog Devices) | RF-Eingangsleistung®® (P1dB) | dBm 3

(4) Rx-Verstérker Gewinn® (Rx-Band) dB 27

ADLS8105 (Analog Devices) | Rauschzahl®P dB 2
Gewinn® (Tx-Band) dB -12

(5) Rx-Mischer Konversionsverlust® dB 8,5

CMD303 (Qorvo) RF-Eingangsleistung®® (P1dB) | dBm 4

(6) Tx-Filter Passband® GHz 28,5-31,5
Stoppband? GHz 16,7-27,3
Transmissionsverlust® dB 1,3

(7) Rx-Filter Passband® GHz 18,4-20,7
Stoppband GHz 22.8-40
Transmissionsverlust® dB 1,1

2 in der jeweiligen Bandmitte. P dem Datenblatt entnommen. © bei 1-dB-Abnahme
zur maximalen Transmission. ¢ bei mindestens 20-dB-Frequenzunterdriickung.

Der Messaufbau folgt der in Abb. 4.2 (b) gezeigten Anordnung, in der vorder- und
riickseitig PCBs auf den Hohlleiter montiert sind. Die riickseitige Adapter-PCB enthélt
dabei nur einen PCB-Hohlleiter-Ubergang und zwei koaxiale Anschliisse fiir die RFgy-
und RF1,-Tore (Tor 1 und Tor 2). Sie ersetzt damit zunéchst die in Abb. 4.2 (a) gezeig-
ten Sendeempfangs-Frontends. Das ermdglicht eine individuelle Charakterisierung des
Heterodyn-Sendeempfingers. Der Stapelaufbau wird mithilfe von Ausrichtungsstiften
und Schrauben verbunden.

Abb. 4.22 (a) und (b) zeigen die gemessenen Reflexionskoeffizienten und Konversi-
onsgewinne der Rx- und Tx-Schaltungen mit Referenzebenen in der Konnektorebene.
Die Reflexionskoeffizienten an Tor 1 (RFgy) und Tor 2 (RF1y) sind kleiner als —9,5dB
und —16,5dB in den jeweiligen Durchlassbédndern. An Tor 3 (IFgry) und Tor 4 (IF1y)
bleiben sie unter —9dB. Die Konversionsgewinne Ggr, und Gy sind grofler als 13dB
fur 19GHz < RFry < 20GHz und 11dB fur 29 GHz < RFp, < 30 GHz. Die Messer-

gebnisse beider Schaltungspfade zeigen insgesamt flache Frequenzgénge.
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Abbildung 4.21: Hergestellter Heterodyn-Sendeempfanger inklusive Aluminium-
Hohlleiterkomponente. Die Schaltung entspricht dem Blockdiagramm
aus Abb. 4.2 (b).
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Abbildung 4.22: Gemessene Reflexionskoeffizienten an den RF-/IF-Toren in Blau/Rot
und Konversionsgewinne Gy und Gy in Griin fiir die (a) Rx- und (b)
Tx-Schaltung. Die LOp- und LOgy-Leistung betréigt jeweils 0 dBm.
Die Leistung der RF- und IF-Signale ist gering (Kleinsignale).

Rauschzahlmessung der Empfangerschaltung

Der grofie Pegelunterschied zwischen Tx- und Rx-Signalen setzt der zulédssigen Tx/Rx-
Kopplung des Heterodyn-Sendeempfangers enge Grenzen. Die Schaltung wird daher
im Vollduplex-Betrieb untersucht und muss, um eine Storung des Empfangers auszu-

schlieflen, folgende Bedingungen erfiillen:
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o Die eingeschaltete Tx-Schaltung beeinflusst die Rx-Rauschzahl der Empfanger-
schaltung nicht.

o Es sind keine Tx- oder Tx/Rx-Mischprodukte im IFg.-Band des Rx-Ausgangs

(Tor 3) nachweisbar.

Daher werden Rauschzahl- und Leistungsspektrumsmessungen fiir den gleichzeitigen
Tx/Rx-Betrieb durchgefiihrt. Sie sind in Abb. 4.23 gezeigt.

Die Messungen der in Abb. 4.23 (a) dargestellten Einseitenband-Rauschzahlen er-
folgen mit der Y-Faktor-Methode [96]. Um die im zukiinftigen Antennensystem einge-
setzten Strahlformer-Chips AWMF0197 (Anokiwave) zu imitieren, wird als Referenz-
LNA mit dhnlicher Rauschzahl der HMC342 (Analog Devices) an Tor 1 (RFgry) des
Heterodyn-Sendeempféngers angeschlossen. Die gemessene Rauschzahl Fj,. des
HMC342 verhalt sich ahnlich wie die des kombinierten Empféngersystems Fpretdus
(Abb. 4.23 (a)). Die Analyse wird mit einem Dauerstrich-IFr,-Signal der Leistung
Pr, = —10dBm bei fry = 1,5 GHz durchgefiihrt. Das Messergebnis belegt einen ver-
nachlassigharen Einfluss der aktivierten Tx-Schaltung auf die Rx-Schaltung.

Abb. 4.23 (b) zeigt das Ausgangsspektrum an Tor 3 (IFgy) unter identischer IFrpy-
Einpragung. Verschiedene Storsignale, die in erster Linie mit LOgy und LOr, assoziiert

sind, befinden sich oberhalb von 4 GHz. Diese kénnen ggf. durch ein zusatzliches Fil-
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Abbildung 4.23: Gemessene Performanz der Empfiangerschaltung. (a) Rauschzahl des
Referenz-LNA und des kombinierten Empfangssystems mit einge-
schalteten Tx-Schaltungen und (b) IFg,-Ausgangsspektrum an Tor 3.
Fir beide Messungen wird ein Tx-Signal mit Pr, = —10dBm und
fm~ = 1,56 GHz an Tor 4 eingepragt.
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ter am IF-Ausgang des Rx-Mischers deutlich reduziert werden. Niedrigere Frequenzen,
inbesondere im L-Band, sind nicht betroffen. Das Ergebnis bestétigt damit eine aus-

reichend grofle Isolation zwischen Tx- und Rx-Schaltungspfad.

Leistungsmessung der Senderschaltung

Die Messergebnisse der Senderschaltung sind in Abb. 4.24 dargestellt. Abb. 4.24 (a)
zeigt die von der Betriebsfrequenz und Eingangsleistung abhédngige RF1.-Ausgangs-
leistung. Die Sattigungsleistung betréagt demnach zwischen 7,8 dBm und 9 dBm, wobei
die Messwerte die Verluste im Hohlleiter und im riickseitig-montierten PCB-Hohlleiter-
Ubergang enthalten. Diese betragen etwa 2dB. Der Heterodynsender iibertrifft somit
die durch die Anforderungen vorgegebene minimale Ausgangsleistung von 5dBm.
Abb. 4.24 (b) zeigt das RFp-Ausgangsspektrum fiir den Betrieb der Schaltung im
1-dB-Kompressionspunkt (P, = Pi, 1ap). Die Pegeldifferenz zwischen RF1,-Signal und
erstem Seitenband 2LO7y, betragt 37dB. Die Abstrahlung von 2LOr, oder der an-
deren Seitenbéander héngt jedoch mafigeblich von dem Sendeempfangs-Frontend und
der Antennenapertur ab. Eine quantitative Bewertung ist daher nur im Kontext des

Gesamtsystems unter Beriicksichtigung der zulédssigen Leistungspegel moglich.
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Abbildung 4.24: Gemessene  Performanz  der  Senderschaltung.  (a) RFry-
Ausgangsleistung an Tor 2 fiir verschiedene IF.-Eingangsleistungen
und Frequenzen an Tor 4, (b) Leistungsspektrum an Tor 2 bei
Anregung von Tor 4 mit P, = P, 14p und einer IFp-Frequenz von
fir = 1,5 GHz.



Sendeempfangs-Frontend

Das in Unterabschnitt 3.2.3 skizzierte Sendeempfangs-Frontend wird in diesem Kapitel
als individuelles Teilsystem aufgebaut und charakterisiert. Dafiir wird der gemeinsa-
me Hohlleiteranschluss (9¢), wie in Abb. 5.1 gezeigt, mit den Tx- und Rx-Messtoren
verbunden. Als Verbindungsstiick zwischen Hohlleiter- und Koaxialanschliissen dient
der in Abschnitt 4.2 entworfene Ubergang, der auf einer Adapter-PCB realisiert ist.
Letzteres ersetzt den Heterodyn-Sendeempfinger aus Kapitel 4 und ermoglicht die un-
abhéngige Charakterisierung der Frontendschaltung. Diese besteht, wie in Abb. 5.1 (b)
dargestellt, aus drei Teilsystemen: dem aktiven Strahlformer-Netzwerk (10)—(11), der
passiven Antennenapertur (12)—(13) und dem Antennen-Speisenetzwerk (14)—(16), das
die beiden vorangehenden Teilsysteme verbindet. Wie in Abb. 5.1 (a) und (c) gezeigt,
werden das Strahlformer- und das Antennen-Speisenetzwerk auf einer PCB mit fiinf
und die passive Antennenapertur auf einer PCB mit drei Kupferlagen realisiert. Beide
werden separat gefertigt und anschliefend mit ACA verbunden.

Der Systementwurf erfolgt schrittweise:

« Entwurf, Realisierung und Charakterisierung des passiven PCB-Hohlleiter-Uber-
gangs (10) mit Frequenzweiche (10b) und Verteilerstrukturen (10c).

« Aufbau des aktiven Strahlformernetzwerks. Der entworfene Ubergang (10) wird
dafiir mit vier Tx- (11a) und zwei Rx-Strahlformern (11b) verschaltet. Die Kanéle

werden beziiglich Anpassung, Gewinn, Rauschzahl und Leistung charakterisiert.

o Untersuchung von ACAs (15) zur Realisierung von PCB-zu-PCB-Verbindungen.
Im Rahmen der Untersuchungen wird ein Herstellungsprozess entwickelt und ein
PCB-zu-PCB-Ubergang (14c) entworfen.

o Realisierung und Charakterisierung eines Verbindungspfades als Teil des Anten-
nen-Speisenetzwerks (14)-(16). Dieser besteht, neben dem ACA-basierten PCB-

47
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zu-PCB-Ubergang (14c), aus einem vertikalen Via-Ubergang (14a) und einer von

der Pfadgeometrie abhéngigen Streifenleitung (14b).

« Validierung der passiven Antennenapertur bestehend aus Tx- (12) und Tx/Rx-
Elementen (13). Der Entwurf folgt [68] und ist nicht Teil dieser Arbeit.

o Herstellung des vollstandigen 4x4-Sendeempfangs-Frontends (9¢)-(16) mit an-

schlieBender Charakterisierung in einer Antennenmesskammer.

Messtore

L1
L2

L3

L4
L5

L6

L7

L8

Hohlleiteranschluss

Hohlleiter-PCB-Ubergang
Tx-Strahlformer-Chip

@ Rx-Strahlformer-Chip
@ Thermische Schnittstelle

@ Tx-Antennenelement

@ Rx-Antennenelement
Signalvias

Signalverteilung

m Frontend-PCB

Kern IOAZ mm
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—] —
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E—] — L 1 r
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F——————— 7 j— ———]
Kern E 0.4 mm
— ]
Prepreg
Kern 09

Antennen-PCB (c)

Abbildung 5.1: Detailibersicht des Sendeempfangs-Frontends. (a) Explosionsdarstel-
lung, (b) zugehoriges Blockdiagramm und (c¢) Lagenaufbau.
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5.1 Hohlleiter-PCB-Ubergang mit Leistungsteiler

In diesem Abschnitt werden die Komponenten (9¢) und (10) aus Abb. 5.1 entworfen.
Der Hohlleiter-PCB-Ubergang (10) basiert auf [97] und kombiniert drei Funktionen in
einer physischen Komponente: Dual-Band-Signaliibertragung zwischen Hohlleiter und
Planarleitungen (10a), Tx/Rx-Frequenztrennung (10b) und 1:4-Leistungsteilung (Tx)
bzw. 2:1-Leistungskombinierung (Rx) (10c). Im Gegensatz zu kaskadierten Schaltungs-
topologien bietet dieser Ansatz ein hohes Mafl an Kompaktheit.

5.1.1 Aufbaukonzept

Abb. 5.2 zeigt die detaillierte Komponente mit sieben Schaltungstoren. Die Struk-
tur besteht aus einer einzelnen riickseitig metallisierten Substratlage mit aufgesetz-
ter Hohlleiterkomponente (1). Ein mittig angeordneter 20-GHz-Patch-Resonator (4),
der mit der TMgo-Mode (Stehwellenmuster in y-Richtung) betrieben wird, ist mit
dieser Apertur verkoppelt. Der Patch wird durch zwei galvanisch mit seinen Kan-
ten verbundenen GCPWs gespeist. Aufgrund der Symmetrie fiihrt die Anregung der
Hohlleiter-Grundmode TE;, (Stehwellenmuster in z-Richtung) zu einer differentiellen
3-dB-Leistungsteilung zwischen den 20-GHz-GCPWs (Tore 2 und 3).

Vier mit dem Hohlleiter verkoppelte Viertelmoden-SIW-Resonatoren (engl. quarter-
mode substrate integrated waveguides) (QMSIWSs) bilden, dhnlich wie in [98], den 30-
GHz-Ubergang (5). Die GCPW-Einschubspeisungen (7) verbinden die QMSIW-
Kavitdten direkt mit den 30-GHz-Toren 4-7. Aufgrund der geometrischen Anordnung
ergeben sich bei Anregung von Tor 1 180°-Phasenversétze zwischen den Toren 4 und 5
und zwischen den Toren 6 und 7.

Ahnlich wie in Abschnitt 4.2 wird die Bandbreite der Komponente durch das Hin-
zufiigen von zwei Stegen (2) an den breiten Seitenwinden des Hohlleiters erhéht. Sie
verringern dessen Wellenwiderstand und erleichtern damit die Impedanzanpassung [99],
[100]. Zwei GCPW-Stichleitungen (6) erzeugen dariiber hinaus in den 20-GHz-Pfaden
Sperrbander bei 30 GHz, wodurch die Tx/Rx-Isolation verbessert wird. Sie dienen auch

als zusétzliche Anpasselemente fiir den 20-GHz-Patch-Resonator.

Entwurfsablauf

Ausgangspunkt fiir den Entwurf ist ein rechteckiger SIW-Resonator. Dessen Seiten-

verhéltnis ist mit dem spéter aufgesetzten Hohlleiter verkniipft. Zur Vereinfachung
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Abbildung 5.2: Explosionszeichnung des Hohlleiter-PCB-Ubergangs mit Leistungstei-
ler in Schragprojektion.

erfolgt die Modellierung der Via-Zaune, wie in Abb. 5.3 dargestellt, zunachst mit PEC-

Randbedingungen.

Als Erstes wird die Resonanzfrequenz der SIW-Kavitat auf 30 GHz eingestellt, in-
dem deren Abmessungen variiert werden. Durch die Zerlegung der Kavitidt entlang
der x-z-Ebene entstehen, wie in Abb. 5.3 (b) gezeigt, zwei getrennte Halbmoden-STW-
Resonatoren (engl. half-mode substrate integrated waveguides) (HMSIWs). Dieses Ver-
fahren bereinflusst die Resonanzfrequenzen nur geringfiigig, da sich die resultierenden
offenen Wénde beider Kavitdten ahnlich wie PMC-Randbedingungen verhalten [83].
Die Abstimmung erfolgt iterativ mithilfe von Eigenmodensimulationen.

Im Entwurfsschritt (c¢) wird ein Hohlleiter zwischen beiden HMSIW-Kavititen ein-
gefligt und mit deren offenen Seitenwénden verbunden. Diese T-Konfiguration bildet
einen STW-Hohlleiter-Ubergang, da, #hnlich wie in [99], die abgestrahlten Felder in
die Hohlleiter-Grundmode TE;q tberfithrt werden. Ein differentieller Betrieb beider
Kavitéten ist dafir notwendig. Die Modenbilder in der Schnittebene C-C (Abb. 5.3)

verdeutlichen das.
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Abbildung 5.3: Entwurfsschritte mit idealisierten Kavitdten und angedeuteten E-
Feldern. (a) Vereinfachter SIW-Resonator, (b) zwei getrennte HMSIW-
Resonatoren, (c) HMSIW-Resonatoren mit angeschlossenem Hohllei-
ter, (d) HMSIW-Resonatoren und Hohlleiter mit eingefiigtem Patch-
Resonator, (e) Implementierung von QMSIW-Resonatoren mit zusatz-
lichen GCPW-Speiseleitungen.

Die vorgeschlagene Topologie des Ubergangs ermdéglicht die Integration eines zu-
satzlichen Patch-Resonators im Hohlleiter-Zentrum (d). Dieser schwingt in der TMq;o-
Mode und strahlt ebenfalls in die Hohlleiter-Apertur (siehe Schnittebene D-D). Durch
Anpassung der Patchlange wird die Resonanzfrequenz auf 20 GHz eingestellt. Zusam-
men mit den 30-GHz-HMSIW-Resonatoren bildet die gesamte Anordnung eine kom-
pakte Frequenzweiche mit dem Hohlleiter als gemeinsames Tor.

Im Entwurfsschritt (e) werden beide HMSIW-Kavitéten entlang der y-z-Ebene ge-
teilt. Dadurch entstehen QMSIW-Kavitaten [83], [85]. Das Vorgehen ist fir die Imple-
mentierung der GCPW-Patch-Speisungen erforderlich. Alternativ konnen auch verti-
kale Via-Speisestrukturen verwendet werden. Diese erfordern jedoch zusétzliche PCB-
Lagen und erhohen damit die Aufbaukomplexitéit. Die vier 30-GHz-QMSIW-Kavitdten
werden durch GCPW-Einschubspeisungen mit den Bauteiltoren 4 bis 7 verbunden. Da-
bei bestimmen die Positionen der Einspeisepunkte die Impedanzanpassung mafigeblich.

Abschliefend werden in den 20-GHz-Pfaden GCPW-Stichleitungen mit einer Lange
von Iy &~ A\/4 bei 30 GHz hinzugefiigt. Sie verbessern die Isolation zwischen den 20-
GHz- und 30-GHz-Zweigen, indem sie Stoppbéander bei 30 GHz erzeugen. Gleichzeitig
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bilden die Stichleitungen Anpasselemente fiir den 20-GHz-Ubergang und ersetzen eine
anderenfalls benétigte Einschubspeisung, wie sie in Abschnitt 4.2 und [76] verwendet
wird. Die Stichleitungsbreite und deren relative Position kénnen optimiert werden, ohne
die 30-GHz-Sperrbédnder nennenswert zu beeinflussen.

Detaillierte Entwiirfe der realisierten Komponenten sind in Abb. 5.4 dargestellt. Die
diskutierte Entwurfsstrategie liefert Anfangswerte fiir die geometrischen Parameter.
Eine iterative Optimierung mit Vollwellen-EM-Simulationen ist allerdings erforderlich.
Hierfiir wird CST Microwave Studio verwendet. Die resultierenden optimierten Struk-

turgroBen sind in Tab. 5.1 aufgefiihrt.
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Abbildung 5.4: Aufbau der entworfenen Struktur. (a) Draufsicht der PCB, (b) Unter-
seite des Aluminiumbauteils und (c¢) Querschnitt der Anordnung.

Tabelle 5.1: Dimensionen der optimierten und gefertigten Komponente in (mm).

Parameter Tp Yp Yir l Wy ds
Wert 2,2 1,9 2,1 1,7 0,18 2,0
Parameter T Ye et Yet Trwg  Yrwg
Wert 3,656 1,05 2,0 0,53 4,5 2,0
Parameter  xyq Yrid Zrid Zo
Wert 1,5 1,05 1,23 0,75

EM-Simulation

Abb. 5.5 zeigt die E-Feld-Konturen des optimierten Bauteils. Bei 30 GHz ist das Feld
innerhalb der QMSIW-Kavitaten konzentriert (a). Die TMg;o-Patch-Mode wird dabei
schwach angeregt. Die GCPW-Stichleitungen verhindern jedoch effektiv eine Uber-
tragung zu den 20-GHz-Toren. Bei 20 GHz ist das Feld hauptsédchlich unterhalb des
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Abbildung 5.5: E-Feld-Konturen des optimierten Bauteils bei (a) 30 GHz und (b)
20 GHz innerhalb des Substratmaterials bei Anregung am Tor 1. Die
Skala ist auf den maximalen Feldwert normiert.
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Patches konzentriert und nur ein geringer Teil der Energie koppelt in die QMSIW-
Hohlrdume (b). Fir die 30-GHz-Zweige sind daher keine zusétzlichen Stoppbéander

erforderlich.

5.1.2 Herstellung und Charakterisierung

Abb. 5.6 zeigt den auf Megtron 6 (Panasonic) hergestellten Demonstrator. Um eine gute
mechanische und elektrische Verbindung zwischen PCB- und Aluminiumkomponente
zu gewéhrleisten, wird der Messaufbau auf eine Aluminiumplatte montiert.

Aufgrund der unterschiedlichen Leitungsarten von Tor 1 (Hohlleiter) und den To-
ren 2-7 (GCPW mit Koaxialanschluss) ist eine direkte Messung der vollstdndigen S-
Parameter-Matrix nicht moglich. Daher wird die 7x7-Matrix aus 2x2-Messungen der
Koaxial-Tore berechnet, wobei die verbleibenden Koaxialanschliisse reflexionsarm ab-
geschlossen werden. Mithilfe einer 2-Tor-TRL-Kalibrierung auf die in Abb. 5.6 (c) ge-
zeigten Referenzebenen wird der Einfluss der Messperipherie reduziert.

Um das Hohlleitertor nicht direkt messen zu miissen, werden fiir jede 2x2-Messung
drei versetzte Kurzschluss-Standards mit unterschiedlichen Léngen an Tor 1 ange-
bracht. Ahnlich wie in [76] wird die entsprechende 3x3-Matrix, die sich dann auf das
Hohlleitertor und auf zwei GCPW-Tore bezieht, mit dem Ansatz aus [78] berechnet.

Mit 2x2-Messungen an allen unterschiedlichen Toren lésst sich die vollsténdige 7x7-
Matrix berechnen. Theoretisch sind somit bei sechs Toren 15 verschiedene 2x2-Mess-
ungen durchzufiihren. Da hier nur die Transmission von den GCPW-Toren zum Hohl-

leiter-Tor von Interesse ist, kann die Anzahl der Messungen auf drei reduziert werden.
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Abbildung 5.6: Gefertigter PCB-Hohlleiter-Ubergang mit Leistungsteiler. (a) Vollstéin-
diger Messaufbau mit montiertem RWG und Koaxialsteckern, (b) An-
sicht des gefristen Aluminiumbauteils von unten und (c) der PCB mit
Referenzebenen (rot) von oben.

Um Messtoleranzen auszugleichen, werden trotzdem sechs 2x2-Messungen durchgefiihrt

und die Ergebnisse gemittelt, so dass jeder der dargestellten S-Parameter auf zwei

verschiedenen Messungen beruht.

Die Messergebnisse sind in Abb. 5.7 dargestellt. Im Allgemeinen stimmen Simu-
lationen und Messungen sehr gut iiberein. Die Durchlassbereiche sind um 19,8 GHz
und 29,7 GHz zentriert. Sie weisen —10-dB-Reflexionsbandbreiten von 1,2 GHz bzw.
1,4 GHz auf. Abziiglich der 3-dB-Teilungsverluste liegt die gemittelte Einfligeddmp-
fung von Tor 1 zu den 20-GHz-Toren (|Sia| + [S13])/2 zwischen 0,4dB und 1,1dB mit
Amplitudenabweichungen von ||S12| — [S13]] < 0,4 dB.

Eine dhnliche Performanz wird im oberen Durchlassbereich erzielt. Aufgrund des
1:4-Leistungsteilers liegen die Betrige der Ubertragungskoeffizienten Si4, Si5, Sig und
S17 unter —6 dB. Die gemittelte Einfligedampfung liegt zwischen 0,4 dB und 1,3 dB mit
Amplitudenabweichungen < 1dB. Dariiber hinaus zeigen die Messergebnisse eine hohe

Isolation von > 25dB und > 28 dB im unteren bzw. oberen Durchlassbereich.
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Abbildung 5.7: Simulierte (gestrichelt) und gemessene (durchgezogene) S-Parameter
der Komponente.

Sensitivitdtsanalyse

Um unerwiinschte Effekte aufgrund von Asymmetrien zu bewerten, wird eine Sensiti-
vitdtsanalyse durchgefiithrt. Die Vias, die Kupferstrukturen und die Hohlleiterkompo-
nente werden dabei nacheinander um bis zu 75 um zueinander in x- und y-Richtung
verschoben. Die Simulationsergebnisse sind in Abb. 5.8 dargestellt.

Der Versatz hat nur eine geringe Auswirkung auf Sis und S5 im unteren Durchlassbe-

reich. Die Transmissionskoeffizienten Si4, Si5, Sig und Si7 werden mit einer maximalen
5331 (dB)
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Abbildung 5.8: Simulationsergebnisse der Sensitivitatsanalyse.
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Amplitudenabweichung von 3,7dB bei 29 GHz jedoch stérker beeintrachtigt. Dies ist
auf die Anregung einer unerwiinschten Mode zwischen 26 GHz und 28 GHz zuriickzu-
fithren. Der Wert ist tolerierbar, da der Fehler spater durch die Amplitudensteller in
den Strahlformer-Chips ausgeglichen werden kann. Die Amplitudenstreuung verringert

allerdings den Dynamikbereich, weshalb der Versatz 75 pm nicht iiberschreiten sollte.

5.2 Aktives Strahlformernetzwerk

In diesem Abschnitt werden die in Abb. 5.1 gezeigten Tx- (11a) und Rx-Strahlformer-
Chips (11b) untersucht. Zusammen mit dem in Abschnitt 5.1 entworfenen Ubergang
(10) bilden Sie das aktive Strahlformernetzwerk. Zur elektrischen Charakterisierung

enthélt der hergestellte Aufbau dariiber hinaus die Signalvias (14a).

5.2.1 Strahlformer-Chips

Fiir das aktive Strahlformernetzwerk werden die Strahlformer-Chips AWME0198 (Ano-
kiwave) (Tx) und AWMF0197 (Anokiwave) (Rx) eingesetzt. Im Vergleich zu anderen
kommerziell verfiigharen K-/Ka-Band-Strahlformern bieten diese sehr kompakte Ge-

2 und eignen sich daher besonders fiir Systeme mit

hausegroBen von nur 3,6 x4,4 mm
hoher Integrationsdichte. Die Blockschaltbilder der Schaltungen sind in Abb. 5.9 (a)
und (b) schematisch dargestellt. Beide Chips enthalten acht Kandle und kénnen da-
her insgesamt vier dual-polarisierte Antennenelemente betreiben. Jeder Signalpfad ent-
halt digital einstellbare Dampfungsglieder (Einstellbereich: 0 dB bis 7,5dB in 0,5dB-
Schritten) und Phasenschieber (Einstellbereich: 0° bis 360° in 5,625°-Schritten). Ein
Netzwerk aus 1:2-Leistungsteilern bzw. 2:1-Leistungskombinierern verbindet die Ein-
zelpfade mit dem gemeinsamen Chip-Eingang (Tx) bzw. Chip-Ausgang (Rx). Dartiber
hinaus erméglichen eingangsseitige LNAs (Rx) bzw. ausgangsseitige PAs (Tx) nied-
rige Kanal-Rauschzahlen von F' < 2,5dB bzw. hohe Kanal-Ausgangsleistungen von
P..s > 9dBm. Der Einsatz von zusétzlichen Verstérkern auf PCB-Ebene, wie in [62]

gezeigt, ist dadurch nicht erforderlich.

5.2.2 Verschaltung und Charakterisierung

Abb. 5.10 zeigt die hergestellte PCB mit aktivem Strahlformernetzwerk. Zur Charak-
terisierung des Teilsystems enthélt die Leiterplatte nur die drei Kupferlagen L1-L3
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Abbildung 5.9: Vereinfachte Blockschaltbilder (a) des Tx- und (b) des Rx-Strahlformer-
Chips.

der in Abb. 5.1 (c) dargestellten Frontend-PCB. Auf der in Abb. 5.10 (a) gezeigten
obersten Kupferlage L1 befinden sich die vier Tx- und die zwei Rx-Strahlformer-Chips,
deren Ein- bzw. Ausginge durch GCPWs mit einem PCB-Hohlleiter-Ubergang, der
auf dem Entwurf aus Abschnitt 5.1 basiert, verbunden sind. Die Kupferlage L2 (nicht
dargestellt) enthélt Verbindungsleitungen fiir Digitalsignale und die Stromversorgung.
Kontaktflachen auf L.1 ermoglichen die Verbindung mit einem externen Mikrocontroller
und Netzteil. Dafiir werden federgelagerte Konnektoren eingesetzt, die riickseitig auf
die in Abb. 5.11 (a)—(b) dargestellte Adapter-PCB (vgl. Abb. 5.1) aufgel6tet sind.
Die Einzelkanaleingénge und -ausgiange befinden sich auf den Unterseiten der Rx-
und Tx-Strahlformer-Chips. Letztere werden direkt auf eine Anordnung von gefiillten
Signalvias (L1-L3) aufgelotet. Auf der PCB-Riickseite, die in Abb. 5.10 (b) dargestellt

Tx-/Rx-Strahlformer Rx-Kanile
. g Q

PCB-Hohlleiter-Ubergang
P (Abschnitt 5.1)

.
.
o o
STO8 =

.....

Abbildung 5.10: (a) Oberseite und (b) Unterseite der PCB mit aktivem Strahlformer-
netzwerk. Zur Charakterisierung des Teilsystems ist dessen Aufbau im
Vergleich zur Abb. 5.1 (c) auf die drei Kupferlagen L1-L3 reduziert.
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Rx-/Tx-Konnektoren  Daten Federgelagerte Konnektoren Aperturen fiir Konnektoren

DC-Versorgung (a) PCB-Hohlleiter-Ubergang (b) Doppelsteg-Hohlleiterapertur (C)
(Abschnitt 4.2)

Abbildung 5.11: Komponenten der passiven Adapter-PCB. (a) Oberseite und (b)
Unterseite der hergestellten PCB sowie (c¢) zugehorige Aluminium-
Komponente mit mittig ausgefraster Hohlleiterapertur. Der Auf-
bau ersetzt zundchst den in Kapitel 4 entworfenen Heterodyn-
Sendeempfanger.

ist, konnen die einzelnen Kanélen direkt mit einer RF-Messspitze kontaktiert werden.

Der Aufbau ermoglicht damit die Charakterisierung aller Einzelkanéle ohne zusatzliche

Leitungsstrukturen oder Konnektoren.

Neben den federgelagerten PCB-zu-PCB-Konnektoren enthédlt die in
Abb. 5.11 (a)—(b) gezeigte Adapter-PCB Koaxialanschliisse fiir den Tx-Eingang und
den Rx-Ausgang sowie Digital- und DC-Schnittstellen. Sie wird riickseitig
(Abb. 5.11 (b)) tber die Aluminiumkomponente (Abb. 5.11 (c¢)) mit der Frontend-
PCB (Abb. 5.10 (a)) verbunden. Neben dem Hohlleiter enthélt das Aluminiumbauteil
zwei Offnungen fiir die DC-Signaldurchfithrungen und Ausfrisungen (hier nicht ge-
zeigt) fir die oberflichenmontierten Bauteile (engl. surface-mounted devices) (SMDs)
und GCPWs.

Der zusammengesetzte Aufbau mit montierten PCB- und Aluminiumkomponenten
ist in Abb. 5.12 dargestellt. Fixierstifte und Schraubverbindungen stellen eine me-
chanische und elektrische Verbindung des 44x44mm? groBlen Stapelaufbaus her. Die
Aufbauhohe betrigt ca. 7mm. Eine Andrickplatte, wie in Abb. 5.12 (c¢) dargestellt,
verbessert den elektrischen Kontakt im Bereich des PCB-Hohlleiter-Ubergangs. Diese
wird im spéteren Verlauf der Arbeit durch eine elektrisch leitfahige Dichtung zwischen
PCB und Hohlleiter ersetzt.
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Fixierstifte/Verschraubungen Rx-/Tx-Anschliisse zum VNA

1

(b) Andrckplatte (C)

Abbildung 5.12: Zusammengesetzter Aufbau mit Adapter- und Frontend-PCB so-
wie Aluminiumkomponente. (a) Oberseite, (b) Seitenansicht und (c)
Messaufbau mit rot markierten Kalibrierebenen.

Zur Charakterisierung der Einzelkanile wird das Bauteil, wie in Abb. 5.12 (c) ge-
zeigt, in eine Schraubvorrichtung eingespannt. Zwei rechtwinklige Adapterkabel vom
Mini-SMP- auf 2,92-mm-Koaxialleitung verbinden die gemeinsamen Tx- und Rx-Tore
auf der Bauteilunterseite (Adapter-PCB) mit dem Vektor-Netzwerkanalysator (engl.
vector network analyser) (VNA). Eine Luftkoplanar-Messspitze (engl. air coplanar pro-
be) (ACP) dient als drittes Messtor. Die 32 Ausginge und 16 Eingénge der Tx- und

Rx-Strahlformer werden mit dieser nacheinander kontaktiert.

S-Parameter-Messungen

Abb. 5.13 zeigt die gemessenen S-Parameter des aktiven Aufbaus aus Abb. 5.12 (c).
Zum Vergleich sind die simulierten S-Parameter des Aufbaus ohne die aktiven Strahl-
former-Chips dargestellt. Die Kalibrierung erfolgt mithilfe von vier Standards: Short,
Open, Load und Reciprocal-Unknown-Thru (SOLR). Die resultierenden Referenzebe-
nen sind in Abb. 5.12 (c¢) eingezeichnet.

Qualitativ stimmen Simulations- und Messergebnisse tiber den gesamten Frequenzbe-
reich gut miteinander tiberein. Die unterschiedlichen Transmissionskoeffizienten zeigen
deutlich den Einfluss der PAs und LNAs im Tx- und Rx-Pfad. Die Reflexionskoeffizi-
enten S1; und Sss spiegeln in erster Linie das Filterverhalten des hybrid-integrierten
Verteilnetzwerks wider, da die Aus- und Eingénge der Tx- und Rx-Strahlformer nach
Datenblatt in einem weiten Frequenzband angepasst sind. Die Welligkeit tiber der Fre-

quenz ist auf nicht ideale Steckverbindungen zuriickzufiihren.
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Abbildung 5.13: (a) Reflexions- und (b) Transmissionkoeffizienten des gemessenen akti-
ven Strahlformer-Netzwerks und des simulierten passiven Verteilnetz-
werks. Die Einzelmessungen sind in Grau, die gemittelten Messungen
in Rot/Blau dargestellt. Der Rx-Ausgang bzw. Tx-Eingang ist mit
dem Index ¢ = 1 bzw. ¢ = 2 bezeichnet. Die Einzelkanaltore sind
durch die Indizes ¢ = 3...18 (Rx) und ¢ = 19...50 (Tx) bezeichnet.

Fiir Frequenzen von 18,5 GHz bis 20,2 GHz und 28,9 GHz bis 30,4 GHz sind die ge-
messenen Reflexionskoeffizienten |S11| und |Sas| kleiner als —10 dB. Die entsprechenden
Transmissionkoeffizienten |Sy;| und |S;2| der Rx- und Tx-Kanéle sind in den jeweiligen
Béndern grofler als 12dB und 15dB mit Amplitudenabweichungen von bis zu 3,5dB
und 4,5 dB untereinander.

Die Einzelkanéle des aktiven Aufbaus liefern, verglichen mit den passiv simulierten,
im Tx- und Rx-Band gemittelt um 23,8 dB und 17,3 dB hohere Transmissionskoeffizi-
enten. Nach Angaben des Chip-Herstellers betragen die Einzelkanal-Vorwértsverstark-
ungen der Strahlformer 20 dB bis 24 dB (Tx) und 15 dB bis 19dB (Rx) in den jeweiligen
Bandmitten unter Variation aller Phaseneinstellungen. Die gemessenen Werte stimmen

mit diesen Angaben gut tberein.

Leistungs- und Rauschzahlmessungen

Die Ergebnisse der Leistungs- und Rauschzahlmessungen sind in Abb. 5.14 dargestellt.
Letztere folgen dem Verfahren aus [101], welches im Vergleich zur Rauschzahlbestim-
mung mit der Y-Faktor-Methode [96] keine Referenzrauschquelle benétigt.

Im Frequenzbereich von 18 GHz bis 21,2 GHz betragen, wie in Abb. 5.14 (a) dar-

gestellt, die gemessenen Rauschzahlen der Rx-Einzelkandle F; bei ¢ = 0° Phasen-
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Abbildung 5.14: (a) Rauschzahlen der Rx-Kanéle und (b) Ausgangsleistungen der Tx-
Kanale bei 29,5 GHz. Die Einzelmessungen F; mit ¢ = 1...16 und P,
mit ¢ = 1...32 sind grau, die gemittelten Messungen sind farbig darge-
stellt. Fixein zeigt die gemittelte Rauschzahl bei aktiven Tx-Kanalen
und einer Tx-Eingangsleistung von 0 dBm bei 29,5 GHz.

verschiebung und ausgeschalteten Tx-Strahlformern zwischen 2,45dB und 2,7 dB. Der

Chip-Hersteller gibt mit 1,9dB bis 2,4 dB geringfiigig niedrigere Rauschzahlen an. Die

Abweichungen kommen insbesondere durch die Verluste im vertikalen Ubergang zwi-

schen Chip und ACP-Messspitze zustande. Der Einfluss von Verlusten zwischen Chip-

Ausgang und dem gemeinsamen Rx-Tor ist im Durchlassbereich des hybrid-integrierten

Verteilnetzwerks aufgrund der LNA-Verstarkung gering.

Abb. 5.14 (b) zeigt die Ausgangsleistungen der einzelnen Tx-Strahlformerkanéle fiir
verschiedene Eingangsleistungen bei ausgeschalteten Rx-Strahlformer-Chips. Im Mittel
liegt der 1-dB-Eingangskompressionspunkt bei P, 145 = —8dBm. Unter Beriicksich-
tigung des 6-dB-Leistungsteilers im Hohlleiter-PCB-Ubergang stimmt dieses Ergebnis
mit den Angaben des Chip-Herstellers iiberein. Die gesittigte Ausgangsleistung Piag
aller Kanale liegt zwischen 9,5dBm und 11 dBm.

Abschliefend wird der Einfluss der Tx-Schaltungen auf die Rauschzahl eines Rx-
Kanals untersucht. Dafiir werden alle Tx-Kanéle eingeschaltet und das gemeinsame
Tx-Tor mit einer Eingangsleistung von 0 dBm bei 29,5 GHz angeregt. Die Messung ist in
Abb. 5.14 (a) gestrichelt dargestellt. Die Rauschzahl steigt fir Frequenzen ab 21,5 GHz,
bleibt jedoch von 18 GHz bis 21 GHz nahezu unverdandert. Mogliche Storungen der
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Rx-Strahlformer durch Tx-Signale, insbesondere durch Kopplungseffekte im hybrid-
integrierten Verteilnetzwerk, sind im Rahmen dieser Messung nicht erkennbar.
Zusammenfassend entsprechen die gemessenen Kanalantworten den Werten aus Si-
mulationen und Datenblattern. Zur Erweiterung des aktiven Strahlformernetzwerks
mit dem Antennenspeisenetzwerk wird im néchsten Schritt eine PCB-zu-PCB-Verbin-

dungstechnik mit anisotrop leitfahigen Klebstoffen untersucht.

5.3 Uberginge mit anisotrop leitfahigen Klebstoffen

Ublicherweise werden Verbindungen zwischen mehreren Leiterplatten mithilfe von Steck-
verbindern realisiert. Die Grole der Steckverbinder beschrankt die mogliche Anzahl
von Verbindungen pro Fliache und deren elektrische Performanz. Alternativ kann der
Einsatz von Mehrlagen-PCBs mithilfe integrierter Verbindungen die Anzahl notwendi-
ger Steckverbindungen reduzieren. Um die damit verbundene Komplexitiat sowie den
Herstellungsaufwand und die Kosten zu verringern, wird in diesem Abschnitt ein alter-
nativer Ansatz zur Realisierung von mehrlagigen Leiterplattenstapeln mit anisotropen
Klebstoffen (ACAs) vorgestellt und eine PCB-zu-PCB-Verbindung demonstriert. Der
Ansatz ist besonders fiir Systeme mit hoher Integrationsdichte und Schaltungskomple-
xitédt interessant. Zwei verschiedene handelsiibliche ACAs mit unterschiedlichen Parti-
kelgroflen und -materialien werden fiir die Realisierung der Verbindungen — zunéchst
zwischen zwei Einlagen-PCBs — untersucht.

In der giangigen Leiterplattentechnik werden Vias verwendet, um mehrere Metall-
schichten galvanisch miteinander zu verbinden. Unterschiedliche Ausfiihrungen wie
Durchgangsloch-Vias, vergrabene Vias und Sackloch-Vias ermoglichen eine hohe Ent-
wurfsflexibilitdt, erhohen jedoch den Fertigungsaufwand. Auflerdem muss das maxi-
mal zulédssige Verhaltnis von Bohrlochlange zu -durchmesser beachtet werden. Wie in
Abb. 5.15 (a) gezeigt, kann es bei Systemen mit hohen Substratstarken aufgrund die-
ser Einschrankung erforderlich sein, Vias aufwendig in mehreren aufeinanderfolgenden
Prozessschritten zu stapeln.

Dies gilt insbesondere fiir die Anwendung in Gruppenstrahlern. Deren passive Anten-
nen und aktive Frontends werden in der Regel auf einer einzigen Mehrlagen-Leiterplatte
realisiert [10, 11]. Um die Antennenelemente nicht zu storen, ist das Bohren durch den

gesamten Lagenstapel nicht moglich oder stark eingeschrankt. In Ausnahmeféllen be-
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Abbildung 5.15: Konzeptiibersicht von ACA-basierten PCB-zu-PCB-Verbindungen fiir
Gruppenstrahlerantennen. (a) Konventioneller Mehrlagenaufbau, (b)
geteilter Entwurf von zwei unabhéngig hergestellten PCBs mit an-
schlieBender ACA-Verbindung und (c¢) Vereinfachung der Schaltung
aus (b).

[ Sackloch-Via

[ Vergrabenes Via

finden sich die Antenneneingénge direkt iiber den Signalausgingen der Strahlformer-
Chips, so dass die Antennenzufithrungen mit Durchgangs-Vias realisiert werden kon-
nen. Die rdumliche Anordnung der Chips hiangt dann allerdings vom Antennenentwurf
ab. Insbesondere fur die in dieser Arbeit verwendete Dual-Band-Apertur ist die Platzie-
rung der Strahlformer-Chips dadurch stark eingeschréankt. Solange keine kombinierten
Tx/Rx-Strahlformer [64, 65] kommerziell verfiigbar sind, ist daher eine Signalverteilung
auf PCB-internen Kupferlagen erforderlich.

Wie in Abb. 5.15 dargestellt, zielt die vorgestellte Verbindungstechnik darauf ab, die
Herstellung von hochintegrierten Mehrlagen-PCBs zu vereinfachen. Der konventionelle
PCB-Entwurf aus Abb. 5.15 (a) wird dafiir in zwei Teile getrennt (Abb. 5.15 (b)).
Beide Einzel-PCBs werden unabhéngig voneinander hergestellt und anschliefend mit
ACA verbunden. Das ermoglicht technologische Vereinfachungen der einzelnen PCBs,
wie z. B. die Vermeidung der gestapelten Sacklochvias in Abb. 5.15 (c). Es tragt auch
zur Partitionierung komplexer Systeme bei und bringt methodische Vorteile mit sich,
z.B. im Hinblick auf das Testen von Teilsystemen.

In [102] und [103] wird die Eignung von ACAs fiir PCB-zu-Chip-Verbindungen unter-
sucht. Diese Beitrége zielen in erster Linie auf niedrige Gleichstromwiderstande ab. Im
Gegensatz dazu befassen sich [104-106] mit den RF-Eigenschaften von ACA-basierten
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PCB-zu-Chip-Verbindungen. Der im Rahmen dieser Arbeit entworfene Ubergang [69]
erweitert die vorgestellten Verfahren fiir PCB-zu-PCB-Verbindungen bis 40 GHz.

5.3.1 Aufbaukonzept

Abb. 5.16 (a) und (b) zeigen die obere bzw. untere Lage der vorgeschlagenen Uber-
gangsstruktur. Der PCB-zu-PCUB-Ubergang wird durch Stapeln zweier identischer, aber
gespiegelter Leiterplatten gebildet, wie in Abb. 5.16 (c) dargestellt. Abb. 5.16 (d) zeigt
den vollstiandigen Ubergang nach dem Verkleben mit ACA.

Abbildung 5.16: Entwiirfe und Querschnitte des vorgeschlagenen PCB-zu-PCB-
Ubergangs. (a) Oberseite, (b) Riickseite, (c) Querschnitt von zwei

gespiegelten und gestapelten Leiterplatten mit aufgetragenem ACA
und (d) Querschnitt des Verbunds nach dem Verkleben.

Der Entwurf des Ubergangs folgt dem in [107] vorgestellten Ansatz der Dominen-
zerlegung. Die Gesamtstruktur ist in fiinf Bereiche unterteilt: zwei Diskontinuitaten
zwischen GCPW und Via, zwei Via-Abschnitte und die dazwischenliegende ACA-
Verbindung.

Das Ersatzschaltbild aus Abb. 5.17 beschreibt die einzelnen Doménen mithilfe von

konzentrierten und verteilten Schaltungselementen. Die Entwurfsschritte sind wie folgt:

o Zuerst wird der Abstand s zwischen Massevias und Signalvias so eingestellt,
dass ein Wellenwiderstand von 50 €2 im Querschnitt des Via-Abschnitts erreicht
wird. Aus Griinden der Kompaktheit wird der Durchmesser des Signalvias d, mit

0,2mm gewahlt.

o Als Nachstes werden die GCPW-zu-Via-Diskontinuitdaten untersucht. In Bezug
auf die Struktur aus Abb. 5.16 (a) entspricht Cy der Kapazitat zwischen der Mas-

sefliche und dem Kupferpad. Sie wird durch Verkleinerung des Pad-Durchmessers
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Abbildung 5.17: Ersatzschaltbild des PCB-zu-PCB-Ubergangs mit Leitungselementen
(TL) und konzentrierten Bauteilen.

d, entsprechend den Prozessgrenzen minimiert. Des Weiteren wird der Antipad-

Durchmesser d, auf der oberen und unteren Lage vergroflert. Letzterer bildet

einen Masseflichen-Defekt unterhalb der GCPW-Via-Verbindung und tréigt eine

Serieninduktivitat L ein [107]. Je nach Via-Lange kann dieser Effekt durch eine

Verringerung des Wellenwiderstandes im Via-Abschnitt kompensiert werden.

« Die ACA-Verbindung wird zur Simulation mit Advanced Design Studio (Keysight)
als Parallelschaltung der Kapazitat C; und des Widerstands R; modelliert. Letz-
terer hangt mit den Materialeigenschaften der leitfdhigen Partikel und deren Kon-
taktwiderstand zu den Kupferoberflichen zusammen. Die Kapazitiat C zwischen
den gegentiberliegenden Via-Pads ergibt sich nach der Plattenkondensator-Formel
aus deren Flache, der ACA-Schichtstarke und deren Dielektrizitatskonstante. Bei-
de Schaltungselemente werden im weiteren Verlauf benotigt, um das gemessene

Verhalten adédquat zu beschreiben.

o Schliefllich wird der Entwurf iterativ durch Vollwellensimulation mit CST Mi-
crowace Studio optimiert. Daraus ergeben sich die geometrischen Parameter aus

Tab. 5.2.

Tabelle 5.2: Dimensionen des optimierten PCB-zu-PCB-Ubergangs.

Parameter w g s dy d, dy

Wert (mm) 03 01 05 02 07 03
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5.3.2 Herstellung und Charakterisierung

Es werden zwei PCBs auf Megtron 6 (Panasonic) mit jeweils sechs identischen Ubergin-
gen hergestellt. Die Abbildungen 5.18 (a) und (b) zeigen Details der Ubergéinge auf der
oberen bzw. unteren Lage. Um die Kontaktflichen zu ebnen, werden die Durchgangslo-
cher nach der Galvanisierung mit nichtleitender Paste gefiillt, ausgehértet und erneut
verkupfert. Die Metalloberfliche muss chemisch aufgeraut werden, um eine gute Haf-
tung des ACAs zu gewéahrleisten. Dieses Vorgehen entfernt zudem diinne Oxidschichten
von der Kupferoberfliche und reduziert damit den erzielbaren Ubergangswiderstand.
Anschliefend wird das ACA manuell aufgetragen. Eine Automatisierung dieses Prozes-
ses ist moglich. Die Leiterplatten werden ausgerichtet, vertikal gestapelt und schlieflich
ausgehértet. Abb. 5.18 (c) zeigt die resultierende verklebte PCB-zu-PCB-Anordnung
mit montierten RF-Koaxialkonnektoren.

ACAs werden iiblicherweise durch Thermokompression [104] z. B. mit Létstationen
ausgehértet. Dies ist fiir das Aufkleben von Chips oder anderen kleinen Bauteilen auf
eine Leiterplatte praktisch, vor allem wegen der geringen Verarbeitungszeit von nur
wenigen Sekunden. Fiir groe PCB-zu-PCB-Verbindungen ist diese Methode jedoch
nicht praktikabel. Deshalb kommt hier eine Mehrlagenpresse zum Einsatz. Ahnlich wie
beim konventionellen Mehrlagenverfahren mit Prepregs erzeugt diese einen Druck von
ca. 40 bar und erreicht eine maximale Temperatur von 200°C. Die Gesamtverarbei-
tungszeit hangt von der Heizleistung der jeweiligen Mehrlagenpresse ab. Bei grofien
Klebeflachen sollte der Prozess im Vakuum durchgefiihrt werden, um Lufteinschliisse

zu verhindern.

Abbildung 5.18: Gefertigter ACA-basierter PCB-zu-PCB-Ubergang. (a) Obere Lage
mit rot markierter Kalibrierebene, (b) unverklebte untere Lage und
(c) verklebter PCB-Stapel mit angeschlossenen Koaxialleitungen. Die
Position der gefiillten Vias ist mit gestrichelten Kreisen markiert.
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Abb. 5.19 zeigt Querschnitte des hergestellten Leiterplattenstapels. Zwei verschie-
dene ACAs (ACA 1 und ACA 2) werden zum Verkleben verwendet. Die leitfihigen
Partikel von ACA 1 (MONOPOX AC2457, DELO Industry Adhesives), die fir die
Uberginge in Abb. 5.19 (a) und (b) verwendet werden, haben einen Durchmesser von
weniger als 5 pm. Dies fiihrt zu einer sehr diinnen Klebeschicht. Abb. 5.19 (¢) und (d)
zeigen den hergestellten Ubergang mit ACA 2 (ACzE 10750, Protavic International).
Hier betragt der Durchmesser der leitfahigen Partikel etwa 25 pm. Beide Klebstoffe ent-

halten Epoxidharz und erzielen nach Aushértung eine mechanisch stabile Verbindung.

T

Abbildung 5.19: Querschnitte (Schliffbilder) der hergestellten PCB-zu-PCB-Uber-
gange mit (a), (b) ACA 1 und (c), (d) ACA 2.

Messergebnisse

Abb. 5.20 (a)—(b) und (c)—(d) zeigen die gemessenen und TRL-kalibrierten S-Parameter
der hergestellten Ubergéinge mit ACA 1 und ACA 2. Es werden jeweils insgesamt sechs
(i = 1...6) Uberginge untersucht. Im Allgemeinen zeigen die dargestellten Ergebnisse
Unstetigkeiten bei 3,1 GHz und 11,5 GHz. Diese stehen im Zusammenhang mit der
Kalibrierung. Bei hohen Frequenzen ist die Messgenauigkeit aufgrund der verwendeten
Koaxialstecker reduziert.

Die Ubertragungskoeffizienten der mit ACA 1 verbundenen Uberginge schwanken
zwischen —0,2dB (i = 1) und —1,4dB (i = 6) unterhalb von 5 GHz. Dies ldsst sich

auf unterschiedliche Kontaktwiderstande R; zurtckfiihren. Allerdings steigt |Say ;| fur
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Abbildung 5.20: Gemessene (durchgezogene) und berechnete (gestrichelte) S-
Parameter der mit (a), (b) ACA 1 und (c), (d) ACA 2 verklebten
Ubergénge. Die berechneten Koeffizienten stammen aus einer empi-
rischen Parameterstudie des vorgeschlagenen Ersatzschaltbildes. Der
Kontaktwiderstand R; ist veranderlich, um die in (a) gemessenen
Schwankungen abzubilden.

hohe Frequenzen durch die Kapazitat C; und betragt bei 38 GHz zwischen —0,3 dB und

—0,7dB. Bis 33 GHz bleibt der Reflexionskoeflizient |S}; ;| unter —20dB fiir ¢ = 1...4

und unter —16dB fiir 7 = 5, 6.

Die gemessenen S-Parameter der sechs mit ACA 2 verbundenen Uberginge zeigen
geringere Schwankungen. Bis zu etwa 33 GHz sind die Transmissionskoeftizienten |Ss; ;|
grofer als —0,5dB, wihrend die Reflexionskoeffizienten ein Maximum von |Sy; ;| =
—16dB erreichen.

Wie in Abb. 5.20 (a) und (c) gezeigt, stimmen die Transmissionskoeffizienten, die
auf dem Ersatzschaltbild aus Abb. 5.17 basieren, gut mit den gemessenen tiberein. Auf-
grund der hoheren Reproduzierbarkeit wird fiir den Entwurf des Antennen-Speisenetz-

werks im folgenden Abschnitt ausschliefSlich ACA 2 eingesetzt.
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5.4 Antennen-Speisenetzwerk

In diesem Abschnitt wird ein einzelner Pfad des Antennen-Speisenetzwerks (vgl.
Abb. 5.1 (14)—(16)) untersucht. Abb. 5.21 zeigt eine Detailskizze. Die Struktur verbin-
det einen Strahlformer-Eingang oder -Ausgang mit dem zugehorigen Antennenelement
und gliedert sich nach Abb. 5.21 in drei Abschnitte: (1) einen vertikalen Ubergang
von den Kupferlagen L1 bis L4 einschliefllich der Létverbindung zum Chip, (2) eine
Streifenleitung auf L4, deren Geometrie von der Elementanordnung abhéngt und (3)
einen vertikalen Ubergang von L4 zur Antennen-PCB. Letzterer entsteht erst durch
die Verklebung von Frontend- und Antennen-PCB mit ACA.

Frontend-PCB

m Strahlformer-Chip L1

Gmm | [ [ [ Kem L2
i o) I T
i | T
T T Y Kem T I L5

0,1 mm + + + +
[ COAYRROH AROCYIR RO 3 ) 20RO |

L4 F

N [ M

" Antennenclement

(b)

[T] Kupfer  [] Signalpfad
[_] Substrat [] Massevia
ACA [ ] BGA-Lotkugel

Antennen-PCB

Abbildung 5.21: (a) Explosionszeichnung und (b) Schnittansicht der elektrischen Ver-
bindungswege zwischen Strahlformer-Chip und Antennenelement. Die
Struktur unterteilt sich in die beiden vertikalen Ubergéinge (1) und (3),
die eine Streifenleitung (2) verbindet. Der Ubergang (3) entsteht durch
die Verklebung von Frontend-PCB und Antennen-PCB mit ACA.

Um eine direkte Lotverbindung der Kugelgittermatrix (engl. ball grid array) (BGA)
mit den Viapads auf L1 zu ermoglichen, muss das Signalvia gefiillt und anschlieffend
erneut verkupfert werden. Diese Art der Chipintegration bietet ein hohes Mafl an Kom-
paktheit und verringert, im Vergleich zu planar realisierten Anschlussleitungen in der

L1-Ebene, parasitiare Effekte. Aus technologischen Griinden verlduft das Signalvia des
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vertikalen Ubergangs (1) bis L5. Zwischen L4 und L5 entsteht durch den iiberste-
henden Viazylinder eine Stichleitung der Léange Iy = 0,1 mm. Damit diese nicht mit
der Antennen-PCB kurzgeschlossen ist, wird das Viapad auf L5 entfernt. Die Struk-
turgroffien und Abstdnde der Signal- und Massevias basieren auf den Werten aus Ab-
schnitt 5.3. Sie wurden geringfiigig verdndert, um die Reproduzierbarkeit des Klebe-

prozesses zu verbessern.

Messergebnisse

Die Messung einer exemplarischen Antennenspeisung erfolgt in einer Back-to-Back-
Anordnung. Abb. 5.22 zeigt den hergestellten Aufbau. Als Antennen-PCB
(Abb. 5.22 (c)) dient fir den Messaufbau eine Einlagen-PCB mit GCPW-Leitungen.
Diese ist riickseitig mit der Frontend-PCB verklebt. Die Streifenleitung fiir den rea-
lisierten Aufbau ist, im Gegensatz zu dem Aufbau aus Abb. 5.21, gerade und 10 mm
lang (Abb. 5.22 (b)). Da die einzelnen Streifenleitungen durch die Elementanordnung
auf der Frontend-PCB unterschiedliche Geometrien und Léngen aufweisen, lasst dieser
Versuchsaufbau nur eine ungefihre Bewertung der Performanz im spéater realisierten
System zu. Die in Abb. 5.22 (d) und (e) dargestellten Messergebnisse belegen allerdings
die grundsétzliche Funktion des Aufbaukonzepts.

Um Riickschliisse auf die Reproduzierbarkeit zu ziehen, werden drei identische Auf-
bauten — hier mit DUT 1-3 bezeichnet — vermessen. Fiir alle betragen die Trans-
missionsverluste im Frequenzbereich von 10 GHz bis 33 GHz maximal 1,5dB. Im Ver-
gleich zum DUT 1 und DUT 2 zeigt DUT 3 eine um bis zu 0,5dB geringere Trans-
mission bis 25 GHz. Hierfiir ist, wie in Abschnitt 5.3 beschrieben, ein erhéhter DC-
Ubergangswiderstand der ACA-Verklebung verantwortlich. Die Reflexionskoeffizienten
betragen fiir Frequenzen bis 28 GHz weniger als —10dB. Von 28 GHz bis 33 GHz sind
diese geringfiigig grofler. Es ist jedoch zu beachten, dass die Reflexionskoeffizienten in
der Back-to-Back-Anordnung im Vergleich zum FEinzelaufbau um bis zu 3dB hoher
ausfallen [73]. Fur die gegebenen Leistungslangen konnen die Transmissionsverluste
hier daher mit maximal 0,75dB pro Antennenspeisung abgeschatzt werden.

Zusammenfassend zeigt die demonstrierte Verbindungsstruktur eine gute Performanz
bis 33 GHz und erfiillt damit die Voraussetzungen fiir den Einsatz im Gruppenstrah-
ler. Die Reproduzierbarkeit der ACA-Verbindung ist ausreichend, sollte jedoch durch

weitere Prozessoptimierungen verbessert werden.
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Abbildung 5.22: Exemplarische ~ Antennenspeisungen in  einer = Back-to-Back-
Anordnung. (a) Skizzierter Querschnitt, (b) Oberseite der Frontend-
PCB mit ACP-Messspitzen und Kalibrierebenen, (c) Unterseite der
Antennen-PCB, (d) gemessene Transmissions- und (e) Reflexionsko-
effizienten von drei verschiedenen Teststrukturen (DUT 1-3).

5.5 Passive Antennenelemente

Im folgenden Abschnitt werden die Tx- (12) und Tx/Rx-Antennenelemente (13) aus
Abb. 5.1 beschrieben. Sie basieren auf [58, 68] und wurden nicht im Rahmen dieser
Arbeit entwickelt. Die Ergebnisse werden im Folgenden der Vollstandigkeit halber und
wegen ihrer Relevanz fiir das Gesamtsystem zusammengefasst.

Abb. 5.23 (a) und (b) zeigen den Aufbau der Einzel- und Dual-Band-Antennenele-
mente. Diese bestehen aus via-gespeisten Patch-Resonatoren. Der obere Patch schwingt
bei 29,5 GHz und ist in beiden Entwiirfen auf der Kupferlage L8 realisiert. Ein qua-
dratischer und geerdeter Patch auf L7, der bei 19,5 GHz durch das Substrat unterhalb
von L8 strahlt, ermoglicht den Dual-Band-Betrieb. Die Antennenelemente bieten ein

Anschlusstor pro Polarisation und Frequenzband (P1-P4).
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Abbildung 5.23: Lagenaufbau und Simulationsergebnisse der passiven (a) Tx- und (b)
Tx/Rx-Antennenelemente.

Die simulierten Reflexionskoeffizienten aus Abb. 5.23 (a) und (b) liegen von 28,8 GHz
bis 30,2GHz (Tx) und 19,2GHz bis 19,8 GHz (Rx) unter —10dB. Die Tor-zu-Tor-
Isolationen (nicht dargestellt) sind in diesen Frequenzbereichen grofier als 20 dB [58].
Aufgrund der kompakten Abmessungen der Antennenelemente ist es moglich, diese in

einem verschachtelten Gitter geméaf [68] anzuordnen.

5.6 Aufbau der Gesamtschaltung

In diesem Abschnitt wird das gesamte Sendeempfangs-Frontend aus Abb. 5.1 mit den
Teilsystemen aus den Abschnitten 5.2, 5.4 und 5.5 aufgebaut. Der Herstellungsablauf
ist in Abb. 5.24 dargestellt und erfolgt in sechs Schritten:

(a) Herstellung der Antennen-PCB mit passiver Antennenapertur aus [68]. Die Spei-
seleitungen der auf L7 und L8 realisierten Patch-Resonatoren verlaufen bis zur
obersten Kupferlage L6. Letztere bildet ebenfalls die Antennenmasse
(vgl. Abb. 5.23) und die Schnittstelle zur ACA-Verklebung.

(b) Herstellung der Frontend-PCB mit einem PCB-Hohlleiter-Ubergang auf L1 und
dem Antennen-Speisenetzwerk auf L4. Die Masseschicht L3 ist aus Griinden der
Ubersichtlichkeit in Abb. 5.24 (b)—(e) ausgeblendet. Die Kupferlage L5 bildet die
Schnittstelle zur ACA-Verklebung und damit das Gegenstiick zu L6.
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Abbildung 5.24: Herstellungsschritte eines Sendeeempfangs-Frontends. Die Antennen-
PCB (a) wird mit der Frontend-PCB (b) verklebt (c¢) und anschliefend
besttickt (d). Die Hohlleiter-Komponente verbindet den Aufbau mit
der Adapter-PCB (e). Die Montage (f) des Stapels erfolgt beidseitig
mit Schrauben. Zur besseren Visualisierung sind Masselagen, Vias und
Schnittstellenprodukte ausgeblendet.

(¢) ACA-Verklebung der beiden Leiterplatten in einer Mehrlagenpresse nach dem in
Abschnitt 5.3 beschriebenen Verfahren.

(d) Platzieren und Dampfphasen-Loten der SMD-Bauteile: Strahlformer-Chips, Ent-
kopplungs-Kapazitaten und Abschluss-Widerstande.
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(e) Zusammenfiigen der Komponente mit dem gefrasten Aluminiumbauteil und der
riickseitig montierten Adapter-PCB mithilfe von Ausrichtstiften. Die federgela-
gerten PCB-zu-PCB-Konnektoren ermoglichen Gleichstrom- und Digitalverbin-
dungen zwischen den Leiterplatten. Auf die Kontaktflichen von Aluminium und
Kupfer wird der flexible elektrisch leitfahige Film ECATT 9703 (3M) aufge-
bracht, um den Ubergangswiderstand zu reduzieren (in Abb. 5.24 nicht gezeigt).

(f) Endmontage durch vorder- und riickseitige Verschraubung der Baugruppe.

Abb. 5.25 (a) zeigt das hergestellte Sendeempfangs-Frontend. Ein Ring aus abge-
schlossenen Einzelstrahlern umgibt die aktive 4x4-Apertur und reduziert parasitéire
Randeffekte durch die nicht-periodische Begrenzung. Insgesamt besteht die Struktur
daher aus 6x6 Antennenelementen. Die hervorstehenden Schraubenképfe zeigen in der
Simulation einen vernachlissigbaren Einfluss auf die Antennenperformanz.

Um das Sendeempfangs-Frontend zu charakterisieren, werden Antennenmessungen
durchgefiihrt. Dafir wird die Antenne, wie in Abb. 5.25 (b) gezeigt, auf einen beweg-
lichen Messturm in einer Antennenmesskammer montiert. Der Aufbau ermoglicht eine
Erfassung der Richtcharakteristik fir verschiedene Azimutal- (¢) und Elevationswinkel

(0) sowohl im Tx- als auch im Rx-Betrieb.

Abbildung 5.25: Hergestelltes Sendeempfangs-Frontend. (a) Draufsicht auf die Anten-
nenapertur und (b) Messaufbau in der Antennenmesskammer.
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5.7 Messergebnisse

In diesem Abschnitt wird die Funktionsfihigkeit des Sendeempfangs-Frontends in den
verschiedenen Betriebsmodi untersucht. Im Vorfeld aller Messungen werden die Phasen
und Amplituden der einzelnen Kanéle durch softwareseitige Einstellung der Strahl-
former-Chips angeglichen. Diese Kalibrierung erfolgt bei den Mittenfrequenzen von
29,5 GHz (Tx) und 19,5 GHz (Rx).

5.7.1 Tx-Betrieb

Zunéchst wird nur die Tx-Antenne bei deaktivierter Rx-Schaltung betrieben.

Einzelkanalgewinne

Abb. 5.26 (a) und (b) zeigen die kalibrierten Tx-Einzelkanalgewinne (6 = 0°) fir
vertikale (VP) und horizontale (HP) Polarisation. In der Bandmitte betrégt der durch-
schnittliche Gewinn etwa 15dB. Der gemessene Gesamtgewinn G, betrigt sowohl fir
VP als auch fiir HP ungefihr 37,5dB. Das liegt geringfiigig unter dem theoretisch
moglichen Wert von ungefdhr 39dB, der sich aus dem Quadrat der aufsummierten
AmplitudengréBen ergibt. Die Abweichung kommt insbesondere durch eine nicht idea-
le Uberlagerung (Phasenfehler) zustande.

Die maximalen Schwankungen der Einzelkanalamplituden in einem 500-MHz-Band
um 29,5 GHz sind kleiner als 3dB, steigen jedoch fiir Frequenzen bis 31 GHz auf 8 dB

an. Das wird auf mehrere Ursachen zuriickgefiihrt:

G (dB G (dB
G B) | 4 GdB) |
30 /@Go/ | 30 /®G0/ |
20 | ' 20 | '
10 | 0| = |

- Kalibrierung Z - Kalibrierung

0 . . H . . 0 . . H . .

28 285 29 295 30 30,5 31 28 285 29 295 30 30,5 31

f(GHz) (a) f(GHz) (b)

Abbildung 5.26: Antennengewinne der Tx-Einzelkanédle ¢ = 1...16 und der Gesamtan-
tenne Gy fir (a) VP und (b) HP.
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o Das aktive Strahlformer-Netzwerk zeigt nach Unterabschnitt 5.2.2 zwischen den

unkalibrierten Einzelkandlen Amplitudenabweichungen von bis zu 4,5 dB.

e Die unterschiedlichen Leitungslangen und -geometrien der Antennenspeisungen,

wie in Abschnitt 5.4 erlautert, verursachen unterschiedlich groie Verluste.

o Fertigungstoleranzen beeintrichtigen die Resonanzfrequenzen und Reflexionsko-

effizienten der Einzelstrahler.

o Kopplungseffekte beeinflussen den Elementgewinn und sind von der Elementpo-

sition im Gruppenstrahler abhéngig.

Richtcharakteristik in Ko-Polarisation

Abb. 5.27 zeigt die normalisierten Tx-Antennengewinne fiir verschiedene elektronisch
eingestellte Schwenkwinkel |04| < 60° in E- und H-Ebene fiir VP und HP. Im Allge-
meinen zeigt die Antenne innerhalb des gemessenen Frequenzbereichs eine konsistente
Performanz.

Fiir Schwenkwinkel 6y < 40° folgt die Richtcharakteristik der cos(f)-Funktion. Der
Gewinn bei 6y = 440° sinkt im Vergleich zum Gewinn in Hauptstrahlrichtung um
maximal 1,6dB und 2,5dB (H- und E-Ebene). Bei 6y > 40° steigt der Schwenkver-
lust deutlich. Das ist einerseits auf die Elementcharakteristik [58] und andererseits auf
die Anregung von Oberflichenwellen [108] zurtickzufithren, die mit den Substratpa-
rametern und dem Elementabstand (0,55)¢ bei 30 GHz) zusammenhéngen. Letzterer
steht dartiber hinaus mit den bei hohen Schwenkwinkeln auftretenden Gitterkeulen in
Verbindung.

Der SLL bleibt fir die meisten 6y unter —10dB. Es wird erwartet, dass dieser bei
groferen Gruppenstrahlern aufgrund geringerer Effekte durch Randelemente abnimmt
[27].

Richtcharakteristik in Kreuz-Polarisation

Abb. 5.28 zeigt die Antennengewinne in Kreuz-Polarisation. Fur die VP (Abb. 5.28 (a))
und die HP (Abb. 5.28 (b)) sind diese tiber den gesamten Winkelbereich und fiir alle
eingestellten Schwenkwinkel |fy| < 60° 25dB und 22,5dB niedriger als der jeweilige
Gewinn Gy in Ko-Polarisation (Hauptstrahlrichtung). Die Unterschiede zwischen VP
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Abbildung 5.27: Tx-Antennengewinne fiir verschiedene Polarisationen (VP und HP),
Frequenzen (29,25 GHz — 29,75 GHz), Raumebenen (E- und H-Ebene)
sowie elektronisch eingestellte Schwenkwinkel (|6s| < 60°). Die Nor-
mierung bezieht sich auf den Gewinn G in Hauptstrahlrichtung 8 = 0

bei 05, = 0. Die erste Kosinuspotenz cos(f) (gepunktet) dient als Re-
ferenzfunktion.
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Abbildung 5.28: Tx-Antennengewinne in Kreuz-Polarisation (a) der VP und (b) der
HP fiir verschiedene Schwenkwinkel |fs| < 60°. Die Gewinne in der
E-Ebene sind dhnlich und hier daher nicht dargestellt.

und HP aus Abb. 5.28 (a) und (b) sind in erster Linie auf Fertigungstoleranzen zu-

ruckzufiihren. Die Messwerte dhneln sich in einem 500-MHz-Band um 29,5 GHz (nicht

gezeigt).

Leistungsmessung und EIRP

Das Sendeempfangs-Frontend wurde in den vorangehenden Messungen mit kleinen Ein-
gangsleistungen P, = —20dBm < P, 145 betrieben. Um das Grofisignalverhalten der
chip-internen PAs zu untersuchen, wird im Folgenden P, schrittweise bis 0 dBm er-
hoht. Im Rahmen der Untersuchung wird die EIRP aus dem Gewinn einer bekannten
Empfangsantenne G,, dem errechneten Freiraumverlust FSL und der zu messenden

Empfangsleistung P, anhand der Ubertragungsbilanz

P, - G,

EIRP] o

+FSL| (5.1)

dBW dBi

bestimmt. Die Messergebnisse sind in Abb. 5.29 dargestellt. Bei 29,5 GHz erreicht die
geséttigte EIRP 8,2dBW (VP) und 7,8 dBW (HP). Der Unterschied erklért sich durch
die zuvor diskutierten Amplitudenabweichungen zwischen den Einzelkanélen. Bei 1-
dB-Eingangskompression (P, 1a5 & —6 dBm) sinkt die EIRP auf etwa 6,7 dBW bzw.
6,2dBW. Rechnerisch ergibt sich

EIRP,s \

= Pasran| 0 + Gant| = L] +20logyo(N)] (5.2)

dBW dBW dBi d



5.7 Messergebnisse 79

0 EIRP (dBW) 10 EIRP (dBW)
-Pin,sat W Pin,sat /__/__.‘—--—'——-""'-—\\
/"_/__-/.NW/‘

A\
5 /JMQ\ 5 L <
- ™
\ AN
0F ] N0 //““W\
-5 ¥ \ 5 (
= —15...0dBm 'n = —15...0dBm

210 ¢ -10
15 : : : -15 : : :

28 285 29 295 30 305 31 28 285 29 295 30 305 31

f (GHz) (a) f(GHz) (b)

Abbildung 5.29: EIRP in Hauptstrahlrichtung bei 6y, = 0° fur (a) VP und (b) HP.
Die Eingangsleistung wird von P, = —15dBm bis P, s = 0dBm in
3-dB-Schritten erhoht.

wobei P,ys1a5 = 9dBm die PA-Leistung im 1-dB-Ausgangskompressionspunkt, Gan, =

5dBi der Einzelstrahlergewinn, L = 1,5dB der Speiseleitungsverlust und N die Ele-

mentanzahl sind. Das so berechnete EIRP von 6,6 dBW stimmt gut mit den gemessenen

Werten iiberein.

Aktivierung der Rx-Strahlformer

Um die Tx-Antenne fiir den Vollduplex-Betrieb zu bewerten, werden die bereits be-
schriebenen Messungen mit aktivierten Rx-Strahlformer-Chips wiederholt. Die Anten-
nenperformanz bleibt im Wesentlichen unveréndert. Diese Untersuchung bestéatigt die

Eignung des Tx-Frontends fiir den Vollduplexbetrieb.

5.7.2 Rx-Betrieb

In den folgenden Messungen wird nur die Rx-Antenne bei deaktivierter Tx-Schaltung

betrieben.

Untersuchung der Einzelkanile

Abb. 5.26 (a) und (b) zeigen die kalibrierten Rx-Einzelkanalgewinne (§ = 0°) fiir VP
und HP. Der mittlere Kanalgewinn betragt etwa 14dB bei 19,5 GHz. Bei simultanem
Betrieb der Kanéle ergibt sich ein gemessener Gesamtgewinn G von etwa 31 dB (rech-
nerisch etwa 32 dB).



5.7 Messergebnisse 80

ClB G (dB
40 (dB) : 10 (dB) |
i Go i 2
20| 8! i
i - Kalibrierung-\+
18 18,56 19 19,5 20 20,5 21 18 18,5 19 19,5 20 20,5 21
He ) f (GHz) (b)

Abbildung 5.30: Antennengewinne der Rx-Einzelkanéle ¢ = 1...8 und der Gesamtan-
tenne G fir (a) VP und (b) HP.

Ahnlich wie bei den Tx-Kanilen (Unterabschnitt 5.7.1) variieren die Amplituden der
Rx-Einzelkanéle im Frequenzbereich von 19,25 GHz bis 19,75 GHz um bis zu 3dB. Ins-
besondere tiber 20 GHz nimmt die Amplitudenstreuung deutlich zu. Dieses Verhalten
kann nicht durch die gemessenen S-Parameter der Einzelkomponenten (Abschnitte 5.2,
5.4 und 5.5), sondern nur durch deren Verschaltung erklirt werden: Bei gleichzeitiger
Fehlanpassung von LNA und Antennenelement bildet die Antennenspeiseleitung einen
Resonator. Die Leitungslange beeinflusst dann mafigeblich die Kanalantwort, was mit
den Messergebnissen iibereinstimmt. In zukiinftigen Entwiirfen sollte die Reflexions-

bandbreite der Antennenelemente erhéht werden, um diesen Effekt abzuschwéchen.

Richtcharakteristik in Ko-Polarisation

Abb. 5.31 zeigt die normalisierten Rx-Antennengewinne fiir verschiedene elektronisch
eingestellte Schwenkwinkel |0y| < 60° fir VP und HP. In einem 500 MHz-Band um
19,5 GHz zeigt sich nur ein geringer Frequenzgang. Fiir Schwenkwinkel 6 < 40° folgen
die Richtcharakteristiken im Wesentlichen der cos()-Funktion. Der maximale Schwenk-
verlust fir |6y < 40° betragt 1,8dB fiur VP und HP sowie in der E- und H-Ebene.
Ahnlich wie beim Tx-Betrieb wirkt sich die Anregung von Oberflichenwellen auf den
Antennengewinn fiir |0y > 40° aus. Aufgrund des geringeren Elementabstands von

etwa 0,52)\g bei 20 GHz ist der Effekt jedoch weniger stark ausgeprigt.
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Abbildung 5.31: Rx-Antennengewinne fiir verschiedene Polarisationen (VP und HP),
Frequenzen (19,25 GHz — 19,75 GHz), Raumebenen (E- und H-Ebene)
sowie elektronisch eingestellte Schwenkwinkel (|6s| < 60°). Die Nor-
mierung bezieht sich auf den Gewinn G in Hauptstrahlrichtung 8 = 0
bei 05, = 0. Die erste Kosinuspotenz cos(f) (gepunktet) dient als Re-

ferenzfunktion.
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Richtcharakteristik in Kreuz-Polarisation

Abb. 5.32 zeigt die Antennengewinne in Kreuz-Polarisation. Diese sind tiber den gesam-
ten Winkelbereich fiir alle eingestellten Schwenkwinkel |6y < 60° etwa 20dB kleiner

als die Gewinne in Ko-Polarisation (Hauptstrahlrichtung).

0 G/Gy (dB) 0 G/Gy (dB)

10 19,5GHz VP H-Ebene 10 19,5GHz HP H-Ebene
-20 -20 +
-30 | -30 t/
_40 [ 40 |
-50 U : : : -50

-80 -40 0 40 80

0 (deg) (a)

Abbildung 5.32: Rx-Antennengewinne in Kreuz-Polarisation (a) der VP und (b) der
HP fir verschiedene Schwenkwinkel |0s| < 60°. Die Gewinne in der
E-Ebene sind dhnlich und hier daher nicht dargestellt.

Rauschmessung und G/T

Das Verhaltnis T
GIT| 1 = Gl — 10108 (K) (5.3)

stellt eine mafigebliche Grofle bei der Bewertung von aktiven Empfangsantennen dar
[27]. Dabei ist G der reine Aperturgewinn und errechnet sich aus dem Gewinn des

Einzelstrahlers GG,,; und dem Gruppenfaktor AF' zu

‘dBi = Glant dBi + AF’dB' (5-4)
Die Rauschtemperatur des Empfangers
T =290 - (10¥/19 — 1) + T, (5.5)

héngt von dessen Rauschzahl F' und der Antennentemperatur T,, ab [19]. In der
Laborumgebung kann Letztere mit 290 K angenommen werden [109]. Die Rauschzahl
F ergibt sich nach GI. 4.2 ndherungsweise zu F' = L, + Flna. Fiir das hier untersuchte
Sendeempfangs-Frontend wird Fj,, = 2,5dB (vgl. Unterabschnitt 5.2.2) und L., =
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2dB angenommen. Damit ergibt sich eine Rauschzahl F' = 4,5dB und nach Gl. 5.5
eine Rauschtemperatur von 7" = 817,3 K. Zusammen mit dem Einzelelementgewinn
Gany =~ 5dBi und dem Gruppenfaktor AF = 10log(8) = 9dB errechnet sich aus
Gl 5.3 und Gl. 5.4 das G/T zu —15,1dB/K.

Fir die Messung des G/T bei T, = 290K wird das Verfahren aus [110] eingesetzt.
Die Messergebnisse sind in Abb. 5.33 dargestellt. Bei abgeschalteten Tx-Schaltungen
(G/Ttxaus) ist das G/T von 19 GHz bis 20 GHz grofler als —19dB/K und erreicht bei
19,5 GHz fir VP und HP Maximalwerte von —16,4dB/K und —16,2dB/K. Das liegt
1,3dB bzw. 1,1dB unter dem berechneten Wert. Die Abweichungen werden auf eine
nicht ideale Summierung der Einzelkanile sowie hohere Antennenverluste zuriickge-
fithrt. Das Verhalten tiber der Frequenz entspricht den Erwartungen: Bei 19,5 GHz ist
die Anpassung der Antennenelemente hoch, wihrend die Amplituden- und Phasenfeh-

ler zwischen den kalibrierten Einzelkanélen gering sind.

5 G/T (dB/K) 5 G/T (dB/K)
G/Ttx,aus

a7 | "?\ a7 |

-19 | ’—'@\ -19 |
G/Ttx,ein

91 / .

23 [ 23 |

25 - - 25 - - -

18,5 19 19,5 20 20,5 18,5 19 19,5 20 20,5

f(GHz) (a) f (GHz) (b)

Abbildung 5.33: Gemessenes G/T fiir (a) VP und (b) HP fiir deaktivierte (&/Tiy aus)

und vollstandig aktivierte (G/Tixein) Tx-Kanile.

Aktivierung der Tx-Strahlformer

Die Messung zeigt, dass sich bei gleichzeitigem Tx-Betrieb das G/T (€/Ttyein) um bis

zu 2,3 dB verringert. Dieses Verhalten wird auf mehrere Ursachen zurtickgefiihrt:
o Die Verlustwiarme der PAs erh6ht die temperaturabhéangige Rauschzahl der LN As.

e Durch einen hoheren Spannungsabfall iiber den DC-Zuleitungen verédndert sich
der Arbeitspunkt der LNAs.

o Die PAs stellen eine Rauschquelle im Rx-Band dar. Durch die begrenzte Tx/Rx-

Isolation erhoht sich die Rauschtemperatur des Empfangers.

Eine detaillierte Analyse des letzten Punktes erfolgt im Unterabschnitt 6.3.2.



Sendeempfangsmodul

Das Sendeempfangsmodul umfasst, geméfl Abschnitt 3.2, den Heterodyn-Sende-
empfanger aus Kapitel 4 und vier Sendeempfangs-Frontends aus Kapitel 5. Sie werden,
wie in Unterabschnitt 3.2.2 skizziert, durch ein Hohlleiter-Verteilnetzwerk verbunden.
In diesem Kapitel wird dieses zunéchst als passive Komponente entworfen, aufgebaut
und vermessen. Anschliefend werden alle Teilsysteme miteinander verbunden. Die elek-
trische und thermische Charakterisierung des zusammengesetzten Systems schlieit das
Kapitel ab.

6.1 Hohlleiter-Verteilnetzwerk

Abb. 6.1 zeigt das Blockdiagramm des Hohlleiter-Verteilnetzwerks. Es ist fiir den Dual-
Band-Betrieb im 20-GHz- und 30-GHz-Band ausgelegt und stellt gleichzeitig einen
4:1-Leistungskombinierer (Rx) und einen 1:4-Leistungsteiler (Tx) dar. Das gemein-
same Hohlleitertor ist durch den Ubergang aus Abschnitt 4.2 mit dem Heterodyn-
Sendeempfinger verbunden, wihrend die vier Einzeltore durch den Ubergang aus Ab-
schnitt 5.1 mit den Sendeempfangs-Frontends verbunden sind.

Treiber-PCB Hohlleiter Frontend-PCB

_IT% Ei 4:1/1:4 E m—|__<%GHZ

|

|

) |

| |

i i :

| : TH— TR — =

i Heterodyn- i % % :'::

! Sendeempfineer ! q || { D i Sendeempfangs-
! planger 1 I~ —~_ :::: Frontends
i 1

|

|

|

]

Abbildung 6.1: Blockdiagramm des hybrid-integrierten Verteilnetzwerks mit den PCB-
Hohlleiter-Ubergéngen aus den Abschnitten 4.2 und 5.1.
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6.1.1 Entwurf

Die Hohlleiterkomponente besteht aus drei gestapelten, mit Ausrichtstiften und Schrau-
ben verbundenen Aluminiumplatten (RWG 1-RWG 3) und ist in Abb. 6.2 (a) darge-
stellt. Dabei dienen die Aluminumplatten RWG 1 und RWG 3 als obere und untere
Hohlleiterbegrenzung fiir das in RWG 2 gefriaste Netzwerk aus Abb. 6.2 (b). RWG 1
und RWG 3 beinhalten dariiber hinaus die Aperturen zum Anschluss an die PCB-
Ubergénge. Diese Aufbautechnik ermdglicht eine einseitige Aluminiumbearbeitung im

Frasbohrplotter, was den Herstellungsaufwand reduziert.

==

Ubergang 1
RWG 1 [ I J
RWG 2 [ | T he
Aussparungen mit v

RWQ 3 |: thermischen Schnittstellen :|

T = | | I i |

Ubergang Chip Chip Ubergang hs
N = —— - :

Abbildung 6.2: (a) Querschnitt der gestapelten Anordnung von PCB1 (Treiber-
PCB), PCB2 (Frontend-PCB) und den drei Aluminiumplatten
RWG1-RWG3 und (b) Draufsicht von RWG2. Der Stapelauf-
bau von RWG1-RWG 3 bildet einen reaktiven Leistungsteiler und
-kombinierer in Hohlleitertechnologie.

Anforderungen

Die Hohlleiterkomponente muss folgende Anforderungen erfiillen:

e Damit sich mehrere 4x4-Sendeempfangsmodule nebeneinander anordnen lassen,
muss der Abstand zwischen den Hohlleiteranschliissen auf RWG 3 das Vierfache
des Antennenelementabstands betragen. Dies legt in der Topologie aus
Abb. 6.2 (b) die elektrische Lénge der einzelnen Hohlleiterzweige fest.

o Das Gewicht und die Aufbauhthe der Komponente bzw. die Plattenstarken hq, ho
und hj sind gering. Fiir kleine h; und hs klingen Moden hoherer Ordnung in den
Anschlussstiicken von RWG 1 und RWG 3 jedoch nicht vollstédndig ab. Das fiihrt
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zu Amplitudenunterschieden an den GCPW-Toren der PCB-Ubergéinge, die fiir

den Grundmodenbetrieb konzipiert sind.

e Das gemeinsame Hohlleitertor muss reflexionsarm angepasst sein. Ein wichtiger
Parameter in diesem Zusammenhang ist die Plattenstarke hs, mit der der Wellen-
widerstand des Hohlleiters eingestellt wird. Die Optimierung der Systemantwort,
die dartiiber hinaus von den Reaktanzen der T-Kreuzungen und 90°-Kurven ab-

héangt, erfolgt mit Vollwellensimulationen.

Insbesondere die Dimensionierung von hy, he und hg stellt einen Kompromiss zwi-
schen Gewicht, Kompaktheit und elektrischer Performanz dar. Um Letztere zu ver-
bessern, werden nach Abb. 6.2 (b) in den T-Kreuzungen der Hohlleiter rechteckige
Anpasselemente mit den Abmaflen d, und d, eingesetzt. Der Ansatz folgt dem Ent-
wurf von H-Ebenen-Leistungsteilern mithilfe von Kompensationsreaktanzen [71, 111].

Des Weiteren wird die Grenzfrequenz durch Verringerung der Hohlleiterbreite w,y,g
ausgenutzt, um ein Hochpassverhalten zu erzeugen. Dadurch entfallt die Notwendigkeit
eines separaten Rx-Filters zur Spiegelfrequenzunterdriickung. Auf der anderen Seite
steigen die Leitungsverluste geringfiigig.

Zunachst wird fiir das Hohlleiternetzwerk, bestehend aus RWG 1-3 in Abb. 6.2 (a),
eine Parameterstudie mit reflexionsarm abgeschlossenen Hohlleitertoren durchgefiihrt.
Diese liefert einen Ausgangspunkt fiir die nachfolgende Verschaltung der Hohlleiter-

komponente mit den PCB-Ubergéngen.

Verschaltung mit den PCB-Ubergingen

Die zusammengeschalteten PCB-Ubergéinge (PCB1 und PCB2) und Hohlleiterkom-
ponenten (RWG 1-RWG 3) bilden, wie in Abb. 6.3 dargestellt, ein Netzwerk mit ins-
gesamt 26 Anschlusstoren. Das Bauteil vereint damit zwei reaktive Verteilnetzwerke:
einen 1:16-Tx-Leistungsteiler bei 30 GHz und einen 1:8-Rx-Leistungskombinierer bei
20 GHz. Die Verkopplung der Tx- und Rx-Tore ist in erster Linie durch die Frequenz-
selektivitit der PCB-Uberginge bestimmt.

Um die Systemantwort zu erhalten, werden die S-Parameter der getrennt voneinan-
der simulierten Einzelkomponenten kaskadiert. Im Gegensatz zur Vollwellensimulation
des Komplettautbaus reduziert dieses Vorgehen die Simulationszeit erheblich und er-

moglicht damit eine hohe Anzahl an Optimierungszyklen. Allerdings vernachléssigt der
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Abbildung 6.3: Kaskadierte Einzelkomponenten des Dual-Band-Verteilnetzwerks.

Ansatz den Energietransfer von Moden hoherer Ordnung an den Hohlleitertoren. In ei-
nem letzten Schritt wird daher die gesamte Schaltung simuliert. Die Optimierung der

Ubergangs- und Hohlleiterparameter erfolgt iterativ.

6.1.2 Herstellung und Charakterisierung

Die Herstellung des passiven Verteilnetzwerks erfolgt zunéchst fiir einen Antennen-
elementabstand von 0,639, wobei A3y die Freiraumwellenldnge bei 30 GHz ist. Eine
Verringerung des Elementabstands ist moglich und erfolgt in einer spédteren Entwurf-
siteration.

Abb. 6.4 (a)—(c) zeigen die gefertigten Teilkomponenten. PCB1 und PCB2 wer-
den auf Megtron 6 (Panasonic) realisiert. Die Hohlleiterkomponenten RWG 1-RWG 3
bestehen aus der Aluminiumlegierung Al 6061, die eine elektrische Leitfahigkeit von
etwa 4 -10°S/m aufweist. Die Montage der Einzelteile erfolgt nach Abb. 6.4 (d) und
(e). Mini-SMP-Konnektoren bilden die Messtore. Abb. 6.4 (f) zeigt den verschraub-
ten Aufbau mit angeschlossenen Mini-SMP-Kabeln und Abschlusswiderstanden. Aus
Aluminium hergestellte Andruckplatten verbessern den elektrischen Kontakt zwischen
Hohlleiter und PCB im Bereich der Ubergdnge. Die thermischen Schnittstellen zwischen
RWG 3 und PCB 2 werden im rein passiven Messaufbau nicht integriert.

Messung der S-Parameter

Nach einer TRL-Kalibrierung in die GCPW-Ebenen nach Abb. 6.3 werden alle rele-
vanten Eintrige der 26x26-S-Parameter-Matrix durch sequentielle 2x2-Messungen er-
mittelt. Dafiir sind die verbleibenden Tore reflexionsarm abgeschlossen.

Abb. 6.5 zeigt die simulierten und gemessenen S-Parameter. Sie stimmen gut mitein-

ander iiberein. Die Reflexionskoeffizienten liegen im Frequenzbereich von 18,7 GHz bis
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Abbildung 6.4: Gefertigte und (vor-)montierte Komponenten des passiven Verteilnetz-
werks. (a)—(b) Oberansicht von PCB 1-2 inkl. Anschlussnummerierung,
(¢) Aluminiumplatte RWG 2, (d)—(e) Ober- und Unteransicht des vor-
montierten Stapels und (f) Gesamtaufbau in Messkonfiguration.

20,5 GHz und 29,2 GHz bis 30,5 GHz unter —10dB. Die gemessene Einfiigeddmpfung

betragt zwischen 3,9dB und 4,8dB im 20-GHz-Band. Dies iiberschreitet die simulier-

ten Werte. Dafiir konnen insbesondere hohere Leitungsverluste im Aluminium und

unzureichende elektrische Verbindungen der einzelnen Lagen verantwortlich sein. Im

30-GHz-Band ist die Einfiigeddmpfung kleiner als 3,6 dB.

Auffallig sind die zwischen den Einzelkanélen erkennbaren Amplitudenabweichun-
gen. Diese betragen bis zu 2,5dB im Tx-Band und 1,7dB im Rx-Band. Sie sind durch
Asymmetrien im Aufbau begriindet, die durch Anregung hoherer Moden zu einem
asynchronen Betrieb der PCB-Hohlleitertibergange fithren. Eine exakte Ausrichtung
der gestapelten Teilkomponenten und geringe Fertigungstoleranzen sind fiir eine gleich-
mafige Leistungsverteilung daher mafigeblich. Die Isolation zwischen dem Rx-Ausgang
und dem Tx-Eingang ist grofler als 30 dB. Das entspricht ungefdhr den Messergebnissen
des Einzeliibergangs aus Abschnitt 4.2.
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Abbildung 6.5: Simulierte und gemessene S-Parameter. Die farbigen Kurven zeigen
die gemittelten S-Parameter aller einzeln gemessenen und grau dar-
gestellten Rx-Kanéle (Indizes m = 3...10) und Tx-Kanile (Indizes
n = 11...26) entsprechend Abb. 6.4.

Thermische Simulation

Sowohl die elektrische als auch die thermische Performanz ist fiir die Bewertung des
hybrid-integrierten Aufbaus relevant. Daher wird das mittels Abstandshiilsen auf eine
Aluminiumriickplatte (Abb. 3.2) montierte vereinfachte Sendeempfangsmodul
(Abb. 6.2 (a)) thermisch simuliert. Das Simulationsmodell vernachléssigt den ver-
gleichsweise geringen Wéarmeeintrag vom Heterodyn-Sendeempfinger. Die Abstands-
hiilsen sind direkt mit dem Aluminium des Hohlleiter-Verteilnetzwerks verbunden, was
spater durch Aussparungen in der Treiber-PCB realisiert wird. Des Weiteren wird die
Riickplatte als ideale Wérmesenke modelliert. Abb. 6.6 zeigt die simulierte Struktur
und die zugehorigen Simulationsergebnisse.

Die maximale Temperaturdifferenz AT}, zwischen Strahlformer-Gehéduse und der
Riickplatte betragt etwa 12 K. Dabei erwarmen sich innenliegende Strahlformer-Chips
starker. Der Temperaturunterschied betragt zwischen den Chip-Oberflichen und dem
Aluminium des Hohlleiter-Verteilnetzwerks bis zu 5 K, innerhalb des Aluminiums bis
zu 4 K und in den Abstandshiilsen bis zu 3 K. Zwei Warmestrome bestimmen die ther-

mische Verbindung zwischen Strahlformer und Aluminium zu dhnlichen Teilen:

1. Der Warmestrom &, durch die Lotverbindung und die PCB mit einer Kupfer-

schichtstarke von 35 um zu den Aluminium-Kontaktflichen und
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Frontend-PCB
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Abbildung 6.6: Thermische Simulation des Antennenmoduls. Die Tx- und Rx-
Strahlformer-Chips, die als ideale 1-W- und 0,5-W-Warmequellen mo-
delliert sind, ersetzen die Mini-SMP-Konnektoren aus Abb. 6.4. Zur
besseren Ubersicht ist die Frontend-PCB teilweise ausgeblendet.

2. der Warmestrom @5 von der Chip-Riickseite durch die thermische Schnittstelle
aus Tpli 200 (Laird Performance Materials). Sie misst 4x3x0,5 mm? in -, y- und
z-Richtung. Das Material besitzt eine thermische Leitfahigkeit von 6 W/m-K.

Die maximal zulédssige Strahlformer-Gehédusetemperatur betriagt nach Datenblatt
85°C. Diese wird nicht iiberschritten, solange die Riickplattentemperatur 85°C —
AT .x nicht iibersteigt. Da die Materialiibergdnge zwischen den Bauteilen durch die
Simulation nicht abgebildet werden, dient das simulierte AT}, allerdings nur als Richt-
wert. Dartiber hinaus verbessert sich im Allgemeinen die elektrische Performanz der
Schaltungen fiir niedrigere Temperaturen, weshalb eine Uberdimensionierung der Riick-
plattenkiihlung vorteilhaft ist.

Zusammengefasst belegen die Simulationsergebnisse einen effizienten Warmetrans-
port zwischen Strahlformer-Chips und Riickplatte und bestédtigen damit die Eignung
des Aufbaukonzepts fiir aktive Gruppenstrahler. Die Dimensionierung der Riickplat-
tenkiihlung erfolgt fiir ein zukiinftiges Antennensystem nach Abb. 3.1 anhand der Mo-
dulanzahl und ist kein Bestandteil dieser Arbeit.

6.2 Hergestelltes Sendeempfangsmodul

In diesem Abschnitt werden alle Teilsysteme zu einem vollstdndigen Sendeempfangsmo-
dul mit 8x8-Antennenelementen zusammengesetzt. Abb. 6.7 zeigt die hergestellten Bau-

gruppen vor der Endmontage. Die PCB fiir den Heterodyn-Sendeempfanger (PCB1)
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Abbildung 6.7: Hergestellte Teilkomponenten des aktiven 8x8-Sendeempfangsmoduls.
(a) Oberansicht des Heterodyn-Sendeempféngers (Treiber-PCB), (b)
Oberansicht von RWG 2, (c¢) Unteransicht von RWG 3 mit montierter
Treiber-PCB und (d)—(f) Oberansicht, eingebettete Antennenspeisun-
gen und Unteransicht des Sendeempfangs-Frontends (Frontend- und
Antennen-PCB).
aus Abb. 6.7 (a) enthilt, neben den RF-Schaltungen, der Digitallogik und den Steckver-
bindern vier DC-DC-Wandler zur Erzeugung der Strahlformer-Versorgungsspannungen.
Die in Abb. 6.7 (b)—(c) gezeigten Aussparungen in den Aluplatten erméoglichen die Ver-
bindung beider PCBs mit federgelagerten Konnektoren. Die vier 4x4-Sendeempfangs-
Frontends werden nach Abb. 6.7 (d)—(f) auf einer einzigen Leiterplatte hergestellt. Um
die thermischen Ubergangswiderstinde zwischen dem Aluminium (RWG 3) und den
Strahlformer-Chip-Riickseiten zu verringern, wird auf die thermischen Schnittstellen
aus Abb. 6.7 (c) zusdtzlich Warmeleitpaste aufgetragen.

Dartiber hinaus verbessert die flexible elektrisch leitfahige Schnittstelle ECATT 9703
(3M) den Ubergangswiderstand zwischen RWG 3 und der in Abb. 6.7 (d) dargestellten
oberen Kupferlage der Frontend-PCB. Abb. 6.7 (e) zeigt das eingebettete Antennen-
Speisenetzwerk zum Anschluss der Antennenelemente aus Abb. 6.7 (f) an die Strahl-
former-Chips. Die Auflenkontur der PCB ist an die Aperturgeometrie angepasst, um

eine Modularisierung zu ermoglichen.
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Die hergestellten Teilkomponenten werden nach Abb. 6.8 aufeinandergestapelt und
miteinander verschraubt. Das zusammengesetzte Sendeempfangsmodul wird anschlie-
Bend auf eine 5 mm starke Aluminiumplatte montiert. Die in der Antennenmesskammer
aufgebaute Messanordnung ist in Abb. 6.9 dargestellt. Zur Verringerung von Reflexio-

nen ist das Sendeempfangsmodul von Absorbermaterial umgeben.

Abbildung 6.8: Vormontierte Teilkomponenten des aktiven 8x8-Sendeempfangsmoduls
von (a) oben und (b) unten. Das Aluminiumteil aus (b) ist noch nicht
mit den elektrischen und thermischen Schnittstellen bestiickt.

. - v ®» "
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Abbildung 6.9: Messaufbau in der Antennenmesskammer. (a) Funkstrecke mit Refe-
renzantennenturm (vorne links) und Antennenmodul (hinten rechts)
und (b) Nahaufnahme mit umlaufendem Grafitabsorber.

6.3 Messergebnisse

Die Charakterisierung des 8x8-Moduls erfolgt nach dem Ablauf aus Abschnitt 5.7.
Aufgrund des integrierten Heterodyn-Sendeempfingers sind die Schnittstellen nun al-
lerdings bei L-Band-Frequenzen. Die Signalleistungen von LO1, und LOgy bei 9 GHz
und 14 GHz betragen fiir alle Messungen 0 dBm.
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6.3.1 Tx-Betrieb

Fiir den Tx-Betrieb werden die einzelnen Kanalverstiarkungen, die Schwenkeigenschaf-
ten und das EIRP untersucht. Dariiber hinaus wird der Fehlervektorbetrag (engl. error
vector magnitude) (EVM) von modulierten Signalen in einer Demonstrationsfunkstre-

cke gemessen.

Einzelkanale

Abb. 6.10 zeigt die Gewinne aller 64 HP- und 64 VP-Tx-Einzelkanéle. Sie betragen
bei 1,5 GHz durchschnittlich 30,5dB und unterscheiden sich unkalibriert iiber den ge-
samten Frequenzbereich um bis zu 8,2dB. Der durchschnittliche Gewinn steigt von
niedrigen zu hohen Frequenzen um etwa 4,5 dB, wihrend die Amplitudenstreuung wei-
testgehend frequenzunabhangig ist.

Im Rahmen der Amplitudenkalibrierung kann die Streuung der Kanalamplituden bei
1,5 GHz auf 1,8dB reduziert werden. Die anschlieBende Phasenkalibrierung, die eine

Phasenvariation tiber alle Kanéle von £7° erzielt, erh6ht die Amplitudenstreuung aller-

dings um bis zu 3dB. Dieses Verhalten hangt mit den Phasenschieberschaltungen der

50 50 50
ohne Kalibrierung mit Amplituden-Kal. mit Phasen-Kal.

. feH) feH) f (GHz)
1 1,2 14 16 18 2 1 1,2 14 16 18 2 1 12 14 16 18 2
50 50 50

ohne Kalibrierung mit Amplituden-Kal. mit Phasen-Kal.

f(GHz) f(GHz) 0 f (GHz)

0 0
1 12 14 16 18 2 1 12 14 16 18 2 1 12 14 16 18 2

Abbildung 6.10: Tx-Gewinne in Hauptstrahlrichtung (6 = 0°) fiir alle HP- und VP-
Einzelkanale. Ohne Kalibrierung (links), mit Amplitudenkalibrierung
(Mitte) und mit zusétzlicher Phasenkalibrierung (rechts).
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Strahlformer-Chips zusammen. Generell bestétigt die Messung die Funktionsfdhigkeit
aller 128 Einzelkanéle.

Richtcharakteristik

Abb. 6.11 zeigt die Tx-Richtcharakteristiken des Antennenmoduls fiir verschiedene elek-
tronisch eingestellte Schwenkwinkel. Die Messergebnisse fiir VP und HP unterscheiden
sich nur geringfiigig, weshalb hier nur der VP-Betrieb dargestellt ist. Im Allgemeinen
zeigt sich ein konsistentes Abstrahlverhalten im Frequenzbereich von 29 GHz bis 30 GHz
sowohl in der E- als auch in der H-Raumebene. Dabei steigt der Schwenkverlust fiir
|0s;] > 40° in der E-Ebene tiberproportional. Dieses Verhalten entspricht dem aus Un-
terabschnitt 5.7.1 und ist auf die Anregung von Oberflichenwellen zurtickzufiithren. Fiir
alle anderen Schwenkwinkel |6y | < 40° ist der Schwenkverlust kleiner als 2,1dB. Die
Halbwertsbreite der Strahlungsleistung (engl. half power beamwidth) (HPBW) betrégt
bei 1,5 GHz und in Hauptstrahlrichtung etwa 12° (H-Ebene) und 12,5° (E-Ebene). Das
SLL liegt bei allen Messungen unter —12,5dB und sinkt damit erwartungsgeméaf im
Vergleich zum SLL der 4x4-Antenne (vgl. Unterabschnitt 5.7.1).

— 1,00 GHZ H-Ebene = 1,50 GHz H-Ebene & 2,00 GHz H-Ebene

MR O A
0

Abbildung 6.11: Tx-Abstrahlcharakteristiken (VP) in der H- und E-Ebene von 1-2 GHz
(RF: 29-30 GHz) fiir Schwenkwinkel —60° < 6y < 60°. Die Messer-
gebnisse sind auf den Gewinn in Hauptstrahlrichtung Gy bei § = 0
und s = 0 normiert. Als Referenz ist cos() gepunktet dargestellt.
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Leistungsmessung und EIRP

Abb. 6.12 zeigt das mit Gl. 5.1 aus Messungen berechnete EIRP des Antennenmoduls
fiir verschiedene Eingangsleistungen P,,. Die Messergebnisse fiir VP (a) und HP (b)
unterscheiden sich nur geringfiigig. Wie bereits in den Einzelkanalmessungen beob-
achtet, steigt der Antennengewinn bei kleinen Eingangsleistungen P, < —15dBm zu
hohen Frequenzen hin an. Fir hohere Eingangsleistungen glattet sich das EIRP tiber
der Frequenz aufgrund von Sattigungseffekten. Der 1-dB-Eingangskompressionspunkt
bei 1,5 GHz liegt bei etwa —8dBm. In diesem Betriebspunkt arbeitet der Heterodyn-
Sendeempfanger noch annéhernd linear (vgl. Abschnitt 4.6) und eine ausreichend grofie
Aussteuerung der Strahlformer-PAs ist somit gegeben. Bei 1,5 GHz betragt das EIRP
im 1-dB-Kompressionspunkt 20,4 dBW und in Sattigung etwa 21,8 ABW.

, FIRP (dBW) 4 PIRP (dBW)

25 | 25 |
P, = —5dBm P, = —5dBm

00 0 0
Py, = —10dBm P, = —10dBm

15 | 15 |

P, = —15dBm P, = —15dBm

10 ;/’//~»»ff*‘”””“”’""“’”'/A‘-¢P~’ 10 | S
Pin = —20dBm e — Pn=-20dBm_____

5 Pn): —25d B 5 Sy P — —25dBm
0 ' ' ' ' 0 ' ' ' '
1 1,2 1.4 1,6 1,8 2 1 1,2 1,4 1,6 1,8 2
29 29,2 29,4 29,6 29,8 30 29 29,2 29,4 29,6 29,8 30
f(GHz) (a) f (GHz) (b)

Abbildung 6.12: Gemessenes EIRP fiir verschiedene Eingangsleistungen P, (a) fir VP
und (b) fir HP.

Messungen mit komplexen Wellenformen

Messungen mit Dauerstrichsignalen sind im Hinblick auf Datentibertragungen mit mo-
dulierten Signalen eingeschrankt aussagekréiftig, da der EVM als Mafl der Signalquali-
tat von nichtlinearen Signalverzerrungen abhéangt. Der EVM definiert sich nach [112]
als das Verhéltnis des quadratischen Mittelwerts aller Fehlervektoren, gemittelt tiber
die gesamte Symbolmenge und normiert auf den quadratischen Mittelwert der Kon-
stellationspunktamplituden.

Die gemessenen Konstellationsdiagramme und EVMs einer Demonstrationsfunkstre-

cke sind in Abb. 6.13 (a) und (b) dargestellt. Fiir P, = —15dBm ist der EVM mit
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Py, = —25dBm | P, = —20dBm | P, = —15dBm | Py, = —10dBm| P, = —5dBm
'] . . . b/
] - - » L] - * » » &.
VP 4 * - v %
+ - - . €
- + . . . L ] < * ¥ %
HP * ¢ . . # ) (b) P, (dBm)
(a) -30 -25 -20 -15 -10 -5

Abbildung 6.13: (a) Konstellationsdiagramme und (b) zugehérige EVMs fiir VP und
HP. Die Dateniibertragung wurde in einer Demonstrationsfunkstre-
cke mit dem Satellitenmodem Paradise Datacom PD25 (Teledyne)
tiber eine Distanz von 1m, einer Datenrate von 10Mbit/s und ei-
ner Quadratur-Phasenumtastung (engl. quadrature phase shift keying)
(QPSK) mit Raised-Cosine-Filter durchgefithrt. Der Abroll-Faktor be-
tragt o = 0,35.

2, 7% (VP) und 2,85% (HP) minimal. Bei kleineren Eingangsleistungen begrenzt die

Sensitivitit des Empfiangers die Ubertragungsperformanz. Der EVM-Anstieg bei ho-

hen Eingangsleistungen ist hingegen auf Nichtlinearitaten zuriickzufithren. Im 1-dB-

Kompressionspunkt (-8 dBm) betragt der EVM etwa 4 %.

Die Ergebnisse belegen die Funktionsfahigkeit der Sendeantenne fiir die Ubertragung

modulierter Daten bei Ausgangsleistungen nahe der Sattigung.

6.3.2 Rx-Betrieb

Fir den Rx-Betrieb werden die einzelnen Kanalverstarkungen, die Schwenkeigenschaf-
ten und das G/T untersucht. Letzteres wird, ahnlich wie in Unterabschnitt 5.7.2, zuerst

nur fiir den Rx-Betrieb und dann fiir den simultanen Tx/Rx-Betrieb ermittelt.

Einzelkanale

Abb. 6.10 zeigt die Gewinne der 32 HP- und 32 VP-Rx-Einzelkanéle. In einem 500-
MHz-Band um 1,5 GHz liegt die unkalibrierte Verstiarkung der HP-Einzelkanéle — unter
Vernachlassigung von zwei Kanilen, die einen Gewinn von etwa 21 dB aufweisen —
zwischen 25 dB und 33 dB. Der unkalibrierte und gemittelte Einzelkanalgewinn betragt
bei 1,5 GHz etwa 29 dB und steigt mit hoheren Frequenzen an.
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Abbildung 6.14: Rx-Gewinne in Hauptstrahlrichtung (¢ = 0°) fur alle HP- und VP-
Einzelkandle. Ohne Kalibrierung (links), mit Amplitudenkalibrierung
(Mitte) und mit zusétzlicher Phasenkalibrierung (rechts).

Die unkalibrierten VP-Einzelkanéle zeigen ein dhnliches Verhalten. Allerdings ist bei
1,5 GHz der gemittelte Gewinn mit etwa 28 dB geringer und die Amplitudenstreuung
mit etwa 10dB hoher. Die Kanéle mit niedrigeren Gewinnen deuten auf verlustbe-
haftete Strahlformer-Antennen-Verbindungen durch hohe Ubergangswiderstinde der
ACA-Verklebungen hin (vgl. Abschnitt 5.4).

Wie in Abb. 6.14 (b) und (d) gezeigt, lasst sich durch eine Amplitudenkalibrierung
die Amplitudenstreuung bei 1,5 GHz auf 3,1dB (HP) und 1,6 dB (VP) reduzieren. Die
nachfolgende Phasenkalibrierung, die d&hnlich wie beim Tx-Betrieb eine Phasengenau-
igkeit von £7° erzielt, erhoht die Amplitudenstreuung tiber der Frequenz um maximal
1dB.

Richtcharakteristik

Abb. 6.15 zeigt die Rx-Richtcharakteristiken des Antennenmoduls fiir verschiedene
Os. Nur der VP-Betrieb ist dargestellt. Im Allgemeinen zeigt sich ein konsistentes
Abstrahlverhalten im gesamten Frequenzbereich sowohl in der H- als auch in der E-
Raumebene. Der Schwenkverlust fiir |0y < 40° betrégt maximal 2dB (H-Ebene) und
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5
— 1,00 GHz H Ebene = 1,50 GHz H-Ebene & 2,00 GHZ H-Ebene

-20
-80

0 (grad)

Abbildung 6.15: Rx-Abstrahlcharakteristiken (VP) in der H- und E-Ebene von 1-
2GHz (RF: 19-20 GHz) fiir Schwenkwinkel —60° < 6y < 60°. Die
Messergebnisse sind auf den Gewinn in Hauptstrahlrichtung Gy bei
6 = 0 und Oy = 0 normiert. Als Referenz ist cos(f) gepunktet darge-
stellt.

2,6 dB (E-Ebene). Die HPBW betrigt bei 1,5 GHz und in Hauptstrahlrichtung fiir beide

Ebenen etwa 18°. Das SLL liegt fiir Frequenzen tiber 1,5 GHz unter —12 dB.

Rauschmessung und G/T

Aufgrund der Frequenzumsetzung im Heterodyn-Sendeempfanger kann das in
Unterabschnitt 5.7.2 verwendeten Verfahren [110] zur G/T-Bestimmung nicht einge-
setzt werden. Ebenso ist eine Messung mittels der Y-Faktor-Methode [96] fiir Gruppen-
strahlerantennen nicht moéglich, da eine Rauschquelle mit sehr hoher Rauschleistungs-
dichte erforderlich wére. Die Messung erfolgt daher auf Basis des in [109] beschriebenen
Verfahrens. Dabei wird das Verhéltnis von Tréagersignalleistung zu Rauschleistung C'/N
einer Referenziibertragungsstrecke direkt mit einem Spektrumanalysator gemessen. Die
Ubertragungsbilanz liefert
C

~|. =PBIRP| —FSL| +G| 1010g10<
dBW dB dB

kKTB
=N ). e

W

wobei k die Boltzmannkonstante, 7' die Rauschtemperatur des Empfangers und B

die Bandbreite sind. Durch Umformung ergibt sich mit der Rauschleistungsdichte
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Ny = N/B die Empfingersensitivitéit zu
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J—— (6.2)
Um eine hohe Messgenauigkeit zu erzielen, muss sowohl die Rauschleistungsdichte des
Spektrumanalysators (hier: —158 dBm/Hz) als auch die um FSL reduzierte Rausch-
leistungsdichte der Sendeantenne (hier: —175dBm/Hz) deutlich geringer sein als die
Rauschleistungsdichte der zu untersuchenden Empfangsantenne. Letztere lasst sich mit
Gl. 5.5 zu

No = kT =k (290 - (10710 — 1) 4 T, ) (6.3)

abschétzen. Unter der Annahme von F' = 4,5dB (vgl. Unterabschnitt 5.7.2) und T, =
290 K ergibt sich Ny ~ —139dBm/Hz. Der resultierende Rauschleistungsabstand von
etwa —19dBm/Hz fithrt nach [113] zu einem Fehler von weniger als 0,1 dB.

Das fiir die Berechnung nach Gl. 6.2 erforderliche EIRP der Sendeantenne wird im
Vorfeld der Messung bestimmt. Dafiir wird eine Leistungsmessung in der Anschlussebe-
ne einer bekannten Referenzantenne durchgefiihrt. Der FSL wird rechnerisch ermittelt.
Beide Groflen erhohen die absolute Messungenauigkeit.

Abb. 6.16 zeigt das nach dem beschriebenen Verfahren ermittelte G/T des 8x8-
Antennenmoduls. Fir den reinen Empfangsbetrieb ergibt sich ein ©/Tiyaus von
-10,2dB/K fiir VP (a) und -10,4dB fiir HP (b) in der Bandmitte. Insbesondere durch
die geringe Reflexionsbandbreite der Rx-Antennenelemente sinkt /7y s fiir hohe und
niedrige Frequenzen um bis zu 2,2dB/K. Das G/T bei eingeschalteten Tx-Schaltungen
(G/Ttxein) ist iber dem gesamten Frequenzbereich zwischen 1,3 dB/K und 2 dB/K nied-
riger als bei ausgeschalteten Tx-Schaltungen (¢/Tix aus)-

Diese Messergebnisse stimmen mit den Beobachtungen aus Unterabschnitt 5.7.2
iiberein. Der gemessene G /T-Unterschied zwischen 4x4- und 8x8-Antenne betriagt etwa
6 dB und entspricht damit dem Anstieg des Gruppenfaktors.

Im Folgenden wird der Einfluss verschiedener Tx-Kanalgruppen auf das G/T des VP-
und des HP-Empfangers untersucht. Die Ergebnisse sind in Abb. 6.17 dargestellt. Bei
Aktivierung der zum Rx-Betrieb kreuzpolarisierten Einzel- und Dual-Band-Tx-Kanéle
verschlechtert sich das G/T um maximal 0,5 dB/K. Eine deutlichere Verdanderung wird
bei Aktivierung der kopolarisierten Tx-Kanéle festgestellt: hier sinkt das G /T um bis zu
1,6 dB/K. Auffillig sind insbesondere die Dual-Band-Tx-Kanéle, die bei alleiniger Akti-
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Abbildung 6.16: Gemessenes G/T im reinen Empfangsbetrieb (G/Tiyaus) und im
Vollduplex-Betrieb (G/Ttyein) (a) fir VP und (b) fir HP.
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Abbildung 6.17: Gemessene G/T-Reduktion bei 19,5 GHz und simultanem Betrieb ver-
schiedener Tx-Elementgruppen.

vierung das G/T des Empfangers um bis zu 1,2 dB/K verringern. Im dual-polarisierten

Tx-Betrieb mit allen Kanélen eingeschaltet nimmt das G/T um bis zu 2dB/K ab.

Im Allgemeinen bestitigen die Messungen die Funktionsfihigkeit des Sendeemp-
fangsmoduls fiir den Vollduplex-Betrieb. Die Messergebnisse belegen allerdings auch
einen Zusammenhang der Tx/Rx-Elementverkopplung und der Empfangersensitivitat,
die zwischen den in Abb. 6.17 untersuchten Elementgruppen nach [58] stark variiert.
Dieser Effekt kann durch die Einfithrung zuséatzlicher Filterstrukturen zur Entkopplung
der Tx- und Rx-Einzelkanéle, dhnlich wie in [25], verringert werden. Eine detaillierte

Analyse der Tx-Rauscheintriage sollte Gegenstand zukiinftiger Arbeiten sein.
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6.3.3 Thermische Messung

Die Leistungsaufnahme des Sendeempfangsmoduls und die daraus resultierende Wir-
meabgabe variieren je nach Betriebsmodus. Das wird in den Warmebildern aus
Abb. 6.18 deutlich. Im zugrundeliegenden Versuchsaufbau wird die Riickplatte mit
einem Liifter (Luftdurchsatz ca. 50 m®/h) gekiihlt. Der Abstand zwischen den beiden
betragt 5cm.

Im einzel- (a) und dual-polarisierten Rx-Betrieb (b) erwarmt sich die Platinenober-
flache auf bis zu 30 °C bei einer Leistungsaufnahme von 5 W. Fiir den reinen Tx-Betrieb
(Abb. 6.18 (c) und (d)) steigt die Leistungsaufnahme bei geringen RF-Aussteuerungen
auf 8W (VP) und 14 W (VP+HP). Die Oberflichentemperatur betragt dann bis zu
42°C. Im dual-polarisierten Vollduplex-Betrieb betragt die Leistungsaufnahme 19 W.
Wie Abb. 6.18 (e) zeigt, erreicht die Temperatur einen Héchstwert von 48 °C. Die ge-
messenen Leistungsaufnahmen stimmen mit den zugehorigen Chip-Datenbléattern gut

uberein.

(a)

Abbildung 6.18: Wérmebildaufnahmen der Modulvorderseite bei einer Umgebungstem-
peratur von 25°C in verschiedenen Betriebsmodi: (a) Rx VP, (b) Rx
VP+HP, (c) Tx VP, (d) Tx VP+HP und (e) Tx+Rx VP+HP.

6.4 Vergleich und Bewertung

In Tab. 6.1 werden die gemessenen Eigenschaften des Sendeempfangsmoduls mit denen
anderer K-/Ka-Band-Gruppenstrahler verglichen. Der wesentlichste Unterschied des
vorgestellten Systems liegt in seiner Fahigkeit, im Vollduplex betrieben zu werden. In
einem auf die Elementanzahl normierten Vergleich ahneln die dabei erzielten EIRP- und
G/T-Werte denen von reinen Sendesystemen [10, 12] und reinen Empfangssystemen
[11, 13]. Im Vollduplex-Betrieb verringert sich allerdings das G/T.
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Die Schwenkverluste fiir Schwenkwinkel |0 | < 40° sind vergleichbar mit denen der
Referenzsysteme. Fiir groflere 6y verschlechtern sich die Strahlungsdiagramme auf-
grund der Einzelelementcharakteristik, der auftretenden Gitterkeulen und der Anre-
gung von Oberflachenwellen allerdings deutlich. Dieser Effekt kann insbesondere durch
eine Verringerung des vergleichsweise groflen Abstands zwischen den Tx- und Rx-
Elementen oder durch Techniken zur Unterdriickung von Oberflichenwellen, wie z. B.
elektromagnetische Bandliickenstrukturen [114], reduziert werden.

Die Messergebnisse aus Abschnitt 6.3 belegen die Funktionsfahigkeit des Sendeemp-
fangsmoduls fiir Bandbreiten von bis zu 1 GHz. Obwohl die Anforderungen aus Ab-
schnitt 3.2 damit tibertroffen werden, erzielen die Antennen aus [10-13] hohere Band-
breiten. Das liegt u.a. an den passiven Dual-Band-Patch-Antennen. Deren Bandbreite
kann durch das Zufiigen von parasitéir gekoppelten Patches oder durch héhere Substrat-
stiarken verbessert werden. Auflerdem sollte die Phasen- und Amplitudenkalibrierung

zukiinftig in mehreren Frequenzpunkten erfolgen.

Tabelle 6.1: Vergleich mit aktiven K-/Ka-Band-Gruppenstrahlern, die dem Stand der
Technik entsprechen.

Referenz [10] [12] [11] [13] Diese Arbeit
Modularisierbarkeit Bedingt Ja Bedingt Ja Ja
Tx-Frequenz (GHz) 27-31 27-31 — — 29-30
Rx-Frequenz (GHz) — — 17,7-20,2 | 17,7-20,2 19-20

Polarisation Dual-Lin. Dual-Lin. | Dual-Lin. | Dual-Lin. Dual-Lin.
Elementabstand® (mm) 4,67 /| — 5/ — — /6,98 — /75 5,5/7,78
Schwenkverlust®P"
<2¢ ) — <20/ — | — /<20 | — /) <25° <2,6/<2,1
bei O, = 40° (dB)
Einzelpol. G/T"4
normiert auf — — —9,3¢ —10,1°¢ —10,4f/—-12,48
32 Rx-Elemente (dB/K)
Einzelpol. EIRPP
normiert auf 22,4° /20,9 | — / 20%P — — 21,8/20,4

64 Tx-Elemente
Séttigung/P1dB (dBW)

2 fiir Tx/Rx-Apertur. P bei der jeweiligen Mittenfrequenz fiir die E- und H-Ebene. ¢ geschitzt aus
Diagramm. 9 bei einer Umgebungstemperatur von 290 K. ¢ berechnet aus einer gréfieren Antenne.
fim reinen Rx-Betrieb. & im Vollduplexbetrieb. " berechnet aus dem dual-polarisierten Betrieb.



Zusammenfassung

In dieser Arbeit wird ein aktiver phasengesteuerter K-/Ka-Band-Gruppenstrahler fiir
den simultanen Sende- und Empfangsbetrieb mit einer kombinierten Antennenapertur
entworfen, hergestellt und charakterisiert. Das modulare System ist polarisationsagil
und fiir mobile SatCom-Anwendungen bestimmt. Es besteht aus einem quasi-planaren
Verbund von PCB- und Hohlleiter-Komponenten. Dieser hybride Integrationsansatz
tragt dazu bei, die aus der Gruppenstrahlerphysik resultierenden Raumvorgaben sowie
elektrische und thermische Systemanforderungen zu erfillen.

Grundlage fiir den Entwurf des Sendeempfangsmoduls bildet eine passive Anten-
nenapertur mit schachbrettartig angeordneten Einzelband-Tx- und Dualband-Tx/Rx-
Elementen. Der Fokus dieser Arbeit liegt auf der Ansteuerung derselben mit aktiven
RF-Schaltungen. Zwei Teilsysteme werden separat betrachtet: der frequenzumsetzen-
de Heterodyn-Sendeempfanger und das Sendeempfangs-Frontend, das die passive An-
tennenapertur betreibt. Fir die Einstellung der Einzelkanalphasen und -amplituden
werden kommerziell verfiighare Strahlformer-Chips verwendet.

Der Entwurfsprozess erfolgt schrittweise: Zunéchst werden die fiir die Schaltungsinte-
gration erforderlichen passiven RF-Komponenten wie Ubergangsstrukturen, Leistungs-
teiler, Frequenzweichen und Filter separat entworfen, charakterisiert und bewertet.
Die Verschaltung und Charakterisierung der aktiven Teilsysteme erfolgt im néchsten
Schritt. Abschlieend wird ein vollstandiges Sendeempfangsmodul mit 8x8 Einzelstrah-
lern in der Antennenmesskammer charakterisiert. Im Tx-Betrieb erzielt das Antennen-
system ein EIRP von 20,4 dBW pro Polarisation im 1-dB-Kompressionspunkt, wobei
eine elektronische Steuerung der Hauptkeule fiir Elevationswinkel bis 40° mit Verlusten
von weniger als 2,6 dB moglich ist. Im Rx-Betrieb wird ein G/T von bis zu —10,4 dB/K

pro Polarisation erzielt, wobei der Schwenkverlust fiir Elevationswinkel bis 40° maximal
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2,1dB betragt. Die Tx- und Rx-Bandbreiten betragen jeweils 1 GHz und tbertreffen
die gesetzten Anforderungen von 500 MHz.

Die gemessenen Kennzahlen bestatigen die Funktion des Tx/Rx-kombinierten Anten-
nenmoduls. Sie sind vergleichbar mit den Werten, die in der Literatur fiir Systeme mit
getrennten Tx- und Rx-Aperturen erzielt werden. Die Verluste fir Schwenkwinkel tiber
40° sind allerdings hoher und die erzielten Bandbreiten niedriger. Beide Faktoren sind
insbesondere auf die Reflexionseigenschaften der Einzelstrahler und deren Anordnung
zueinander zuriickzufithren, wobei die Anregung von Oberflichenwellen sowie auftre-
tende Gitterkeulen eine Rolle spielen. Diese Effekte konnen in zukiinftigen Entwiirfen
u. a. durch eine Reduktion des Elementabstands verringert werden.

Dariiber hinaus verursacht der gleichzeitige Tx- und Rx-Betrieb eine Reduktion des
G/T. Das lasst sich in erster Linie auf die Verkopplung von Tx- und Rx-Kanélen zu-
riickfithren. Eine Vergroflerung der Antennenapertur kann den Effekt kompensieren.
Das erhoht jedoch den Platzbedarf und mindert den Vorteil des Tx/Rx-kombinierten
Integrationsansatzes. Um dem entgegenzuwirken, sollten zukiinftige Arbeiten Mafinah-
men zur Reduktion der Kanalverkopplung untersuchen. Auflerdem sollte ein skaliertes
System mit mehreren Sendeempfangsmodulen aufgebaut werden, um Dateniibertra-
gungen mit einem realen Satelliten zu demonstrieren.

Abschliefend muss der kommerzielle Nutzen von kombinierten Tx/Rx-SatCom-
Gruppenstrahlern fiir spezifische Anwendungsszenarien, z. B. fiir den Einsatz an Bord
von Flugzeugen, bewertet werden. Diese Arbeit liefert dafiir eine vielversprechende

Grundlage.
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