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Formelzeichen und Indizes

Im Folgenden werden die Bedeutungen der in dieser Arbeit verwendeten For-
melzeichen erlautert. Mathematische Formelzeichen werden in der Regel durch
Kursivschrift vom restlichen Text abgesetzt (z.B. ¢). Vektoren werden durch
einen Pfeil (z.B. E), Tensoren durch einen Balken (z.B. G) und Grofen im
Spektralbereich durch eine Tilde (z.B. A) gekennzeichnet. In einigen wenigen
Fallen wird von der DIN 1304 abgewichen und sich an die gangigen Notationen
der Standardliteratur gehalten.

A Flache, magnetisches Vektorpotenzial, Einheitszellengrofle in
z-Richtung, Amplitude, Normierungsfaktor

Abmessung einer Rechteckmetallisierung in z-Richtung, (normierte) Amplitude
magnetische Induktion, Einheitszellengrofle in z-Richtung

Abmessung einer Rechteckmetallisierung in y-Richtung, magnetischer Fluss
Konstante zur Normierung

Lichtgeschwindigkeit

Lichtgeschwindigkeit im Vakuum

dielektrische Verschiebungsdichte, Aperturdurchmesser

Basis des natiirlichen Logarithmus, Einheitsvektor, Potenzialunterschied
elektrische Feldstarke

Frequenz, allgemeine Funktion

elektrisches Vektorpotenzial, allgemeine Funktion

Greensche Dyade, Antennengewinn

Hohe einer Substratschicht, Abstand zwischen Reflektoren

magnetische Feldstarke

Index

Amplitude, Index

imaginédre Einheit, elektrische Stromdichte, Besselfunktion 1. Art, Index
elektrischer Strom, elektrische Stromdichte, Index

Wellenzahl, Index

Index
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Index
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magnetischer Strom, magnetische Stromdichte
Index
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Punkt, Leistung

Wellenwiderstand
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Entfernungsvektor, Radius

Radius, allgemeine Funktion
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Substitution, transformierte Variable
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Konstante
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1 Einleitung

Nach dem Boom des Mobiltelefonsektors hat sich in den vergangenen Jahren
auch die Anzahl anderer drahtloser Netzwerke vervielfacht. Allen voran haben
sich Point-to-Multipoint-Systeme (PMPS) bzw. Local-Multipoint-Distribution-
Systeme (LMDS) wie zum Beispiel die W-LAN-Systeme nach den IEEE 802.11-
Standards sowohl fiir den privaten Sektor als auch in der Geschaftswelt etabliert.
Drahtlose Gerate standen lange im Ruf langsam zu sein und eine geringe Funk-
tionalitat aufzuweisen; ein weiteres Problem waren die hohe Kosten. Aufgrund
neuer Standards, Kooperationen, hoher Stiickzahlen und gilinstigerer Produk-
tionsverfahren und Technologien sind drahtlose Produkte heute hingegen fiir
breite Konsumentenschichten erschwinglich.

Hinsichtlich der Geschwindigkeit konnen drahtlose Netzwerke inzwischen durch-
aus mit verschiedenen kabelgebundenen Netzwerken konkurrieren. Durch die
Nutzung lizenzfreier Frequenzbander werden zwar Kosten gesenkt, aber durch
die nur begrenzt zur Verfiigung stehende Bandbreite ist die Datenrate pro Be-
nutzer mit zunehmender Benutzeranzahl deutlich eingeschrankt. Ein Ausweg
ist die Nutzung hoher liegender Frequenzbéander. Dabei wird dem Millime-
terwellenbereich zunehmend Interesse geschenkt, da dieser spezielle Vorteile
bietet: Die kiirzere Wellenlange ermoglicht die Herstellung kleinerer und leich-
terer Komponenten, wovon der kommerzielle Erfolg von mobilen Geraten stark
abhéangt. Die dafiir notwendigen Technologien sind in den letzten Jahren kosten-
glinstiger oder iberhaupt erst verfiighar geworden. Im asiatischen Raum, allen
voran in Japan, oder in den USA, wo die Federale Communication Comission
im Jahr 2001 ein 7 GHz breites Frequenzband zwischen 57 GHz und 64 GHz fiir
drahtlose Kommunikation zur lizenzfreien Nutzung freigegeben hat, wird das
60 GHz-Band bereits intensiv fiir lokale Indoor-Netzwerke genutzt [1]. Weltweit
ist eine lizenzfreie Nutzung des Bandes zwischen 57 GHz und 59 GHz durch das
World Administrative Radio Council (WARC) erméglicht. Die hohe atmosphé-
rische Ddmpfung von ca. 10 dB/km [2] auf Grund der hohen Absorption durch
Sauerstoff zwischen 50 GHz und 70 GHz reduziert sowohl die verfiigbare Reich-
weite eines Systems als auch den Interferenz-Level. Somit ist eine hohe Wie-
derverwendbarkeit einzelner solcher Systeme moglich, ohne dass eine sorgfaltige
Frequenzplanung notwendig wird, um gegenseitige Storungen benachbarter Sys-
teme zu minimieren. Auflerdem erhoht sich dadurch die Abhorsicherheit.

Die Antenne spielt in flichendeckenden Funknetzwerken mit zellularer Netz-
struktur, in LMDS oder bei Point-to-Point-Verbindungen eine Schliisselrolle.




1 Einleitung

Neben guten elektrischen Eigenschaften wie hoher Gewinn, hoher Nebenkeulen-
abstand, guter Unterdriickung der Kreuzpolarisation werden bestimmte Anfor-
derungen an die Strahlungscharakteristik der Antenne gestellt, um z.B. Gebiete
im Freien oder in Gebauden optimal auszuleuchten oder auch um bestimm-
te Bereiche zu isolieren. Die Antennen miissen auch bestimmten mechanischen
Anspriichen gentigen, geringes Gewicht und Abmessungen besitzen, belastbar
und unempfindlich gegeniiber Umwelteinfliissen und kostengiinstig herstellbar
sein. Die ETSI-Standards' beinhalten einen Grofteil dieser Forderungen und
bilden oft die Richtlinie bei der Entwicklung von Antennen fiir Kommunikati-
onsanwendungen.

Da eine individuelle Anpassung der Strahlungscharakteristik einzelner Antennen
an die jeweilige Umgebung zu aufwendig ist, werden in der Regel Antennen mit
Sektorcharakteristik oder Omnidirektionalstrahler verwendet, um eine flachen-
deckende Ausleuchtung eines Gebiets zu erreichen. Sektorantennen strahlen die
Leistung in einem Winkelbereich im Azimut, meist 30°, 60° oder 90°, gleichmé-
Big ab, auflerhalb des Sektors soll moglichst wenig Leistung abgestrahlt werden.
In der Elevation ist weiterhin eine schmale Keule gefordert.

Bei Omnidirektionalstrahlern handelt es sich um Antennen mit rotationssymme-
trischer Fernfeldcharakteristik. Bis auf wenige Ausnahmen weisen existierende
Antennen jedoch eine nicht zu vernachlassigende Welligkeit im Azimut auf. Ziel
dieser Arbeit ist, mit neuen Konzepten die vorgegebenen Charakteristiken mog-
lichst genau zu simulieren und mit einem einfachen und kostengiinstigen Aufbau
zu realisieren.

Diese zwei Antennentypen, mit omnidirektionaler und sektorférmiger Strah-
lungscharakteristik, reichen in der Regel aus, um in einem zellularen Netz eine
guter Versorgung bzw. Ortswahrscheinlichkeit zu erreichen, den C/I-Wert? zu
maximieren [3] und die Mehrwegeausbreitung, die vor allem in geschlossenen
Raumen verstarkt auftritt, zu reduzieren.

Der erste Teil dieser Arbeit (Kapitel 3) beschéftigt sich mit der Synthese von
Antennen mit sektorformiger Strahlungscharakteristik im Azimut und
kleiner Keulenbreite in der Elevation. Eine hohe Flankensteilheit der Sektor-
charakteristik kann in der Regel nicht mit Hilfe von einzelnen Elementen er-
reicht werden; eine Ausnahme bilden elektrisch grofle Reflektorantennen, soge-
nannte Shaped-Beam-Reflektorantennen, deren gewolbte Oberflachen mit opti-
schen Verfahren (GO: geometiral optics, PO: pysical optics, GTO, u.a., sie-
he [4, 5]) berechnet werden koénnen. In Kapitel 3 werden planare gefaltete
Reflexionsarray-Anordnungen [6] zur Erzeugung einer Sektorcharakteristik un-
tersucht. Die Fernfeldcharakteristik wird hier iiber die komplexe Amplituden-
verteilung in der Apertur bzw. auf der Reflektoroberflache kontrolliert. Bei den
Berechnungsverfahren zur Bestimmung des erforderlichen komplexen Amplitu-

Buropean Telecomunication Standards Institute
2 carrier-to-interference-ratio




denverlaufs des Reflexionsarrays wird zwischen zwei Methoden unterschieden:
zwischen reinen Phasen-Synthese-Methoden, bei denen der Betrag der Ampli-
tudenverteilung fest vorgegeben ist und nur der Phasenverlauf fiir die Synthese
der Charakteristik herangezogen wird, und Verfahren, bei denen sowohl Phasen-
als auch Amplitudenverlauf in der Apertur bzw. entlang des Arrays variiert wer-
den. Die direkte Berechnung der notwendigen Feldverteilung in der Apertur ist
in der Regel nicht moglich, weshalb in den verschiedenen Berechnungsverfahren
mathematische Naherungen verwendet werden oder mit iterativen Verfahren ei-
ne oft suboptimale Losung gefunden wird. Eine anschlieBende Optimierung der
berechneten Werte ist notwendig um die geforderten Toleranzschemata zu er-
fiillen.

Soll neben der Phasenverteilung auch die Amplitudenbelegung modifiziert wer-
den, ist eine Doppelreflektoranordung notwendig [7]. Die Reflexion am ersten
Reflektor kann zur Synthese der Amplitudenverteilung genutzt werden, bei der
Reflexion der Welle am zweiten Reflektor erfolgt dann die Anpassung des Pha-
senverlaufs. Dabei kommen, wie schon bei der Anordnung mit einem Reflek-
tor, planare quasi-periodische Reflexionsarrays zum Einsatz. Diese Reflektoren
haben den Vorteil, leicht, diinn, preisgiinstig und reproduzierbar zu sein, und
weisen gegeniiber anderen gedruckten Antennentypen, vor allem bei zunehmen-
der Grofle, geringe Verluste auf. Die hier verwendeten Reflektoren bestehen aus
rechteckigen Metallisierungen auf einem Mikrowellen-Substrat mit durchgehen-
der Riickseitenmetallisierung. Diese konnen genutzt werden, um Phase und Po-
larisation der einfallenden Welle bei der Reflexion entsprechend zu verédndern,
indem die Geometrien der reflektierenden Elemente verandert wird. Die Be-
rechnung erfolgt mit der Annahme periodisch fortgesetzter Einheitszellen unter
Verwendung eines Standard-Spektralbereichsverfahrens und dem Theorem
von Floquet [8, 9].

Im zweiten Teil (Kapitel 4) werden verschiedene Antennenkonfigurationen un-
tersucht, um eine omnidirektionale Strahlungscharakteristik im Azimut
und schmaler Keulenbreite in der Elevation zu erzeugen. Dabei werden unter-
schiedliche Wellenleitertypen verwendet und deren Vor- und Nachteile disku-
tiert. In einer ersten Variante werden planare und konische Reflektoren verwen-
det, um Phase, Polarisation und Ausbreitungsrichtung der Welle zu verandern.
Hierbei wird die Auswirkung unterschiedlicher Speisungen des planaren Re-
flektors auf die Strahlungscharakteristik untersucht. Neben einer einfachen und
leicht herzustellenden Speisung durch einen Rundhohlleiter mit der TE;;-Mode
bei 58 GHz wird die Speisung durch ein Koaxial-Horn und eine Zweimodenhorn-
Subreflektor-Anordnung prasentiert. Die Polarisationsanpassung erfolgt allein
durch den planaren Reflektor. Die omnidirektionale Charakteristik wird durch
die Reflexionen einer ebenen Welle an einem konischen Reflektor erzeugt (Ka-
pitel 4.1-4.3).

In einer weiteren Variante eines omnidirektionalen Strahlers wird ein planarer




1 Einleitung

Wellenleiter aus zwei Substratschichten verwendet. Erstmals ist es gelungen, mit
einer rein planaren und nicht rotationssymmetrischen Struktur ein omnidirek-
tionale Charakteristik mit weniger als 1dB Welligkeit im Azimut zu erzeugen.
Durch Schlitze in der oberen und unteren Massemetallisierung einer Triplate-
leitung kann eine nahezu perfekte omnidirektionale Charakteristik im Azimut
erzeugt werden. Die Keulenbreite in der Elevation wird durch serielle Aneinan-
derreihung mehrerer Schlitzpaare reduziert.

Abschlieend wird eine vollstandig rotationssymmetrische Anordnung aus Par-
allelplattenleitern mit koaxialer Speisung prasentiert. Auch hier wird durch eine
Array-Anordnung die Keulenbreite in der Elevation verkleinert. Um Abschat-
tungen durch die Speiseleitungen der Einzelstrahler zu verhindern, wird eine
axiale Speisung mit Leistungsteilern verwendet. Die Phaseneinstellung der Ein-
zelstrahler des dquidistanten Arrays erfolgt durch unterschiedliche Fiillung der
Parallelplattenleiter mit Materialien unterschiedlicher Permittivitat.

Zunachst werden im folgenden Kapitel 2 die zur Bestimmung des elektroma-
gnetischen Verhaltens der angesprochenen Antennentypen notwendigen Grund-
lagen und Verfahren beschrieben. Bei diesen bereits in Software umgesetzten
Verfahren werden deren Einschrankungen, Vor- und Nachteile diskutiert und
deren Anwendung auf periodische Strukturen verglichen.




2 Feldtheoretische Simulationsverfahren

In der Hochfrequenztechnik sind Schaltungssimulatoren unerlasslich, um schnell
aussagekraftige Vorhersagen iiber das Verhalten von Schaltungen zu bekommen
und diese zu optimieren. Die Genauigkeit und der Parameterbereich der dabei
eingesetzten Modelle verbessert sich zunehmend. Schaltungssimulatoren konnen
jedoch nur sehr begrenzt die Verkopplung benachbarter Leitungen, Strahlungs-
verluste und eine Reihe anderer Effekte erfassen. Auflerdem sind fiir nicht stan-
dardisierte Wellenleiter, fiir neuartige Bauelemente oder ungewohnliche Schal-
tungselemente oft keine Simulationsmodelle vorhanden. In diesen Fallen ist eine
ressourcenintensive Vollwellenanalyse unumganglich.

Das elektromagnetische Verhalten wird im makroskopischen Bereich durch die
Maxwellschen Gleichungen mathematisch beschrieben. In der Mikrowellentech-
nik sind in der Vergangenheit eine Reihe von Verfahren entwickelt worden, um
diese Gleichungen in eine fiir Rechner geeignete Form zu bringen und sie dann
numerisch zu losen.

Eine tibliche Unterteilung der Verfahren ist die Einteilung in Zeit- und Frequenz-
bereichsverfahren. Zeitbereichsverfahren bei diskretisiertem Raum sind sehr fle-
xibel und fiir eine Grofizahl verschiedenster Probleme einsetzbar, benotigen je-
doch in der Regel viel Ressourcen (Rechenzeit, Arbeitsspeicher, Festplattenspei-
cher, ...). Frequenzbereichsverfahren dagegen sind meist nur unter bestimmten
Randbedingungen anwendbar, benotigen hohen analytischen Aufwand und sind
speziell auf das Problem anzupassen. Dafiir konnen sie geeignete Probleme mit
weniger Speicherbedarf und in relativ kurzer Zeit mit hoher Genauigkeit losen.
Mit schnellen Rechnern ist es heutzutage moglich, das elektrische Verhalten
von bereits relativ komplizierten und komplexen Strukturen, bei denen eine
rein analytische Berechnung nicht mehr moglich ist, in vertretbarer Rechenzeit
zu simulieren. Die im Folgenden vorgestellten Methoden wurden bereits alle
ausfiihrlich in der Literatur diskutiert und werden deshalb nur kurz dargestellt
und deren Verwendung im Zusammenhang mit dieser Arbeit hervorgehoben.

2.1 Die Methode der Finiten Integrale

Die Methode der Finiten Integrale (MFI) [10, 11] ist ein Zeitbereichsverfahren,
das 1977 von Weiland entwickelt wurde und eng verwandt mit dem Verfahren
der Finiten Differenzen im Zeitbereich (engl. Finite Difference Time Domain,
FDTD) ist. Hier werden die Maxwellschen Gleichungen in integraler Form neu




2 Feldtheoretische Simulationsverfahren

in diskreter Form formuliert. Durch die Diskretisierung von Raum und Zeit
konnen nahezu beliebige Geometrien und Signalformen simuliert werden. Eine
Anregung (haufig ein modulierter Gauimpuls) breitet sich entlang der Struktur
aus. Mit den erzeugten Feldern an definierten Wellentoren konnen mit Hilfe der
Fouriertransformation Groflen, wie z.B. Streuparameter, bestimmt werden.

Diskretisierung des Raumes

Der erste Schritt der Diskretisierung ist die Aufteilung des begrenzten dreidi-
mensionalen Simulationsgebiets in eine endliche Anzahl von einfachen Zellen
V. Die Zellen konnen z.B. tetraedrischer oder kubischer Form sein und miissen
exakt aneinander passen. Der Einfachheit halber wird im Folgenden von kubi-
schen Zellen und einem kartesischen Koordinatensystem ausgegangen, wobei je
nach Problemstellung ein beliebig anderes System verwendet werden kann. Der
Bereich einer einzelnen Zelle wird wie folgt beschrieben

Vigk = @i, @ir1] - (Y5, y541] - [z, 2k41]
i=1,..,1—1, j=1,.,.J—1, k=1,..,.K —1, (2.1)
wobei die Eckpunkte entlang den Koordinatenachsen x, y und z mit ¢, 7 und £

durchnummeriert sind (Bild 2.1 links).
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& Gitter Gy
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Bild 2.1: Links: Gitterzelle V; ; ,—1 des diskretisierten Raums GG1 mit den elek-
trischen Gitterspannungen e entlang den Kanten und dem magneti-
schen Fluss b durch die Quaderflichen. Rechts: duales, um eine halbe
Gittergrofle verschobenes Gitter.
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Maxwellgleichungen im diskretisierten Raum

Um die Maxwellschen Gleichungen in computergerechte Form zu transformie-
ren, wird nun eine einzelne Volumenzelle betrachtet. Das Induktions-Gesetz in

integraler Form
— a — —
FEds=— — BdA 2.2
9§ ’ // ot (2:2)
DA A

kann fiir die Wand A (i, j, k) einer Zelle V,, als Differenzengleichung geschrieben
werden (Bild 2.1)

693(1,,],]{) + ey(l'i‘ 17]7k) - Gw(l,] + 17k) - ey(17]7k) = _&bz(lv.]?k% (23)

wobei

(Tit1,9i52i)
es(i, 5, k) = / Eds

(zi:Yir2i)
den Potenzialunterschied zwischen zwei benachbarten Eckpunkten darstellt und
das Ringintegral entlang der blauen Kurve s in Bild 2.1 links als Summe der vier
Kantenfelder e dargestellt werden kann. Der Wert b, (i, 7, k) = f BdA reprasen-
tiert den magnetischen Fluss durch die Zellwand A.(i, j, k). Auf vergleichbare
Weise konnen die anderen Maxwellschen Gleichungen diskretisiert werden. Fiir
das Durchflutungs- und das Gaufische Gesetz wird das in Bild 2.1 rechts dar-
gestellte duale Gitter herangezogen, dessen Eckpunkte die Mittelpunkte des
Ausgangsgitters bilden.

Diskretisierung der Zeit

Die raumdiskreten aber zeitkontinuierlichen Maxwellgleichungen werden auch
im Zeitbereich diskretisiert, so dass eine numerische Berechnung moglich wird.
Je nach Formulierungs- und Diskretisierungsansatz haben explizite Losungs-
verfahren von Differenzialgleichungen die Eigenschaft, numerische Losungen zu
liefern, die nicht stabil, d.h. fiir alle Zeit beschrankt oder evtl. ungenau sind.
Bei dem Differenzenschema nach Yee [12] in seiner Grundform, das mit dem
Schema in Bild 2.1 eng verwandt ist, ist die maximale Grofle des Zeitschritts
durch die Grenze

At < ! (2.4)

N C\/A:l;ﬂ + A;Q + Alz2
vorgegeben, wobei Az, Ay und Az die Abmessungen der kleinsten Gitterzelle
sind. Bei Einbeziehung unterschiedlicher Randbedingungen kann sich die Sta-

bilitatsbedingung deutlich andern. Insbesondere fithren absorbierende Randbe-
dingungen zu zusatzlichen harteren Zeitschrittbedingungen.
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Anwendung der MFI

Die MFT ist vergleichsweise jung und ist nur in wenigen kommerziellen Pro-
grammen umgesetzt. In Rahmen dieser Arbeit wurde das Programm Microwave
Studio von CST [13] verwendet, um das elektromagnetische Verhalten passiver
linearer Strukturen zu bestimmen.

2.2 Die Methode der Finiten Elemente

Bei der Methode der finiten Elemente (MFE) wird der Simulationsbereich in
kleinere Gebiete unterteilt, in denen das Feld durch lokale mehrdimensionale
Funktionen reprasentiert wird. Dabei kann diese Methode nicht nur bei der Be-
rechnung elektromagnetischer Probleme eingesetzt werden, sondern findet vor
allem in der Mechanik, Thermodynamik und zahlreichen anderen Bereichen An-
wendung. 1968 wurde die Methode zum ersten Mal von Zienkiewicz und Arlett
auf elektrodynamische Probleme angewendet [14] und deren Genauigkeit und
Effizienz ein Jahr spater durch die Verwendung von Polynomen hoherer Ord-
nung verbessert [15].

Zur Uberpriifung von Simulationsergebnissen anderer Berechnungsmethoden
wird im Rahmen dieser Arbeit die auf der MFE beruhende Software HFSS
der Firma Ansoft [16] eingesetzt. Diese fiillt den Simulationsbereich mit einem
tetraedrischen Gitter und nutzt das Verfahren, um die Helmholtzgleichung im
Simulationsgebiet zu losen. Dabei werden die Potenziale an den Ecken der Te-
traeder gespeichert (Bild 2.2). Die Potenziale innerhalb dieser Zelle werden aus
diesen Knotenwerten interpoliert. Durch Entwicklung der Potenziale in vollstan-
dige Orthonormalsysteme kann die Helmholtzgleichung, wie bei der MFI (Kapi-
tel 2.1), in eine Matrixgleichung umgewandelt und mit numerischen Standard-
Verfahren (z.B. nach Rayleigh, Ritz) gelost bzw. minimiert werden.

P4

Py
Py

P3

Bild 2.2: Tetraeder als Einheitszelle fuir die Methode der finiten Elemente mit
den Potenzialen ®1. 4 an den Ecken.
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2.3 Das Spektralbereichsverfahren fiir periodische Strukturen

Das Spektralbereichsverfahren eignet sich besonders zur Analyse planarer Struk-
turen und wurde in einer Reihe von Beitragen bereits ausfiihrlich diskutiert, z.B.
in [17, 18, 19, 20, 21]. Die bei Mikrosteifenleitungen, Koplanarleitungen, Finlei-
tungen oder anderen planaren Leitungstypen auftretenden Feldkomponenten E
und H kénnen uber Integralglelchungen aus den elektrischen und magnetischen
Stromdichten J und M auf den Leitern bestimmt werden:

H(r) = /// [GH,J(F,ﬁ)f(f')+(;H,M(F,f’)z\2(ﬁ)] dv’. (2.5)

Die Greenschen Dyaden G, 7, Gg,m, Gu,; und Gu v geben einen Zusammen-
hang zwischen einer elektrischen bzw. magnetischen Einheitsquelle am Punkt r/
und den daraus resultierenden Feldern an der Stelle 7. Eine Berechnung dieser
vier Tensoren kann z.B. iiber die direkte Methode oder bei unendlich ausge-
dehnten homogenen und isotropen Dielektrikaschichten iiber den in der Regel
einfacheren Immitanzansatz [22, 23] erfolgen. Wird vereinfachend angenommen,
dass die Metallisierungsdicken unendlich diinn und ideal leitend sind, treten nur
elektrische Stromdichten tangential zu den Metallisierungen auf und die Green-
schen Dyaden reduzieren sich zu einer 2x2-Matrix Z und (2.5) zu

E.. (7)) = //Z(F,F’) J,(7)dA’. (2.6)

Der Index s verdeutlicht, dass es sich um Streufelder durch die Stromdichtever-
teilung auf den Metallisierungen handelt. Ein anregendes Feld E.i, iiberlagert
sich mit dem gestreuten elektrischen Feld Es 72u Eiot = Eein + Es = 0, da auf
dem idealen Leiter das Feld verschwinden muss. Das anregende Feld setzt sich
aus dem direkt einfallenden und dem reflektierten Feld einer Welle zusammen.
Die Losung von Gleichung (2.6) und die Bestimmung der Greenschen Dyade
im Ortsfrequenzbereich (Spektralbereich) gestaltet sich deutlich einfacher als in
ihrer urspriinglichen Form in Ortsbereich. Ohne die allgemeine Giiltigkeit zu
verletzen, kann Gleichung (2.6) bzw. die darin vorkommenden Groflen mit Hilfe
der zweidimensionalen Fouriertransformation

Flow B) = / F(, ) dady (2.7)
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in den Spektralbereich transformiert werden. Gleichung (2.6) lautet nach der
Transformation in den Spektralbereich

Z(a, B) - J(, B) = Eror(a, ) — Eein(a, B). (2.8)

Gleichung (2.8) wird mit Hilfe des Galerkinverfahrens [24, 9] in eine inhomogenes
Gleichungssystem transformiert. Dabei wird die unbekannte Stromdichtevertei-
lung in eine Reihe von bekannten Basisfunktionen mit noch zu bestimmender
Gewichtung entwickelt. Da die Moglichkeit besteht, liber eine entsprechende
Wahl des vollstandigen Funktionensystems das Verhalten der real existieren-
den Stromdichteverteilung auf dem Leiter (z.B. Kantenfeldiiberh6hung) bereits
zu beriicksichtigen, weist das Spektralbereichsverfahren eine gute numerische
Effizienz auf.

2.3.1 Anwendung des Spektralbereichsverfahrens auf periodische
Strukturen

Im Rahmen dieser Arbeit wird das Spektralbereichsverfahren eingesetzt, um
das elektromagnetische Verhalten periodischer Strukturen zu bestimmen. Da-
bei handelt es sich um eine entlang der z- und y-Achse periodisch wiederholte
Anordnung der in Bild 2.3 dargestellten Einheitszelle. Auf einer oder mehreren

Dielektrika Patches

1/ 7

Massemetallisierungen

Bild 2.3: Einheitszelle mit einer Substratschicht (links) und zwei Schichten
(rechts) mit jeweils einem Patch pro Schicht.

Substratschichten befinden sich jeweils rechteckformige Metallisierungen (Pat-
ches bzw. Dipole). Auf der Riickseite des untersten Substrats befindet sich eine
durchgehende Massemetallisierung. Die Anregung der Struktur erfolgt i.d.R.
senkrecht von oben durch eine ebene Welle. Die Periodizitat kann bei der Be-
rechnung mit Hilfe des Floquet-Theorems [8] ausgenutzt werden, und es flielen
nur diskrete fouriertransformierte Variablen in den Berechnungsprozess ein. Das
Gleichungssystem kann nach den unbekannten Gewichtungsfaktoren aufgelost
und daraus der Reflexionskoeffizient der Welle bestimmt werden. Wahrend die
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Reflexionsphase in Grad

Bild 2.4: Reflexionsphase einer ebenen Welle, die an einem planaren Reflexi-
onsarray reflektiert wird (Frequenz 58 GHz, Substratdicke 0.254 mm,
Dielektrizitatszahl 2.2, Zellgrofle 2.4 mm x2.4 mm, senkrechter Ein-
fall der Welle).

Amplitude im verlustlosen Fall eins ist, hingt die Phase des Koeffizienten im
Wesentlichen von der Lange und zum geringeren Teil auch von der Breite des
Patches ab (Bild 2.4).

Mit solche Patchanordnungen koénnen Polarisatoren [25] und Twistreflektoren
[26] aufgebaut werden. Mit Einzelschicht-Strukturen und rechteckigen Patches
konnen in der Regel nicht alle Reflexionsphasenwerte erzeugt werden. So wird
z.B. bei einem Substrat mit der Dicke 0.254 mm, der Permittivitat 2.2 und einer
ZellgroBle von 2.4 mm bei 58 GHz nur ein Phasenbereich von etwa 320° abge-
deckt. Zwar kann mit gekoppelten Patch-Schlitz-Strukturen wie in [27] auch bei
Einzelschicht-Strukturen ein Phasenbereich von iiber 360° erreicht werden, je-
doch kann bei diesen Anordnungen nur eine Polarisation genutzt werden. Diese
sind somit ungeeignet fiir den Aufbau gefalteter Antennen oder fiir Polarisati-
onsmodifikationen.

Bei Mehrschichtstrukturen wird haufig ein bestimmtes Groflenverhéltnis zwi-
schen den Patches auf den unterschiedlichen Schichten gewahlt. Sinnvollerweise
werden Patches auf den oberen Schichten kleiner als die darunter liegenden ge-
wahlt, um Abschattungseffekte zu reduzieren. Mit Mehrschichtstrukturen wie
in [28] kann nicht nur der komplette 360°-Phasenbereich abgedeckt werden,
sondern ein bestimmter Phasenwert kann evtl. iiber zwei oder mehrere unter-
schiedliche Patch-Kombinationen eingestellt werden. Diese Auswahl ermoglicht
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eine Optimierung hinsichtlich der Bandbreite und der Fehlereigenschaften eines
Arrays [29]. AuBerdem ergibt sich ein deutlich flacherer Phasenverlauf iiber der
Patchlange und somit eine signifikante Verbesserung der Toleranzempfindlich-
keit und Bandbreite der verwendeten Elemente [30, 31].

Der komplexere Aufbau erhéht jedoch die Material- und Fertigungskosten, ver-
groflert den Rechenaufwand deutlich und bringt zusatzliche Fehlermoglichkeiten
bei der Positionierung der Substrate mit sich. Bei schragem Einfall der anre-
genden Welle auf Mehrschichtstrukturen ist auflerdem eine grofiere Abweichung
der Reflexionsphasen im Gegensatz zum orthogonalen Einfall zu erwarten als
bei Einzelschichtstrukturen. Die in dieser Arbeit prasentierten planaren Reflek-
toren bestehen alle aus einer Schicht, um vor allem den mechanischen Aufwand
moglichst gering zu halten. Die Tatsache, dass nicht alle Phasenwerte mit die-
ser Methode eingestellt werden konnen, wird soweit wie moglich in die Synthese
einbezogen.

Bei Wellen mit orthogonaler Polarisation entlang den Patchkanten ist es mog-
lich, die Reflexionsphasen beider Komponenten unabhéangig voneinander ein-
zustellen. Das wird in den folgenden Kapiteln genutzt, um eine Drehung oder
Wandlung der Polarisation der Welle bei der Reflexion zu bewirken. Des Weite-
ren konnen dadurch Reflektoren mit zwei unterschiedlichen Strahlungsdiagram-
men, unterschiedlichen Positionen des Speisehorns oder fiir zwei verschiedene
Frequenzen hergestellt werden.

2.3.2 Anwendung des Spektralbereichsverfahrens auf quasi-
periodische Strukturen

Bei quasi-periodischen Strukturen handelt es sich um eine periodische und aqui-
distante Anordnung von Zellen, die unterschiedlich aufgebaut sind. In dem hier
behandelten Fall handelt es sich um Zellen konstanter Grofle, aber mit ver-
schieden groflen Patches. In zahlreichen Veroffentlichungen wurde gezeigt, dass
weiterhin eine Berechnung der Reflexionsphase einzelner Zellen unter Annah-
me vollstandiger Periodizitat erfolgen kann, ohne zu grofle Abweichungen von
der realen Reflexionsphase zu erhalten. Die unterschiedliche Verkopplung zu
benachbarten Zellen im quasi-periodischen Fall fithrt zu einer leichten Verande-
rung des Phasenwerts gegeniiber der periodischen Anordnung.

Die Unterschiede zwischen realer Reflexionsphase und der im idealisierten pe-
riodischen Fall sind besonders dann ausgepragt, wenn zwei benachbarte Zellen
stark unterschiedliche Patchgroflen beinhalten, also z.B. am Rand von Reflexi-
ons-Arrays, wo die duflersten Patches in einer Richtung iiberhaupt keine Nach-
barn haben, in Bereichen, in denen die quasi-periodische Anordnung z.B. durch
ein Speisehorn gestért wird oder an Stellen, bei denen auf Grund eines 360°-
Sprungs sich auch die Patchdimensionen von sehr klein auf grof§ sprunghaft
andern.

12
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AuBerdem wird bei der Berechnung der Reflexionsphase vorausgesetzt, dass die
Anordnung von einer senkrecht einfallenden ebenen Welle angeregt wird. Das ist
im Allgemeinen nicht der Fall, da ein Reflexions-Array in der Regel von einem
nur wenige Wellenlangen entfernten Speisehorn ausgeleuchtet wird und somit
die Welle auf jedem Punkt des Reflektors aus einer anderen Richtung einfallt.
Zwar ist grundsatzlich die Berechnung des Reflexionswinkels auch bei schragem
Einfall moglich, jedoch nur, wenn der Ausfallswinkel dem Einfallswinkel ent-
spricht. Unterscheiden sich beide Winkel, wie es bei einem quasi-periodischem
Array normalerweise der Fall ist, bleibt nur eine Losung mit Hilfe von Voll-
wellenprogrammen, die jedoch schon bei sehr kleinen Reflektoren beziiglich der
verfiigbaren Ressourcen an ihre Grenzen geraten. Untersuchungen haben je-
doch gezeigt, dass die durch die vereinfachenden Annahmen entstehende Ab-
weichung vertretbar ist und funktionierende Reflexionsarrays damit aufgebaut
werden konnen [32, 33, 17].

2.3.3 Strahlungscharakteristik einer Einheitszelle

Die verwendeten planaren Reflektoren konnen als ein zweidimensionales Anten-
nenarray betrachtet werden, wobei stark vereinfacht die Reflexionsphasen der
Einheitszellen unabhéangig voneinander iiber die Patchgroflen eingestellt werden
konnen (wie oben beschrieben). Die Strahlungscharakteristik einer Gruppenan-
tenne setzt sich aus dem Produkt der Einzelcharakteristik und der Gruppen-
charakteristik zusammen, wenn unter anderem die zwei folgenden Bedingungen
erfiillt sind:

e nur identische Strahlerelemente (bzw. gleiche Stromdichteverteilung, ab-
gesehen von einem komplexen Faktor) und

e gleiche Ausrichtung aller Strahlerelemente im Raum.

Wahrend der zweite Punkt bei planaren Reflektoren in der Regel erfiillt ist, tre-
ten innerhalb einer in Bild 2.3 gezeigten Einheitszelle deutlich unterschiedliche
Stromverteilungen in Abhangigkeit von der Dipolgrofle auf. Verschwindet der
Dipol und ist nur das Substrat mit Riickseitenmetallisierung vorhanden, bildet
sich bei Anregung durch eine ebene Welle eine gleichmaflige Stromdichtevertei-
lung auf der Metallisierung aus.

Befindet sich auf der Substratvorderseite ein Dipol in Resonanz, so treten hier
die grofiten Stromdichten auf. Da die Zellgrofle jedoch kleiner als eine halbe
Wellenlange gewahlt wird, um Grating Lobes zu vermeiden, unterscheiden sich
die Strahlungscharakteristiken von Zellen mit verschiedenen Patchgrofien nur
unwesentlich von dem in Bild 2.5 gezeigten Verlauf einer quadratischen Zelle
ohne Patch. Mit Patch ist ein leicht flacherer Verlauf der Kurven zu erwarten,
da dann die Stromdichte auf einen kleinen Bereich konzentriert ist. Der unter-
schiedliche Verlauf in der E- und H-Ebene ist nur auf den Raumfaktor cos®
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Amplitude in dB

10 i i
0 30 60 90
0 in Grad

Bild 2.5: Strahlungscharakteristik einer einzelnen \/2 grofien, quadratischen
Einheitszelle nach Bild 2.3 in der E- und H-Ebene ohne Patch und
bei Gleichbelegung (entspricht der Anregung durch eine senkrecht
einfallende ebene Welle.)

zuriickzufiihren.

Fir die urspriinglichen gefalteten Reflektorantennen mit Abstrahlung nur in
einer Richtung bzw. mit sehr schmaler Hauptkeule (engl. Pencil-Beam) ist die-
ses winkelabhéngige Verhalten nicht von Bedeutung. Bei Sektorantennen oder
vergleichbaren Charakteristiken kann dies aber zu einer Veranderung der Cha-
rakteristik fithren und muss ggf. kompensiert werden. Wird der Reflektor zur
Wandlung von linearer in zirkulare Polarisation verwendet und fallt die Welle
nicht senkrecht auf den Reflektor ein oder wird nicht in Richtung der Normalen
reflektiert, dann kann der unterschiedliche Verlauf in den beiden Hauptebenen
zu einem ungewollt groflem Achsen-Verhéltnis der elliptischen Polarisation fiih-
ren.

2.4 Vergleich verschiedener Berechnungsverfahren bei
frequenzselektiven Flachen

Nicht jedes Berechnungsverfahren kann auf jede beliebige Problemstellung zu-
geschnitten werden. Bei der Simulation stark resonanter Strukturen mit einem
Zeitbereichsverfahren klingt die eingespeiste Energie nur langsam ab, und es
werden dementsprechend lange Simulationszeiten benotigt. Hierfiir sind Fre-
quenzbereichsverfahren geeigneter, wahrend diese bei grofler Zellenanzahl auf
Grund der benétigten Ressourcen an ihre Grenzen stoflen.

Als Simulations-Beispiel soll eine Einheitszelle eines periodischen Reflexionsar-
rays dienen, wie sie in Bild 2.3 links dargestellt ist. Bei einem Substrat mit va-
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Flachen
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Bild 2.6: Reflexionsphasenverlauf iiber der Patchgrofie einer Einheitszelle be-
rechnet mit dem Spektralbereichsverfahren [17], CST Microwave Stu-
dio Zeitbereichsloser [13], CST Microwave Studio Frequenzbereichs-
l16ser [13] und HFSS von Ansoft [16] (hs = 0.254mm, ¢, = 2.2,
A =B =24mm, f=58GHz).

riabler quadratischer Patchgrofie und quadratischer Zellgrofle ergeben sich dann
Unterschiede zwischen den Ergebnissen der Simulationsverfahren, wenn sich die
Dipole in Resonanz befinden. In Bild 2.6 ist zu sehen, dass sich selbst bei sehr
genauer Rechnung Unterschiede in den Reflexionsphasen von bis zu 20°, beim
Vergleich mit Orthogonalreihenentwicklungsverfahren' sogar bis zu 30° ergeben.
Eine Messung als Referenz ist nicht mit ausreichender Genauigkeit moglich. Je-
doch kann das Programm FSS [17], in welchem das Spektralbereichsverfahren
umgesetzt ist, als sehr verlasslich angenommen werden, da die Stromiiberhohun-
gen entlang den Patchkanten am genauesten erfasst werden und eine eindeutige
Konvergenz der Stromentwicklungsfunktionen und Summationstermen festzu-
stellen ist. Die Genauigkeit der Programme HFSS und MWS ist stark von der
Gittereinteilung abhangig. Wahrend in Microwave Studio die Kanten der Pat-
ches von Anfang an bereits in ein feineres Gitter unterteilt sind und somit die
starke Stromdichtenvariation genauer erfasst werden, ist dies bei HFSS erst nach
mehreren Iterationsschritten der Fall. Auflerdem zeigt sich, dass in diesem spe-

! Besonders bei groBen Patches kommt es hier zu Konvergenzproblemen.
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ziellen Fall das quaderformige Gitter, wie es bei Microwave Studio verwendet
wird, sowohl mit dem Zeitbereichs- als auch mit dem Frequenzbereichsloser zu
grofleren Abweichungen fiihrt als bei der adaptiven tetraedrischen Gitterstruk-
tur, wie sie im HFSS verwendet wird.
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Idealisierte Sektorantennen leuchten einen vorgegebenen Winkelbereich im Azi-
mut, den horizontalen Oﬁnungswinkel, mit gleichbleibender Leistungsdichte aus.
Auflerhalb dieses Bereichs wird keine Leistung abgestrahlt. In der Elevation ist
meistens eine kleine Keulenbreite oder eine Square-Cosine-Charakteristik zur
Entfernungskompensation gefordert [28]. Reale Antennen weichen im Wesentli-
chen in drei Punkten von der idealisierten Sektorcharakteristik ab:

e Innerhalb des Offnungswinkels weist die Charakteristik eine Welligkeit auf,
e die Sektorflanken sind endlich steil und

e auflerhalb des Offnungswinkels ist die Strahlungsdichte ungleich Null bzw.
der Nebenkeulenabstand ist nicht unendlich.

Ein Grund dafiir liegt in der idealen Charakteristik, die nur mit einer unendlich
ausgedehnten Antenne erzielt werden kann.

Zur Erzeugung von Sektorcharakteristiken wurden in den letzten Jahren eine
diinne Hornantenne [34] und ein Yagi-Uda-Monopol-Array vorgeschlagen [35].
In [36, 37] wurde eine Proximity-Coupled-Taper-Slot-Antenne vorgestellt, die
kostengiinstig ist und vergleichsweise einfach hergestellt werden kann. Jedoch
weisen alle diese Antennen eine sehr grofle Keulenbreite in der Elevation auf, be-
sitzen sehr flache Sektorflanken und haben einen geringen Nebenkeulenabstand.
In modernen Ubertragungssystemen mit hohen Datenraten ist jedoch eine schar-
fe Begrenzung des Sektors von Bedeutung, um Interferenzen mit benachbarten
Zellen zu minimieren und die Kanalwiederverwendbarkeit zu erhohen.

In dieser Arbeit werden erstmals gefaltete Antennen aus planaren frequenzselek-
tiven Reflektoren eingesetzt, um Antennen mit Sektorcharakteristik zu entwer-
fen. Grundsatzlich konnen das Verfahren und der Aufbau auch zur Erzeugung
einer Vielzahl anderer Charakteristiken verwendet werden [38, 39]. Mit Hilfe
planarer Reflektoren ist es moglich, eine nahezu beliebige Reflexionsphasenver-
teilung und somit auch beliebige Phasenverteilungen in einer fiktiven Apertur in
der Reflektorebene zu generieren. Wie in Kapitel 3.1, Seite 18 gezeigt wird, kann
iiber die Phasenverteilung die gewlinschte Charakteristik eingestellt werden. Da
die Amplitudenverteilung jedoch durch die Ausleuchtung des Reflektors durch
das Speisehorn bestimmt wird, kommen sogenannte Phase-Only-Verfahren zum
Einsatz, bei denen die Phasenverteilung in der Apertur bei fest vorgegebener
Amplitudenverteilung synthetisiert wird.
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Das auf Seite 48 anschlieBende Kapitel 3.2 beschéaftigt sich mit der Synthese
von Antennenarrays, bei denen sowohl die Amplituden- als auch die Phasenbe-
legung in einem gewissen Rahmen verandert werden konnen. Hierzu wird zur
getrennten Steuerung von Amplitude und Phase ein weiterer planarer Reflektor
benotigt. Dieser wird jedoch in dem fast identischen Aufbau einer gefalteten
Sektorantenne [6] in das Polarisationsgitter integriert, ohne dabei den mechani-
schen Herstellungsaufwand wesentlich zu erhéhen. Da das entwickelte Synthese-
verfahren keine direkte analytische Berechnung der Phasenverlaufe auf beiden
Reflektoren zulasst, miissen Naherungen zur Losung der Differenzialgleichun-
gen herangezogen werden. Der Prototyp der erstmals nach diesem Verfahren
realisierten Sektorantenne zeigt jedoch ein gutes Verhalten. Abweichungen der
Messungen von theoretischen Verlaufen werden in beiden Teilen untersucht und
diskutiert.

3.1 Gefaltete Sektorantennen mit synthetisierter
Phasenverteilung

Der in [6] vorgestellte Aufbau einer gefalteten Reflektorantenne mit Pencil-
Beam'® besitzt eine Reihe von Vorteilen gegeniiber anderen Reflektoranord-
nungen. Neben einem mechanisch einfacheren, leichteren und platzsparenderen
Aufbau sind planare Reflektoren mit den standardisierten Verfahren der Leiter-
plattentechnologie deutlich giinstiger herzustellen als metallische Reflektoren
mit gewolbter Oberflache. Auf Grund des gefalteten Aufbaus verursacht nur
das Speisehorn Abschattungen, nicht jedoch die Halterung, die das Horn posi-
tioniert, da diese im Reflektor integriert ist. Ebenso reduziert sich die Bauhche
der Antenne dadurch um den Faktor zwei gegeniiber der nicht gefalteten An-
ordnung.

Die Antenne ist in Bild 3.1 dargestellt und besteht im Wesentlichen aus drei
Elementen: Ein Speisehorn in der Mitte der Anordnung strahlt eine linear pola-
risierte Welle mit (nahezu) kugelférmiger Phasenfront in Richtung des Polarisa-
tionsgitters ab. Das Gitter besteht aus einer gedruckten Struktur mit schmalen
metallischen Streifen. Das Mikrowellensubstrat ist ca. eine halbe Wellenlan-
ge dick, um die Einfiigedampfung der transmittierten Welle moglichst gering
zu halten. Dahingegen ist die Gitterstruktur so gewahlt, dass eine Welle mit
zu den Streifen paralleler Polarisation an dem Substrat vollstandig reflektiert
wird. Beim Antennendesign wird von einem idealen Polarisationsgitter mit idea-
ler Transmission der orthogonalen Polarisation und strahlenoptischer Reflexion
der parallelen Polarisation ausgegangen.

Das fiir 58 GHz optimierte Gitter ist auf einem 1.58 mm dicken Substrat mit
einer relativen Dielektrizitatszahl von 2.2 angebracht und besitzt eine Strei-

!Eine einzelne schmale Hauptkeule.
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3.1 Gefaltete Sektorantennen mit synthetisierter Phasenverteilung
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Bild 3.1: Grundlegendes Prinzip der gefalteten Reflektorantenne (links) und
ein einzelnes Patch mit einfallendem und reflektierten elektrischem
Feld und dessen Komponenten entlang den Patchkanten bei 180°
Reflexionsphasenunterschied (rechts).

fendicke von 0.16 mm bei einer Gitterkonstanten von 0.26 mm. Der in Bild 3.2
(links) fiir die beiden Polarisationen dargestellte Transmissions- und Reflexions-
faktor zeigt ein gutes Verhalten iiber einen Frequenzbereich von mehreren GHz.
Untersuchungen von Encinar [40] haben ergeben, dass sich die Sperrdampfung
und die Transmission bei schrigem Einfall der Welle merklich verschlechtern
und im geringen Mafle orthogonale Polarisation angeregt wird. Letztendlich
muss ein Kompromiss zwischen der Bauhohe der Antenne bzw. dem dadurch
bestimmten minimalen Einfallswinkel auf den Reflektor und der Kreuzpolarisa-
tionsunterdriickung eingegangen werden.

Das Gitter ist parallel zur Polarisation des Speisehorns ausgerichtet und re-
flektiert die Welle in Richtung des planaren Hauptreflektors. Dieser ist, wie
in Kapitel 2.3 beschrieben, aus einem Substrat mit Riickseitenmetallisierung
und rechteckigen, periodisch angeordneten Patches auf der Vorderseite aufge-
baut und erfiillt zwei Aufgaben: Zu einem muss bei der Reflexion der Welle
deren Phase ortsabhangig verandert und die unterschiedlichen Weglangen der
Strahlen vom Phasenzentrum des Speisehorns bis zur Reflektoroberflache kom-
pensiert werden. Im Fall der skizzierten Antenne mit Pencil-Beam muss aus der
kugelférmigen Phasenfront eine planare Phasenfront geformt werden, so dass
eine ebene Welle den Hauptreflektor in Richtung Polarisationsgitter verlasst.
Andere Strahlungscharakteristiken erfordern entsprechend andere Formen der
Phasenfront [41, 42, 43, 44, 7].

Zum anderen soll die Polarisation der Welle um 90° gedreht werden, so dass die-
se nach der Reflexion das Polarisationsgitter ungestort durchdringen kann. Dazu
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= - — schmales Patch
— E ortho. zum Gitter — breites Patch
- - E parallel zum Gittet = + Patch mit 180° PU.
-10 s 150
_15 O 100
g 50
-20 0
A o5 .JC:‘.6 0
< e -50
-30 5 -100
-35 % -150
g = === T = =] F 200
50 55 60 65 70 0O 05 1 15 2 25
Frequenz in GHz Lange in mm

Bild 3.2: Links: Reflexion bzw. Transmission an einem Gitter (Gitterkonst.
0.255 mm, Metallisierungsbreite 0.155 mm, Substratdicke 1.575 mm,
e = 2.2) bei parallel bzw. orthogonal zu den Gitterstreifen einfallen-
dem elektrischen Feld. Rechts: Patches mit 180° Reflexionsphasenun-
terschied bei der Reflexion zweier orthogonaler zu den Patchkanten
parallelen Komponenten ( Frequenz 58 GHz, Substratdicke 0.254 mm,
er = 2.2, Zellgrole 2.4 mm).

muss die Polarisation der einfallenden Welle, wie in Bild 3.1 (rechts) gezeigt,
um 45° zu den Patchkanten gedreht sein. Der elektrische Feldvektor kann nun
als Uberlagerung zweier orthogonaler, zu den Patchkanten paralleler Kompo-
nenten dargestellt werden. Die Reflexionsphase der beiden Komponenten hangt
im Wesentlichen von der Ausdehnung des Patches in Richtung des elektrischen
Feldes ab, wahrend die Breite nur eine untergeordnete Rolle spielt. Dadurch
kann die Reflexionsphase beider Komponenten nahezu unabhangig voneinander
iiber die Patchdimensionen eingestellt werden. Werden nun die Abmessungen so
gewdhlt, dass sich ein Phasenunterschied von 180° zwischen den Komponenten
ergibt, besitzt die reflektierte Welle eine um 90° gedrehte Polarisation. Bei dem
in Bild 3.1 dargestellten Spezialfall wird die vertikale Komponente phasengleich
reflektiert, wiahrend die horizontale Komponente bei der Reflexion einen 180°
Phasensprung erfahrt und das Vorzeichen bzw. die Ausrichtung wechselt. Die
Uberlagerung beider Komponenten ergibt eine um 90° gegeniiber der einfallen-
den Welle gedrehte Polarisation.

In Diagramm 3.2 (rechts) sind verschiedene Patchabmessungen markiert, die
einen Phasenunterschied beider orthogonaler Komponenten von 180° aufweisen
und unterschiedliche Absolutphasen besitzen. Bei der in Bild 3.2 (rechts) dar-
gestellten Einzellayer-Struktur ergeben sich zwei Bereiche mit je ca. 40° Breite,
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3.1 Gefaltete Sektorantennen mit synthetisierter Phasenverteilung

fiir die keine Patches mit diesen Absolutwerten existieren. Jedoch kénnen mehr
als 75% aller Phasenwerte eingestellt werden. Bei den im Rahmen dieser Ar-
beit angewandten Syntheseverfahren wird diese Tatsache so weit wie moglich
berticksichtigt oder nicht einzustellende Phasenwerte werden andernfalls durch
den am nachsten liegenden einstellbaren Wert ersetzt.

Im Folgenden wird nun auf einige Grundlagen eingegangen, die fiir die Anten-
nensynthese von Bedeutung sind, anschlieBend wird das verwendete Synthese-
verfahren vorgestellt und verschiedene Ergebnisse prasentiert und diskutiert.

3.1.1 Strahlungsintegrale und Vektorpotenzialfunktionen

Ein wesentlicher Bestandteil der Antennenanalyse und des Designprozesses ist
die Berechnung des Strahlungsverhaltens von Antennen. Bei bekannter oder
zumindest nahezu bekannter Stromdichteverteilung, wie das z.B. bei Drahtan-
tennen haufig der Fall ist, kann unter Anwendung der Maxwell-Gleichungen das
Fernfeld berechnet werden. Bei Aperturstrahlern mit bekannter Feldverteilung
in der Apertur kann mit aquivalenten Stromen in der Ebene der Apertur ge-
rechnet werden.

Aus den Maxwell-Gleichungen kann, wie in Anhang A gezeigt wird, fiir den
Spezialfall eines Stromdichtevektors in z-Richtung die homogene Differenzial-
gleichung

M+2M+k2flz(7~):0’ (3.1)

dr? r dr

hergeleitet werden. Diese besitzt zwei unabhangige Losungen:

Jz e:l:jkr
CAr or

Azl

(3.2)

die eine nach auflen und nach innen laufende Welle reprasentieren. Fiir die
Losung dieser Problemstellung ist nur die nach auflen laufende Welle (negatives
Vorzeichen im Exponenten) mit der Quelle im Mittelpunkt interessant. Da es
sich hier um lineare Gleichungen handelt, konnen beliebige Stromverteilungen
als eine Uberlagerung vieler Punktquellen betrachtet werden. Befindet sich die
Quelle nicht im Nullpunkt des Koordinatensystems, sondern an einer beliebigen
Position 7/ im Raum und gesucht ist das Feld an der Position 7 (Bild 3.3), dann
lautet die allgemeine Losung von (3.1)

J, e~ dklF=r7]

A7) = o= (3.3)

= - |7’=’—7:;| .
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Bild 3.3: Koordinatensystem fiir Fernfeldberechnung

Im Bereich auflerhalb der Quelle lautet die Losung fiir dynamische Felder und
einer beliebigen Stromverteilung im Raum fiir den Fall, dass der Stromdichte-
vektor nur aus einer z-Komponente besteht

A= ///J e T (3.4)
S dn J T F = ' '

Dementsprechend kann die Losung fiir Strome entlang der z- und y-Achse her-
geleitet werden, was zu der allgemeinen Form fiihrt

L1 L ikl
A:—///J—qdv. (3.5)
A7 J |/F’— r’l

Fiir das elektrische Vektorpotenzial aus magnetischen Strome gilt analog dazu

. 1 - e—jklf—;’l ,
F:—///M—qdv. (3.6)
47 J |77— r/|

3.1.2 Fernfeld-Strahlung bei eindimensionalen Stromverteilungen

Oft lasst sich die Berechnung des elektrischen und magnetischen Feldes bzw.
derer Vektorpotenziale aus einer Stromdichteverteilung im Raum auf ein ein-
dimensionales Problem reduzieren. Beispiel hierfiir sind einfache diinne Draht-
antennen oder auch rechteckformige Stromdichteverteilungen mit separierbaren
Stromdichtefunktionen. Fiir eine Stromdichteverteilung entlang der z-Achse, de-
ren Nullpunkt sich in der Ndhe der Stromverteilung befindet, kann im Nenner
in Gleichung (3.5) und (3.6) die Néherung

7= = |7 (37)
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3.1 Gefaltete Sektorantennen mit synthetisierter Phasenverteilung

angewandt werden, da |r/| < |7]. Da die Exponentialfunktion im Zahler eine mit
|7 — r | schnell variierende Funktion ist, erweist sich diese Ndherung in diesem
Fall als zu ungenau. Hier wird stattdessen die etwas komplexere, aber genauere
Naherung

|7 — 7| ~ |7 — 2’ cos f (3.8)

eingesetzt. Damit ergibt sich fiir (3.5) die Gleichung

Az ~ e—jk}’l” jz(zl)e—jkz/ cos edzl (3.9)
Ay
Fourie;irntegral
mit 7 = |7 bzw. 7’ = |r/|. Im Fall einer zweidimensionalen Stromverteilung in
der x-y-Ebene mit separierbarer Stromfunktion
J(x,y,2) = Ju(z) - Jy(y)€j. (3.10)

konnen die Integrale getrennt behandelt werden und das Ergebnis als Produkt
der einzelnen Integrale in x- und y-Richtung dargestellt werden:

. —Jk\"’ |
A(0,6,) = // o

4 //]m jy(y/)e—jk(m'~sinecos ¢4y’ -sin @ sin ¢)d$/dy/
mwr

>
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WV
zweidimensionale Fouriertransformation

T C / Ju(y)e IV smosing gy’ (3.11)
™r

o\ >4
' Vv

eindim. Fouriertransformation eindim. Fouriertransformation

Eine zweidimensional separierbare Stromdichtefunktion kann also genutzt wer-
den, um zwei voneinander unabhangige Fernfeldcharakteristiken in der x-z- und
y-z-Ebene zu erzeugen.

Das Integral in (3.9) bzw. die Einzelintegrale in (3.11) entsprechen der Definition
nach der eindimensionalen Fouriertransformation, so dass

e—jkr —jkz’ cos @
Ax & 4dmr /JZ( e dz
e—jkr . o’ e—jk'r -
=0 /]z(z/)e ey = - - J2 () (3.12)

gilt, mit 2mra = k - cos 8, wobei die mit der Tilde gekennzeichneten Groflen fou-
riertransformiert sind. Die Exponentialfunktion in (3.12) beschreibt die Pha-
senvariation im Abstand 7, die Freiraumdampfung wird durch den Faktor 1/r
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3 Sektorantennen

beriicksichtigt und die Strahlungscharakteristik ist durch die Fourier-Transfor-
mierte der Stromdichteverteilung 7. (o) gegeben. Dieser Zusammenhang zwi-
schen der Stromdichteverteilung und dem daraus erzeugten Fernfeld wird in
den folgenden Kapiteln zur Synthese von Antennencharakteristiken verwendet.

Aquivalente Stréme

Haufig sind bei Antennen die Strome auf den Leitern nicht genau bekannt, wah-
rend aber gute Kenntnisse iiber die Feldverteilung bestehen. Dies trifft z.B. auf
die im Millimeterwellenbereich sehr gangigen Aperturantennen zu. Dazu geho-
ren rechteckige oder runde Hohlleiterhorner, aber auch die spater verwendeten
planaren Reflexionsarrays konnen als Aperturstrahler angesehen werden, wenn
der Betrag und die Phase des reflektierten Feldes in der Reflektorebene betrach-
tet werden.

Mit Hilfe der Maxwellgleichungen lassen sich nach dem 1936 von S. A. Schelku-
noff eingefiithrten Aqu1valenzpr1n21p [45] in der Ebene der Apertur dquivalente
Strome berechnen, die dasselbe Strahlungverhalten aufweisen wie die dazugeho-
rigen Felder. Mit Hilfe dieser Ersatzquellen lasst sich mit dem oben genannten
Verfahren das Strahlungsverhalten bestimmen. Ein einfaches Beispiel fiir die
Anwendung des Prinzips ist in Bild 3.4 gezeigt: Die Quelle auf der linken Seite
stellt die Apertur einer Antenne mit den elektrischen und magnetischen Fel-
dern E und H dar. Mit dem Aquivalenzprinzip konnen als Ersatzquellen die
sich auf der Oberflache S befindenden magnetischen und elektrischen Strom-
dichten M und J definiert werden, die auflerhalb von S dieselben Felder wie die
Originalquellen verursachen. Die Strome sind

El,ﬁl Ey, Hy

3!
—
]
Il
3y
X
T

SN~ A= i B
a) b)

Bild 3.4: Original und aquivalente Quellen erzeugen dasselbe externe Feld.
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3.1 Gefaltete Sektorantennen mit synthetisierter Phasenverteilung

wobei 7 ein Einheitsnormalenvektor ist, welcher auf der geschlossenen Ober-
flache S nach auflen zeigt. Ist die Quelle direkt vor einem idealen, unendlich
ausgedehnten ebenen elektrischen Leiter, kann das Problem mit Hilfe von Spie-
gelquellen gelost werden [46]. Diese fiihren zu einem Verschwinden der elektri-
schen und zu einer Verdopplung der magnetischen Stréme [47].

3.1.3 Phasensynthese eines linearen Arrays

Im Gegensatz zu der oben beschriebenen Berechnung der durch eine Strom-
verteilung induzierten Felder beschaftigt sich die Antennensynthese mit der
Bestimmung einer Stromverteilung, die eine vorgegebene Strahlungsverteilung
generiert. Der Zusammenhang zwischen einer Stromverteilung und des Fern-
feldes tiber die (inverse) Fouriertransformation hat zur Folge, dass eine ei-
ne begrenzte Stromverteilung ein unendlich breites, virtuelles Fernfeld im Be-
reich —oo < cosf < oo erzeugt, jedoch interessiert nur der ,,sichtbare” Bereich
|cosf| < 1.

Im umgekehrten Fall, bei der Transformation eines Fernfeldes in den Ortsbe-
reich, ergibt sich im Allgemeinen eine unendlich ausgedehnte Stromverteilung,
die somit nicht realisierbar ist. In z.B. [48, 49, 50] und [51] sind unterschiedliche
Methoden aufgefiihrt, um eine Stromfunktion zu berechnen, deren Ausdehnung
auf ein vorgegebenes Gebiet begrenzt ist und welche die gewiinschte Strah-
lungscharakteristik moglichst genau erzeugt. Die in [52, 53, 54] vorgeschlagenen
Verfahren zur Sektor-Strahl-Synthese eines Antennen-Arrays sind Erweiterun-
gen aus der digitalen Filtersynthesetechnik. Da im Filterdesign andere Schwer-
punkte gesetzt werden als bei der Synthese von Sektor-Charakteristiken, weisen
diese Verfahren unnétige Einschrankungen beziiglich der Phase auf, die in [55]
beseitigt wurden. Viele der Verfahren gehen von einer kontinuierlichen Ampli-
tudenfunktion aus. Die Belegung diskreter Arrays mit einem Elementabstand
kleiner \/2 kann aber aus den Berechnungen kontinuierlicher Aperturen abge-
leitet werden.

In dieser Arbeit werden planare Reflektorantennen eingesetzt, bei denen sich die
aquivalenten Strome aus dem reflektierten Feld in der Aperturebene herleiten
lassen. Die Amplitude dieses Feldes ist weitgehend durch das Speisehorn oder
evtl. durch einen Subreflektor bestimmt, wahrend die Phase durch das Reflexi-
onsarray fast beliebig verandert werden kann. Die oben erwahnten Synthesever-
fahren setzen jedoch eine frei wiahlbare Phasen- und Amplitudenverteilung vor-
aus. Zur Berechnung des Reflexionsphasenverlaufs von Reflektorantennen mit
fixer Amplitudenverteilung werden sog. Phase-Only-Verfahren verwendet. Diese
Leistungs-Synthese-Verfahren gehen gewohnlich alle von demselben Ansatz in
Gleichung (3.12) aus und nutzen unterschiedliche mathematische Methoden, um
eine angenéherte Losung zu erhalten [55, 56, 57, 58, 59, 60]. Da diese Verfahren
haufig ein noch nicht zufriedenstellendes Ergebnis liefern, wird das Resultat als
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Bild 3.5: Vergleich vom berechneten und anschlielend optimierten Phasenver-
lauf eines linearen Arrays und der daraus resultierenden Fernfeldcha-
rakteristik zur Erzeugung einer 90°-Sektorcharakteristik.

Ausgangspunkt fiir eine anschlieBende Optimierung verwendet.

Optimierungsverfahren

Die Notwendigkeit einer Optimierung eines naherungsweise berechneten Pha-
senverlaufs eines linearen Arrays wird in Bild 3.5 verdeutlicht. Dort ist der
Phasenverlauf entlang des Arrays einer 90°-Sektorantenne vor und nach der
Optimierung dargestellt. Der urspriinglich glatte Verlauf ist nach der Optimie-
rung von der Mitte nach auflen hin nicht mehr streng monoton steigend. Der
daraus resultierende Fernfeldverlauf besitzt nach der Optimierung wesentlich
steilere Flanken und dazwischen eine geringere Welligkeit.

Das hier umgesetzte Optimierungsverfahren passt das Strahlungsdiagramm des
Arrays an eine vorgegebenen Maske an. Die Abweichung wird dabei in einer
Fehlersummenfunktion erfasst, die es iterativ zu minimieren gilt (Gradienten-
verfahren). Wie bei allen numerischen Leistungssynthesemethoden konvergiert
dieses in ein Minimum, das haufig nicht dem globalen Minimum entspricht. Dies
ist um so wahrscheinlicher je grofler der Freiheitsgrad ist, der in diesem Fall der
Anzahl der Array-Elemente entspricht. Der Startwert bzw. die Ausgangspha-
senverteilung, auf deren Berechnung weiter unten noch intensiver eingegangen
wird, ist entscheidend dafiir, ob das globale oder nur eine lokales Minimum er-
reicht wird.

Die Fehlerfunktion beeinflusst den Optimierungsweg ins Minimum. Es zeigt sich,
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dass gerade bei den ersten Iterationsschritten die Wahl einer nichtlinearen Funk-
tion zu schnellerer Konvergenz fiihrt. Durch einem Skalierungsfaktor fiir den
Fehlergradienten kann die ,,Schrittweite” beeinflusst und dafiir gesorgt werden,
dass der Algorithmus auch in schmalen Minima konvergiert. Eine zu kleine
,,Schrittweite” kann allerdings zu einer vorzeitigen Konvergenz in einem hohen
lokalen Minimum fiithren. Allgemein giiltige Regeln fiir die Wahl des Faktors
konnen jedoch nicht angegeben werden, da dieser problemspezifisch angepasst
werden muss.

Eine weitere Moglichkeit, den Weg ins globale Minimum zu beeinflussen, be-
steht darin, die Anzahl der Elemente vorerst zu reduzieren und den daraus
gewonnenen Verlauf als Startwert fiir die nachste Optimierung mit nun meh-
reren Elementen zu verwenden. In den ersten Iterationsschritten werden die
Elemente ignoriert, welche bereits einen geringeren Amplitudenwert besitzen.
Bei Reflektorantennen sind dies in der Regel die Randelemente. Letztendlich
sind eine Reihe von Optimierungen mit verschiedenen Parametern notig, um
ein hinreichend gutes Minimum zu finden.

Phasensyntheseverfahren

Vor der Optimierung muss ein Phasenverlauf entlang eines linearen eindimensio-
nalen dquidistanten Arrays gefunden werden, der bereits die gewiinschte Cha-
rakteristik naherungsweise erzeugt und als Startwert fiir die Optimierung dient.
Im Folgenden wird aufgezeigt, wie nach dem in [61] vorgestellten Verfahren der
Phasenverlauf berechnet werden kann. Das implementierte Verfahren nutzt die
Poissonsche Formel, um den Arrayfaktor, der durch eine endliche Summe dar-
gestellt ist, in Form eines Integrals zu schreiben. Dieses Integral in Form einer
Fouriertransformation kann mit Hilfe der Methode der stationdren Phase gelost
werden [62, 63, 64, 65].

Die Gruppencharakteristik eines linearen aquidistanten Arrays kann als

E0) =) I(zn)e™om=n? (3.15)

beschrieben werden, wobei z, = —L/2 4+ Al - (n — 1/2) die Position des n-ten
Elements (n = 1...N) bestimmt, L die Lange des Arrays bezeichnet und die
komplexe Amplitude an der Position x,, durch I(z,) gegeben ist. Zur Verallge-
meinerung wird die Arraylange normiert und z, durch x, = i’né substituiert,
wobei L die Arraylange beschreibt. z,, liegt damit in dem Bereich —1 < z,, < 1.
Dadurch lasst sich (3.15) als

N
E(e) — Z I(in)ejkL/Qi"n sin 0 (316)
n=1
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schreiben. Die normierte Quellenposition ist durch z,, = 2"_]\1]_N gegeben. Glei-
chung (3.16) kann nun als
N 1 . A~ .
E(0) =) / I(&)e* /225 m 0505 o5 )dx (3.17)
n=1 =—1

geschrieben werden. Dieser Ausdruck wird nun mit der in Anhang B, Seite 153
hergeleiteten Poissonschen Summengleichung als

N &
E0) =+ mzoo(—l)m(N“)Em(é) (3.18)
umgeschrieben, mit
£= 2" Lsing (3.19)
und )
Em (&) = / 1 I(2)e T NE 4z (3.20)
Die komplexe Anregung kann getrennt in Betrag und Phase dargestellt werden:
I(2n) = A(dn)e V), (3.21)
so dass (3.20) als
Em (&) = / 1 A(g)e V(@) ETmaNIE g 4 (3.22)
—1

geschrieben werden kann. Offensichtlich kann von (3.22) der Ausdruck
En(§) = Eo(§ +mmN) (3.23)

abgeleitet werden, mit

Eo(§) = /1 A(2)e v @) gz (3.24)

—1

Die Terme der unendlichen Reihe in (3.18) zeigen alle den gleichen Funktions-
verlauf auf, nur um —mn N in der &-Ebene verschoben. Wie schnell |Eo(&)| fiir
betragsmafig grole Werte £ gegen Null strebt, hangt stark von der Amplituden-
verteilung A(Z) ab. Eine grofle Anzahl von Elementen N bedeutet einen grofien
Abstand der Terme F,,(§) in der {-Ebene. Im sichtbaren Bereich der ¢é-Ebene,
von —x L bis £ L, leistet im Wesentlichen nur der Term FEo(§) einen Beitrag zu
E(§), wenn das Array grofl gegeniiber der Wellenldnge A ist.

Gleichung (3.24) kann im Allgemeinen nicht analytisch gelést werden, aber das
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3.1 Gefaltete Sektorantennen mit synthetisierter Phasenverteilung

Integral kann naherungsweise durch die Anwendung der Methode der statio-
naren Phase bestimmt werden [66]. Dabei wird vorausgesetzt, dass sich die
Amplitudenverteilung A(x) nur langsam iiber der Koordinate x in der Grofien-
ordnung einer Wellenlédnge éndert. Die Phasenfunktion (z) bzw. ¢ (x) veran-
dert sich in der Regel stark mit & und somit auch die Phase £& — ¢ (%) der zu
integrierenden Funktion, abgesehen von den stationaren Phasenpunkten s, fiir
die gilt

= (€0 — (@) =0 (3.25)

P'(2) = 2w§ sin 6. (3.26)

Fiir den Exponentialfaktor bedeutet das, dass dieser auflerhalb der stationaren
Punkte und den unmittelbar angrenzenden Bereichen schnell zwischen den Wer-
ten +1 oszilliert (jeweils Real- und Imaginérteil). Ist A(x), wie vorausgesetzt,
eine sich langsam mit x andernde Funktion, 1oschen sich die Beitrage zum Inte-
gral auflerhalb der stationaren Phasenpunkte aus. Zu dem Integral tragen also
naherungsweise nur die Bereiche um die stationaren Phasenpunkte x5 bei, was
besonders bei einem grofien Verhéltnis R/ gilt. Dadurch kann (3.24) zu

1 e’}
Eo({) — /A(x)ej(ﬁww(m))dx ~~ A(CL’S) / ej(%(%ux—n(g:))dx (3.27)
-1 o

umgeformt werden, mit v = sinf und n(x) = A/Ly(x). Die Integralgrenzen
konnen nach unendlich ausgeweitet werden, da die Beitrage auflerhalb des sta-
tionaren Phasenpunkts vernachlassigbar sind. In der Umgebung der stationaren
Phasenpunkte kann die Phasenfunktion f(z) = 2mux —n(x) durch eine gekiirzte
Taylor-Reihe angenahert werden

F@) = ) + 50— 20" (w2), (3.28)

da durch (3.25) f'(zs) = 0 gilt. Damit kann (3.27) als
Eo(§) =~ A(ﬂcs)ej%f(%) / ej%(x_%)zf”(%)dx (3.29)

— 00

geschrieben werden. Mit der Substitutionen

%f”(ms)(x - xs)Q - %7-2 (330)

dr = ,/% (@) da (3.31)
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3 Sektorantennen

ergibt sich ein in geschlossener Form darstellbares komplexes Fresnel-Integral

iLf@s) T ik f(ze) i
Fo(¢) = 2‘4(:‘:3)@; JF7 gy = V2A) XTI (3.32)
V) 0 = (xs)
—_—
— 1 J7
V2

welches zu folgender Beziehung fiihrt:

2 _ A 2= A
B = T ) e

Die zweite Ableitung von n(z) in (3.33) eingesetzt ergibt an der Stelle x = x,

A(zs)>. (3.33)

§|E(U)|2du = A°(z)da. (3.34)

Unter der Voraussetzung, dass 2mux + n(x) einen stationdren Phasenpunkt in
Abhéangigkeit von u besitzt und dass x sich kontinuierlich mit v dndert, konnen
die folgende Integralgleichungen [67] aufgestellt werden:

%/uw(u)ﬁdu: /mA2(x)d:c, (3.35)
§7|E(U)|2du: ]Az(x)dx. (3.36)

Da es sich um einen Array begrenzter Ausdehnung von x; bis x2 handelt, liegt u
nach (3.26) zwischen u1 = n(x1)/(27) und uz = n(x2)/(27). In diesem Intervall
gilt die Energierelation

% 72|E'(u)|2du - 7A2(:c)d33. (3.37)

Da beide Funktionen F(u) und A(x) auf ein Intervall beschrénkt sind, folgt mit
dem Parsevalschen Theorem aus (3.35) und (3.36)

€T

%/U|E(u)|2du:/A2(:c)dx, (3.38)

Z1

§7Q|E(u)|2du = ]AQ(x)dx. (3.39)

T1
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3.1 Gefaltete Sektorantennen mit synthetisierter Phasenverteilung

Die zwei daraus resultierenden Gleichungen v = fi(z) und u = f2(z) in (3.33)
eingesetzt, ergeben zwei Differenzialgleichungen erster Ordnung

Yi(e) = 215 fi(2) (3.40)

und
Py (x) = 2w§f2(ac). (3.41)

Die Néherungen sind um so genauer, je grofer das Verhéltnis R/A ist. Die
Charakteristik einer idealen Sektorantenne wird mathematisch durch

e firwuw/2 <u<wug/2
Eo(u) _{ 0 sonst (3.42)

beschrieben. Durch Einsetzen von (3.42) in (3.37) erhélt man

1

2 A 2
a” = R—uo/A (z)dx. (3.43)

“1
Der sich aus (3.38), (3.42) und (3.43) ergebende Zusammenhang zwischen u und

T
T A%(z)dx
w= 20 4 uo& (3.44)
1
2 f_l A?(x)dx

wird in (3.26) eingesetzt und ermdglicht die Bestimmung der Ableitung der
Phasenfunktion
1 [ fl A?(z)dx

! _] | (5.45

_ 27mR
- St
2 -, A%(x)dx

A

uo

V' ()

Durch Integration erhélt man daraus den Phasenverlauf ¢ (x) des eindimensio-
nalen Arrays.

Mit dem quasi-optischen Verfahren ergeben sich zwei unterschiedliche Phasen-
verldufe, die mit Hilfe der Strahlenoptik visualisiert werden konnen. Die Pha-
senverlaufe erzeugen, wie in Bild 3.6 a) und b) dargestellt, divergierende oder
sich iiberkreuzende ,,Strahlen” nach deren Reflexion am Hauptreflektor. Die op-
tischen Pendants mit gewolbten Reflektoroberflichen sind in Bild 3.6 ¢) und d)
gezeigt. Die gezeichneten Strahlen stellen jeweils die Randstrahlen dar, zwischen
denen sich der ausgeleuchtete Sektor befindet. Wahrend im nicht-gefalteten Auf-
bau sowohl der konvexe als auch der konkave Verlauf keine wesentlichen Vor-
oder Nachteile besitzen, ist in der gefalteten Version fiir divergierende Strahlen
ein deutlich grofleres Polarisationsgitter notwendig.
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3 Sektorantennen

a) Divergierende Strahlen. b) Sich kreuzende Strahlen.
c¢) Optisches Pendant: Konvex- d) Optisches Pendant: Konkav-
spiegel. spiegel.

Bild 3.6: Fingierter Strahlenverlauf bei Berechnung des Phasenverlauf mit
quasi-optischen Verfahren.
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3.1 Gefaltete Sektorantennen mit synthetisierter Phasenverteilung

3.1.4 Messergebnisse
1. Variante: 90°-Sektor mit divergierenden Strahlen

Bei der ersten realisierten Variante (Bild 3.7) wird auf dem planaren Reflektor
ein konvexer Phasenverlauf? realisiert. Da hier der Durchmesser des Polarisa-
tionsgitters etwas zu klein gewahlt ist, durchlaufen die duflersten Strahlen den
Acrylglasring und werden dabei gedampft, was zu flacheren Flanken und einer
Abrundung der Sektorcharakteristik an den Ecken fithrt (Bild 3.8).

Polarisationsgitter

Twistreflektor

SO OO
OOOCHR)
.,

telaltelele s

/ \
Acrylglasring Aluminiumplatte

Bild 3.7: Foto der gefalteten Sektorantenne (Variante 1).

Als Speisehorn dient ein offener Rundhohlleiter mit 3.8 mm Durchmesser, in
dem sich die TE;1-Mode ausbreitet. Diese erzeugt einen Amplitudentaper von
nur ca. 3-4dB zum Reflektorrand hin. Der Amplitudenverlauf entlang des Ar-
rays ist mit einer cos”-Funktion angenédhert. Der geringe Amplitudentaper fiithrt
zu einem hohen Spillover, reduziert den Gewinn und erhoht die Streueffekte am
Reflektor- und Gitterrand. Die hohen Nebenkeulen in der Biindelungsebene mit
nur 9dB Abstand lassen sich dadurch allerdings nicht vollstandig erklaren. Die
Nebenkeulen in der Sektorebene sind deutlich niedriger. Trotz des symmetri-
schen Aufbaus sind auffallige Unsymmetrien in der Fernfeldcharakteristik vor-
handen, was auf grobere Ungenauigkeiten bei der Herstellung schlieflen lasst.
Die 3 dB-Keulenbreite von 3° entspricht dem erwarteten Wert. Der 90°-Sektor
ist auf Grund der oben beschriebenen Probleme mit den adufleren Strahlen um

2Das optische Pendant besitzt eine konvexe Kriimmung.
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_35 | l _ _LI| ¥
90 -60 -30 O 30 60 90 -90 -60 -30 O 30 60 90
Winkel in Grad Winkel in Grad

Normierte Amplitude in dB

Bild 3.8: Strahlungscharakteristik einer 90°-Sektorantenne bei 58 GHz (eindi-
mensionale Optimierung mit angenaherter Amplitudenverteilung, di-
vergierende Strahlen, Fokus=50 mm, Amplitudentaper ca. 3.5 dB).

ca. 5° kleiner.

Im Gegensatz zum gefalteten Pencil-Beam-Reflexionsarray [6] ist die Leistung
auf einen grofleren Raumwinkelbereich verteilt und damit verkleinert sich der
Gewinn im Maximum. Streuungen, etwa am Rand des Polarisationsgitters und
am Speisehorn, wirken sich somit bei groflen Sektoroffnungswinkeln deutlich
storender auf die Fernfeldcharakteristik aus.

Ein weiterer Ursache fiir die starken Storungen in dem Fernfeldverlauf ist die
Nichtidealitat des Polarisationsgitters. Die vom Hauptreflektor reflektierte Wel-
le fallt bei Sektorantennen nicht mehr senkrecht auf das Polarisationsgitter,
welches jedoch fiir senkrechten Einfall optimiert ist. Auf Grund dessen wird
nicht die komplette Leistung transmittiert, sondern ein kleiner Teil wird reflek-
tiert, schmalert somit den Gewinn und kann zu leicht erhohten Nebenkeulen
filhren. Die Qualitat des Polarisationsgitters und die Polarisationsreinheit des
Speisehorns sind entscheidend fiir die Funktionsfahigkeit der Gesamtantenne.

2. Variante: 30°-Sektor mit divergierenden Strahlen

In einer weiter entwickelten Version des Optimierungsprogramms wird eine
zweidimensionale Optimierung vorgenommen, d.h. die additive eindimensionale
Phasentiberlagerung beider orthogonaler Ebenen wird nun aufgehoben und nicht
nur ein eindimensionales Ersatzarray optimiert, sondern jedes Element einzeln.
Das Polarisationsgitter und der Acrylglasring sind entsprechend vergroflert, um
die duBersten Strahlen nicht negativ zu beeinflussen (Bild 3.10). Der offene
Rundhohlleiter ist durch ein konisch aufgeweitetes Speisehorn ersetzt, welches
in Anhang C, Seite 155 detaillierter beschrieben ist. Die Speisung erzeugt einen
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3.1 Gefaltete Sektorantennen mit synthetisierter Phasenverteilung

Taper zum Reflektorrand hin von 7.8 dB bzw. 6.8dB in der E- bzw. H-Ebene.
Dadurch ist zwar der Leistungsanteil, der in Richtung Horn zuriickreflektiert
wird und dort die Anpassung verschlechtert bzw. gestreut wird, deutlich gro-
Ber, aber die Amplitudenverteilung ist giinstiger fiir den Syntheseprozess und
ergibt einen in den Randbereichen flacheren Phasenverlauf. Auflerdem wirken
sich nun Phasenfehler im Bereich der aufleren Patches durch den schrigeren
Einfallswinkel und das Fehlen von Nachbar-Patches geringer aus. In Bild 3.9
zeigt sich, dass das Nebenkeulenniveau in beiden Ebenen etwa auf gleicher Ho-
he bei -13dB liegt. Die Sektorflanken verlaufen sehr steil und die Welligkeit im
Sektorbereich ist kleiner als 3 dB.

0r 0F .
% 5 F 5 .
2-10F -10 | -
g -15 -15 .
E -2t 20 .
3—25 - -25 .
< -30 - : : : : -30 : . . =

-35 1 1 1 1 1 -35 1 1 1
-90 -60 -30 O 30 60 90 -90 -60 -30 O 30 60 90
Winkel in Grad Winkel in Grad

Bild 3.9: Fernfeldcharakteristik der 30°-Sektorantenne bei 58 GHz (zweidim.
Optimierung, divergierende Strahlen, Fokus=60 mm, Variante 2).

3. Variante: 60°-Sektor mit sich kreuzenden Strahlen

In einem weiteren Schritt wird die Amplitudenverteilung bzw. die Ausleuchtung
des Reflektors durch das Speisehorn mit einem Vollwellen-Simulationsprogramm
[13] berechnet und die bisher mit einer Kosinusfunktion angenéherte Amplitu-
denverteilung durch exaktere Werte substituiert. Die Messung der Fernfeldcha-
rakteristik einer 60°-Sektorantenne ist in Bild 3.11 dargestellt. Neben den steilen
Sektorflanken zeichnet sich die Antenne durch den guten Nebenkeulenabstand
von iiber 22dB in der Sektorebene aus. Die zweidimensionale Messung in Bild
3.12 zeigt, dass sich auch bei diesem Reflektor die hochsten Nebenkeulen in der
Ebene senkrecht zur Sektorebene befinden. Der Gewinn betragt 20 dBi.

Das Maximum der Kreuzpolarisation liegt 27 dB unterhalb des Maximums der
Kopolarisation und ist erst bei grofleren Winkeln € von der Normalen unter
¢ = +45° zu finden (Bild 3.13). Die erhohte Kreuzpolarisationsleistungsdichte
im Sektorbereich ist vor allem dem Polarisationsiibersprechen der Referenzan-
tenne und einer nicht sehr guten Ausrichtung in der Messanordnung zuzuschrei-
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3 Sektorantennen

Bild 3.10: Foto der gefalteten Sektorantenne (Variante 2-4)

ben. Eine zu hohe Transmission der Kreuzpolarisation durch das Gitter kann
nicht die Ursache sein, da die Welle fast senkrecht auf das Gitter einfallt, wo-
fir das Gitter optimiert ist und in einer getrennten Untersuchung gute Werte

aufzeigt.

[
DN = =
O OO Ot O

Amplitude in dB

R
W W N
oL O Ot

35
-90 -60 -30 O 30 60 90 -90 -60 -30 O 30 60 90
Winkel in Grad Winkel in Grad

Bild 3.11: Fernfeldcharakteristik der 60°-Sektorantenne bei 58 GHz (zweidim.
Optimierung, sich kreuzende Strahlen, Fokus=60 mm, Variante 3).
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0
¢ = 90° (H-Ebene)

270°

20dBi

15dBi
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-5 dBi

-0dBi

—5dBi

< —10dBi

Bild 3.12: Fernfeldcharakteristik der Kopolarisation der 60°-Sektorantenne bei
58 GHz (Fokus=60 mm, sich kreuzende Strahlen, Variante 3).
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Bild 3.13: Fernfeldcharakteristik der Kreuzpolarisation der 60°-Sektorantenne
bei 58 GHz (Fokus=60 mm, kreuzende Strahlen, Variante 3).
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4. Variante: 60°-Sektor mit divergierenden Strahlen

Die vierte Hauptreflektorvariante erzeugt ebenfalls einen 60°-Sektor, jedoch mit
konvexem Phasenverlauf. Da das Polarisationsgitter grofler als das Array ge-
wahlt ist, kommt es zu keiner Beeintrachtigung der Randstrahlen. Die Fernfeld-
charakteristik in der Sektorebene (Bild 3.14) zeigt ein vergleichbares Verhalten
wie die Variante mit sich iiberkreuzenden Strahlen. Der Nebenkeulenabstand in
der Pencil-Ebene ist mit 17dB um 2dB besser. Auch in der zweidimensiona-
len Messung in Bild 3.15 sind die Nebenkeulen weniger stark ausgepragt. Die
Kreuzpolarisation (Bild 3.16) ist gegeniiber der vorherigen Variante nur um ca.
1dB erhoht.

Anhand der vier Beispiele zeigt sich, dass mit dem Aufbau einer planaren ge-
falteten Reflektorantenne Sektorcharakteristiken mit sehr steilen Flanken und
kleiner Keulenbreite in der Elevation erzeugt werden konnen. Die erhohte Wel-
ligkeit zwischen den Sektorflanken und die teilweise erhohten Nebenkeulen sind
weitgehend auf iiberlagerte Streueffekte und Phasenfehler der Arrayelemente zu-
rickzufithren. Mit zusatzlichem Aufwand in der Herstellung und Berechnung ist
eine weitere Reduzierung der unerwiinschten Effekte moglich, eine vollstandige
Beriicksichtigung dieser Effekte beim Entwurf und deren eventuelle Beseitigung
ist aber nicht moglich.

0
-5
-10
-15
-20
-25
-30

- -35
-90 -60 -30 O 30 60 90 -90 -60 -30 O 30 60 90
Winkel in Grad Winkel in Grad

Amplitude in dB

Bild 3.14: Fernfeldcharakteristik der 60°-Sektorantenne bei 58 GHz (Fokus=
30 mm, divergierende Strahlen, Variante 4).

Frequenzverhalten der Strahlungscharakteristik

Am Beispiel einer 60°-Sektorantenne wird die Verdnderung der Strahlungscha-
rakteristik untersucht. Die in Bild 3.17 bei den Frequenzen 58 GHz, 59 GHz und
56 GHz dargestellte Strahlungscharakteristik zeigt vor allem Verdnderungen bei
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|0
¢ = 90° (H-Ebene)
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é — 270°
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< —10dBi

Bild 3.15: Fernfeldcharakteristik der 60°-Sektorantenne bei 58 GHz (Fokus=
60 mm, divergierende Strahlen, Variante 4).
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Bild 3.16: Fernfeldcharakteristik der Kreuzpolarisation der 60°-Sektorantenne
bei 58 GHz (Fokus= 60 mm, divergierende Strahlen, Variante 4).
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Frequenzen die hoher als die Mittenfrequenz 58 GHz sind, wahrend bis zu 3 GHz
unter der Mittenfrequenz nur geringfiigige Veranderungen auftreten.

Amplitude in dB

5
-80 -60-40-20 0 20 40 60 80
Winkel in Grad Winkel in Grad

Bild 3.17: Strahlungsdiagramm in der Elevation und im Azimut bei verschie-
denen Frequenzen.

3.1.5 Vergleich von Simulation und Messung

Der berechnete Verlauf des Arrayfaktor zeigt beziiglich des Nebenkeulennive-
aus vor allem in der Elevation ein wesentlich giinstigeres Verhalten als die Mes-
sung. In Bild 3.18 sind der simulierte Arrayfaktor und die Messung der 60°-
Sektorantenne bei 58 GHz mit sich iiberkreuzenden Strahlen dargestellt. In der
Sektorebene stimmen die beiden Verlaufe gut iiberein, vor allem die Position
und Steilheit der Flanken sind nahezu identisch. Zwischen den Flanken zeigt
die Messung eine Welligkeit von ca. £1.5dB, die Simulation dagegen hat einen
deutlich flacheren Verlauf. In der Simulation zeigt sich, dass steilere Flanken zu
einer grofleren Welligkeit im Sektorbereich und hoheren Nebenkeulen auflerhalb
fihren. Durch die Wahl eines langeren Arrays bzw. eines grofleren Verhaltnises
L/ kann der Arrayfaktor zunehmend an eine ideale Charakteristik angepasst
werden.

Die Simulation der Fernfeldcharakteristik mit Vollwellenprogrammen ist wegen
der Grofle des Arrays nur begrenzt moglich. Das auf dem Spektralbereichsver-
fahren basierende Simulationstool NPS [17] verwendet bei der hier verwendeten
Arraygrofle von ca. 1300 Einzelstrahlern nur eine Stromfunktion pro Zelle. Da-
mit wird die reale Stomdichteverteilung auf den Patches nur ungenau wieder-
gegeben und somit werden die Verkopplungen benachbarter Zellen, der schrige
Einfall der anregenden Welle und einige andere Faktoren nur unzureichend ge-
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Bild 3.18: Vergleich von Messung und Simulation (Arrayfaktor) der 60°-
Sektorantenne bei 58 GHz (Fokus= 60 mm, Durchmesser 100 mm,
sich kreuzende Strahlen).

nau berticksichtigt. Das grundsatzliche Verhalten wird zwar von der Simulation
wiedergegeben (Bild 3.19), besitzt aber beziiglich der Welligkeit und der Ne-
benkeulen keine Aussagekraft. Bei der im Moment rasanten Entwicklung der
Prozessorgeschwindigkeiten und Speichergroflen ist eine genauere Vollwellensi-
mulation in naher Zukunft denkbar.

3.1.6 Auswirkungen von Amplituden- und Phasenfehlern

Bei groflen Antennenarrays sind Abweichungen der Phase oder Amplitude ei-
nes Einzelstrahlers von dem Sollwert nur schwer vermeidbar. Ursachen hierfiir
konnen z.B. die Quantisierung von digital angesteuerten Phasenschiebern, die
unterschiedlichen Verstarkungseigenschaften einzelner Leistungsverstarker oder
bei den hier verwendeten Reflexionsarrays die Folge nur begrenzt einstellba-
rer Reflexionsphasenwerte und Abweichungen von der berechneten Speisehorn-
charakteristik sein. Im Folgenden wird die Auswirkung von Abweichungen der
Phasen- und Amplitudenwerte einzelner Arrayelemente auf das Fernfeld unter-
sucht.

Phasenfehler

Als Erstes wird ein Array untersucht, dessen Einzelstrahler in der Amplitude
dem Sollwert entsprechen, deren Phasen jedoch nicht exakt den Soll-Werten
entsprechen, sondern um bis zu +£30° (gleichverteilt) abweicht. In der Praxis
kommen Phasenfehler z.B. durch statistische Fertigungstoleranzen in der Leiter-
plattentechnologie zustande. Die Ist-Charakteristik kann als eine Uberlagerung
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Bild 3.19: Vergleich von Messung und dem Ergebnis des Vollwellensimula-
tionsprogramm NPS [17] (bei Beriicksichtigung nur einer Strom-
funktion pro Patch) an Hand der gefalteten 60°-Sektorantenne bei
58 GHz (Fokus 60 mm, Durchmesser 100 mm, sich kreuzende Strah-
len).

aus Soll-Charakteristik und Fehler-Charakteristik dargestellt werden. Grofle-
re Fehler bedeuten eine leistungsreichere Fehlercharakteristik, also eine starke-
re Veranderung der Soll-Charakteristik. Im Folgenden sind die Veranderungen
symmetrisch zur z- und y-Achse vorgenommen, da dieses Fehlerverhalten haufig
auftritt und dadurch keine Einschrankung in der Interpretation der Ergebnisse
ergibt.

Im Fall des in Bild 3.20 dargestellten Soll- und Ist-Strahlungsdiagramms andert
sich der Verlauf im Bereich der Hauptkeule nicht wesentlich. Die Energie der
Fehler-Charakteristik reicht nicht aus, um die energiereiche Hauptkeule durch
Uberlagerung stark zu verformen. Anders sieht dies im Bereich der Nebenkeu-
len aus. Das Phasenrauschen bewirkt eine Anheben der Nebenkeulen auf -20
bis -30dB iiber den gesamten Winkelbereich. Da die Fehler-Charakteristik un-
abhangig von der Soll-Charakteristik ist, wirkt sich das Phasenrauschen um so
storender auf die Soll-Charakteristik aus, je geringer deren Gewinn ist, bzw.
hier, je breiter der Sektor ist.

In Bild 3.21 ist das Strahlungsdiagramm fiir den Fall gezeigt, dass sich zum
Rand hin ein von 0° bis 60° linear mit dem Radius ansteigender Phasenfehler
ergibt. Ursache fiir ahnliche in der Praxis auftretende Fehler sind der sich ver-
andernde Phasenverlauf bei schragem Einfall der Welle auf das Reflexionsarray
oder evtl. ein aus der Achse verschobenes Speisehorn. Ein Phasenfehler von 60°
am Reflektorrand bei rmax = 50 mm wiirde z.B. schon bei einer Verschiebung
des Horns bzw. Phasenzentrums um nur gut 0.5 mm erreicht (bei der Frequenz
60 GHz und 50 mm Brennweite). Da die grofiten Phasenfehler bei den Elementen
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Bild 3.20: Veranderung der Fernfeldcharakteristik eines Reflexionsarrays bei
iberlagerten Phasenfehlern von bis zu £30° (gleichverteilt).
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Bild 3.21: Verdnderung der Fernfeldcharakteristik eines Reflexionsarrays bei
linear zum Rand hin ansteigenden Phasenfehlern (Max. 60°).

mit der geringsten Amplitude auftreten®, verursacht diese Fehlerart geringfiigi-
gere Veranderungen der Charakteristik. In der Sektorebene ergibt sich ein leicht
flacherer Verlauf der Sektorflanken, in der Pencil-Beam-Ebene erhohen sich die
Nebenkeulen.

In einer weiteren Untersuchung wird eine Verschiebung des Reflexionsphasen-
verlaufs (wie in Bild 3.22 Mitte dargestellt) in Richtung der Patchlangen-Achse
angenommen. Die Verschiebung ist so gewahlt, dass sich im steilsten Bereich
der Kurve ein maximaler Phasenfehler von 45° ergibt. Dies kann sich durch
systematische Fehler in der Herstellung, wie z.B. beim Atzen, bei der Wahl des
Atzzuschlags oder durch Ungenauigkeiten der Simulationsprogramme, wie sie
Kapitel 2.4 aufgefiihrt sind, ergeben. Dadurch kann es vorkommen, dass alle
Metallisierungen auf dem Substrat um ein bestimmtes Mafl zu klein oder zu
grof3 sind. Im Fall des hier verwendeten Substrats wiirde eine Verschiebung von
45° ungefahr einer verianderten Kantenposition von 25um entsprechen. In der

3In diesem Beispiel betridgt der Amplitudentaper zum Rand hin ca. 7dB.
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Bild 3.22: Verdnderung der Fernfeldcharakteristik eines Reflexionsarrays

durch eine Verschiebung der Phasenkurve bzw. veranderte Patch-
langen, die zu einem maximalen Phasenfehler von 45° fiihrt.

Pencil-Beam-Ebene bewirkt dieser Fehler wie schon bei den vorherigen Fallen
eine Erhéhung der Nebenkeulen (Bild 3.22). Einen sehr deutlichen Einfluss hat
diese Fehlerart auf die Charakteristik in der Sektorebene. Der Sektorbereich
zeigt eine hohe Welligkeit mit bis zu 7dB starken Einbriichen auf. Die Flanken
sind weitgehend unverandert, aber auch in dieser Ebene sind die Nebenkeulen

erhoht.
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Amplitudenfehler

Neben Phasenfehlern treten auch Abweichungen in der Amplitudenbelegung des
Arrays auf. Die Amplitude eines Arrayelements wird durch die Leistungsdichte
der einfallenden Welle und somit im Wesentlichen durch die Strahlungscharakte-
ristik des Speisehorns bestimmt. Eine unterschiedliche Dampfung der einzelnen
Elemente durch Verluste im Substrat, die sich vor allem dann auswirken, wenn
sich ein Patch in Resonanz befindet, kann zu einer Verdnderung der Strahlungs-
charakteristik fithren.

In Bild 3.23 weichen die Amplituden der Einzelelemente zuféllig um bis zu
+3dB vom Sollwert ab (Gleichverteilung). Obwohl dieses Amplitudenrauschen
sehr stark ist, wirkt es sich nur wenig auf die Charakteristik aus. Da die Ele-
mente in der Ebene mit schmaler Keule alle die gleiche Phase haben, kommt es
hier zu einer Mittelung der Amplitudenwerte und somit zu keiner wesentlichen
Veranderung der Sektor-Charakteristik.
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Bild 3.23: Amplitudenrauschen von +3dB

Diese verandert sich bei einer linear zum Rand hin von 0dB bis 3 dB ansteigen-
den Dampfung entlang der Ebene mit schmaler Keule ebenfalls nur geringfiigig.
In dieser Ebene ist nur eine leichte Verbreiterung der Hauptkeule und ein ge-
ringfligig anderer Nebenkeulenverlauf zu beobachten (Bild 3.24), wéhrend in
der Sektorebene keine wesentlichen Veranderungen zu beobachten sind. Da in
der Darstellung in Bild 3.24 sowohl die Soll- als auch die Ist-Charakteristik
um den selben Faktor normiert ist, verlauft die Kurve im gedampften Fall et-
was niedriger, die Antenne besitzt also einen geringeren Gewinn auf Grund der
Dampfungsverluste.

Ein anderes Verhalten zeigt sich bei einem entsprechenden Dampfungsverlauf
bzw. einer Verstarkung entlang der Sektorebene in Bild 3.25. Die Charakteris-
tik in der Elevation wird nur unwesentlich verdndert, die Sektorcharakteristik
zeigt an den Randern des Sektorbereichs einen Abfall bzw. Anstieg des ur-
spriinglich flachen Verlaufs, je nachdem, ob der Amplitudenverlauf zum Rand
hin gedampft oder verstarkt ist. Da die ,,Strahlen”, die im Randbereich des
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Bild 3.24: Linearer Amplitudenabfall entlang der Richtung senkrecht zur Sek-
torebene von 3dB zum Rand hin
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Bild 3.25: Linearer Amplitudenabfall bzw. Verstarkung entlang der Sektor-
Ebene von +3dB zum Rand hin

Reflektors reflektiert werden, im aufleren Bereich des Sektors laufen, ist auch in
diesem Sektorbereich die grofite Veranderung zu beobachten.
Abschattungseffekte, wie sie z.B. durch ein zentrales Speisehorn entstehen, wir-
ken sich in der Sektorebene vor allem durch eine Dampfung der Charakteristik
in der Mitte aus, wahrend in der orthogonalen Ebene die Nebenkeulen angeho-
ben werden. Die in Bild 3.26 dargestellte Charakteristik ist fiir den Fall einer
kreisférmigen Abschattung mit 10 mm Durchmesser in der Mitte des Reflektors
berechnet (Reflektordurchmesser 100 mm). Wie erwartet, zeigt nun die Charak-
teristik in der Mitte des Sektors eine Eindellung auf. In der Pencil-Beam-Ebene
fiihrt die Abschattung zu einer deutlichen Erhohung der Nebenkeulen.

In Bild 3.27 ist der Fall demonstriert, bei dem die Amplituden aller Arrayele-
mente, welche sich auf einem 15mm breiten Ring in der Mitte des Reflektors
befinden, zu Null gesetzt sind. Zwar treten solche Fehler an realen Antennen
nicht auf, jedoch kann an Hand dieser Untersuchung demonstriert werden, wie
sich ellipsenférmige Bereiche* mit nicht einstellbaren Phasenwerten im Strah-

4Diese Bereiche treten auf Grund der in Kapitel 2 beschriebenen Phasenliicken im Re-
flexionsphasenverlauf einer Einheitszelle auf und sind auf dem Reflektor optisch durch
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Bild 3.26: Kreisformige Abschattung in der Mitte des Reflektors mit 10 mm
Durchmesser bei 100 mm Reflektordurchmesser.
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Bild 3.27: Amplituden in einem Ring mit 15 mm Dicke in der Mitte des Re-
flektor zu Null gesetzt.

lungsdiagramm auswirken. In diesem Extremfall bewirkt der Fehler sehr starke
Verzerrungen in der Sektorebene.

Da die verschiedenen Fehlerursachen alle vergleichbare Auswirkungen haben,
ist es nur schwer moglich, durch Vergleich von Messung und Simulation auf
die jeweilige Ursache fiir Abweichungen der Charakteristiken zu schlieflen. Bei
den in dieser Arbeit priisentierten Antennen ist eine Uberlagerung mehrerer

Fehlerursachen zu erwarten.

Spriinge von sehr kleinen zu sehr groflen Patches zu erkennen.
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3.2 Gefaltete Sektorantenne mit synthetisierter Phasen- und
Amplitudenverteilung

Nach dem bisher vorgestellten Syntheseverfahren mit entsprechendem Aqui-
valent aus der Strahlenoptik wird in diesem Kapitel eine weitere Moglichkeit
zur Erzeugung von Sektorcharakteristiken prasentiert. In Kapitel 3.1 wurde die
Fernfeldcharakteristik nur iiber den Phasenverlauf des Arrays gesteuert. Dort
ist die Amplitudenverteilung durch das Speisehorn fest vorgegeben bzw. nur ge-
ringfiigig veranderbar. Eine sinnvolle Wahl des Speisehorns ist daher essenziell.
Unter der Voraussetzung, dass nicht nur die Phasen, sondern auch die Amplitu-
den der Einzelelemente variiert werden konnen, sind durch diesen zusatzlichen
Freiheitsgrad eine Vielzahl weitere komplexe Amplitudenverlaufe moglich, die
nach Kriterien wie Stor- und Toleranzanfalligkeit sowie Realisierbarkeit opti-
miert werden konnen.

In Kapitel 3.1.2 wurde gezeigt, dass aus dem komplexen Verlauf einer ein-
oder zweidimensionalen Stromdichteverteilung die Fernfeldcharakteristik iiber
die Fouriertransformation der Stromdichteverteilung berechnet werden kann.
Umgekehrt kann aus einer gewiinschten Fernfeldcharakteristik die dazu notwen-
dige Stromdichteverteilung bestimmt werden. In [52, 53, 54] wird dies genutzt,
um zu einer komplexen Amplitudenverteilung eines Arrays zu gelangen. Da die-
se Verfahren aus der digitalen Filtersynthese abgeleitet sind, wird hier nicht
beriicksichtigt, dass bei Antennen der winkelabhangige Phasenverlauf des Fern-
feldes in der Regel keine Rolle spielt. In zahlreichen Verdffentlichungen wurden
bereits Methoden vorgestellt, die diese Tatsache in den Syntheseverfahren be-
riicksichtigen. Wie spater noch gezeigt werden wird, kommen jedoch nur wenige
Verfahren fiir den im Folgenden verwendeten Aufbau in Frage, da die Ampli-
tudenverteilungen auf Grund der Realisierbarkeit bestimmten Beschrankungen
unterliegen.

Dieses Kapitel beschéftigt sich mit einem neuartigen Aufbau einer planaren
Reflektorantenne [7], mit der es moglich ist, fast beliebige Amplituden- und
Phasenverteilungen zu erzeugen. Der hier tatsachlich verwendete Amplituden-
verlauf ist nicht nach den oben angegebenen Kriterien optimiert und spielt in
diesem Abschnitt nur eine sekundare Rolle. Vielmehr wird die neue Doppelre-
flektoranordnung an Hand eines Beispiels prasentiert und diskutiert.

Der Querschnitt einer gefalteten Doppelreflektor-Antenne ist in Bild 3.28 ge-
zeigt. Er unterscheidet sich von der gefalteten Reflektorantenne mit einfachen
Reflektor nur an einer Stelle, dem Polarisationsgitter. Der Unterschied besteht
in dem erweiterten Aufbau dieses Gitters. Zusatzlich zu dem Tragersubstrat
ist auf der Gitterstruktur noch eine zweite Substratschicht mit schmalen Di-
polen auf dessen Unterseite angebracht. Die linear polarisierte Strahlung des
Speisehorns ist so ausgerichtet, dass sie wie bisher von dem Polarisationsgit-
ter reflektiert wird, das elektrische Feld der einfallenden Welle also in Richtung
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Bild 3.28: Doppelreflektoranordnung einer planaren gefalteten Reflektoranten-
ne.

der metallischen Streifen ausgerichtet ist. Die schmalen Dipole sind ebenfalls in
Richtung der Gitterstreifen ausgerichtet und nur fiir die parallele Polarisation
sichtbar. In [68] wurde gezeigt, dass ein Gitter in diesem Fall wie eine Massefl&-
che wirkt und fiir orthogonale Polarisation transparent erscheint. Mit der Lange
der Dipole kann der Ausfallswinkel der reflektierten Welle in Abhéngigkeit vom
Einfallswinkel gesteuert werden.

Der obere Reflektor wird genutzt, um den Verlauf der Leistungsdichte auf dem
unteren Reflektor einzustellen; mit dem unteren Reflektor wird wie bisher die
Polarisation um 90° gedreht und die Phasenverteilung modifiziert. Nach der
zweiten Reflexion besitzt die Welle die gewiinschte Amplituden- und Phasen-
verteilung und durchlauft den oberen Reflektor ungestort, da das elektrische
Feld jetzt senkrecht zu den Dipolen und dem Polarisationsgitter steht.

Eine mogliche Amplituden- und Phasenverteilung zur Erzeugung einer Sektor-
charakteristik im Fernfeld der Antenne kann iiber die inverse Fouriertransfor-
mation gewonnen werden. FEine Sektorcharakteristik kann mathematisch als

I(a) = rectynqr (2ma) (3.46)
mit o' = M, a = w und dem Sektor-Offnungswinkel A6 ausgedriickt
werden. Die Transformation ergibt die in Bild 3.29 dargestellte Stromverteilung

I(z) = 2a/si(2ma’ 2), (3.47)
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Bild 3.29: Idealisierte Sektorcharakteristik (Rechtecksfunktion, links) und die
aus der Fouriertransformation gewonnene Amplitudenverteilung (si-
Funktion, rechts).

mit si(z) = sin(z)/z. Am Beispiel einer 58 GHz-Antenne ist in Tabelle 3.1 der
Nullstellenabstand der si-Funktion fiir verschiedene Offnungswinkel A0 aufge-
listet. Bei Offnungswinkeln von 60° und mehr sind die Absténde der Nullstellen
bereits kleiner als eine Wellenldnge und der Amplitudenverlauf ist mit einem dis-
kreten Array nur schwer zu realisieren. Es ist sinnvoll, den Abstand als ein Viel-

Offnungswinkel A | Nullstellenabstand 1/(2a)
20° 14.88 mm
30° 9.99 mm
45° 6.75 mm
60° 5.17 mm
90° 3.65 mm

Tabelle 3.1: Lage der ersten Nullstelle der si-formigen Stromdichtevertei-
lung zur Erzeugung eine Sektorfernfeldcharakterisitik bei 58 GHz
(bzw. Ao = 5.17 mm).

faches der Elementgrofle bzw. des Arrayabstandes zu wahlen, so kann gerade bei
schwer realisierbaren Verteilungen, wie die si-Verteilung mit zahlreichen Null-
stellen in der Amplitudenverteilung und extremen Phasenspriingen von 180°,
der abgetastete Verlauf durch das diskrete Array nur dann ausreichend genau
synthetisiert werden, wenn die Nullstellen und Spriinge in der Mitte zwischen
zwei Array-Elementen liegen und das Abtastkriterium eingehalten wird. Weitere
Details zum Nyquist/Shannon-Kriterium und dem abgetasteten Phasenverlauf
sind in Anhang D, Seite 159 aufgefiihrt.

Den grofiten theoretischen Aufwand erfordert nicht die Berechnung und Opti-
mierung des notwendigen Amplitudenverlaufs des Feldes in der Apertur, um eine
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gegebene Charakteristik zu erzeugen, vielmehr gilt das fiir die Bestimmung der
dafiir notwendigen Reflexionsphasenverlaufe auf den planaren Reflektoren. Es
bestehen mehrere Ansatzmoglichkeiten, den Einfluss der Reflexionsphasenver-
teilung @1 (x, y) des oberen Reflektors auf den Strahlenverlauf bzw. die Beugung
zu berechnen und somit die daraus resultierende Leistungsdichteverteilung auf
dem unteren Reflektor zu bestimmen. Wiinschenswert ist eine mathematische
Formulierung, die vergleichbar mit den Gleichungen der klassischen Strahlen-
optik (engl. geometrical optics, GO) ist. Dadurch lielen sich viele weiterfiih-
rende Gleichungen und Ansétze auch fiir planare frequenzselektive Reflektoren
ableiten.

Zunachst wird in einer Voruntersuchung die Funktionsfahigkeit planarer Re-
flektoren mit stark unterschiedlichen benachbarten Zellen untersucht. Nach ei-
ner Herleitung des Reflexionsgesetzes fiir planare frequenzselektive Reflektoren
wird in diesem Kapitel kurz auf die Realisierbarkeit von Amplitudenverlaufen
eingegangen. Anschliefend wird ein Gleichungssystem fiir die Reflexionsphase
planarer Reflektoren hergeleitet, das vergleichbar mit der Berechnung der Form
metallischer Reflektoren mit Hilfe der Strahlenoptik ist. Auf Grund der ungiins-
tigen mathematischen Form der Gleichungen wird stattdessen das Energieerhal-
tungsgesetz auf planare Reflektoren angewandt und ein Gleichungssystem zur
Berechnung der Reflexionsphasen prasentiert. Das Berechnungsverfahren wird
an Hand einer Antenne mit Sektorcharakteristik demonstriert und verifiziert.

3.2.1 Voruntersuchung: Quasi-periodische Arrays mit groBem
Reflexionsphasengradienten

Zur Voruntersuchung der gefalteten Sektorantennen mit Doppelreflektoranord-
nung wird eine Antenne mit zwei Hauptkeulen realisiert, wie sie in Bild 3.30
dargestellt sind. Die fiir eine Sektorcharakteristik notwendige si-Verteilung ist
kritisch in Bezug auf die bei der Berechnung der frequenzselektiven Flachen
verwendeten Naherungen. Abgesehen davon, dass Nullstellen in der Amplitu-
denverteilung nur schwer zu realisieren sind, muss auf der Reflektoroberflache
ein Phasenverlauf mit harten 180°-Spriingen erzeugt werden. Haben sich bei
den bisherigen Antennen die Reflexionsphasenidnderungen zwischen benachbar-
ten Zellen nur um wenige 10° unterschieden, konnen diese sich jetzt nicht nur
in der Phase, sondern somit auch in deren Patchgrofie und in der Stromdich-
teverteilung stark unterscheiden. Die Annahme einer periodischen Anordnung
ist hier besonders kritisch. Zur Untersuchung, wie sich die Phasenspriinge auf
das Fernfeld auswirken, wird zuerst eine Charakteristik untersucht, die bezlig-
lich der Arrayelementphasen ebenfalls nur zwei um 180° unterschiedliche Werte
aufweist, bei der aber die Amplitudenverteilung eine untergeordnete Rolle spielt.

Die Elemente eines dquidistanten Antennenarrays mit (zur Arraynormalen) ge-
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Bild 3.30: Gemessenes 3D-Strahlungsdiagramm einer Doppelkeulen-Antenne
bei 58 GHz (logarithmische Skalierung 0 dB bis —30dB).

schwenkter Hauptkeule weisen eine lineare Phasenprogression auf. Ein weiteres
Array, dessen Hauptkeule um denselben Winkel in die entgegengesetzte Rich-
tung geschwenkt ist, weist eine entsprechende negative Phasenprogression auf.
Die in Bild 3.30 dargestellte Charakteristik mit zwei um denselben Winkel nach
rechts und links geschwenkten Hauptkeulen kann durch additive Uberlagerung
dieser beiden komplexen Arrayamplituden erzeugt werden.
Eine Keule, die um den Winkel 6 zur Arraynormalen geschwenkt ist, weist einen
linearen progressiven Phasenverlauf mit der Steigung

82—;:8) = 2771— sin 6 (3.48)
auf. Der komplexe Amplitudenverlauf eines Arrays, um eine um 6 nach links
bzw. eine nach rechts geschwenkte Keule zu generieren, ist

A1 (z) = |a(z)| 2350 paw, (3.49)
Ag(z) = |a(x)|e 2R om0, (3.50)

wobei |a(x)| die Amplitudenverteilung darstellt. Fiir den Fall der Gleichbelegung
(gleichméflige Ausleuchtung des Reflektors) gilt |a(xz)| = 1, was vereinfachend
fiir die folgende Betrachtung angenommen wird. Die Uberlagerung der beiden
Verlaufe ergibt in diesem Fall

A1 (z) + Ag(z) = 273500 | 7I2mXsin0 _ 9 g (27r§ sin 9) : (3.51)
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ein Verlauf mit Nullstellen im Abstand z = 5 S;\n 5. Ausgehend von zwei gleichbe-
legten Arrays ergibt sich eine kosinusférmige Amplitudenverteilung (Bild 3.31),
also wiederum nur zwei um 180° differierende Phasenwerte und eine Amplitu-
denverteilung | cos(f(x))|. Im nicht gleichbelegten Fall (a(x) # 1) verdndert sich

Amplitude

\/\/\/\/\/\/
VIRVIRVIRV IRV IRV

Bild 3.31: Angenéherter rechteckformiger Amplitudenverlauf auf Reflektor.
Ein negativer Amplitudenwert bedeutet 180° Phasenunterschied.

die Keulenbreite und die Lage und Hohe der Nebenkeulen, die Doppelkeulen-
Charakteristik bleibt aber erhalten. Selbst wenn der kosinusférmige Verlauf
durch die in Bild 3.31 eingezeichnete Rechtecksfunktion angenahert wird, an-
dert sich die grundsétzliche Charakteristik nicht. Mit Hilfe dieser Antenne kann
die Auswirkung der 180°-Spriinge untersucht werden, ohne einen determinierten
Amplitudenverlauf erzeugen zu miissen.

Zur Verifizierung wird eine gefaltete Reflektorantenne mit zwei Hauptkeulen bei
58 GHz realisiert. Auf einem Substrat mit 0.254 mm Dicke und der Permittivitat
e = 2.2 wird ein Reflexionsarray mit 2.4 mm groflen quadratischen Zellen auf-
gebaut, der Fokus betragt 50 mm, der Durchmesser des Reflektors 100 mm. Der
Abstand der Nullstellen bzw. des Vorzeichenwechsels der Kosinusfunktion ist ab-
hiingig vom Schwenkwinkel. Hier wird ein Abstand von 3/+/2-2.4mm = 5.09 mm
gewihlt, also ein Vorzeichenwechsel nach 1.5 Elementdiagonalen®, was zu einem
Winkel von 60° zwischen den beiden Hauptkeulen fiihrt.

Die gemessene Fernfeldcharakteristik ist in den Bildern 3.32 und 3.33 gezeigt.
Der Abstand zwischen den beiden Hauptkeulen betriagt 59.3°. Die 3dB -Keu-
lenbreite in der Ebene mit den zwei Keulen betriagt 4.3° und in der dazu or-
thogonalen Ebene 4.2°. Der Nebenkeulenabstand ist in der H-Ebene mit 22 dB
besser als in der E-Ebene mit 17 dB. In der zweidimensionalen Messung in Bild
3.33 zeigt sich, dass die Nebenkeulen auflerhalb der Hauptebenen vergleichswei-
se gering sind.

Mit dieser Messung wird bestatigt, dass auch grofle Phasenunterschiede zwi-
schen zwei benachbarten Zellen trotz der Annahme eines periodischen Arrays bei
der Berechnung der Reflexionsphase das gewiinschte Verhalten zeigen. Der Pha-
senunterschied zwischen zwei benachbarten Elementen nimmt allerdings auch

5Auf Grund des gefalteten Aufbaus ist eine 45° -Drehung des Reflektors notwendig, wes-
wegen nicht die Kantenldnge, sondern die Diagonale einer Einheitszelle verwendet wird.
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hier nicht genau den maximalen Wert von 180° an, da zusétzlich die Phasen
zur Weglédngenkompensation der unterschiedlichen (elektrischen) Strahlenlén-
gen vom Speisehorn zum Reflektor addiert werden.

m O— = d = = = )k - - = T -« - - Lo - - - 0—---4 -------- - - - - 1 - - - -4
o L ... .........l.-| H-Ebenel
=1 T ) SRR R ) B — 0L ) beig = 307
S!5] AR ) W (N P ) R 1 O
< b M N
=30F b AMANWE Wy - =30 - RV IR
% N Y Y M
- 1 1 1 1 )l — 1 A 1 1

= 4990 —I6O 30 0 30 60 90 4990 -60 -30 0 30 60 90

Winkel in Grad Winkel in Grad

Bild 3.32: Fernfeldcharakteristik der Doppelkeulen-Antenne bei 58 GHz

T¢ = 90° (H-Ebene)

-0dB

- —5dB

nicht gemess¢ner Bereich

- —-10dB
180° - —15dB
- —-20dB

- —25dB
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o

%o

: -< —=30dB
270°

Bild 3.33: 2D-Fernfeldcharakteristik der Doppelkeulen-Antenne bei 58 GHz
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3.2.2 Reflexionsgesetz planarer Reflektoren mit frequenzselektiven
Oberflachen

In der klassischen Strahlenoptik wird der Strahlenverlauf bei der Reflexion an
metallischen Reflektoren (Spiegeln) nach dem Snelliusschen Gesetz berechnet.
Bei planaren Spiegeln fiihrt das zu der bekannten Bedingung FEinfallswinkel
gleich Ausfallswinkel: 6, = 0,. Reflektoren mit frequenzselektiven Oberflachen
sind meist diskret aufgebaut. Bei den in dieser Arbeit verwendeten Reflekto-
ren ist die Oberflache in gleich grofle aquidistante Zellen aufgeteilt. In diesen
Zellen wird lokal die Reflexionsphase einer Welle durch metallische Struktu-
ren beeinflusst. Unter Beachtung bestimmter Randbedingungen, auf die spater
noch genauer eingegangen wird, kann fiir die Herleitung des Reflexionsgesetzes
vereinfachend angenommen werden, dass ein kontinuierlicher Reflexionsphasen-
verlauf ®(z) auf dem Reflektor vorhanden ist.

In Bild 3.34 sind zwei Strahlen einer einfallenden, lokal ebenen Welle darge-
stellt. Die Reflexionspunkte liegen auf dem Reflektor Az auseinander, die Re-
flexionsphasen an diesen Stellen betragen ®; und ®2. Die beiden reflektierten

®, Ax o, Reflektor

Strahl 1 Strahl 2

Bild 3.34: Reflexionen an einem planaren Reflektor (zweidimensionaler Fall)

Strahlen tiberlagern sich entsprechend dem Wellenmodell nach der Reflexion in
Richtung der Ausfallsrichtung konstruktiv, d.h. die Phasen der beiden fiktiven
Strahlen miissen in einer gedachten Ebene senkrecht zur Ausbreitungsrichtung
phasengleich sein. Da hier aber im Allgemeinen die Reflexionsphasen ®; und ®»
im Gegensatz zum rein metallischen Reflektor unterschiedlich sind, miissen die
Phasen beider Strahlen getrennt bestimmt werden. Mathematisch dargestellt
ergibt sich im zweidimensionalen Fall die Bedingung

1 1
—Az - sinf, + E(I)l = Az -sin6; + E@g, (3.52)
wobei k = 27” die Wellenzahl, 6; der Einfallswinkel und 6,. der Ausfallswinkel zur
Normalen hin gemessen sind. Fiir unendlich kleine Az in Gleichung (3.52) ergibt
sich eine einfache Beziehung zwischen dem Einfallswinkel 0;, dem Ausfallswinkel
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6, und der Ableitung des (kontinuierlichen, differenzierbaren) Reflexionsphasen-
verlaufs auf dem Reflektor 8(15—;‘%):

(I)Q — (I)l 1 6<I>(x)

(3.53)

sinfr +sin 0 = —¢ I (=) =17,
Diese zweidimensionale Betrachtung ist ausreichend, solange sich die einfallen-
den Strahlen in derselben Ebene wie der Gradient des Phasenverlaufs befindet,
also z.B. fiir einen rotationssymmetrischen Aufbau wie in [7].

Fiir die Herleitung des Reflexionsgesetzes fiir den allgemeinen dreidimensio-
nalen Fall werden die drei in Bild 3.35 dargestellten Strahlen betrachtet. Fiir

Bild 3.35: Reflexionen an einem planaren Reflektor (dreidimensionaler Fall)

die Strahlen gilt dieselbe Phasenbeziehung wie im zweidimensionalen Fall. Die
Reflexionsphase auf der Reflektoroberfliche ®(x,y) hingt jetzt von x und y ab.
Bei analoger Vorgehensweise wie im zweidimensionalen Fall ergeben sich jetzt
zwei Gleichungen. Fiir den Grenzfall mit Az und Ay gegen Null erhalt man die
- und y-Komponente des Phasengradienten in Abhéngigkeit der Einfallsrich-
tung ¢; bzw. 6; und der Ausfallsrichtung ¢, bzw. 6,:

sin 0, cos ¢, + sin 0; cos ¢; = —%w, (3.54)
x
_10%9(z,y)

v o (3.55)

sin 0, sin ¢, + sin 0; sin ¢; =

Bei gegebenen Reflexionsphasenverlauf ®(x,y) und Einfallsrichtung ¢;, 6; lasst
sich aus den Gleichungen (3.54) und (3.55) die Ausbreitungsrichtung der reflek-
tierten Welle berechnen.
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3.2.3 Leistungsdichtequotient bei Doppelreflektoranordnungen

Das Reflexionsgesetz fiir Reflektoren mit frequenzselektiven Flachen ermoglich
zwar die Bestimmung des Strahlenverlaufs bei gegebenem Reflexionsphasenver-
lauf, jedoch wird keine Information iiber die Leistungsdichteverédnderung entlang
eines Strahls bzw. bei dessen Reflexion gegeben. Eine allgemeine Beschreibung
wie in der Strahlenoptik mit Hilfe von aquivalenten Kriimmungsradien der Re-
flektoroberfliche und der Wellenfront ist, wie in Anhang E, Seite 161 gezeigt,
nicht sinnvoll. Alternativ kann ein Energierelationsfaktor definiert werden, der
wie in Bild 3.36 gezeichnet, ein Maf3 fiir die Aufweitung des Strahls darstellt.
Bei der hier dargestellten zweidimensionalen Anordnung aus zwei parallelen
Reflektoren ist das Verhéltnis der Flachen bzw. Langen Ar;/Ary proportional
zu dem Verhéltnis der Leistungsdichten S;/S2 auf den beiden Reflektoren und
stellt somit eine sinnvolle Rechengrofle dar, da

Arir_ Si(r)
ATQ T2 52(7“2)

. (3.56)

Zur Bestimmung dieses Quotienten wird mit Hilfe des Reflexionsgesetzes der
z
A T1 r1 + Arq r
, | -
Strahl 1 /:

Strahl 2
_—

Bild 3.36: Abbildung eines Langen- bzw. Flachenstiicks Ar; auf dem oberen
Reflektor nach Ary auf dem unteren Reflektor.

Verlauf der beiden in Bild 3.36 eingezeichneten Strahlen bestimmt. Fiir den
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ersten Strahl gilt

l 8<I>(r1)

sin(0y1) —sin(0;1) = E o

fiur den zweiten Strahl

l 8<I>(r1 + AT‘l)

sin(6r,2) — sin(0;,2) = A I
1

(3.57) - (3.58) ergibt

10®(r1) 10P(r1+ Arp)

(Sil’l t9r71 — sin HT’Q) — (sin 91',1 — sin 01',2) = — — =

k 87“1 k 8T1
Fir Ary — 0 gilt

. 8@(7”1) B 8<I>(r1 + AT‘l) - 82(1)(7“1)
A}}f&o or1 ort - Or? Ar.

Die Winkel kénnen an Hand der Abmessungen zu

r

tan 9@‘,1 = El’

A
tanfy, = LT AT
h
a
tan 6,1 = 7
tan O, — a—+ Are — Ary
h
bestimmt werden, wobei
l 5@(7“1)

a =12 —7r1 = htan(f,1) = htanarcsin( + sin ;1)

k 5T1
15 L

. Kor T e

169
\/1_(EW+ T%l—kh2)

ist. Mit den Aquivalenzen

sinarctan(r) =

tan arcsin(r) =

(3.57)

(3.58)

(3.59)

(3.60)

(3.61)

(3.62)

(3.63)

(3.64)

(3.65)

(3.66)

(3.67)
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konnen die Gleichungen (3.57) und (3.58) fiir den Fall r1,a # 0 umgeformt
werden zu

r1 4+ Ary : m
T)) — sm(arctan(ﬁ)) (3.68)

(T1+AT1)/h 7“1/h

T I (it A)JRE T+ (/)

fﬁrAr1—>9Lr1>>Ar1 A’r’l/h
V14 (ri/h)?
a+ A’r’; —An ) — sin(arctan(%)) (3.69)
B (a + Aro — Ari)/h B a/h
V14 ((a+ Ara — Ar)/h)2 /14 (a/h)?
fijrArlr,vArg—%) (AT’Q — ATl)/h
1+ (a/h)®

Gleichung (3.68), (3.69) und (3.60) in (3.59) eingesetzt, ergibt

sin(6;,2) — sin(6;,1) = sin(arctan(

sin(0y,2) — sin(6,,1) = sin(arctan(

. (ATQ — A?“1)/h A?“1/h -~ 82(19(1°1)

VIT@h? I+ hE o

- Ary (3.70)

bzw.

Ars 1 0?®(r1)
— =1 — v/ h? 2, 71
Arq * ( /h2 ¥ 1) or? ta (3.71)

Ary/Ary ist ein Maf fiir die Aufweitung eines kleinen Sektorbereichs nach
der Reflexion an einem planaren Reflektor mit Reflexionsphasenverlauf ®(ry).
Wie (3.71) zu entnehmen ist, hangt das Flachen- bzw. Energiedichtenverhélt-
nis im Wesentlichen von der zweiten Ableitung des Phasenverlaufs 0*®(r1)/0r}
ab, aber auch vom Einfallswinkel und der ersten Ableitung des Phasenverlaufs
0®(r1)/0r1. Fir den Fall eines konstanten Reflexionsphasenverlaufs ergibt sich
das Verhéltnis Araora/(Arir1) = 4, entsprechend der klassischen Strahlenoptik.
Bei senkrechtem Ein- oder Ausfall wird Gleichung (3.71) jedoch ungenau und ist
nur unter Einschrankungen einsetzbar. Sie bietet aber gute Einblicke in das Ver-
halten frequenzselektiver Reflektoren. Fiir dreidimensionale Reflektoren werden
die Beziehungen zwischen Winkeln, geometrischen Daten und Leistungsdichten
um ein Vielfaches komplexer und konnen nicht in geeigneter Form dargestellt
werden. Eine Alternative zur Berechnung planarer Reflektoren stellt die im fol-
genden Kapitel vorgestellte Herleitung mit Hilfe des Energieerhaltungssatzes
dar.
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3.2.4 Energieerhaltung bei frequenzselektiven Reflektoren
Rotationssymmetrische Reflektoren

Grundlage fiir die Berechnung der Reflexionsphasenverteilung auf dem oberen
Reflektor ®;(r1) (Bild 3.37) ist neben dem Reflexionsgesetz der Energieerhal-
tungssatz. Dieser beschreibt den Zusammenhang zwischen der Leistungsdichte
auf den Reflektoren bzw. der vom Speisehorn abgestrahlten Leistungsdichte. Die
vom Horn abgestrahlte Leistung und die an den Reflektoren reflektierte Leis-
tung muss identisch sein, solange keine Energie verloren geht. Dies wird durch
den Energieerhaltungssatz beschrieben, der in differenzieller Form lautet:

d’r’2 . E8(91)Sin91
d@l o 02122(7‘2)1“2 ’

(3.72)

wobei E3(01) die abgestrahlte Leistungsdichte des Speisehorns und I3(r2) die
gewiinschte Leistungsdichte® auf dem unteren Reflektor (Bild 3.37) beschreibt.
C? ist ein skalarer Faktor, der aus Normierungsgriinden zu

fel mar [12(601) sin 61d6;

02 '91 min
fxz mat 12 (TQ)T’Qd?”Q

T2 min

(3.73)

gewahlt wird. Die Integrationsintervalle [01 min, 01,max] und [r2,min, 72,max| legen
den fiir die Synthese relevanten Winkelbereich des Speisehorns und den wirk-
samen Radiusbereich des unteren Reflektors fest. Aus Bild 3.37 lassen sich die
Gleichungen

tan 6, = %, (3.74)
tan 0y = 2 ;Tl = %2 — tan 6y, (3.75)

d?“z . d?“z d91 . d?“z h
drq o df, dry o do, h? + T% (376)

ableiten. Daraus ergibt sich zusammen mit (3.72) eine nichtlineare Differential-
gleichung der Form

LT 877)

aus der sich der Strahlenverlauf ro(r1) bestimmen ldsst, wobei mit 71 und 7
die Reflexionspunkte der Strahlen gekennzeichnet sind. Als Randbedingung fiir

5Die Indizes an den Variablen r1 und ro sollen verdeutlichen, dass mit r; ein Punkt auf
dem oberen Reflektor und mit r2 auf den unteren Reflektor gemeint ist. Beide Koordi-
natenachsen zeigen aber in dieselbe Richtung.
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T2,min T2 T2 max

Lo(r2)

Bild 3.37: Winkel- und Ortsdefinitionen fiir Leistungsberechnung

(3.77) kann der Strahl herangezogen werden, welcher am Rand des unteren
Reflektors auftrifft, 72(71,max) = 72,max. Einen Zusammenhang zwischen Ein-
fallswinkel 6, und Ausfallswinkel #2 wird durch das in Kapitel 3.2.2 hergeleitete
Reflexionsgesetz fiir planare Reflektoren beschrieben:

l 8(131 (T1)
k 37’1 .

Die Funktion r2(r1), sowie Gleichungen (3.74) und (3.75) eingesetzt in (3.78),
ergibt

sinfy — sin6; = (3.78)

7”2(7“1) — 7T . T1 _ 18@1(7’1)
Vh2ra(r) =2 /B2 4rf ko On

woraus der einzustellende Phasenverlauf ®(r1) durch numerische Integration
direkt ermittelt werden kann. Die Integrationskonstante, die einen Phasenoffset
darstellt, kann beliebig gewéahlt werden, da nur die Ableitung des Phasenverlaufs
eine Rolle spielt, nicht aber die absolute Phase.

: (3.79)

Zweidimensionale Reflektoren

Deutlich komplexer wird die Berechnung des Reflexionsphasenverlaufs ®1 (1, y1)
bei zweidimensionalen Reflektoren. Wie bei der Betrachtung rotationssymme-
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trischer Reflektoren ist auch im allgemeinen zweidimensionalen Fall der Ener-
gieerhaltungssatz

dzodys  EG (01, ¢1)sin

— 3.80
d01d¢>1 02122(932,342) ( )
der Ausgangspunkt der Berechnung mit dem Normierungsfaktor
01 max ¢1 max(el)
02 — 91 min fd)l 1’1’111’1(91) EO (01’ ¢1) Sln 01d01d¢1 (381)

fa?2 ,max f;;;i’;it? IQ xQ y2)dy2dx2

L2, min

Bei Rotationssymmetrie der Primarstrahlung und kreisformigen Reflektoren mit
Radius R vereinfacht sich (3.81) zu

, 27 fe 1omax EO (61) sin 61 d6
Cc° = . (3.82)
fwg,max f\/ _mz 72
—v/R2—22

5 (72, y2)dy2drs

T2 min

Aus dem Aufbau in Bild 3.38 lassen sich die Beziehungen

2 2
tan @, = YU (3.83)

h
tan ¢y = 2L, (3.84)
— 2 — 2
tanfy — V(22— 71) h+ (v2 = 91)° (3.85)
(y2 — 1)
t = 27 I .
an ¢ (r2 — 1)’ (3.86)
d91 _ h c 1 (3 87)
drzy /23 + 97 (B2 + 23 +y3)
dor _ h-yn (3.88)
dyr e + 7 (R +ad +yf)
dxz . dxz d91
dxl o d01 d.SU17 (389)
dyz dyz d@l
_ , 3.90
dy1 d91 dy1 ( )

ableiten. Das Energieerhaltungsgesetz (3.80) und das Reflexionsgesetz fiir plana-
re Reflektoren (3.54) bilden ein Differentialgleichungssystem aus drei Gleichun-
gen und drei unbekannten Funktionen, die jeweils von den zwei Variablen x; und
y1 abhingen. Die Unbekannten sind z2(z1,y1) und y2(x1,y1), die den Verlauf
der Strahlen beschreiben, und der Reflexionsphasenverlauf ®1(z1,y1), welcher
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z I (x1,
A le'l 1( ' %i?maw(yl) x Aly
! <I>1(:B1,y1) : . 5
g 2
@l@_ __________ i

“x2,min T2 m?,maaz(yQ)

‘\"Eo(fbl;Hl) f2($2,y2)

Bild 3.38: Winkel- und Koordinatendefinitionen anhand der Seitenansicht und
Draufsicht.

notwendig ist, um den Strahlenverlauf zu erzeugen. Mit bekannten Verfahren
lasst sich das sehr komplexe Differentialgleichungssystem nicht 16sen. Wie auch
bei optischen Reflektoren ist nur eine ndherungsweise Losung zu finden [69]. Die
unbekannten Groflen x2, y2 und @4 lassen sich durch Ein- bzw. Gleichsetzen der
Gleichungen nicht sinnvoll eliminieren. Das Losen einzelner Differentialgleichun-
gen ist nicht moglich. Ein Losungsweg mit Hilfe einer Naherung wird spater im
Rahmen eines Beispiels aufgezeigt.

Durch den Reflexionsphasenverlauf @1 (x1,y1) wird das Abbildungsverhalten der
Speisehorncharakteristik Eo (¢, 0) bzw. der Leistungsverteilung auf dem oberen
Reflektor I (z1,y1) auf die Leistungsdichteverteilung des unteren Reflektors
I3(x2,12) bestimmt (Bild 3.38). Theoretisch existieren unendlich viele Abbil-
dungsfunktionen, um eine bestimmte Leistungsverteilung I3 auf die gewiinschte
Verteilung I3 abzubilden. Physikalisch sinnvoll ist die Erzeugung eines mog-
lichst konstanten Phasenverlauf @1 (x1,y1). Auch sich iiberkreuzenden Strahlen
sind zu vermeiden; Strahlen, die z.B. auf den linken Rand des oberen Reflektors
auftreffen, sollen auch an den linken Rand des unteren Reflektors reflektiert
werden, Entsprechendes gilt auf der rechten Seite.

Das Abbildungsverhalten wird durch die Wahl der Integrationsverlaufe des
Energieerhaltungssatzes bestimmt und ist von der Art des verwendeten Ko-
ordinatensystems abhéngig. So werden z.B. durch Gleichung (3.80) Kreisringe,
die sich dadurch ergeben, dass das Zahlerintegral in Kugelkoordinaten definiert
ist, auf eine rechteckformige Flache auf dem unteren Reflektor abgebildet, da
die Integration im Nenner in kartesischen Koordinaten erfolgt. Dies fiihrt zu ei-
nem hohen Gradienten des Reflexionsphasenverlaufs ®;, was physikalisch nicht
sinnvoll ist. Haben die beiden Reflektoren dieselbe Form, ist es in der Regel sinn-
voller, die Leistungsdichte I? aus der Strahlungscharakteristik Ey des Horns zu
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bestimmen und das Abbildungsverhalten I1 — I3 anstatt Fy — I3 zu suchen, da
dann Nenner- und Zéahlerintegral im selben Koordinatensystem definiert sind.

3.2.5 Designbeispiel einer 22°-Sektorantenne bei 58 GHz

Das in den vergangenen Kapiteln bereit gestellte mathematische Werkzeug wird
nun auf das Beispiel einer Sektorantenne angewandt. Es wird eine Sektoranten-
ne mit 22° -Offnungswinkel in der z-z-Ebene und maximaler Biindelung in der
y-z-Ebene berechnet und realisiert. Die Abmessungen der Antenne betragen
108.6 mm in z-Richtung und 90 mm in y-Richtung. Sie besteht aus ca. 1660
verschiedenen Einheitszellen auf dem unteren Reflektor und 1444 Dipolen auf
dem oberen Reflektor, bei dem die Randbereiche auf Grund der dort geringe-
ren Leistungsdichte nicht genutzt werden. Fiir die folgende Betrachtung wird
der Koordinatennullpunkt in die Mitte der Reflektoren gesetzt. Da es sich um
einen gefalteten Aufbau handelt, sind die Dipole des untere Reflektor um 45° zu
der einfallenden Polarisation gedreht, um durch einen 180° Phasenunterschied
beider orthogonaler Komponenten eine Drehung der Polarisation von 90° zu be-
wirken. Die Zellgrofle ist kleiner als eine halbe Wellenlange und betragt 2.4 mm.
Der fiir die Array-Berechnung relevante Elementabstand ist auf Grund der 45°
-Drehung 2.4 mm / v/2. Wie bereits beschrieben, ist es sinnvoll, den Nullstellen-
abstand der si-Verteilung als ein ganzzahliges Vielfaches des Elementabstands
zu wahlen. Hier wird ein Abstand von 13.58 mm gewahlt, was 8 Elementabstan-
den und einem Offnungswinkel von 22° entspricht.

Das Speisehorn befindet sich, wie in Bild 3.28, Seite 49 gezeigt, in der Ebene des
unteren Reflektors. Da eine symmetrische Fernfeld-Charakteristik erzeugt wer-
den soll, ist auch eine symmetrische Speisung von Vorteil. Jedoch ist das Aper-
turblocking in der Mitte des Reflektors besonders storend, da die si-Verteilung
dort die grofite Leistungsdichte aufweist. Deswegen wird eine Offset-Speisung,
die um Zfeeqa = 13.58 mm entlang der x-Achse verschoben ist und sich also im
Minimum der si-Verteilung befindet, trotz des erhéhten mechanischen Aufwands
und des unsymmetrischen Aufbaus eingesetzt. Das Horn ist schriag ausgerichtet
(Bild 3.39), so dass die maximale Leistungsdichte bereits ohne Phasenmodifi-
kation auf dem oberen Reflektor in Richtung der Mitte des unteren Reflektors
abgestrahlt wird. Damit wird garantiert, dass auf dem oberen Reflektor im Be-
reich maximaler Leistungsdichte der Reflexionsphasengradient minimal wird.
Die in den beiden Hauptebenen simulierte und gemessene Fernfeldcharakteristik
des Speisehorns ist in Bild 3.39 dargestellt. Es wird ein Speisehorn mit recht-
eckiger Apertur eingesetzt, da hier durch die Abmessungen der rechteckigen
Hornapertur die Strahlungscharakteristik so angepasst werden kann, dass die
Amplitudenverteilung auf dem unteren Reflektor auch ohne Phasenmodifikation
auf dem oberen Reflektor bereits grob der spateren Soll-Verteilung bzw. deren
Einhiillenden entspricht.
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Bild 3.39: Strahlungscharakteristik des in der E- und H-Ebene aufgeweiteten
Horns bei 58 GHz.

Fiir die weitere Berechnung wird die aus der Horncharakteristik resultierende
Leistungsdichteverteilung I1(x1,y1) auf dem oberen Reflektor herangezogen. I1
kann entweder mit

h

I (z1,y1) = Eo(¢o,00) - cos 6o ’ 3.01
(@1,91) = Eoldo,b) - cosby e (3.91)
Speisehorn schragerEin fall ~ — ,

Weglangenkompensation

aus der Speisehorncharakteristik bestimmt oder direkt mit einem Vollwellen-
Simulationsprogramm berechnet werden. Der Leistungsdichteverteilung ist, wie
in Bild 3.40 zu sehen ist, auf den mittleren Bereich des Reflektors konzentriert.
Auf Grund der geringen Leistungsdichte im Reflektorrandbereich und dem dort
sehr flachen Einfall der Welle (und der damit verbundenen Phasenfehler) ist
der Randbereich des oberen Reflektors nicht fiir die Synthese relevant. Neben
der Leistungsdichteverteilung muss auch die Einfallsrichtung der Welle, d.h. der
Pointingvektor in der Ebene des oberen Reflektors, iiberall in Betrag, Phase
und Richtung bekannt sein.

Uber die Amplitudenverteilung I2(z2,y2) des unteren Reflektors ist bisher nur
die entlang der z-Achse projizierte Amplitudenverteilung bekannt. Wahrend
diese entlang der x-Achse eine si-formige Verteilung aufweist, kann die Vertei-
lung f,(z2,y2) entlang der y-Achse nahezu beliebig gewéhlt werden. Entlang
dieser Achse ist vor allem der konstante Phasenverlauf entscheidend, um in
der y-z-Ebene eine schmale Hauptkeule zu erzeugen, wahrend der Betrag von
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Bild 3.40: Die durch das Speisehorn erzeugte normierte Amplitudenverteilung
|11 (x1,y1)| auf dem oberen Reflektor bei 58 GHz.

fy(z2,y2) den Nebenkeulenabstand und die Keulenbreite nur zweitrangig beein-
flusst. Bei rechteckigen Reflektoren gilt somit fiir die Sektorantenne

/_oo IQ(I‘Q, yg)dyz = si(a . xg), (392)
/_oo 12(:13'2, yz)dZEQ = fy(xg, yz). (393)

Um das Syntheseverfahren zu vereinfachen, wird ein separierbarer Ansatz fiir
die zweidimensionale Amplitudenverteilung Io gewahlt mit

I(z2,y2) = I2,0(22) - I2,4(y2), (3.94)

d.h. die Amplitudenverteilung in y-Richtung hingt nur von der y-Koordinate
ab: fy(z2,y2) = fy(y2).

Ein Standard-Hohlleiterspeisehorn produziert eine Leistungsdichteverteilung auf
dem Reflektor, deren Verlauf entlang der y-Achse (bzw. auch der z-Achse) durch
cos™(b - y2) angenahert werden kann. Um entlang dieser Ebene den Phasengra-
dienten auf dem oberen Reflektor moglichst klein zu halten, wird entlang der
y-Achse mit fy(y2) = cos(b-y2) ein dhnlicher Verlauf gewahlt, wobei b < TT—
und Y2 max die maximale Abmessung des unteren Reflektors in y—Richtung’ ist.
Bei einem rechteckférmigen Reflektor ergeben sich dann aus (3.92) und (3.93)
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Bild 3.41: Gewiinschte normierte Amplitudenverteilung |I2(x2,y2)| auf dem
unterem Reflektor bei 58 GHz.

gerade die auf der rechten Seite der Gleichung angegebenen Funktionen

Is »(x2) = si(az2), (3.95)
Iz y(y2) = fy(y2). (3.96)

Die in diesem Beispiel zu

(22, y2) = |si(az2)| - \/cos ( y—2) (3.97)

m 1~1y2,max

gewahlte Amplitudenverteilung ist in Bild 3.41 dargestellt. Die Lange A des
Reflektors wird so gewéahlt, dass in Richtung der positiven und negativen x-
Achse die vierte Nullstelle der si-Verteilung am Rand des Reflektors liegt. Auf
Grund der Symmetrie des Aufbaus zur z-z-Ebene kénnen in (3.81) die unteren
Integralgrenzen verdandert und C' aus

_Aﬁg 572 I (21, y1)dyrda

2fOA/2 OB/2 IQ(LEQ,yQ)d’de:EQ

2

(3.98)

bestimmt werden. Mit den Langen A = 108.6 mm und B = 90 mm und der
in (3.97) definierten Amplitudenverteilungen ergibt sich C*? = 0.853. Aus dem
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Energieerhaltungssatz lasst sich allgemein folgende Integralgleichung aufstellen

z2(x1,y1) y2(T1,91)
c? / / Io(ah, yb)dyhdah

mZ(xl,min 7y1,min) Y2 (xl,min :yl,min)

T Y1
/ / L (4, 4/})dyldz) | (3.99)

ZT1,min Y1, min

wobei z2(z1,y1) und y2(x1,y1) stetige Funktionen sind. Durch die Gleichung
wird beschrieben, an welche Position die Leistung eines kleinen Flachenstiicks
dxi1dy; auf dem oberen Reflektor auf ein Flachenstiick dzodys auf dem unteren
Reflektor abgebildet wird. Es wird neben (3.99) eine weitere Gleichung benétigt,
um die zwei unbekannten Funktionen z2(z1,y1) und y2(z1,y1) bzw. den Strah-
lenverlauf zu finden. Mit Hilfe der Reflexionsgesetze (3.54) und (3.55) ist das
Gleichungssystem vollstandig, welches aber auf Grund seiner komplexen Form
analytisch und numerisch nicht gelost werden kann. Dies wird erst durch Auf-
stellen einer weiteren Gleichung moglich, die aber nur eine Naherung darstellt
und physikalisch sinnvoll sein muss.

In diesem Beispiel kann angenommen werden, dass alle Flachenstiicke, die sich
auf dem oberen Reflektor zwischen x1,m:in und z1 befinden, auf ein Gebiet zwi-
schen 2 min und z2(z1) abgebildet werden. Die Funktion x2(x1) stellt also eine
monoton steigende Funktion dar, wodurch es nicht zur Uberkreuzung von Strah-
len entlang dieser Ebene kommen kann. Im Strahlenmodell bedeutet das, dass
alle Strahlen, die bei kleinen Werten von x1 am oberen Reflektor reflektiert wer-
den, auch bei kleinen Werten x> auf den unteren Reflektor auftreffen und keine
Strahlen sich schneiden. Die y-Position der Strahlen spielt dabei vorerst keine
Rolle. Fiir das behandelte Beispiel ist dies eine sinnvolle Annahme, da sowohl
die Leistungsdichteverteilung auf dem unteren Reflektor als auch naherungswei-
se die Leistungsdichteverteilung auf dem oberen Reflektor als eine nach x und y
separierbare Verteilungsfunktion dargestellt werden kann. Deshalb kann ange-
nommen werden, dass sich jeweils die Strahlenverlaufe in den z-z-Ebenen und
y-z-Ebenen ahneln, d.h. dass z.B. alle Strahlen, die bei der y-Koordinate y; auf
den oberen Reflektor treffen, zu der y-Koordinate y2 auf den unteren Reflektor
reflektiert werden, egal an welcher Position x1 die Reflexion erfolgt.

Das Abbildungsverhalten kann durch die entsprechende Wahl der Integralgren-
zen gesteuert werden. In diesem Beispiel werden die Grenzen der Integration
nach y in (3.99) durch die Reflektorabmessungen B/2 ersetzt:

wy B/2 z, B/2
c? / /Ig(xé,yg)dygdxéz / /Il(xll,yl)dyldxll. (3.100)
—A/2 0 —A/2 0

68
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Bild 3.42: Abbildungsfunktionen x2(x1) (links) und y2(x1,y1) (rechts). Ein
Strahl, der auf dem oberen Reflektor bei den Koordinaten (z1,y1)
reflektiert wird, trifft auf den unteren Reflektor bei den Koordinaten
(z2,y2) auf.

Aus (3.100) ergibt sich die Funktion z2(x1), also die Information iiber die -
Koordinaten der Auftreffpunkte der Strahlen auf dem oberen und unteren Re-
flektor (Bild 3.42). Zur Bestimmung der Funktion y2(z1,y1) wird z2(x1) in
(3.99) eingesetzt:

z2(z1) Y2 1 Y1
2 / / / r_ / / / /
C IQ(l'Q,yg)ddexQ = Il(xl,yl)dyldajl. (3101)
—A/2 Ymin(z2) —A/2 0

Die sich daraus ergebende Funktion y2(x1,y1) ist in Bild 3.42 gezeichnet.
Alternativ kann zuerst durch die Gleichung

AJ2 o A/2 y;
C? / /Ig(azg,yé)dyédxg = / /Il(azl,yi)dyidxl (3.102)
—A/2 0 —A/2 0

eine Funktion y2(y1) bestimmt werden und die Losung, entsprechend der Vor-
gehensweise von oben, in (3.99) eingesetzt werden:

T2 y2(y1)

Z1 Y1
02/ / I (x5, yo)dysday = / /Il(:vll,yl)dyldxll. (3.103)

—A/2 ymzn(mlg) —-A/2 0
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Bild 3.43: Strahlen in z-z-Ebene fiir eine si-Charakteristik entlang der y-Achse
in der Amplitudenverteilung.

__- Strahlen

" Speisehorn

Bild 3.44: Strahlen in y-z-Ebene fiir eine Kosinus-Charakteristik entlang der
x-Achse in der Amplitudenverteilung.

Dadurch ergibt sich eine Funktion x2(z1,y1). Mit den zwei Funktionen z2 und
y2 ist nun fiir jeden Reflexionspunkt (z1,y1) auf dem oberen Reflektor der ge-
wiinschte Auftreffpunkt des Strahls auf dem unteren Reflektor (z2,y2) bekannt.
Die Strahlenverlaufe, die sich aus den zwei Berechnungsvarianten ergeben, un-
terscheiden sich nur geringfiigig, was bestatigt, dass die eingefiihrte Naherung
bzw. die Wahl der Integrationsverlaufe in diesem Fall sinnvoll ist. Der in diesem
Beispiel gewahlte Integrationsverlauf ist immer dann geeignet, wenn sowohl die
Amplitudenverteilung I; als auch Iz eine nach x und y separierbare Funktion
ist.

Die Strahlenverlaufe in der z-z- bzw. y-z-Ebene sind in Bild 3.43 und 3.44 dar-
gestellt. Mit den Reflexionsgesetzen von planaren Reflektoren
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sin 02 cos ¢2 + sin 61 cos 1 = 1 M, (3.104)
k 8:5‘1
100

sin 62 sin ¢2 + sin 61 sin 1 = — 00 (1, 41) (3.105)
k 8y1

und den geometrischen Bedingungen in (3.90) konnen die Ableitungen des Pha-
senverlaufs 0®(z1,y1)/0z1 und 0P(x1,y1)/0y1 des oberen Reflektor berechnet
werden, die in Bild 3.46 dargestellt sind. Die Einfalls- bzw. Ausfallswinkel 6,
¢1 bzw. 02, ¢2 konnen aus den geometrischen Daten bestimmt werden:

VY3 + (21 — Teea)?

01 = arctan - : (3.106)
¢1 = arctan L, (3.107)
L1 — Tfeed
— )2 — )2
¢2 = arctan 2L (3.109)

{13'2—371.

Durch Integration von (3.104) und (3.105) ergeben sich die in Bild 3.47 darge-
stellten unterschiedliche Reflexionsphasenverlaufe

T /
Q1 (x1,91) = / de;, (3.110)
0 L
V19D (1, Y
Do (z1,y1) = Mdyi (3.111)

0 oYy
auf dem oberen Reflektor. Die Amplitudenverteilung I>(x2,y2) kann nur dann
fehlerfrei synthetisiert werden, wenn die Phasenverlaufe ®1 (1, y1) bzw. ®2(z1,y1)

zuziiglich den frei wahlbaren Integrationskonstanten ®3(y1) bzw. ®4(z1) iden-
tisch sind, also

@1(331,y1)+®3(y1) E@g(xl,y1)+cl>4(x1). (3.112)

Im Allgemeinen ist das nicht der Fall, da ®1(x1,y1) bzw. ®2(x1,y1) nicht als
Summe zweier Funktionen ®;(z1,y1) = ®1,2(z1) + ®1,4(y1) bzw. P2(z1,y1) =
Do o (1) + P2,y (y1) dargestellt werden kénnen. Ist jedoch die bei der Herleitung
verwendete Néherung sinnvoll, kénnen die Funktionen ®3(y1) und ®4(z1) so
gewahlt werden, dass

D1 (z1,91) — Pa(x1,y1) = Pa(z1) — P3(y1) (3.113)

gilt. Fir die Realisierung der Antenne wird der Phasenverlauf ®i(x1,y1) +
®3(y1), wie er in Bild 3.48 dargestellt ist, verwendet. Dabei sind die Integrati-
onskonstanten ®3 und ®4 so gewahlt, dass auf der x- und y-Achse die Verlaufe
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von ®1(x1,y1) + P3(y1) und P2(x1,y1) + Pa(x1) identisch sind. Dabei treten
zwar in den Ecken des oberen Reflektors relativ grole Abweichungen der Ab-
solutphase auf (Bild 3.48), fiir den Strahlenverlauf ist jedoch nur die Ableitung
des Phasenverlaufs relevant. Deren Abweichung vom Sollwert ist relativ gering
(hier max. 20° /mm) und fithrt zu Winkelabweichungen der Strahlen im Bereich
von wenigen Grad. In diesem Beispiel treffen die Strahlen die im Eck-Bereich
des Reflektors reflektiert werden nur wenige Millimeter vom Sollpunkt auf dem
unteren Reflektor auf. Durch diese Fehler wird aber nur die Amplitudenvertei-
lung und nicht die Phase beeinflusst, da die Phasenverteilung unabhangig davon
auf dem unteren Reflektor eingestellt wird. Fiir die beiden Reflektoren ergeben

sich die in Bild 3.45 dargestellen Anordnungen der Dipole bzw. Patches.

oberer Reflektor

unterer Reflektor
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Bild 3.45: Dipole bzw. Patches auf dem oberen und unteren Reflektor.

In den Bildern 3.49 und 3.50 sind der berechnete Arrayfaktor und die gemes-
senen Fernfeldcharakteristik in den beiden Hauptebenen gegeniiber gestellt. Es
zeigt sich eine sehr gute Ubereinstimmung beider Verldufe. Die Position der
Hauptkeule und der Sektorflanken sind identisch. Auch die gemessenen Wellig-
keit im Sektorbereich entspricht ungefahr der Simulation des Arrayfaktors. Nur
der Nebenkeulenabstand fallt in der Messung, wie erwartet, etwas geringer aus.
Die zweidimensionale Messung (Bild 3.51) zeigt, dass auflerhalb der Sektorebe-

ne der Nebenkeulenabstand noch wesentlich hoher ist.

Auffallig ist der leicht schrage Verlauf in der Sektorebene innerhalb der Sek-
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torflanken. Griinde dafiir konnten die unsymmetrische Speisung, Toleranzen im
Aufbau, wie z.B. gegeneinander verschobene Reflektoren, oder auch Berech-
nungsfehler auf Grund des schragen Einfalls der Welle sein. Die wahrschein-
lichsten Griinde sind jedoch Abweichungen im realisierten Amplituden- und
Phasenverlauf. Wird aus der in Bild 3.53 oben dargestellten Charakteristik mit
schragem Sektorverlauf auf die dafiir notwendigen Arrayanregung geschlossen,
ergibt sich der in Bild 3.53 unten dargestellte Amplituden- und Phasenverlauf.
Dort fallt auf, dass die Amplitude an den Soll-Nullstellen nicht wie gefordert
ganz auf Null abfillt (komplexe Nullstellen) und dass der Phasenverlauf nicht
die harten 180° -Spriinge aufweist, sondern einen weichen Ubergang besitzt.
Da das Array nicht elektrisch grof§ ist, fiir die Berechnung aber das Strahlen-
modell verwendet wird, ist der geforderte Amplitudenverlauf nicht fehlerfrei
realisierbar und ein ,,Auffiillen” der Nullstellen unvermeidbar. Auch die harten
Phasentibergénge sind auf Grund des gewédhlten Aufbaus nicht fehlerfrei reali-
sierbar, da es durch die 45°-Drehung der Einheitszellen auf dem unteren Re-
flektor zu Uberlappungen kommt. Die gewlinschte si-Verteilung ist mit diesem
Antennentyp nur ndherungsweise realisierbar. Die Messungen bestéatigen jedoch,
dass die si-Verteilung selbst mit dem vorgestellten Aufbau noch zufriedenstel-
lend synthetisiert und die geforderte Charakteristik dennoch gut synthetisiert
werden kann. Bei anderen Charakteristiken mit stetigem Verlauf und kleinerem
Gradienten des Reflexionsphasenverlaufs ist eine wesentlich bessere Uberein-
stimmung zwischen Theorie und Messung zu erwarten, da solche Verlaufe mit
Hilfe der planaren Reflektoren genauer generiert werden konnen.
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Bild 3.46: Notwendige Ableitung der Reflexionsphase ®(x1,y1) nach = (links)
und ®(z1,y1) nach y (rechts).
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Bild 3.47: Reflexionsphase ®1(z1,y1) aus (3.110) durch Integration iiber z
(links) und aus (3.111) ®2(x1,y1) durch Integration iiber y (rechts).
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Bild 3.48: Gewahlte Reflexionsphase ®1(z1,y1)+P3(y1) (links) und die Abwei-
chung zwischen den Phasenverlaufen ®; + ®3 und ®2 + ®4 (rechts).
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Bild 3.49: Theoretisches und gemessenes Fernfeld bei 57.5 GHz.
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Bild 3.50: Theoretisches und gemessenes Fernfeld bei 57.5 GHz.
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Bild 3.51: Zweidimensionale Messergebnisse der Sektorantenne bei 58 GHz.

oberer Reflektor
mit Polarisationsgitter

Speisehorn

unterer Reflekto

Bild 3.52: Doppelreflektoranordnung zur Erzeugung einer Sektorcharakteris-
tik.
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Bild 3.53: Schrige Rechtecksfunktion (oben) und die aus der Fouriertransfor-
mation folgende Amplituden- und Phasenverteilung (Mitte und un-
ten).
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3.2.6 Auswirkung von Amplituden- und Phasenfehlern

Auf Grund von Herstellungstoleranzen, ungenauen Berechnungen und der Ver-
wendung von Naherungen kommt es unweigerlich zu Abweichungen der kom-
plexen Anregung von den theoretischen Werten. Abweichungen in der Amplitu-
denverteilung konnen sich unter anderem durch die folgende Punkte ergeben:

e Abweichungen des realisierten Reflexionsphasenverlaufs ®(x1,y1) auf dem
oberen Reflektor vom Sollwert,

e (unvermeidbare) leichte Woélbung des oberen Reflektors auf Grund des
Herstellungsprozesses,

e Phasenabweichungen durch schragen Einfall,

e Ungenauigkeiten in der Positionierung des Speisehorns und der Reflekto-
ren und

e Abweichungen der Speisehorncharakteristik von der Simulation.

Dasselbe gilt auch fiir die Phasenverteilung: Zusatzlich spielen hier Herstel-
lungstoleranzen auf dem unteren Reflektor eine Rolle. Abweichungen des auf
dem oberen Reflektor realisierten Reflexionsphasenverlaufs vom gewiinschten
Verlauf und die damit verbundenen Abweichungen der Strahllange konnen teil-
weise in die Berechnung des unteren Reflektors einbezogen werden, so dass sich
dieser Fehler nicht auch auf die Phasenverteilung auswirkt.

Je nach zu synthetisierender Verteilung kénnen sich Fehler in der Amplituden-
oder Phasenverteilung unterschiedlich kritisch auf die Fernfeldcharakteristik
auswirken. Oft sind Amplituden- und Phasenfehler miteinander verkoppelt und
Abweichungen in der Fernfeldcharakteristik konnen nicht nur einem von beiden
zugeordnet werden.
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4 Omnidirektionale Antennen

Neben Sektorantennen sind Antennen mit omnidirektionaler Strahlungscharak-
teristik wichtige Elemente, um ein flachendeckendes Netz von Funkverbindungen
aufzubauen. Viele Anwendungen erfordern eine Antenne mit gleichmafliger Ab-
strahlung im Azimut und kleiner Keulenbreite in der Elevation. Dabei konnen
die Bedingungen an die Antenne sehr unterschiedlich sein: Bei vielen kommerzi-
ellen Produkten steht die kostengiinstige Herstellung bzw. ein einfacher Aufbau
im Vordergrund, wahrend in anderen Bereichen die Symmetrie der Strahlungs-
charakteristik entscheidend ist.

Omnidirektionale Antennen kénnen in der Regel in zwei Gruppen eingeteilt
werden [70]. Zum einen bestehen die Antennen aus Einzelstrahlern, welche be-
reits eine omnidirektionale Charakteristik besitzen, wie z.B. frei stehende Mono-
und Dipole, (doppel)konische Antennen, magnetische Schleifen, etc. Ein ho-
her Gewinn bzw. eine kleine Keulenbreite in der Elevation werden durch eine
vertikale Arrayanordnung mehrerer Elemente erreicht. Die Omnidirektionalitét
des Arrays kann aber durch das Speisenetzwerk stark beeintrachtigt werden.
Zum anderen kann durch eine Back-to-Back-Anordnung mehrerer Einzelele-
mente mit nicht omnidirektionaler Einzelcharakteristik eine omnidirektionale
Gesamtcharakteristik erzeugen werden, welche jedoch eine Welligkeit aufweist,
die nur schwer zu reduzieren ist.

Einzelelemente, wie z.B. ein in der Mitte eines geformten Reflektors angebrach-
ter Monopol [71] oder die in [72] prasentierte bikonische Antenne mit unter-
schiedlichen konischen Winkeln, sind fiir den Millimeterwellenbereich ungeeig-
net. Hingegen zeigt die von Xu [73] bei 36 GHz realisierte dielektrische Antenne
ein gutes Verhalten, diese ist jedoch sehr aufwéandig zu berechnen und herzu-
stellen. Auflerdem ist die Keule in der Elevation deutlich nach unten gerichtet.
In der Vergangenheit wurden zahlreiche Versuche unternommen, mit einer um
einen Zylinder gewickelten planaren Strukturen, wie z.B. Mikrostreifenleitungs-
patchs omnidirektionale Charakteristiken zu erzeugen [74, 75, 76]. Die Welligkeit
in der Elevation kann hier auf keine zufriedenstellenden Werte reduziert werden.
Bei rein planaren Strukturen wie in [77, 78, 79] ergibt sich eine noch groflere
Unsymmetrie in der Fernfeld-Charakteristik. In der Elevation wird hier nur eine
grofle Keulenbreite mit hohen Nebenkeulen erreicht.

In [80] wird mit Hilfe eines Schlitz-Arrays in einem Rundhohlleiter ein relativ
flacher Verlauf im Azimut erzeugt, jedoch muss zuvor mit einem Modenwandler
die TMp1-Mode angeregt werden, welcher bei den geringen Abmessungen im
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4 Omnidirektionale Antennen

mm-Wellen-Bereich nur schwer herzustellen ist. Dasselbe gilt fiir [81, 82], wo
geformte rotationssymmetrische Reflektoren von Speiseh6rnern mit rotations-
symmetrischer Feldverteilung ausgeleuchtet werden.

Die im Folgenden prasentierten Antennen, die auf unterschiedlichen Wellenlei-
tertypen basieren, besitzen alle eine omnidirektionale Strahlungscharakteristik
im Azimut und eine kleine Keulenbreite in der Elevation. Die in dieser Arbeit
prasentierten Anordnungen werden untersucht und deren Vor- und Nachteile
diskutiert. Die Reflektorantennen in Kapitel 4.1, 4.2 und 4.3 sind fiir 60 GHz
spezifiziert. Die zwei auf planarer Leitungstechnik bzw. auf Parallelplattenlei-
tern basierenden Antennen in den Kapiteln 4.4 und 4.5 werden auf Grund der
einfacheren Leistungszufiihrung und Messtechnik bei 24 GHz realisiert, konnen
aber grundsatzlich auch fiir den 60 GHz-Bereich entwickelt werden. Bei den bei-
den seriell gespeisten Arrays muss ein Kompromiss zwischen der Bandbreite
und der 3 dB-Keulenbreite eingegangen werden, was die Anzahl der verwende-
ten Arrayelemente beschréinkt.

4.1 Doppelreflektor-Antennen mit einfacher Hohlleiterspeisung

Mit dem in Bild 4.1 im Schnitt dargestellten Aufbau kann eine omnidirektionale
Strahlungscharakteristik im Azimut bei schmaler Hauptkeule in der Elevation
erzeugt werden [83]. Als Speisung der Reflektoranordnung dient ein Rundhohl-
leiter, welcher in der Mitte des konischen Reflektors positioniert ist. In diesem
breitet sich entlang der Rotationsachse die Grundmode (TE;;-Mode) aus und
es wird eine linear polarisierte Welle in Richtung des planaren Reflektors abge-
strahlt. Eine konische Aufweitung am Ende des Rundhohlleiters fiihrt zu einer
verbesserten Anpassung und einer Reduktion des Spillovers. Der planare Reflek-
tor fokussiert die Welle, formt also aus der einfallenden Welle mit kugelformiger
Phasenfront eine Welle mit planarer Phasenfront und verandert gleichzeitig die
Polarisation der reflektierten Welle in Abhéangigkeit vom Ort. Die nun vom pla-
naren Reflektor nach unten zum konischen Reflektor laufende Welle wird von der
um 45° geneigten metallischen Oberflache radial nach auflen reflektiert. Gegen-
iiber anderen Reflektoranordnungen wie in [82] hat dieser Aufbau wesentliche
Vorteile:

e Die einfache Speisung.
Im einfachsten Fuall besteht die Speiseanordnung aus einer Bohrung in der
Mitte des konischen Reflektors und einem Standard-Hohlleiteranschluss
am unteren Ende.

e Keine gewolbten Flachen.
Das Ersetzen einer parabolischen Reflektorfliche durch einen planaren Re-
flektor mit frequenzselektiven Fldachen vereinfacht den Aufbau deutlich und
reduziert die Herstellungskosten.
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Acrylglasring -
(Dicke ~ 3 Xacryl) f planarer Reflektor
xr

Rundhohlleiter

konischer
Reflektor

Bild 4.1: Schnitt durch die Doppel-Reflektor-Antenne mit omnidirektionaler
Charakteristik im Azimut und kleiner Keulenbreite in der Elevation
fur lineare oder zirkulare Polarisation.

e Keine Modentransformation im Rundhohlleiter notwendig.
Fiir eine gleich bleibende Polarisation im Azimut bei Verwendung eines
Parabolspiegels ist die Speisung mit einer rotationssymmetrischen Mode
bzw. Feldverteilung notwendig. Bei diesem Aufbau ist eine aufwandige Mo-
dentransformation 1m Rundhohlleiter nicht notwendig, da die notwendige
Polarisationsanpassung mit dem planaren Reflektor durchgefihrt wird.

Im Folgenden wird, soweit das nicht bereits geschehen ist, genauer auf die ein-
zelnen Komponenten und deren Funktionsweise eingegangen und dies mit Mes-
sergebnissen einer bei 58 GHz realisierten Antenne verdeutlicht.

4.1.1 Die Speisung

Bei einem moglichst einfachen Aufbau erfolgt die Speisung durch einen offenen
Rundhohlleiter. Dieser hat bei Abstrahlung in den freien Raum eine Anpas-
sung von ca. 20 dB. Diese kann durch eine konische Aufweitung des Hohlleiters
oder durch einen Radialsprung noch weiter verbessert werden. Vor allem bei
Verwendung eines Radialsprungs ist darauf zu achten, dass durch die entspre-
chende Wahl des Durchmessers die Grenzfrequenz von TM;i;-Moden oberhalb
des verwendeten Frequenzbereichs liegt.

Gleichzeitig wird durch unterschiedliche Aperturdurchmesser auch die Ausleuch-
tung des planaren Reflektors verdndert. Durch die Wahl eines groflieren Durch-
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4 Omnidirektionale Antennen

messers wird der Spillover reduziert, d.h. es wird weniger Leistung am plana-
ren Reflektor vorbei gestrahlt, was zu einem grofleren Gewinn und kleineren
Nebenkeulen in der Elevation (durch Direktstrahlung vom Speisehorn) fiihrt.
Jedoch wird mehr Leistung in der Mitte der Reflektors konzentriert, welche di-
rekt wieder in das Speisehorn zuriick reflektiert oder an diesem gestreut wird
und ebenfalls zu unerwiinschten Nebenkeulen fiihrt. Die TE;;-Mode erzeugt auf
dem planaren Reflektor eine fast rotationssymmetrische Leistungsdichtevertei-
lung mit linearer Polarisation, die parallel zum elektrischen Feld im Hohlleiter
verlauft und nur eine geringe Kreuzpolarisationskomponente aufweist.

4.1.2 Der planare Reflektor

Der planare Reflektor besteht aus frequenzselektiven Flachen, welche zur For-
mung der Phasenfront und zur Modifikation der Polarisation verwendet werden.
Wie auch in Kapitel 3 bestehen die hier realisierten planaren Reflektoren aus
einer einlagigen Substratschicht mit Riickseitenmetallisierung und rechteckfor-
migen Patches auf der Vorderseite.

Formung der Phasenfront

Die Variation der Patch-Dimensionen zur Steuerung der Reflexionsphase einer
auf die Einheitszelle einfallenden Welle wird in diesem Fall genutzt, um eine
Welle mit maximaler Fokussierung im Fernfeld zu erzeugen, d.h. unmittelbar
nach der Reflexion soll die Welle unabhangig vom Reflexionspunkt die gleiche
Phase aufweisen und somit eine ebene Phasenfront bilden. Die Ausbreitungsrich-
tung der reflektierten Welle ist somit, wie in Bild 4.1 dargestellt, senkrecht zur
Reflektoroberflache in Richtung des konischen Reflektors. Die Phasenkompen-
sation durch den Reflektor auf Grund der unterschiedlichen ,,Strahlenlangen”
ist ortsabhangig und betragt

2
A®(z,y) = T VI 2+ 2, (4.1)
0
wobei h der Abstand zwischen dem Phasenzentrum der Speisung und dem pla-
naren Reflektor ist und durch x und y ein Punkt auf dem Reflektor gegeben
ist.

Zirkulare Polarisation

Die zweite Aufgabe des Reflektors, die einfallende linear polarisierte Welle in ei-
ne Welle mit zirkularer Polarisation zu wandeln, wird durch die unterschiedliche
Reflexion zweier orthogonaler Komponenten erreicht. Die Kanten des Reflexions-
Arrays werden um 45° gedreht zu der Richtung des einfallenden elektrischen
Feldes angeordnet. Dieser Feldvektor kann fiir die theoretische Betrachtung,
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4.1 Doppelreflektor-Antennen mit einfacher Hohlleiterspeisung

entsprechend dem Superpositionsprinzip, in zwei gleich grofle orthogonale pha-
sengleiche Komponenten entlang der Patchkanten zerlegt werden (Bild 4.2).

Da die Reflexionsphase der Komponenten im Wesentlichen von der Ausdehnung
des Patches in Richtung der jeweiligen elektrischen Feldkomponente abhéangt,
kann mit Hilfe der Lange bzw. Breite der Patches die jeweilige Reflexionsphase
nahezu unabhangig voneinander eingestellt werden. Wird hier ein Phasenunter-
schied von plus oder minus 90° zwischen den Komponenten gewéhlt, ergibt sich
eine Welle mit links- bzw. rechtsdrehender Polarisation. In Bild 4.3 a) ist der
mittlere Bereich des Reflektors im Detail zu sehen.

&1

in,xT

Eout

Bild 4.2: Erzeugung zirkularer Polarisation. Links eine Einheitszelle mit Patch
und den elektrischen Feldkomponenten (rechts).

Lineare Polarisation

Zur Erzeugung linearer Polarisation mit der Doppelreflektoranordnung muss
die einfallende, linear polarisierte Welle in Abhéangigkeit vom Auftreffpunkt auf
dem planaren Reflektor um einen bestimmten Winkel gedreht werden. In Bild
4.4 ist die Problematik verdeutlicht. Wird durch den planaren Reflektor nur
die Phasenanpassung vorgenommen, so besitzt die Welle nach der Reflexion am
konischen Reflektor in einer bestimmten Richtung z.B. horizontale Polarisati-
on. Rotiert man die Antenne, dann dreht sich der Polarisationsvektor mit, d.h.
nach der Drehung um 90° wird vertikale Polarisation abgestrahlt, nach einer
weiteren 90°-Drehung erneut horizontale Polarisation, usw.

Die Abstrahlung einer Welle mit in allen Richtungen gleich gerichteter Polarisa-
tion erfordert eine Korrektur, welche wiederum mit Hilfe des planaren Reflektors
vorgenommen werden kann. Im Gegensatz zu dem Fall mit Erzeugung zirku-
larer Polarisation kommen hier Patches bzw. Einheitszellen zum Einsatz, bei
denen der Reflexionsphasenunterschied zwischen den orthogonalen (entlang den
Patchkanten gerichteten) Feldkomponenten 180° betréagt. Eine einfallende Wel-
le, deren elektrisches Feld um den Winkel a zur Patchkante gedreht ist, verlasst
dann den Reflektor um den Winkel 2a zur Patchkante gedreht. Verdeutlichen
lasst sich dies anhand des Sonderfalls mit der Reflexionsphase 0° und 180° fiir
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Feldvektor des einfallenden Feldes fur
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a) zirkulare Polarisation b) lineare Polarisation

Bild 4.3: Ausschnitte aus den Reflektoren zur Erzeugung zirkularer oder linea-
rer Polarisation.

Bild 4.4: Notwendige Polarisationsdrehung durch den planaren Reflektor bei
Abstrahlung horizontaler (links) und vertikaler (rechts) Polarisation.
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4.1 Doppelreflektor-Antennen mit einfacher Hohlleiterspeisung

die beiden Komponenten in Bild 4.5. Wahrend die Komponente mit 0° Phasen-
anderung Em o ihre Richtung beibehéilt wirkt sich die 180° -Phasenénderung
fiir die orthogonale Komponente Em 1 wie ein Umklappen des Feldvektors in
entgegengesetzter Richtung aus. Die Uberlagerung der beiden reflektierten Kom-
ponenten ergibt das um 2a gedrehte Feld Eout

Bild 4.5: Erzeugung linearer Polarisation

Ein Fernfeld mit vertikaler Polarisation kann dadurch erzeugt werden, dass die
Kanten der Patches, die sich in der E-Ebene des Speisehorns befinden, parallel
zum elektrischen Feld ausgerichtet und die Patches entlang der H-Ebene um
45° gedreht sind, um nach dem oben beschriebenen Verfahren die Polarisation
der reflektierten Welle an dieser Position um 90° zu drehen. Das bedeutet, dass
alle Patches, die auf demselben Radius liegen, gleiche Abmessungen besitzen,
um die Phase der Welle im gleichen Mafle zu verandern, aber unterschiedlich
ausgerichtet sind, wie in Bild 4.3 b) zu sehen ist. Durch die Rotation der Patches
bzw. der Einheitszellen kommt es zur Uberlappung mit benachbarten Einheits-
zellen, besonders im Bereich kleiner Radien. Dieser Effekt kann rechnerisch nicht
vollstandig erfasst werden und es ist daher mit Abweichungen des Reflexions-
phasenwerts im Vergleich zum periodischen Fall zu rechnen.

Des Weiteren sind die Patches nicht mehr parallel zu den Kanten der Einheits-
zelle ausgerichtet, da die Zellen weiterhin auf einem zweidimensionalen quadrati-
schem Raster liegen und nicht wie die Patches ihre Ausrichtung in Abhéangigkeit
vom Ort dndern. Auch hier sind Abweichungen gegeniiber der fiir periodische
Anordnungen berechneten Reflexionsphasen zu erwarten, besonders bei Patches,
die sich in Resonanz befinden. Ein Beispiel dafiir ist der in Bild 4.6 dargestellte
Reflexionsphasenverlauf eines parallel ausgerichteten und eines innerhalb der
Einheitszelle um 45° gedrehten quadratischen Patches. Da die rotierten Patches
die Grenzen der Einheitszelle bei steigender Patchgrofe frither beriihren bzw. zu
Uberlappungen mit Patches benachbarter Zellen fithren, ist hier der einstellbare
Reflexionsphasenbereich deutlich geringer. In quasi-periodischen Reflexionsar-
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Bild 4.6: Reflexionsphasenverlauf einer periodischen Einheitszelle mit einem
um 0° und einem um 45° rotiertem Patch. (f = 58 GHz, ¢, = 2.2,
hsubst = 0.254 mm, Zellgrole A = B = 2.4 mm, quadratisches Patch)

rays ist es moglich, Patchlangen bzw. Breiten zu wahlen, welche grofer als A/ V2
sind (A = Kantenlénge einer quadratischen Zelle), ohne dass es zu Berithrungen
benachbarter Patches kommt. Zwar ragt dann ein Teil der Metallisierung der
einen Zelle in den Bereich der Nachbarzelle, diese hat aber bei dem realisieren
quasi-periodischen Array im Allgemeinen einen anderen Reflexionsphasenwert
und somit eine andere Patchgrofie. Besteht kein galvanischer Kontakt zwischen
den Patches, zeigt das Array trotzdem naherungsweise das berechnete Reflexi-
onsverhalten, wie dasjenige mit parallel angeordneten Patches [84].

4.1.3 Der konische Reflektor

Der konische Reflektor des Prototyps mit einer Neigung von 45° ist aus Alumini-
umvollmaterial hergestellt. Eine Herstellung aus Kunststoff mit Spritzgusstech-
nik oder aus anderen Materialien, die anschlieBend mit einer leitenden Ober-
flache versehen werden [85], senkt sowohl das Gesamtgewicht der Antenne, als
auch die Materialkosten. Die Hohe des Reflektors bildet die seitliche (vertikale)
Apertur und ist somit mafigebend fiir die Keulenbreite in der Elevation.

4.1.4 Parasitare Auswirkungen des Aufbaus auf die
Strahlungscharakteristik

Oben wurden bereits einige Probleme angesprochen, die sich durch den Aufbau,
verwendete Naherungen, Abweichungen und durch Toleranzen der einzelnen Ele-
mente ergeben. Die wesentlichen Punkte sind hier nochmals aufgefiihrt
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4.1 Doppelreflektor-Antennen mit einfacher Hohlleiterspeisung

Der Spillover des Speisehorns und planaren Reflektors reduziert nicht nur
den Gewinn der Antenne, sondern die am Reflektor vorbei gestrahlte Leis-
tung fithrt auch zu erhéhten Nebenkeulen in Winkelbereichen grofler ca.
55°. Absorbermaterial am oberen Rand des Zylinders (Bild 4.7) reduziert
die Nebenkeulen im Bereich 55° bis 90°. Ebenso kann durch eine veran-
derte Speisehorncharakteristik der Spillover reduziert werden.

Durch eine groflere Apertur des Speisehorns wird allerdings mehr Leistung
in die Mitte des Reflektors und somit zuriick in den Bereich der Apertur
reflektiert und von dort in alle Richtungen gestreut. Absorbermaterial
in der Mitte des Reflektors kann diesen Effekt reduzieren. Eine bessere
Alternative ist die im Kapitel 4.2 vorgestellte veranderte Speisung, bei
welcher der mittlere Bereich des Reflektors erst gar nicht ausgeleuchtet
wird.

Die Auswirkungen von Phasenfehlern durch Herstellungs- und Materialto-
leranzen bzw. durch Ungenauigkeiten in der Berechnung oder den schragen
Einfall sind bereits ausfiihrlich diskutiert worden.

Die Stromdichte auf dem konischen Reflektor ist an den Randern, vor al-
lem im Bereich der Spitze, relativ grof3, was an den Kanten zu Streueffek-
ten fiihrt, die sich vor allem durch eine Welligkeit bzw. durch Nebenkeulen
in der Fernfeldcharakteristik bemerkbar machen.

>
I / Absorber

A

A

Bild 4.7: Einsatz von Absorber, um ungewiinschte Strahlen (rechts) zu unter-

dricken

4.1.5 Messergebnisse

Die realisierten Antennen (Bild 4.8) haben einen Durchmesser von 100 mm, mit
30mm bzw. 40 mm Abstand zwischen dem offenen Rundhohlleiter und dem
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planaren Reflektor. An Hand der Messergebnisse zeigt sich, dass die kleinere
Brennweite und der damit verbundene flachere Einfall der Welle am Rand des
planaren Reflektors zu einer breiteren Hauptkeule und einem kleinerem Ne-
benkeulenabstand fiihrt, weshalb im Folgenden nur die Messungen bei grofierer
Brennweite diskutiert werden.

In Bild 4.9 sind die Messergebnisse in der Elevations- und Azimutebene von
der Antenne mit zirkularer Polarisation dargestellt. Sowohl fiir die horizonta-
le als auch fiir die vertikale Komponente betragt der Nebenkeulenabstand ca.
12dB. In der Elevation ergibt sich eine 3 dB-Keulenbreite von 6.7° . Verursacht
durch den nicht komplett rotationssymmetrischen Aufbau der Speisung und des
planaren Reflektors sowie durch iiberlagerte Streuungen an der Halterung im
Messaufbau, betragt die Welligkeit im Azimut £1.8 dB. Das Achsenverhéaltnis
zwischen horizontaler und vertikaler Komponente betragt maximal 2dB. Die
Variation der Hauptkeule in Abhéangigkeit von der Frequenz ist in einem Be-
reich von 3 GHz in Bild 4.10 dargestellt. Wahrend sich der Nebenkeulenabstand
nur geringfligig andert, kommt es auflerhalb der Mittenfrequenz zu einer Ver-
breiterung der Hauptkeule. Eine Schwenkung iiber der Frequenz ist nicht zu
beobachten. In der dreidimensionalen Darstellung in Bild 4.11 ist zu erkennen,
dass die Nebenkeulen der vertikalen Komponente starker ausgepragt sind als
die der horizontalen.

Bei dem Reflektor zur Erzeugung linearer Polarisation ergeben sich vergleich-
bare 3 dB-Keulenbreiten mit 6.1° bzw. 7.2° fiir horizontale bzw. vertikale Pola-
risation (Bild 4.12). Der Nebenkeulenabstand betriagt hier 12dB bzw. 14dB in
der Elevation und die Schwankungen im Azimut liegen bei +£1.8dB. Die Kreuz-
polarisation ist von der direkten Strahlung der Speisung gepragt. Messungen
der Kreuzpolarisation ergeben einen fast identischen Leistungsdichteverlauf wie
bei einer direkten Messung der Speisehornstrahlung im Azimut, wenn der pla-
nare Reflektor nicht vorhanden ist. Dadurch erklart sich der im Azimut um 90°
verschobene Verlauf der Kreuzpolarisation im Fernfeld. Bei horizontaler Polari-
sation des elektrischen Feldes ist die vertikale Kreuzpolarisation in der E-Ebene
des Speisehorns am grofiten, bei vertikaler Polarisation dementsprechend in der
H-Ebene (Bild 4.13). Auch bei der linearen Polarisation kommt es zu einer
Verbreiterung der Hauptkeule bei Frequenzabweichungen (Bild 4.14) und die
Nebenkeulen sind bei horizontaler Polarisation wieder allgemein niedriger als
bei vertikaler Polarisation (Bild 4.15).
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Bild 4.8: Bild des realisierten Aufbaus (oben) und der Reflektoren fiir zirkulare
(links) und lineare (rechts) Polarisation.
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Bild 4.9: Fernfeldcharakteristik der Antenne mit zirkulare Polarisation in der
Elevation bei 58 GHz.
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Bild 4.10: Fernfeldcharakteristik der Antenne mit zirkulare Polarisation in der
Elevation in einem Frequenzbereich von 3 GHz.
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0dB -10dB -20dB < —25dB

b) horizontale Komponente

Bild 4.11: Strahlungsdiagramm der omnidirektionalen Antenne mit einfacher
Speisung und zirkularer Polarisation bei 58 GHz.
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Bild 4.12: Fernfeldcharakteristik der Antenne mit vertikaler und horizontaler
Polarisation in der Elevation bei 58 GHz.
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Bild 4.13: Fernfeldcharakteristik der Antenne bei vertikaler und horizontaler
Polarisation im Azimut bei 58 GHz.
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Bild 4.14: Fernfeldcharakteristik der Antenne mit linearer Polarisation in der
Elevation in einem Frequenzbereich von 3 GHz.
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0dB -10dB -20dB < —-25dB

b) horizontale Polarisation

Bild 4.15: Strahlungsdiagramme der omnidirektionalen Antenne mit einfacher
Speisung und vertikaler (a) bzw. horizontaler (b) Polarisation bei
58 GHz.
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4.2 Doppelreflektor-Antennen mit koaxialer Speisung

Mit dem Ziel, den Nebenkeulenabstand in der Elevation zu senken und gleich-
zeitig die Auswirkungen der priméren Speisung auf die Nebenkeulen zu untersu-
chen, wird die Rundhohlleiter-Speisung durch ein Horn mit koaxialer Speisung
ersetzt. In Bild 4.16 ist die Lage des Koaxialhorns mit Innenleiter, des Hohlleiter-
Koaxial—Ubergangs und des Hohlleiterverlaufs in der Spitze des konischen Re-
flektors zu sehen. Der bereits hohere Aufwand zum Aufbau eines Koaxialhorns
wird auf Grund der geringen Wellenlange bzw. Abmessungen im Millimeterwel-
lenbereich weiter erhoht.

Der Innenleiter wird durch einen Teflonkegel im Horn und einen Teflonring in
der Mitte des Koaxialleiters fixiert. Der Radius des Rings ist um Acyy/2 grofier
als der Koaxialleiterradius, so dass der Kurzschluss am Auflenradius des Rings
wieder in einen fiktiven Kurzschluss am Auflenradius des Koaxialleiters trans-
formiert wird. Die Hohe des Rings betragt ebenfalls ungefahr A.ss/2. Dadurch
ist die Ringhalterung fiir die Koaxialmode bei der Mittenfrequenz reflexionsfrei.
Der Innenleiter steht von oben in den kurzgeschlossenen Hohlleiter hinein und
dient als breitbandiger Ubergang. Um die Speisung der Gesamtantenne von
unten zu ermoglichen, schliet ein Hohlleiterbogen mit Standardhohlleiteran-
schluss in der Mitte an. Der rotationssymmetrische Feldverlauf in dem Horn mit

__, elektrisches Feld

—>

Teflonkegel

Teflonring

konischer Hohlleiter
Reflektor

Bild 4.16: Koaxiale Speisung mit Hohlleiter-Koaxial—Ubergang in der Mitte
des konischen Reflektors.

TEM-Mode fiihrt zu einem Strahlungsminimum in Richtung der Rotationsach-
se. Die Richtung und Breite der Hauptkeule wird durch die Abmessungen des
Innen- bzw. Auflenleiters in der Hornapertur bestimmt. Ein kleinerer Durch-
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4 Omnidirektionale Antennen

messer bewirkt eine Schwenkung der Hauptkeulen(n) zur Seite hin und eine
Veranderung der Keulenbreite. Uber den Abstand zwischen Innen- und AuBen-
leiter kann ebenfalls Einfluss auf die Keulenbreite genommen werden. Die neue
Speisung sorgt fiir eine symmetrischere Leistungsdichteverteilung entlang der
seitlichen Apertur und somit fiir potenziell niedrigere Nebenkeulen. Ein weite-
rer Vorteil ist die niedrige Strahlungsdichte im Bereich der Mitte des planaren
Reflektors, was die Streuung am Speisehorn signifikant reduziert und den Ge-
winn leicht erhoht.

Die Strahlungscharakteristik des realisierten Horns mit 4 mm Innendurchmes-
ser und 8 mm Auflendurchmesser in der Apertur ist in Bild 4.17 dargestellt.
Der schnelle Abfall der Leistungsdichte im Bereich # = 0° und 6 > 55° wirkt
sich positiv auf die Charakteristik der Gesamtantenne aus. Da sich die Strah-
lungscharakteristik iiber der Frequenz nur geringfiigig andert, eignet sich dieser
Speisungstyp auch fiir Breitbandanwendungen (engl.: ultra wide band anten-
nas).

10 T T T T T
' ' ' ' 56 GHz

o R e | 58 GHz |
E@ OF----- oo N e N -
k=
C ) R EEEE” (RREELEREEERERTES (N AETEEEEEREREEEE
2
=0 JEREE
< :
15 A il
-20 u’
-90 -30 0

Winkel in Grad

Bild 4.17: Strahlungscharakteristik des koaxiales Speisehorns.

4.2.1 Vertikale Polarisation

Die Berechnung des planaren Reflektors erfolgt auf die gleiche Art und Wei-
se wie im vorangegangenen Kapitel 4.1. Auf Grund der radialen Polarisation
der vom Speisehorn abgestrahlten Welle, welche auch auf der Reflektorober-
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Bild 4.18: Bildausschnitte von Reflektoren fiir koaxiale Speisung und einge-
zeichnetem elektrischen Feldvektor der einfallenden Welle.

flache ein radial polarisiertes Feld hervorruft, ist nun eine unterschiedliche Po-
larisationsdrehung erforderlich. Fiir die Abstrahlung vertikaler Polarisation ist
keine Modifikation der Polarisation bei der Reflexion am planaren Reflektor
notwendig. Es erfordert lediglich eine Wegldngenkompensation, die auf zwei Ar-
ten erfolgen kann. Die erste Moglichkeit ist in Bild 4.18 a) gezeigt. Hier werden
nur quadratische Patches gewahlt, welche in einem zweidimensionalen, aquidi-
stanten Array parallel zueinander angeordnet sind. Aufgrund der quadratischen
Form werden orthogonale Feldkomponenten (entlang der Kanten) mit demsel-
ben Phasensprung reflektiert, wodurch es nicht zu einer Polarisationsdrehung
oder Wandlung kommt.

Zur Untersuchung des Verhaltens von gegeneinander verdrehten Patches wird
eine zweite Reflektorvariante realisiert, wie sie in Bild 4.18 b) zu sehen ist. Hier
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4 Omnidirektionale Antennen

fallt das elektrische Feld immer parallel bzw. senkrecht zu den Patchkanten auf
die Einheitszelle ein. Die Lage und Ausrichtung der Einheitszelle selbst bleibt
aber unverandert, nur die Patches sind innerhalb der Zelle in Richtung Reflek-
tormitte gedreht. Es werden wieder quadratische Patches verwendet, um einen
direkten Vergleich zu der ersten Variante zu haben und die Auswirkungen der
Rotation der Patches zu untersuchen. An Stelle der quadratischen Patches ist
auch die Verwendung schmaler Patches moglich, die beziiglich des schragen Wel-
leneinfalls zum Teil Vorteile haben.

Im Vergleich zu der Erzeugung linearer Polarisation bei dem Aufbau mit ein-
facher Speisung (Kapitel 4.1) sind hier benachbarte Patches doppelt so stark
gegeneinander verdreht. Somit ist eine gréflere Abweichung der Reflexionspha-
sen vom berechneten Wert im Fall einer periodischen Anordnung zu erwarten.
Auflerdem kommt es auf Grund der Rotation zu Uberlappungen einiger be-
nachbarter Patches (z.B. bei den grofien Patches in den Ecken von Bild 4.18 b).
Um Fehler durch Uberlappungen zu minimieren, werden nachtraglich ungewoll-
te Kontakte zwischen zwei benachbarten Patches durch einen kleinen Schnitt
mit dem Skalpell getrennt.

Die Strahlungscharakteristiken von Variante 1 (Bild 4.19) und Variante 2 (Bild
4.22) weisen keine wesentlichen Unterschiede auf. Selbst die Kreuzpolarisation
im Azimut bei 8 = 90° ist bei Variante 1 mit 15dB Abstand zur Kopolarisation
nur unwesentlich schlechter als bei der Variante mit gedrehten Patches. In den
anderen Ebenen ist die Kreuzpolarisationsunterdriickung noch deutlich besser.
Der Nebenkeulenabstand zu den innersten Keulen betragt bei den beiden Vari-
anten nur 10dB bzw. 15 dB, die weiteren Nebenkeulen sind aber deutlich starker
gedampft und nur wenig Leistung geht in diesen fiir die Hauptkeule verloren.
Eine Schwenkung oder Verformung der Hauptkeule ist in beiden Fallen iiber
einen Frequenzbereich von 4 GHz nicht festzustellen. Bei Variante 1 verbessert
sich sogar der Nebenkeulenabstand bei den Randfrequenzen um 2 bis 3 dB (Bild
4.20), wahrend bei Variante 2, zumindest bei hoheren Frequenzen, der Neben-
keulenabstand auf bis zu 12 dB sinkt (Bild 4.23). Die 3 dB-Keulenbreite betréagt
bei allen drei Frequenzen 5.8°. Messungen der Charakteristik im Azimut fithren
zu denselben Schwierigkeiten mit dem Messaufbau wie im vorigen Kapitel. So
zeigt die Einzelmessung im Azimut eine Welligkeit von +£1.2dB bzw. +1.7dB
auf, wahrend sich bei der dreidimensionalen Darstellung in den Bildern 4.21 und
4.24 zumindest in der Projektion ein deutlich glatterer Verlauf andeutet.
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Bild 4.19: Normierte Strahlungscharakteristik der Antenne mit koaxialer Spei-
sung und vertikaler Polarisation (Variante 1) bei 58 GHz.
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Bild 4.20: Normierte Strahlungscharakteristik der Antenne mit koaxialer Spei-
sung und vertikaler Polarisation (Variante 1) in der Elevation in
einem Frequenzbereich von 3 GHz.
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Bild 4.21: Normierte Strahlungscharakteristik der Antenne mit koaxialer Spei-
sung und vertikaler Polarisation (Variante 1) bei 58 GHz.
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Bild 4.22: Normierte Strahlungscharakteristik der Antenne mit koaxialer Spei-
sung und vertikaler Polarisation (Variante 2) bei 58 GHz.
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Bild 4.23: Normierte Strahlungscharakteristik der Antenne mit koaxialer Spei-
sung und vertikaler Polarisation (Variante 2) in der Elevation in
einem Frequenzbereich von 4 GHz.
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Bild 4.24: Normierte Strahlungscharakteristik der Antenne mit koaxialer Spei-
sung und vertikaler Polarisation (Variante 2) bei 58 GHz.
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4.2.2 Horizontale Polarisation

Zur Erzeugung horizontaler Polarisation muss an jeder Stelle des Reflektors
die Polarisation der einfallenden Welle um 90° gedreht werden. Dies geschieht
wiederum mit Patches, bei denen die orthogonalen Komponenten entlang den
Kanten eines Patches mit 180° Phasenunterschied reflektiert werden. Da radia-
le Polarisation vorliegt und der Feldvektor um 45° gedreht zu den Patchkanten
einfallen muss, um eine gleichméaflige Leistungsaufteilung in zwei orthogonalen
Komponenten zu erhalten, sind alle Patches um 45° zum radialen Vektor ge-
dreht (Bild 4.18 ¢). In den Messergebnissen der Strahlungscharakteristik zeigt
sich ein ahnliches Verhalten wie bei vertikaler Polarisation. Der Nebenkeulenab-
stand betragt ca. 10dB mit zu groflen Winkeln hin schnell abfallenden Neben-
keulen (Bild 4.25). In der Azimut-Charakteristik ist eine Welligkeit von +1.3 dB
vorhanden, wobei die dreidimensionale Darstellung im Bild 4.27 wieder auf Ein-
fliisse der Messapertur schlieflen lasst.

Die hohe Unterdriickung der Kreuzpolarisation von mindestens 17 dB lasst auch
auf eine gute Funktionsweise des Prinzips mit gedrehten Patches innerhalb ei-
ner Einheitszelle schliefen. Auflerdem zeigt sich, dass der direkt vom Speise-
horn zur Seite hin abgestrahlte Leistungsanteil keinen wesentlichen Einfluss auf
die Charakteristik hat und das konische Koaxialhorn gegeniiber dem Rund-
hohlleiterhorn in diesem Punkt deutliche Vorteile besitzt. Bei Frequenzen von
+2 GHz von der Mittenfrequenz ist aber im Vergleich zur vertikalen Polarisa-
tion ein stérkerer Einfluss auf die Hauptkeule zu verzeichnen (Bild 4.26). Die
3 dB-Keulenbreite nimmt von 5.9° auf 8.2° zu und die ,,Schultern” sind stéar-
ker ausgepragt. Aulerdem ist eine schwache Schwenkung der Hauptkeule mit
der Frequenz vorhanden. Die Unterdriickung der Kreuzpolarisation verschlech-
tert sich ebenfalls. Die Verschlechterungen der Fernfeldparameter auflerhalb der
Mittenfrequenz sind im Wesentlichen auf das nichtlineare Verhalten der Re-
flexionsphasen in Abhangigkeit von den Patchdimensionen und der Frequenz
zuriickzufiihren. Bei veranderter Frequenz variieren die Reflexionsphasen der
Patches unterschiedlich stark, so dass der urspriingliche Reflexionsphasenunter-
schied zwischen den zwei orthogonalen Komponenten nicht mehr 180° betréigt
und sich somit nicht nur die Phase der Kopolarisation verandert, sondern zu-
satzlich eine kreuzpolare Komponente angeregt wird.

4.2.3 Zirkulare Polarisation

Ein Drehung aller Patches um 45° zum radialen Vektor ist auch fir die Er-
zeugung zirkularer Polarisation notwendig. Im Gegensatz zur horizontalen Po-
larisation kommen Patches mit 90° Reflexionsphasenunterschied zwischen den
orthogonalen Feldkomponenten entlang der Patchkanten zum Einsatz (Bild 4.18
d). Je nach Vorzeichen des Phasenunterschieds wird links- oder rechtsdrehende
zirkulare Polarisation erzeugt. Die Patches befinden sich auch hier wieder auf
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Bild 4.25: Normierte Strahlungscharakteristik der Antenne mit koaxialer Spei-
sung und horizontaler Polarisation bei 58 GHz.
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Bild 4.26: Normierte Strahlungscharakteristik der Antenne mit koaxialer Spei-
sung und horizontaler Polarisation in der Elevation in einem Fre-
quenzbereich von 4 GHz.
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Bild 4.27: Normierte Strahlungscharakteristik der Antenne mit koaxialer Spei-
sung und horizontaler Polarisation bei 58 GHz.

einem zweidimensionalen aquidistanten Einheitszellengitter und sind in Rich-
tung Reflektormitte orientiert.

Zur Verifizierung wird die horizontale und vertikale Komponente im Fernfeld
gemessen. Im Azimut unterscheiden sich diese um bis zu 2.5dB, da die Wel-
ligkeit von 4+1.3dB der horizontalen und +£1.8dB der vertikalen Komponente
nicht parallel verlduft (Bild 4.28 und 4.30). Der Nebenkeulenabstand in der
Elevation betragt nur 11 dB bis 12dB und fallt zur Seite hin weniger stark ab
wie bei der Antenne mit linearer Polarisation. Die 3 dB-Keulenbreite ist mit 6°
zwar nur um 0.2° breiter als bei dem Reflektor fiir lineare Polarisation, aber die
Antenne zeigt bei Offset-Frequenzen ein deutlich schlechteres Verhalten (Bild
4.29). Bei niedrigeren Frequenzen ist die Hauptkeule mit Storungen iiberlagert
und die Keulenbreite deutlich vergrofiert. Wahrend bei 59 GHz das Strahlungs-
diagramm noch akzeptable Werte aufweist, ist bei 60 GHz die Hauptkeule schon
deutlich verformt.
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Bild 4.28: Normierte Strahlungscharakteristik der Antenne mit koaxialer Spei-
sung und zirkularer Polarisation bei 58 GHz.
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Bild 4.29: Normierte Strahlungscharakteristik der Antenne mit koaxialer Spei-
sung und zirkularer Polarisation in der Elevation in einem Frequenz-
bereich von 3 GHz.
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Bild 4.30: Normierte Strahlungscharakteristik der Antenne mit koaxialer Spei-
sung und zirkularer Polarisation bei 58 GHz.
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4.3 Dreifachreflektor-Antennen

Die in Kapitel 4.1 vorgestellte Antenne hat den Vorteil eines relativ einfachen
und kostengiinstigen Aufbaus, einer kleiner Keulenbreite in der Elevation tiber
eine grofle Bandbreite und einer starr ausgerichteten Keule tiber der Frequenz.
Jedoch bewirkt die Speisung von unten durch einen Rundhohlleiter (Bild 4.1)
eine Leistungsdichteverteilung auf dem planaren Reflektor, die ihr Maximum
im Zentrum des Reflektors hat und zum Rand hin abfallt. Diese wird, wie in
Bild 4.31 gezeigt, durch die unterschiedliche Projektion eines Kreisringsektors
auf dem planaren Reflektor auf ein Zylindersegment entlang des Acrylrohrs um
den Faktor 1/r korrigiert, wobei r der Radius des Kreisringsektors ist. Dennoch
bleibt weiterhin ein deutliche Unsymmetrie in der Amplitudenverteilung entlang
der Achse der fiktiven Zylinderapertur bestehen, was sich in einem niedrigeren
Nebenkeulenabstand und einer unsymmetrischen Hauptkeule bemerkbar macht.
Zusatzlich wird bei der Anordnung von Kapitel 4.1 vergleichsweise viel Leistung
in Richtung des Speisehorns zuriick reflektiert und an diesem gestreut, was die
Welligkeit im Azimut und die Nebenkeulen erhoht.

Draufsicht

planarer Reflektor Seitenansicht
Zylinder

Kreisringsektor Zylindersegment

Bild 4.31: Abbildungsverhalten der Leistungsdichteverteilung eines Kreis-
ringsegments auf die seitliche Zylinderoberflache durch Spiegelung
an einem konischen Reflektor.

Die Leistungsdichte auf dem planaren Reflektor kann auf zwei Arten reguliert
werden: Einerseits kann, wie im vorangegangenen Kapitel gezeigt wurde, mit
Hilfe des Speisehorns die Leistungsdichteverteilung auf dem planaren Reflek-
tor gesteuert werden. Hier sind jedoch die Einflussmoglichkeiten sehr begrenzt
oder der Aufwand recht hoch. Andererseits kann, wie bei der in diesem Kapi-
tel prasentierten Alternative, ein zusatzlicher Reflektor eingesetzt werden, der
die Ausleuchtung des planaren Reflektors in gewiinschter Weise modifiziert. Die
Speisung erfolgt in diesem Fall von oben (Bild 4.32) und beleuchtet den auf
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dem konischen Hauptreflektor angebrachten Subreflektor. Dieser reflektiert die
einfallende Leistung in der Art auf den planaren Reflektor, dass sich nach der
Reflexion der Welle am konischen Reflektor eine symmetrische Leistungsver-
teilung entlang der seitlichen zylindrischen Apertur ergibt. In Folgenden wird
naher auf die verwendeten Komponenten eingegangen, deren Probleme und Lo6-
sungsansatze dann diskutiert werden.

Hohlleiterhorn
planarer Reflektor

Acrylzylinder

A

» typischer
S%rahl

Subreflektor

A

konischer
Reflektor

Y

A

Bild 4.32: Querschnitt durch die Dreifach-Reflektorantenne mit typischen
Strahlengang.

4.3.1 Das Zweimodenhorn

Aufgrund des gewahlten Frequenzbandes bzw. der Leistungszufiihrung durch
einen Standardhohlleiter eignet sich ein Hohlleiter-Speisehorn zur Ausleuchtung
des Subreflektors. Um gegeniiber einem einfachen Rundhohlleiterhorn eine noch
rotationssymmetrischere Strahlungscharakteristik zu erhalten, wird ein Zwei-
modenhorn verwendet (Bild 4.33). Neben der fundamentalen TE;1-Mode wird
durch einen Radialsprung die TM;ii-Mode angeregt. Das Leistungsverhaltnis
beider Moden wird iiber die Grofle des Radialsprungs eingestellt. Fiir eine mog-
lichst gleiche Keulenbreite in der E- und H-Ebene ist ein Verhaltnis von TE;;-
zu TM;1-Mode von 0.47 ideal [86, 87]. Mit der Lange des anschlieBenden ko-
nisch aufgeweiteten Wellenleiters werden die Phasen der beiden Moden in der
Aperturebene phasengleich eingestellt.

Der Aperturdurchmesser und der Abstand zwischen Horn und Subreflektor be-
stimmen im Wesentlichen die Ausleuchtung des Subreflektors. Durch sinnvolle
Wahl der Abmessungen soll der Spillover reduziert werden, da die am Sub-
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Bild 4.33: Das Zweimodenhorn

reflektor vorbei gestrahlte Leistung die Nebenkeulen erhoht und den Gewinn
verkleinert. Durch eine gréflere Apertur und einen kleineren Abstand zwischen
Horn und Reflektor werden die Verluste verkleinert. Andererseits wird bei zu
kleiner Distanz die fiir die Berechnung benétigte Fernfeldndherung des Horns
ungenau. Der Aperturdurchmesser darf wegen zunehmender Abschattungseffek-
te nicht zu grof3 werden.

Die Strahlungscharakteristik in den beiden Hauptebenen des realisierten Spei-
sehorns ist in Bild 4.34 dargestellt. Bis zu Winkeln von £30°, was auch dem
genutzten Bereich entspricht, hat die Hauptkeule in der E- und H-Ebene einen
identischen Verlauf. Die Kreuzpolarisation entspricht in diesem Fall ungefahr
der Kreuzpolarisation eines Einmodenhorns mit gleichem Aperturdurchmesser
und gleichem konischen Offnungswinkel. Die Lage des Phasenzentrums ist ver-
gleichsweise richtungsunabhangig.

4.3.2 Subreflektordesign

Die Berechnung des Subreflektors erfolgt mit Hilfe der Strahlenoptik. Da der
Subreflektor die Groflenordnung nur weniger Wellenlangen hat, sind Abweichun-
gen vom berechneten Verhalten zu erwarten. Die Form des Subreflektors soll
darauf hin ausgelegt sein, dass moglichst wenig Leistung in das Speisehorn zu-
rick reflektiert wird. Auflerdem soll eine vorgegebene Leistungsverteilung auf
dem planaren Reflektor erzeugt werden.

Fiir die folgende Berechnung der Subreflektoroberflache werden die in Bild 4.35
dargestellten Bezeichnungen verwendet. Das (gemittelte) Phasenzentrum des
Speisehorns befindet sich auf der Rotationsachse (z-Achse) an der Stelle zy, die
Unterkante des Subreflektors bei zsy,p. Ein Strahl, der unter dem Winkel 6; das
Speisehorn verlasst, wird vom Subreflektor nach dem optischen Reflexionsgesetz
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Bild 4.34: Simulierte Fernfeldcharakteristik bei 58 GHz

unter dem Winkel 05 reflektiert. Der Normalenvektor auf der Subreflektorober-
flache besitzt den Winkel 6, zur z-Achse. Der reflektierte Strahl trifft bei ro
auf dem planaren Reflektor auf. Die beiden Teilstrecken, die der Strahl vom
Speisehorn bis zum planaren Reflektor zuriick gelegt hat, werden mit /; und I
bezeichnet. Die Berechnung der Subreflektor-Geometrie erfolgt mit Hilfe des Ge-
setzes der Energieerhaltung (vgl. Kapitel 3.2.4). Dieses lautet in differenzieller
Form

d?“g . E2(01)Sin91

d@l - A212(7"2)?‘2 ’ (42)

wobei E(60:) die Fernfeldcharakteristik der priméren Ausleuchtung ist und in
diesem Fall keine Abhéngigkeit von ¢ aufweist. A - I(r2) beschreibt den Ver-
lauf der Feldstéirke entlang der Oberflache des planaren Reflektors. A ist ein
Normierungsfaktor und muss so gewahlt werden, dass gleich viel Energie bzw.
Leistung von dem Reflektor reflektiert wird, wie auf ihn einféllt. A kann aus

femam E2 (91) sin 91d91

emin

frz’maw 12 (7“2)7’2(17“2

T2, min

A% =

(4.3)

bestimmt werden, wobei die Winkel Oy,in bzw. Omax von der z-Achse aus gemes-
sen die Richtung des innersten bzw. auflersten Strahls, der auf den Subreflektor
trifft, beschreiben und der relevante Bereich des planaren Reflektors durch die
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X
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planarer Reflektor
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T2,min ______________________
-
0 Zf Zmax Z

Bild 4.35: Symmetrische Doppelreflektoranordnung

Radien r2 min bzw. r2 max definiert wird. Das Reflexionsgesetz nach Snell ergibt
fir die als ideal leitend angenommene Subreflektoroberflache die Bedingung

02 = 01 + 20, (4.4)
mit
0, = arctan %, (4.5)
01 = arctan m, (4.6)
02 = arctan Ti(;)r (4.7)
Einsetzen von (4.5) und (4.7) in (4.4) ergibt
arctan >—_ = ; + 2 arctan %, (4.8)
z(r) dr
bzw. nach ro aufgelost
ro = z(r) tan (01 + 2arctan %) + 7. (4.9)
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Daraus kann die Ableitung dr2/d6f: bestimmt werden:

dre  dz(r) dz(r) dr

=2 _ 22 9

a0, a0, tan (91 + 2arctan a0, + T
d2z(r)

2=
+2(r) [ 1+ tan® ( 6, + 2arctan dz(r) 14 d—612 . (4.10)
d91 1 (dz(r))
+ "o,

Mit den Bedingungen

S z2(r)—zp —r (d‘fl—(:))

dr — (2(r) — zp)2 + r2
dz(r)  dz(r) dr
d¢, — dr dé, (4.12)

und durch Gleichsetzen von (4.2) und (4.10) ergibt sich eine nichtlineare Diffe-
rentialgleichung zweiter Ordnung

(4.11)

2

fl(?",Z,E,I) = f2(T,Z, %7 %)7
welche bei vorgegebenen Randbedingungen mit numerischen Methoden gelost
werden kann. Als Randbedingungen eignen sich der Funktionswert z(7) und die
Ableitung dz(r)/dr am Reflektorrand (7 = 7sub.maz) oder in der Mitte (r = 0).
Diese Werte sind leicht zu bestimmen, da z(7sup,maez) 0oder z(0) als bekannt
vorausgesetzt werden und die Ableitung an diesen Stellen durch den Strahlen-
verlauf der Randstrahlen berechnet werden kénnen. Wenn E?(6;)sin(61) und
I?(r2)re analytisch integrierbar sind, ergibt sich aus

(4.13)

01 T2
/ E*(0))sin 67d6; = / AP TP (rh)rhdrh (4.14)
Omin T2 min
bzw.
b1 2/n/ / / 2,min 272/ 1N/ /
/ E (01) sin 91d91 :/ A°T (’I"Q)?"Qd?"g, (415)
Omin T2

dem Energieerhaltungsgesetz in integraler Form, ein analytisch darstellbarer
Zusammenhang zwischen 6; und r2. Die Differenzialgleichung (4.13) kann nu-
merisch, in seltenen Fallen sogar analytisch gelost werden. Je nachdem, ob die
Gleichungen (4.14) oder (4.15) herangezogen werden, ergibt sich ein Subreflek-
tor vom Typ Cassegrain oder Gregory (Bild 4.36 und 4.37). Beim Typ Gregory
trifft der Strahl, der am inneren Radius des Subreflektors reflektiert wird, am
aufleren Radius auf den planaren Reflektor und dementsprechend umgekehrt
fiir Strahlen, die am aufleren Rand des Subreflektors reflektiert werden. Die re-
flektierten Strahlen iiberkreuzen sich auf dem Weg zum planaren Reflektor. Bei
Cassegrain-Reflektoren verlaufen die Strahlen nicht iber Kreuz.
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Bild 4.36: Strahlenverlauf bei Subreflektoren vom Cassegrain- (links) bzw.
Gregory-Typ (rechts)

a) Cassegrain b) Gregory c) Gregory

Bild 4.37: Subreflektoren vom Cassegrain- (a) bzw. Gregory-Typ (b+c)

4.3.3 Der planare Reflektor

Durch Reflexion der Welle am planaren Reflektor wird die Welle mit geboge-
ner Phasenfront in eine (lokal) ebene Welle transformiert, die sich in Richtung
der z-Achse ausbreitet. Des Weiteren ist wie in Kapitel 4.1 eine Transformati-
on oder Drehung der Polarisation notig, was wieder durch die Geometrie und
Ausrichtung der Dipole des planaren Reflektors erreicht wird.

4.3.4 Der konische Reflektor

Der konische Reflektor iibernimmt hier dieselben Funktionen wie in den beiden
vorangegangenen Kapiteln. Mit Hilfe von Passstiften wird der Subreflektor und
der konische Reflektor exakt justiert. Zur Befestigung dient eine Schraubverbin-
dung auf der elektromagnetisch uninteressanten Unterseite des Reflektors.

4.3.5 Anwendungsbeispiel

Es wird ein Antenne bei 58 GHz mit Radius 72 ma,=61.5 mm des planaren Re-
flektors und Radius 7sub,maz =13 mm des Subreflektors (entspricht etwa 2.5 Wel-
lenléngen) aufgebaut und vermessen. Der Durchmesser des Subreflektors und
dessen Abstand zum Speisehorn werden so gewahlt, dass die Leistungsdichte
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Bild 4.38: Feldstarke im Fernfeld des Speisehorns in der E- und H-Ebene und
die verwendete Naherung.

auf dem Rand des Subreflektors um mindestens 10 dB gegeniiber der Mitte ab-
fallt (Amplitudentaper). Auflerdem sollen keine Strahlen durch das Speisehorn
blockiert werden.

Drei Subreflektor-Konfigurationen unterschiedlichen Typs und mit unterschied-
lichem Amplitudentaper werden im Folgenden untersucht. Die Daten der Konfi-
gurationen sind Tabelle 4.1 aufgefiihrt. Bei der Wahl der Daten muss berticksich-

Variante Typ Amplitudentaper Zf Zmaz
1 Cassegrain -10.0dB 13.15mm | 38.75 mm
2 Gregory -15.0dB 32.7 mm 53.0 mm
3 Gregory -23.7dB 37.7mm 53.0 mm

Tabelle 4.1: Daten der drei Subreflektorvarianten.

tigt werden, dass die Welle bzw. die Strahlen nicht zu flach auf den planaren
Reflektor auftreffen, um groflere Phasenfehler bei der Reflexion der Welle an
den Dipolen zu vermeiden. Somit muss bei Subreflektoren des Gregory-Typs
der Abstand zwischen Subreflektor und planarem Reflektor grofier gewahlt wer-
den. Der flachste Strahl trifft bei den gewédhlten Konfigurationen bis zu ca. 50°
zur Normalen auf den Reflektor.

Die Charakteristik des Speisehorns wird, wie in der Literatur tiblich, durch

10(01) = COSn(el) (4.16)

angenéhert, wobei (1) die unter 6; abgestrahlte Leistungsdichte bezeichnet.
Fiir das hier verwendete Zweimodenhorn wird fiir n = 20 eine gute Uberein-
stimmung der simulieren Werte und der Né&herung erreicht (Bild 4.38). Die
Leistungsdichte auf dem planaren Reflektor wird so gewahlt, dass sich auf der
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I1(1“)

Bild 4.39: Zusammenhang zwischen der Leistungsdichte auf dem planaren Re-
flektor und der seitlichen, zylindrischen Apertur

seitlichen, zylindrischen Apertur (entlang der z-Achse) eine symmetrische Leis-
tungsdichteverteilung ergibt. Als Kompromiss zwischen einem guten Nebenkeu-
lenabstand und einer kleinen Keulenbreite wird ein kosinusformiger Amplituden-
verlauf gewahlt (Bild 4.39). Somit wird auch die Streuung an den Kanten des
konischen Reflektors reduziert. Die hochste Leistungsdichte auf dem planaren
Reflektor befindet sich in einem Radiusbereich, wo die Welle sehr steil einfallt,
der einzustellende Reflexionsphasenverlauf einen kleinen Gradienten aufweist
und die Dipole in allen Richtungen Nachbarn haben.

Samtliche am planaren Reflektor reflektierte Strahlen sollen auf die 45° schrage
Flache des konischen Reflektors treffen. Dazu wird 72 min=7"sub,maz=13 mm ge-
wahlt, um Abschattungen durch den Subreflektor zu vermeiden. Unter Beriick-
sichtigung der 1/r-Korrektur der Leistungsdichte ergibt sich die einzustellende
normierte Leistungsdichte

max min 1
I1(r2) = cos ( U (TQ’ 72 — r2)> . (4.17)
2

T2, max — T2,min 2

In diesem Beispiel werden 72 1, =61.5 mm und 72 min=13 mm gewahlt. Mit a
kann der Amplitudentaper entlang der seitlichen, zylindrischen Apertur fest-
gelegt werden. Der Taper soll 8dB betragen, wodurch sich a=0.9 ergibt. Der
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Normierungsfaktor A% wird mit (4.3) zu 1.2775 - 10~% bestimmt. Da beide In-
tegrale in Gleichung (4.14) analytisch gelost werden kénnen, ergibt sich ein in
geschlossener Form darstellbarer Zusammenhang zwischen dem Abstrahlwinkel
01 eines Strahls vom Speisehorn und dem Auftreffradius r2 auf dem planaren
Reflektor. Wird dieser Zusammenhang nun in das Reflexionsgesetz (4.9) einge-
setzt und 61 durch (4.6) substituiert, ergibt sich aus der numerisch zu 16senden
Differentialgleichung die Funktion z(r), welche den Oberflichenverlauf des Sub-
reflektors beschreibt. In Bild 4.40 sind die Ergebnisse der drei in Tabelle 4.1
aufgelisteten Varianten zu sehen. Wahrend die Reflektoren vom Typ Grego-

3 | | | | | |
. Z Z : Variante 1 ——

2 R —~—— e -~ --| Variante 2 ----- .
£ ' ' ' Variante 3 - - -
= O S S - S o]
k= )
O N ~~“'r.~.
%O_\\';'“Z“ el e N
e D S A

—1 _"""""'\"§';'; '_'_' '_';;'_' '_'_: '__d—"_'a" R

9 | | | | | |

0 2 4 6 8 10 12 14

Radius in mm

Bild 4.40: Verlauf der Reflektoroberfliche des Cassegrain-Subreflektor (Vari-
ante 1) und der zwei Gregory-Subreflektoren (Variante 2+3)

ry (Varianten 2+3) eine Wélbung in nur eine Richtung aufweisen, besitzt der
Cassegrain-Reflektor (Variante 1) sowohl einen konkav als auch konvex geform-
ten Bereich.

Der planare Reflektor formt aus der einfallenden Welle eine Welle mit ebener
Phasenfront. Die Weglangen der Strahlen vom Speisehorn bis zum planaren Re-
flektor konnen aus den Abmessungen des Aufbaus bestimmt werden. Aus der
Lange

U(r2) = V[z(r(r2)) — 2¢]2 +7(r2)? + V/[r2 = r(r2)]2 + 22(r(r2))  (4.18)
ergibt sich der einzustellende Reflexionsphasenverlauf auf dem Reflektor
q)(T'Q) = 5l(7’2) + Py, (4.19)

wobei (3 die Wellenzahl in Luft ist und die Konstante ®¢ beliebig gewahlt werden
kann. &g kann dazu verwendet werden, um vom Reflektor verursachte Phasen-
fehler, z.B. durch nicht realisierbare Reflexionsphasenwerte, im Bereich hoher
Leistungsdichte auf dem Reflektor zu minimieren.
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Bild 4.41: Messung im Fernfeld des Subreflektors von Cassegrain-Typ und der
mit Hilfe der Strahlenoptik berechnete Verlauf

Messungen im Fernfeld des Subreflektors

Stellvertretend fiir die nur fiinf Wellenlangen groflen Subreflektoren wird das von
Cassegrain-Reflektor reflektierte Fernfeld vermessen. Die Soll-Charakteristik des
Subreflektors ist liberlagert mit dem direkt vom Speisehorn abgestrahlten Feld
und den an den Ecken, Spitzen und Kanten des Subreflektors gestreuten An-
teilen. Die Halterung zur Positionierung des Subreflektors im entsprechenden
Abstand vor dem Speisehorn ist so gefertigt, dass der Einfluss auf das Fern-
feld in der Messebene minimal ist. Die Dipole des planaren Reflektors liegen
im Fernfeld des Subreflektors im Winkelbereich 6§ = 128°..161°. In diesem Be-
reich weicht der gemessene Verlauf deutlich von dem mit Hilfe der Strahlenoptik
berechneten Feldverlauf ab (Bild 4.41). Bei den Reflektoren vom Typ Gregory
ist diese Abweichung noch deutlich grofler. Verantwortlich dafiir ist im We-
sentlichen die dort groflere Wolbung der Oberflache pro Wellenlange, was die
Genauigkeit der strahlenoptischen Berechnung stark reduziert. Die Leistung,
welche auflerhalb des Winkelbereichs 6 = 128°..161° abgestrahlt wird, der sog.
Subreflektor-Spillover, iiberlagert sich mit der Gesamtcharakteristik, verursacht
erhohte Nebenkeulen und vergroflert die Welligkeit im Azimut.

In Bild 4.41 (rechts) ist neben der gemessenen und mit Hilfe der Strahlenop-
tik bestimmten Fernfeldcharakteristik die Charakteristik eingezeichnet, die von
einem konischen Subreflektor mit dquivalenter durchschnittlicher Steigung er-
zeugt wird. Auf Grund der geringen Wolbung des Cassegrain-Reflektors, weist
dessen Form nur maximal 0.1 mm Abweichung gegeniiber der des konischen
Reflektors auf. Trotzdem wirkt sich dies in einer merklich unterschiedlichen
Fernfeldcharakteristik aus. Hier wird deutlich, wie stark sich bereits kleinste
Herstellungstoleranzen auf das Fernfeld auswirken konnen.
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Antenne mit vertikaler Polarisation

Die Auswirkungen der Streueffekte und des Spillovers werden in den Messun-
gen deutlich sichtbar. Ein geringer Nebenkeulenabstand ist vor allem bei den
Messungen zu beobachten, die bezogen auf das Fernfeld des Speisehorn in des-
sen E-Ebene vorgenommen werden, da in dieser Ebene keine Polarisationsdre-
hung, sondern nur die Phasenanpassung durch den planaren Reflektor erfolgt
und alle gestreuten Feldanteile bzw. die Anteile, die vom Speisehorn am Sub-
reflektor vorbei gestrahlt werden, sich mit gleicher Polarisation der erzeugten
Soll-Charakteristik tiberlagern (Bild 4.43 c). In der H-Ebene verschlechtert sich
dadurch nur der Kreuzpolarisationsabstand, die Kopolarisation bleibt weitge-
hend unverandert (Bild 4.43 d). Der Nebenkeulenabstand betrdgt 11 dB in der
E- bzw. 14dB in der H-Ebene des Speisehorns. Der Vergleich der Messungen
mit den drei unterschiedlichen Subreflektoren zeigt, dass sich ein kleinerer Ab-
stand zwischen Subreflektor und Speisehorn bzw. der damit verbundene grofie-
re Amplitudentaper auf dem Subreflektor positiv auf den Nebenkeulenabstand
auswirkt. Bei der dritten Subreflektorvariante betragt dieser nur 3\, der Subre-
flektor befindet sich also im Nahfeld des Speisehorns, was zu Beeintrachtigungen
der Strahlungscharakteristik des Horns fiihrt. Auch die Messung im Azimut zeigt
bei groflerem Subreflektor-Taper ein deutlich konstanteres Verhalten auf (Bild
4.43 e). Die kleinste Welligkeit in Azimut mit +1dB wird mit dem Gregory-
Subreflektor (Variante 2) erreicht.

Die Untersuchung der Frequenzabhéangigkeit der Antenne zeigt eine Veradnde-
rung der Nebenkeulen bereits bei Offset-Frequenzen von 0.5 GHz, wahrend die
Hauptkeule in diesem Frequenzbereich weitgehend unveréndert ist (Bild 4.43 a).
Wie die Messung in Bild 4.43 b) zeigt, hat die exakte z-Position des Speisehorns
nur geringen Einfluss auf die Fernfeldcharakteristik. Selbst eine Verschiebung
um +3mm entlang der z-Achse bewirkt nur kleine Verdnderungen, ganz im
Gegensatz zu einer Verschiebung in der x-y-Ebene, die zu einer deutlichen Er-
hohung der Welligkeit im Azimut fiihrt. Die Unempfindlichkeit der z-Position
des Speisehorns auf das Fernfeld zeigt, dass die richtungsabhéngige Lage des
Phasenzentrums im Speisehorns sich unproblematisch auf den Gesamtaufbau
auswirkt.

Antenne mit horizontaler Polarisation

Die Umstellung von vertikaler auf horizontale Polarisation erfolgt durch Drehen
des planaren Reflektors um 90° um seine Achse, wihrend der restliche Aufbau
unverandert bleibt. Dadurch bleibt in der H-Ebene des Speisehorns die Polari-
sation der Welle bei der Reflexion am planaren Reflektor unverandert, wiahrend
in der E-Ebene eine 90°-Drehung erfolgt. Die an den Kanten des Subreflektors
gestreuten Felder iiberlagern sich nun in der H-Ebene polarisationsgleich und
filhren zu erhohten Nebenkeulen, dagegen wird in der E-Ebene durch die ge-
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streuten Felder die Kreuzpolarisation erhoht (Bild 4.43 g+h). Im Azimut wird
die kleinste Welligkeit mit den Gregory-Subreflektoren erzielt, was darauf schlie-
Ben lasst, dass die Storungen bzw. hohen Nebenkeulen im Wesentlichen nicht
durch Ungenauigkeiten bzw. Phasenfehler auf dem planare Reflektor hervorge-
rufen werden, sondern die Streuungen und der Spillover das grofite Problem
darstellen (Bild 4.43 f).

Stellvertretend fiir die Antennen mit horizontaler und zirkularer Polarisation ist
die Kreuzpolarisation in der H-Ebene in den Bildern 4.44 a) bis c¢) dargestellt. In
dieser Ebene wird die Kreuzpolarisation bei Verwendung des Cassegrain-Sub-
reflektors um fast 20 dB unterdriickt, wahrend mit den Gregory-Subreflektoren
der Abstand nur 10dB und 13 dB betragt.

Antenne mit zirkularer Polarisation

Die Eigenschaften der Antenne mit zirkularer Polarisation fallen insgesamt we-
sentlich schlechter aus als bei linearer Polarisation (Bild 4.44 d) bis g). Die
Nebenkeulen sind bei allen drei Subreflektoren deutlich hoher und die ellipti-
sche Polarisation weist ein hohes Achsenverhéaltnis auf. Die zwei orthogonalen
Komponenten besitzen teilweise ein Leistungsverhaltnis von bis zu 4dB. Auch
im Azimut wird eine Welligkeit von iiber 4 dB gemessen.

Im Vergleich zu den Antennen mit linearen Polarisation liegt der einzige Unter-
schied im Aufbau bei den planaren Reflektoren, darum ist hier auch die Ursache
fiir die schlechteren Charakteristiken zu suchen. Wie bereits beschrieben, wird
bei der Reflexion der Welle am planaren Reflektor die einfallende linear polari-
sierte Welle in eine Welle mit zirkularer Polarisation gewandelt. Dabei hat die
einfallende Welle eine um 45° zu den Patchkanten gedrehte Polarisation und die
orthogonalen Feldkomponenten entlang der Patch- Achsen werden mit einem 90°
Phasenunterschied reflektiert. Je nach Vorzeichen des Phasenunterschieds wird
dabei rechts- oder linksdrehende Polarisation erzeugt.

Eine mogliche Erklarung, weshalb bei der Erzeugung zirkularer Polarisation gro-
Bere Phasenfehler als bei linearer Polarisation auftreten konnen, ist der schrige
Einfall der Welle auf den planaren Reflektor. Die Dimensionen der verwende-
ten Patches werden unter der Voraussetzung senkrechten Einfalls berechnet.
Bei schriagem Einfall, hier bis zu 50° zu der Normalen, werden verstiarkt un-
symmetrische Strommoden auf den Patches angeregt. Diese treten starker bei
quadratischen Patches bzw. bei Patches mit einem Langen-Breiten-Verhaltnis
nahe Eins auf als bei schmalen Dipolen. Da fiir zirkulare Polarisation Patches
benotigt werden, bei denen sich die Reflexionsphase der beiden orthogonalen
Komponenten nur um 90° unterscheidet, ist im Vergleich zu den Patches fiir
lineare Polarisation mit 180° Phasenunterschied auch der Unterschied zwischen
Patch-Lange und -Breite geringer, also das Langen-Breiten-Verhéaltnis naher an
Eins. Vor allem die héheren Moden mit unsymmetrischer Stromverteilung, die
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durch den schrigen Einfall starker angeregt werden, sind fiir Abweichungen ge-
geniiber der Reflexionsphase bei senkrechtem Einfall verantwortlich.
Auflerdem liegen Patches mit nur 90° Phasenunterschied zwischen den ortho-
gonalen Komponenten im Durchschnitt 6fter in Bereichen steilen Verlaufs der
Phasen-Patchlangen-Kurve als Patches mit 180° Phasenunterschied. Patches
mit nur 90° Reflexionsphasenunterschied sind also empfindlicher gegeniiber To-
leranzen.

Des Weiteren ist bei zirkularer Polarisation ein um ca. 3 dB kleinerer Nebenkeu-
lenabstand zu erwarten, da die Nebenkeulen, die durch Streuung, den Spillover
und andere Effekte erzeugt werden, gleich groff wie beim Aufbau mit linearen
Polarisation sind, die Leistung in der Hauptkeule sich jedoch auf beide Kompo-
nenten der zirkularen Polarisation verteilt.

tor

Bild 4.42: Omnidirektionale Antenne mit drei Reflektoren
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Bild 4.43: Fernfeldcharakteristiken der Dreifach-Reflektor-Antennen
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Bild 4.44: Fernfeldcharakteristiken der Dreifach-Reflektor-Antennen
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4 Omnidirektionale Antennen

4.4 Triplate-Antenne

Oft ist bei kommerziellen Point-to-Multipoint-Anwendungen ein einfacher und
ginstiger Aufbau der Antenne wichtiger als eine geringe Keulenbreite in der Ele-
vation. Um die Herstellungskosten zuminimieren, soll der Anteil an mechanisch
zu bearbeitenden Teilen moglichst gering gehalten werden und die Antenne weit-
gehend aus planaren Strukturen bestehen, welche mit Standardherstellungsver-
fahren der Leiterplattentechnologie gilinstig produziert werden konnen. Da aber
planare Wellenleiter keinen rotationssymmetrischen Aufbau bzw. Feldverteilung
besitzen, ist hier mit einer erhchten Welligkeit im Azimut zu rechnen.

Waihrend die Welligkeit im Azimut mit den in [88] vorgestellten planaren Dipol-
strukturen bereits auf knapp 2 dB reduziert werden kann, wird mit dem in Bild
4.45 gezeigten Triplateleiter eine nahezu optimale Omnidirektionalitit' in der
x-z-Ebene erzeugt. Die untersuchte Antenne besteht aus einer Streifenleitungs-

elektriches Feld
im Schlitz

/4//4 Innenleiter

Masseflachen

\ X

TEM-Mode Anpassstruktur

Bild 4.45: Triplate-Leitung mit symmetrischen Schlitzen in der oberen und
unteren Massemetallisierung und einer Anpassstruktur durch Va-
riation der Innenleiterbreite.

struktur, entlang der sich die TEM-Mode ausbreitet und in deren oberen und
unteren Masseflache sich symmetrische Schlitze befinden. Durch die Symme-
trie zur z-y-Ebene bzw. y-z-Ebene werden keine Parallelplattenmoden angeregt.
Durch ausreichend kleine Wahl der Leiterbreite sind keine Moden hoherer Ord-
nung ausbreitungsfahig. Wahrend bei einem theoretisch unendlich ausgedehnten
Masseleiter die vom Schlitz ausgehende Strahlung zur Seite hin (entlang der z-
Achse) verschwindet, wird diese mit kleiner werdenden Masseflachen stérker.

' Mit Omnidirektionalitat wird das Verhéltnis der Abstrahlung senkrecht zum Schlitz (z-
Richtung) zur Leistungsdichte in der Ebene des Schlitz (z-Richtung), E(¢ = Odeg, 0 =
Odeg)/E(¢ = 0deg, 8 = 90 deg) bezeichnet.
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4.4 Triplate-Antenne

Um die gleiche Leistungsdichte zur Seite hin wie in senkrechter Richtung zum
Schlitz abzustrahlen und somit die Grundlage fiir eine kreissymmetrische om-
nidirektionale Strahlungscharakteristik zu schaffen, reicht ein einzelner Schlitz
nicht aus. Erst die Uberlagerung der Charakteristiken der beiden phasengleich
angeregten Schlitze auf Vorder- und Riickseite ergibt eine Leistungsdichte zur
Seite hin, welche in Abhangigkeit mehrerer geometrischer Groflen gleich grof3
wie die in orthogonaler Richtung werden kann. Im Folgenden wird zuerst ein
einzelnes Schlitzpaar untersucht. Die dabei gewonnen Erkenntnisse werden an-
schlieend genutzt, um ein seriell gespeistes 6-Elemente-Array aufzubauen [89].

4.4.1 Das Antennen-Design

Das in Bild 4.45 dargestellte Schlitzpaar strahlt ein Teil der durch die Strei-
fenleitung zugefiihrten Leistung ab, ein anderer Teil wird weiter entlang des
Wellenleiters gefiihrt oder reflektiert. Wird ein Einzelelement mit dem Wellen-
widerstand abgeschlossen, dann kann das Verhaltnis aus abgestrahlter Leistung
zu eingespeister Leistung als

P rad

=1—1911]% = |S21|? 4.20
P |S11]" — | Sa1] (4.20)

beschrieben werden, wobei S die Streuparameter des Zweitors sind. Bild 4.46
zeigt das berechnete Leistungsverhaltnis des angepassten Strahlers als Funk-
tion der Schlitzbreite. Hierfiir wird ein Substrat mit einer Permittivitat von
er = 2.33, der Hohe von 0.79 mm eines einzelnen Layers und einer Grundmetal-
lisierung, die 200 um breiter als die Schlitzweite ist, zu Grunde gelegt. Die Breite
des Innenleiters ist zu 0.5 mm gewahlt. Jeder Strahler ist angepasst, indem die
Breite des Innenleiters und damit der Wellenwiderstand auf einer bestimmten
Lénge verdndert wird (Bild 4.45). Sowohl die Tiefe und die Lange als auch die
Position dieser Leiter-Einschniirung sind fiir jede Schlitzgréfe auf minimale Re-
flexion optimiert.

Das Leistungsverhaltnis in Gleichung (4.20) wird hauptséchlich durch die Schlitz-
breite (in z-Richtung) bestimmt. Da durch die Schlitzbreite aber auch die Strah-
lungscharakteristik, besonders in der Azimut-Ebene, beeinflusst wird, wird eine
maximale Schlitzbreite von 4 mm gewéahlt, um die Azimut-Welligkeit zu reduzie-
ren. Wie in Bild 4.46 gezeigt ist, betragt die maximale von einem Schlitz-Paar
abgestrahlte Leistung weniger als ein Drittel der eingespeisten Leistung. Fir
ein Array mit Gleichbelegung der Amplituden der einzelnen Strahler oder auch
fir andere Amplitudenbelegungen, mit denen ein groflerer Nebenkeulenabstand
erzielt werden kann, werden Verhéltnisse von iiber 50% bendtigt. Dies kann
nur dadurch erreicht werden, indem ein zusatzlicher Impedanzsprung hinter
dem Schlitz hinzufiigt wird. Ein zusatzlich eingefiigtes kapazitives Streifenlei-
tungselement vergroflert die effektive elektrische Breite des Schlitzes, wodurch
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4 Omnidirektionale Antennen

b8 3 32 31 36 38 4 4
Schitzbreite in mm
Bild 4.46: Strahlungseffizienz eines angepassten Schlitz-Paars in Abhangigkeit

von der Schlitzbreite (e, = 2.33, hs = 0.79mm, Wpitteliciter =
0.5 mm, Wyround — Wsiot = 200 um).

Strahlungswerte von iber 60% und eine gute Anpassung erreicht werden kénnen
(Bild 4.47 links).

Das letzte Element des Arrays unterscheidet sich von den anderen dadurch,
dass auf Grund der seriellen Speisung hier die komplette eingespeiste Leistung
abgestrahlt wird. Dies kann dadurch erreicht werden, dass der Mittelleiter, ent-
sprechend einer Stichleitung, ungefahr in der Mitte des Schlitzes endet. Dadurch
kann eine 20 dB-Anpassung von iiber 2 GHz Bandbreite erzielt werden (Bild 4.47
rechts).

In Bild 4.48 werden die Auswirkungen verschiedener geometrischer Abmessun-
gen auf die Strahlungscharakteristik, speziell auf die Welligkeit im Azimut, ge-
zeigt. Mit zunehmender Breite der Masseflachen bzw. Dicke der Metallstege
rechts und links der Schlitze wird mehr Leistung senkrecht zum Schlitz abge-
strahlt als zur Seite hin (z-Richtung). Durch die ﬂberlagerung der Strahlungs-
charakteristiken der beiden phasengleich angeregten Schlitze auf der Vorder-
und Riickseite ergibt sich eine nahezu rotationssymmetrische Abstrahlung im
Azimut (z-z-Ebene) (Bild 4.48 links oben). Bei dem bei 24 GHz realisierten Pro-
totypen ist eine Stegbreite von nur 100 um gewahlt, um einerseits die zur Seite
hin abgestrahlte Leistung zu maximieren und andererseits die durch das Her-
stellungsverfahren vorgegebene minimale Leiterbreite nicht zu unterschreiten.
Durch die Substratdicke wird der effektive Abstand des Schlitz-Paars auf Vorder-
und Riickseite bestimmt und beeinflusst somit auch die Welligkeit des tiberla-
gerten Strahlungsdiagramms im Azimut (Bild 4.48 rechts oben). Die Strahlung
zur Seite hin wird durch den Abstand nur geringfiigig beeinflusst, dahingegen
verandert sich die Gruppencharakteristik der beiden Schlitze orthogonal zur
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Bild 4.47: Anpassung und Schnitt durch einen mittleren (a) und dem letzten
(b) Einzelstrahler des seriell gespeisten Triplate-Arrays.

Apertur.

Der Herstellungsprozess vereinfacht sich, wenn die Substratbreite grofler als die
Metallisierungsbreite gewahlt wird. In Bild 4.48 rechts unten ist zu sehen, dass
sich die Azimut-Welligkeit mit zunehmender Substratbreite verschlechtert, wes-
wegen im spateren Designprozess ein um nur um 0.5 mm breiteres Substrat
gewahlt wird.

Die Abmessungen eines Schlitzpaars haben aber auch Auswirkungen auf die
Bandbreite bzw. Anpassung. Die Breite des Innenleiters bzw. die Leitungsim-
pedanz beeinflusst die in Bild 4.49 links oben dargestellte 15dB- und 20 dB-
Bandbreite nur unwesentlich. Wie erwartet erhalt man eine breitbandigere An-
passung bei grofleren Substratdicken (Bild 4.49 rechts oben) und bei geringe-
rer Permittivitat. Durch eine schmalere Metallisierungsbreite wird nicht nur die
Welligkeit im Azimut verbessert, auch die Bandbreite wird deutlich erhoht (Bild
4.49 links unten). Den grofiten Einfluss auf die Bandbreite hat jedoch die Lange
der Schlitze. In Bild 4.49 rechts unten ist eine deutliche Verbesserung der Band-
breite mit zunehmender Schlitzlange (Ausdehnung des Schlitzes in y-Richtung)
zu beobachten. Bei zu grofler Schlitzlange werden jedoch weitere Moden im
Schlitz angeregt. Um diese zu unterdriicken, wird bei der 24 GHz-Version der
realisierten Triplate-Antenne eine konstante Schlitzlinge von 3 mm gewahlt.
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Bild 4.48: Auswirkung der Geometrie auf die Welligkeit der Fernfeldcharakte-
ristik im Azimut. Die Omnidirektionalitat beschreibt das Verhaltnis
von Maximum zu Minimum der Abstrahlung im Azimut.

4.4.2 Das Antennen-Array

Die Antenne besteht aus zwei Mikrowellensubstratschichten mit jeweils 0.79 mm
Dicke und einer Permittivitdt von e, = 2.33 (RT/duroid 5870). Auf einem Sub-
strat befindet sich die Massemetallisierung mit den Schlitzen auf der oberen
Seite und dem Mittelleiter inklusiv der Anpassstrukturen auf der Riickseite.
Auf dem zweiten Substrat befindet sich nur die Schlitz-Struktur, die Riicksei-
te ist hier frei geatzt. Die Verbindung der beiden Substrate erfolgt iiber einen
Bonding-Film der Firma Rogers. Dieser besitzt ungefahr die Permittivitat des
Substrats und ist 35 um dick, also im Vergleich zu der Substratdicke sehr flach,
so dass weiterhin von einem symmetrischen Aufbau zur z-y- und y-z-Ebene aus-
gegangen werden kann. Dadurch werden keine Parallelplattenmoden angeregt
und auch die Fernfeldcharakteristik ist zu diesen Ebenen symmetrisch.

In Bild 4.50 ist der Innenleiter und die Massemetallisierung der bei 24 GHz rea-
lisierten 6-Elemente-Antenne zu sehen. Da jeder Schlitz unterschiedliche Streu-
parameter besitzt, wird die Phasengleichheit aller Schlitzstrahler tiber den Ab-
stand eingestellt. Dadurch ergibt sich eine konstruktive Uberlagerung mit ma-
ximalem Gewinn in der z-z-Ebene. Die Verkopplung der Schlitze muss bei dem
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Bild 4.49: Auswirkung der Geometrie auf die 15dB und 20 dB Bandbreite.

Designprozess berticksichtigt werden. Zwei benachbarte Schlitzpaare besitzen
einen Kopplungskoeffizienten, der kleiner als -10dB ist, zu einer verschlechter-
ten Anpassung und Phasenveridnderungen der Felder in den Schlitzen fiihrt und
im Entwicklungsprozess beriicksichtigt werden muss.

Das Array besitzt bei 24 GHz eine Amplitudenverteilung mit Maximum in der
Mitte und kosinusformigem Abfall zu den Seiten hin, um die Nebenkeulen ab-
zusenken (Bild 4.51 links). In Bild 4.51 rechts sind die Phasenverldufe der 6
Schlitze tiber der Frequenz dargestellt. Wahrend die Schlitze bei 24 GHz fast
phasengleich strahlen, bewirkt die Phasenprogression bei anderen Frequenzen
ein leichtes Schwenken der Hauptkeule.
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Bild 4.50: Struktur des Innen- und Auflenleiters und ein Foto der realisierten
Antenne mit und ohne Radom.
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Bild 4.51: Amplituden- und Phasenverlaufe der elektrischen Felder in den
Schlitzen.
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4.4 Triplate-Antenne

4.4.3 Messergebnisse

In Bild 4.52 zeigt die simulierte Anpassung der Antenne eine 20 dB-Bandbreite
von mehr als 4 GHz und ist daher als Ultra-Wide-Band-Antenne einzustufen.
Der gemessene Verlauf beinhaltet den Koaxial-Triplate-Ubergang und ist tiber

OpF---------- R Lo---- - 1----- b----- - 1
, ; Messung: Antenne+Uebergang
e i Simulation: Antenne —
-10
=
= -15
Ay

1
DO
ot

|
w
e}

21.5 22 225 23 235 24 245 25 255 26
Frequenz in GHz

Bild 4.52: Gemessene Anpassung der Antenne mit Ubergang und Simulation
der Antenne ohne Ubergang.

die gesamte Bandbreite niedriger als 10 dB. Die Unterschiede zwischen simulier-
tem und gemessenem Verlauf sind im Wesentlichen auf Kontaktierungsprobleme
im Ubergang zuriickzufiihren. Mit einem gel6teten Kontakt zwischen Innenlei-
ter der Triplateleitung und dem Innenleiter des Koaxialleiters sind verbesserte
Werte zu erwarten. Der hierfiir entwickelte Ubergang ist in Anhang G, Seite
169 beschrieben. Dort wird auch ein Hohlleiter—Triplate—ﬁbergang prasentiert,
welcher im Millimeterwellenbereich erforderlich wird.

Die Messungen im Fernfeld zeigen eine sehr gute omnidirektionale Charakte-
ristik im Azimut mit weniger als 1dB Welligkeit und eine 3 dB-Keulenbreite
von 16.5° in der Elevation (Bild 4.53). Die Kreuzpolarisation wird mit mehr als
20 dB unterdriickt (Bild 4.54 und 4.56). Die Hauptkeule wird {iber der Frequenz
um 6% GHz geschwenkt (Bild 4.55).

Ein Vorteil dieses Antennentyps ist, dass dieser auch fiir Frequenzen im hohen
Millimeterwellenbereich ausgelegt werden kann. Bei hoheren Frequenzen werden
diinnere Substrate verwendet, welche dann ggf. mechanisch stabilisiert werden.
Da hier die Speisung in der Regel iiber Hohlleiter erfolgt, kann der in Anhang G
vorgestellte Hohlleiter-Triplate- Ubergang eingesetzt werden. Zum Schutz gegen
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Umwelteinfliisse kann ein einfaches Radom aus einer Acfs/2 dicken Kunststoft-

rohre eingesetzt werden.
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Bild 4.53: Fernfeldcharakteristik der 6-Element-Triplateantenne bei 24 GHz.
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Bild 4.54: Ko- und Kreuzpolarisation im Azimut bei 24 GHz.
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Bild 4.55: Strahlungsdiagramm der Triplate-Antenne bei verschiedenen Fre-
quenzen in der Elevation.
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4.5 Parallelplatten-Antenne

Die in den vorherigen Kapiteln vorgestellten Antennen mit omnidirektionaler
Charakteristik besitzen alle einen nicht vollstdndig kreissymmetrischen Aufbau.
So sind z.B. in Kapitel 4.1 sowohl der konische Reflektor, das Speisehorn, als
auch die Form des planaren Reflektors kreissymmetrisch, jedoch gilt das nicht
fiir die Anordnung der Dipole und die Feldverteilung im Speisehorn. Dadurch
ergeben sich hier, wenn auch nur geringfiigig, Unsymmetrien in der Fernfeld-
charakteristik. Zwar wurde im vorherigen Kapitel gezeigt, dass auch mit einer
planaren Struktur eine sehr gute omnidirektionale Charakteristik erzeugt wer-
den kann, eine vollstandig rotationssymmetrische Charakteristik kann jedoch
nur mit einem vollkommen rotationssymmetrischen Aufbau erzeugt werden.
Es existieren eine ganze Reihe von Antennen, die auf Grund ihres Aufbaus eine
ideale omnidirektionale Charakteristik erzeugen, z.B. Monopole, Dipole, biko-
nische Antennen u.a., jedoch weisen diese in der Elevation eine sehr geringe
Biindelung auf oder sind fiir Frequenzen im Millimeterwellenbereich nicht ge-
eignet. Eine Zusammenschaltung mehrerer Strahler zu einer Gruppenantenne
ist oft nicht oder nur sehr aufwandig moglich, da die Leistungszufiihrung ein-
zelner Strahler an den benachbarten Antennen vorbei gefithrt werden muss und
somit zu Abschattungen und Veridnderungen der Fernfeld-Charakteristik fiihrt.
Um dies zu vermeiden, muss die Speiseleitung entlang der Symmetrieachse in-
nerhalb des Strahlers gefiihrt werden, was bei paralleler Speisung haufig zu
Platzproblemen fiihrt. Serielle Speisung ist nur mit wenigen Wellenleitertypen
iiberhaupt moglich, da die gefithrte Welle eine rotationssymmetrische Feldver-
teilung haben sollte.

4.5.1 Das Antennen-Design

Bei der hier untersuchten Antenne wird eine koaxiale Speiseleitung verwendet,
entlang der sich die TEM-Mode ausbreitet. In konstanten Abstanden wird der
Leitung Leistung fiir die Einzelelemente abgezweigt. Die Einzelstrahler beste-
hen aus radialen Leitungen in Form von Parallelplattenleitern. Die Metallplat-
ten werden durch eine Dielektrikum auf dem entsprechenden Abstand gehalten
(Bild 4.57). Dieser ist kleiner als eine effektive Wellenldnge, um die Ausbreitung
hoherer Moden zu vermeiden.

Die nach aulen wandernde Welle wird tiber zwei A/4-Transformationen refle-
xionsfrei in den Freiraum abgestrahlt. Wie in Bild 4.57 links dargestellt, trifft
die im Dielektrikum laufende Welle am Rand des Dielektrikums auf eine Grenz-
schicht zur Luft. Um Reflexionen zu minimieren, wird hier auf einer Lange von
Aesy/4 ein Ubergangsbereich mit Feldwellenwiderstand Z /4 =\ ZLuftLe, ein-
gefiigt. Bei einem Plattenabstand von 3mm und PVC als Abstandhalter mit
einer Permittivitdt von ¢, = 2.84 kann bei einer Mittenfrequenz von 24 GHz
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Bild 4.57: Anpassung des Ubergangs von PVC (e, = 2.84) auf Luft (links) und
des Ubergangs einer leitungsgefiihrten Welle auf eine Freiraumwelle
(rechts) bei einem Plattenabstand von 3 mm bei 24 GHz.

eine 30 dB-Bandbreite von ca. 4 GHz erreicht werden. Ahnlich gut kann der
Ubergang von einer leitungsgefiihrten Welle in eine Freiraumwelle angepasst
werden, indem am Rand des Parallelplattenleiters ein Sprung des Plattenab-
stands mit ca. A/4 Lénge eingefiigt wird.

Die Auskopplung der Leistung der Koaxial-Mode in eine Parallelplattenmode
ist in Bild 4.58 a) dargestellt. Der Auflenleiter ist auf einer Lénge entspre-
chend des Parallelplattenabstands unterbrochen, so dass ein Teil der Leistung
in Form einer radialen Parallelplattenmode nach auflen gefiihrt wird. Bei einer
50€2-Koaxialleitung mit 4.1 mm Auflendurchmesser und einem Parallelplatten-
leiter mit 3 mm Abstand, beide gefiillt mit Teflon (e, = 2.025), wird bei 24 GHz
6.6% der Leistung reflektiert, 56.8% in der Koaxialleitung weiter transportiert
und 36.6% in eine Parallelplattenmode ausgekoppelt. Um die Anpassung zu
verbessern und den Grad der Auskopplung zu kontrollieren, werden zusatzli-
che Strukturen in den Ubergang eingebracht. Um mehr Leistung entlang der
Koaxialleitung zu fithren, wird der Abstand der Unterbrechung des Auflenlei-
ters reduziert bzw. die kapazitive Kopplung erhoht. Mit entsprechender Wahl
des Auflendurchmessers des eingebrachten Metallrings (Bild 4.58 b) kann die
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Bild 4.58: Auskopplung einer von unten nach oben laufenden Koaxialmode in
eine Parallelplattenmode.

Anpassung fiir das speisende Tor optimiert werden. Um mehr Leistung in den
Parallelplattenleiter einzukoppeln, wird ein Wellenwiderstandssprung auf der
Seite der weiterfithrenden Koaxialleitung eingefiigt. Reflexionen an dem Stiick
hochohmiger Leitung erhchen den Anteil der in die Parallelplattenmode gekop-
pelten Leistung. Zur Optimierung der Anpassung des speisenden Tors wird auch
hier der Auflendurchmesser des eingefiigten Metallrings veréandert (Bild 4.58 c).
Der letzte Einzelstrahler des Traveling-Wave-Arrays muss ebenfalls angepasst
sein. Dies kann dadurch erreicht werden, dass entweder die Welle teilweise ab-
gesumpft wird oder komplett abgestrahlt wird. Um einen maximalen Gewinn
zu erzielen, wird der in Bild 4.59 dargestellte Aufbau verwendet. Die Koaxiallei-
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Bild 4.59: 100%-Strahler
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4 Omnidirektionale Antennen

Koaxflale Speisun%hlmlnlum

Bild 4.60: Seriell gespeiste Gruppenantenne auf der Basis von Parallelplatten

tung ist am oberen Ende kurzgeschlossen und zur Verbesserung der Anpassung
wird ein zusatzlicher Metallring verwendet. Wie die Simulationsergebnisse in
Bild 4.59 zeigen, wird somit eine breitbandige 20 dB-Anpassung von ca. 6 GHz
Breite erreicht.

4.5.2 Das Antennen-Array

Durch Aneinanderreihen von funf Einzelstrahlern im Abstand einer halben Wel-
lenldnge wird ein 5-Elemente-Array aufgebaut (Bild 4.60). Als Kompromiss
zwischen hohem Nebenkeulenabstand und kleiner Keulenbreite wird die Am-
plitudenbelegung wie in Tabelle 4.2 eingestellt. Die Phasengleichheit der fiinf

Element 1 2 3 4 5
rel. Amplitude | 0.6 0.88 |1 0.88 | 0.6

Tabelle 4.2: Normierte Amplitudenbelegung des 5-Elemente-Arrays

Strahler, welche notwendig ist, um senkrecht zur Arrayanordnung abzustrah-
len, wird durch die unterschiedlichen Radien der Dielektrikumsscheiben in den
Parallelplattenleitern reguliert. Um den Durchmesser der Gesamtantenne zu re-
duzieren, ist im ersten und vierten Strahler das Teflon mit der relativen Permit-
tivitat von €, = 2.025 durch PVC mit ¢, = 2.84 ersetzt. Durch die langsamere
Ausbreitungsgeschwindigkeit in PVC kann eine Scheibe mit kleinerem Durch-
messer verwendet werden, ohne die Phase in der Apertur zu verandern.
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4.5 Parallelplatten-Antenne

Da nur die Relativphase der einzelnen Elemente fiir die Fernfeldcharakteris-
tik entscheidend ist, nicht jedoch die Absolutphase, kann in jedem Parallel-
plattenleiter durch eine entsprechende Dielektrikumsfiillung ein entsprechender
Phasenoffset hinzugefiigt werden. Die Radien der Scheiben sind so gewahlt, dass
der minimale Radius, hier bei Strahler Nr. 3, zu Null wird. Fiir die mechani-
sche Stabilitdat und zur Einstellung des gewiinschten Abstands der Platten ist
weiter auflen ein Dielektrikumsring mit den Radien rqugen — innen = ArPrrE /2
eingefiigt (siehe Bild 4.59). Die von diesem verursachte Phasenverianderung der
Parallelplatten-Welle wird durch entsprechende Anpassung der Dielektrikums-
radien der anderen Strahler kompensiert.

Eine Vollwellenanalyse bzw. -optimierung der kompletten Struktur ist recht zeit-
und speicherintensiv. Zur schnellen Abschatzung der Dielektrikumsradien und
der Anpassung der Gesamtantenne werden fiir die fiinf Ubergéinge mit Hilfe einer
Vollwellensimulation die S-Parameter ermittelt und in einen Schaltungssimula-
tor eingebunden. Wie im Anhang I gezeigt wird, konnen die Parallelplattenleiter
durch ein einfaches TEM-Leiter-Ersatzschaltbild (Bild 4.61) mit Ubertragungs-
faktor e’P! ersetzt werden, wenn der innere Referenzradius ausreichend grof
gewahlt wird.
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Bild 4.61: Ersatzschaltbild

Da der Ubergang von Luft zu dielektrikumsgefiilltem Parallelplattenleiter durch
die \/4-Transformation fiir die Welle reflexionsfrei ist, wird im Modell der Trans-
missionsfaktorbetrag Eins verwendet. In einem vereinfachten Modell ist es aus-
reichend, nur die Verkopplung zwischen zwei benachbarten Schlitzen zu bertick-
sichtigen. Diese liegt bei ca. —18dB, die Verkopplung mit dem iibernachsten

139



4 Omnidirektionale Antennen
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Bild 4.62: Foto der omnidirektionale Antenne aus Parallelplattenleitern

Strahler im Abstand einer Wellenldnge Ao ist bereits kleiner als —25dB und
kann vernachlassigt werden. Der Strahlungswiderstand R,.q entspricht dem
Wellenwiderstand der zufiithrenden Leitung und modelliert durch seinen reflexi-
onsfreien Abschluss der Leitung die Abstrahlung in den freien Raum. Die durch
das Modell gewonnenen Werte konnen direkt in die Vollwellensimulation tiber-
nommen und hier optimiert werden.

Der komplette Aufbau des Arrays ist in Bild 4.62 zu sehen. Die Speisung per
Koaxialleitung ist bei 24 GHz recht unproblematisch und kann iiber einen Stan-
dard-SMA-Anschluss erfolgen. Bei der fiir 60 GHz ausgelegten Antenne muss
aus Toleranzgriinden ein luftgefiillter Koaxialleiter verwendet werden, um die
Grenzfrequenzen hoherer Moden herauf zu setzen und um den wegen der sehr
kleinen Dimensionen erhohten Herstellungsaufwand zu minimieren.

4.5.3 Messergebnisse

Sowohl die Simulation als auch die Messung des hergestellten Prototypen zeigt
eine Anpassung von mindestens 12dB iiber mehr als 4 GHz Bandbreite. Die
teilweise deutlichen Unterschiede zwischen Simulation und Messung ergeben
sich durch Herstellungstoleranzen und durch Reflexionen am SMA-Anschluss,
die bei der Simulation nicht beriicksichtigt sind (Bild 4.63). Die iiber die Tei-
ler bzw. Ubergiinge eingestellte Amplitudenverteilung weicht bei der Mitten-
frequenz leicht von den Vorgaben in Tabelle 4.2 ab und ist iiber der Frequenz
deutlichen Schwankungen unterworfen (Bild 4.64 links). Die Phasen &ndern sich
iiber der Frequenz auf Grund der geringen Verkopplung der Einzelstrahler und
der geringen Frequenzabhangigkeit der Ubergéinge relativ linear. Das in Bild
4.64 rechts dargestellte Simulationsergebnis zeigt die Phase in der Apertur der
finf Strahler in einem Frequenzbereich von 22 GHz bis 26 GHz. Bei der Mitten-
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4.5 Parallelplatten-Antenne

frequenz 24 GHz ist die Phase der Apertur-Felder nahezu identisch.

Die gemessene Strahlungscharakteristik entspricht weitgehend den Berechnun-
gen. Der Nebenkeulenabstand in der Elevation ist grofler als in der Simulation
berechnet (Bild 4.65). Die 3-dB-Keulenbreite betrigt 22.5° bei einem Gewinn
von ca. 6.5dB. Durch die serielle Speisung ergibt sich ein Frequenzscannen der
Hauptkeule von ca. +4.0° bei 1.0 GHz bzw. £8.5° bei £2.0 GHz (Bild 4.66).
Die iiberlagerte Welligkeit auf den Messkurven in Bild 4.66, besonders bei der
22 GHz Messung, werden durch Reflexionen am Messaufbau verursacht. Der
Abstand der Minima und Maxima lasst auf zwei Punktquellen im Abstand von
ca. 23 cm schlieflen und kann daher nicht von der Antenne selbst herriihren, da
diese deutlich kleinere Abmessungen besitzt.

Luftspalten zwischen den dielektrischen Scheiben und dem Metall, die bei der
Montage der einzelnen Schichten entstehen konnen, wirken sich kritisch auf das
elektromagnetische Verhalten der Antenne aus. Das elektrische Feld steht hier
senkrecht auf den Grenzflachen von Metall, Luft und Dielektrikum, was bedeu-
tet, dass die Feldstarke in der Luft um den Faktor €, grofler ist und somit einen
iiberproportionalen Einfluss auf das Verhalten der Welle hat. Ein nicht korrek-
ter Abstand der Parallelplatten veriandert auch das Koppelverhalten zwischen
Koaxialmode und Parallelplattenmode und somit die Amplitudenbelegung und
die Anpassung der Antenne.
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Bild 4.65: Strahlungscharakteristik in der Elevation uns Azimut bei 24 GHz
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5 Zusammenfassung

Die vorliegende Arbeit befasst sich mit der Untersuchung unterschiedlicher An-
tennenkonzepte zur Erzeugung sektorformiger und omnidirektionaler Strahlungs-
charakteristiken im Millimeterwellenbereich. Hierbei wurden unterschiedlichste
Wellenleitertypen in teilweise neu entwickelten Aufbauten eingesetzt. Die hier
prasentierten Antennen sind fiir Point-to-Multipoint-Anwendungen im Millime-
terwellenbereich geeignet. Eine erweiterte Anwendung der Antennen mit syn-
thetisierter Strahlungscharakteristik in Radarsystemen ist denkbar.

Basierend auf dem vorgestellten Spektralbereichsverfahren werden planare Re-
flektoren untersucht, die in einem gefalteten Reflektoraufbau Sektorcharakte-
ristiken im Fernfeld der Antenne erzeugen. Wahrend diese Charakteristik im
ersten Teil dieses Kapitels iiber eine berechnete Phasenverteilung des elektro-
magnetischen Feldes auf der Reflektoroberflache erzeugt wird, wird im zweiten
Teil eine Anordnung vorgestellt, mit der es moglich ist, sowohl die Phasen- als
auch die Amplitudenverteilung des Feldes auf einer Reflektoroberflache beliebig
zu modifizieren. Dadurch ergibt sich ein grofles Spektrum an Moglichkeiten, eine
beliebige Strahlungscharakteristik mit Hilfe der vorgestellten Doppelreflektor-
Antennen zu erzeugen. Das eingefiihrte Berechnungsverfahren wird an Hand
eines Beispiels verifiziert.

Im zweiten Teil werden Antennen vorgestellt, die omnidirektionale Charakteris-
tiken durch eine Kombination aus einfachen optischen und planaren frequenz-
selektiven Reflektoren erzeugen. Dabei werden neue Verfahren untersucht, um
die Polarisation der Welle entsprechend den Anforderungen zu rotieren oder zu
transformieren. Die Ausleuchtung des planaren Reflektors erfolgt durch ein ein-
faches Rundhohlleiterspeisehorn, ein Koaxialhorn oder durch eine Kombination
aus Zweimodenspeisehorn und Subreflektor. Die beste Fernfeldcharakteristik er-
gibt sich bei Verwendung des Koaxialhorns, wahrend das Rundhohlleiterhorn die
mechanisch einfachste Losung darstellt.

Um den mechanischen Herstellungsaufwand von omnidirektionalen Antennen
weiter zu reduzieren, wird mit einer rein planaren Struktur eine rotationssym-
metrische Charakteristik erzeugt. Die iiberlagerte Strahlungscharakteristik ei-
nes durch eine Triplate-Leitung gespeisten Schlitzpaars ergibt eine Welligkeit
im Azimut von weniger als 1dB, was mit einer planaren Struktur zuvor nicht
erreicht worden ist. Die Anregung der Triplate-Leitung kann tiber die entwickel-
ten Uberginge erfolgen. Bis zu Frequenzen von 26.5 GHz ist eine Leitungszufiih-
rung iiber eine Standard-Koaxialleitung (SMA-Anschluss) moglich. Da sich das
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5 Zusammenfassung

Feldbild der Triplate- und Koaxialmode &hneln, ist mit Hilfe eines Ubergangsbe-
reichs eine breitbandige Anpassung moglich. Im Millimeterwellenbereich kann
die Leistungszufiihrung iiber einen Hohlleiter erfolgen.

Zuletzt wird eine vollstandig rotationssymmetrische Anordnung von Parallel-
plattenleitern untersucht. Die Speisung des Arrays erfolgt durch eine Koaxiallei-
tung entlang der Symmetrieachse. Jedes Arrayelement koppelt einen bestimm-
ten Teil der Leistung der Koaxialmode in eine Parallelplattenmode. Die Phasen
der Arrayelemente werden durch Fiillung des Raums zwischen den Parallelplat-
tenleitern mit unterschiedlichen Materialien unterschiedlicher Grofie eingestellt.
Auf der Basis der in dieser Arbeit vorgestellten Antennentypen konnen wei-
tere Antennen entwickelt werden, die neben der Erzeugung omnidirektionaler
und sektorférmiger Charakteristiken fiir Kommunikationsanwendungen auch in
anderen Gebieten eingesetzt werden konnen.
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A Strahlungsintegrale und
Vektorpotenzialfunktionen

Obwohl es moglich ist, das elektrische und magnetische Feld E und H direkt
durch Integration aus den elektrischen bzw. magnetischen Quellstromdichten
J bzw. M zu berechnen, ist es meist einfacher, iiber einen Zwischenschritt die
gebrauchlichen Vektorpotenziale F und A zu bestimmen und iiber deren Defi-
nitionen

th
Il

Iy F (A1)
€

1o« a (A.2)
L

i

die Felder zu berechnen [46]. Der Zeitfaktor e/“" ist hier weggelassen, da fiir al-
le aufgefiihrten Falle ein zeitlich sinusformiger Strom mit konstanter Frequenz
vorausgesetzt wird.

Der magnetische Fluss B ist immer quellenfrei, d.h. V - B =0.1In homogene
Medien gilt fiir das magnetische Feld V - H=0. Aufgrund der allgemein giil-
tigen Vektoridentitat V - V x A= 0, wobei A ein beliebiger Vektor ist, kann
H als die Rotation eines anderen Vektors dargestellt werden. Somit ist die De-
finition Ha = 1 YTAVAR A gerechtfertigt, wobei der Index A die Generierung
des Feldes durch das magnetische Potenzial A andeutet. Entsprechend gilt in
einem homogenen Raum fiir die dielektrische Verschiebung 13, wenn die elek-
trische Stromdichte J = 0 ist, V - D = 0. Somit ist auch hier die Definition
Ep =—1 /€V X F ) gerechtfertigt, wobei der Index F' die Generierung des Fel-
des durch das Potenzial F' andeutet.

Das magnetische Vektorpotenzial A ist hilfreich bei der Berechnung der elek-
tromagnetischen Felder, die durch harmonische elektrische Strome J generiert
werden. Die Definition von ff, in das Faradaysche Induktionsgesetz V X Eq =
— jw,uﬁ A eingesetzt, ergibt die Gleichung

V X Ea = —jwV x A, (A.3)
die auf Grund der Linearitat des Nabla-Operators auch als

V X [Ea + jwA] =0 (A.4)
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A Strahlungsintegrale und Vektorpotenzialfunktionen

geschrieben werden kann. Mit der allgemein giiltige Vektoridentitit Vx(—V¢) =
0 fiir ein beliebiges differenzierbares ¢ folgt aus (A.4)

Ea+ jwA = -V, (A.5)

wobei durch die skalare Funktion ¢. ein beliebiges elektrisches Potenzial in
Abhéngigkeit von der Position definiert wird. Aus (A.4) und mit Hilfe der Vek-
toridentitat

VXxVxA=V(V-A)-V>A (A.6)
kann die Gleichung fiir homogene Medien in die Form
uV x (Ha) =V(V-A) - VA (A.7)

gebracht werden. Mit dem Ampereschen Gesetz (V x Ha=J+ jweE A) erhalt
man

pd + jwepEa = V(V - A) — V2A. (A.8)

Durch Substitution des elektrischen Feldvektors EF4 in (A.8) mit Gleichung
(A.5) folgt

VZA+ A= —pJ+V(V- A+ jwpede), (A.9)

wobei k? = w?pe ist. Die Divergenz des in (A.4) definierten Vektorpotenzials A

ist unabhéngig von ihrer Rotation (V x (V- A) = 0 fiir alle A), weshalb diese
beliebig definiert werden kann. Um (A.9) zu vereinfachen, wird

VA= —jweupe (A.10)

gewahlt, was als Lorentz-Bedingung bekannt ist. Diese Definition, in (A.9) ein-
gesetzt, ergibt die Gleichung

-

VZA+ A= —uJ (A.11)

und mit (A.5) ergibt sich

Ea=-V¢o— jwA=—jwA — jLV(v - A). (A.12)
wLe
Aus einem bekannten magnetischen Vektorpotenzial kann somit das daraus re-
sultierende magnetische Feld H 4 und das elektrische Feld F4 an einem beliebi-
gen Punkt im homogenen Raum berechnet werden. Alternativ kann E4 direkt
mit den Maxwell-Gleichungen aus H 4 berechnet werden, wenn J = 0 ist.
Dieselbe Vorgehensweise kann zur Bestimmung der Felder aus magnetischen
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Strémen M angewandt werden. Analog zu (A.5) kann hier ein skalares magne-
tisches Potenzial ¢,, definiert werden, fiir das gilt

Hp + jwF = =V, (A.13)

wobei der Index F' andeutet, dass das Feld durch das Vektorpotenmal F gene-
riert wird. Mit Hilfe der Maxwell-Gleichung V x E = —M — jw,uH r und der
Lorentz-Eichung V - F=— JWED, ergibt sich

V2 F + k*F = —eM, (A.14)

Hp = —jwF — -L-v(V - F). (A.15)
WLE

Auch wenn die magnetischen Strome physikalisch nicht existent sind, kénnen sie
sich aus dem im Kapitel 3.1.2 vorgestellten Aquivalenzprinzip als Ersatzgroflen
ergeben.
Die Gesamtfelder ergeben sich durch die Uberlagerung der durch die magneti-
s_qhen bzw. elektrischen Stréme verursachten Felder E4 und Ha bzw. Ep und
H F ZU

H=Hat He= 2V x A— jwF— 2-v(v.F), (A.16)
ol W UE
F=FBat Br=—jwi— 2 vwv.A)-vxF (A.17)
w e €

Die elektrischen und magnetischen Vektorpotenziale konnen aus den Differenzi-
algleichungen (A.11) und (A.14) abgeleitet werden. Der Einfachheit halber wird
im Folgenden nur die z-Komponente betrachtet, die Berechnung der anderen
Komponenten erfolgt auf die gleiche Weise. Das sich aus einer Stromdichtever-
teilung J, ergebende magnetische Vektorpotenzial A, kann aus (A.11)

VA, + KA, = —pJ. (A.18)

hergeleitet werden. Auflerhalb der Quelle ist J, = 0 und es ergibt sich eine
homogene Differentialgleichung.

Es soll eine Losung fiir eine unendlich kleine Punktquelle, d.h. die Greensche
Funktion, gefunden werden. Das von dieser erzeugte Vektorpotenzial A, kann
aus Symmetriegriinden in einem Kugelkoordinatensystem keine Abhéangigkeit
von 0 und ¢ haben, also A, = A.(r), wobei r die Entfernung zur Quelle ist.
Dieser Ansatz, in (A.18) eingesetzt, ergibt

1 0 28142(7“)

2 2 _ - = 2 —
VA (r)+ k“A.(r) = =5 g, |+ k“A.(r) =0, (A.19)
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A Strahlungsintegrale und Vektorpotenzialfunktionen

was zu

d?A.(r) 42 2dA.(r)

32 — + k*A.(r) =0, (A.20)

umgeformt werden kann. Diese homogene Differentialgleichung hat zwei unab-
hangige Losungen

Jz e:l:jkr
Azl -

4 r

(A.21)

die eine nach auflen und nach innen laufende Welle reprasentieren. Fiir die
Losung dieser Problemstellung ist nur die nach aufen laufende Welle (negatives
Vorzeichen im Exponenten) mit der Quelle im Mittelpunkt interessant. Da es
sich hier um lineare Gleichungen handelt, konnen beliebige Stromverteilungen
als eine Uberlagerung vieler Punktquellen betrachtet werden. Befindet sich die
Quelle nicht im Nullpunkt des Koordinatensystems, sondern an einer beliebigen
Position r/ im Raum und gesucht ist das Feld an der Position 7 (Bild A.1), dann
lautet die allgemeine Lésung von (A.20)

VA

=y

% ¢

Bild A.1: Koordinatensystem fiir Fernfeldberechnung

7. e—jk:|f’—r’|

A7) = 5

4 |7 — |

(A.22)

Im Bereich auflerhalb der Quelle lautet die Losung fiir dynamische Felder und
eine beliebige Stromverteilung im Raum, fiir den Fall, dass der Stromdichtevek-
tor nur aus einer z-Komponente besteht

A, /// e T i dv’. (A.23)
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Dementsprechend kann die Losung fiir Strome entlang der z- und y-Achse her-
geleitet werden, was zu der allgemeinen Form fiihrt

N 1 N e—jk|7?—7”7| ,
A:—///J—qdv. (A.24)
4 J |F— r’l

Fiir das elektrische Vektorpotenzial aus magnetischen Strome gilt analog dazu

. 1 . e—jklf—;’l ,
F:—///M—_,dv. (A.25)
47 J |77— r’|

151






B Die Poissonsche Summenformel

Es sei F'(jw) die Fouriertransformierte der stetigen und stetig differenzierbaren
Funktion f(t) nach der Transformationsvorschrift

F(w) :/_OO f(t)e 7 dt (B.1)
bzw.
£(t) = % /_Oo F(w)e'™ duw. (B.2)

Aus f(t) lasst sich eine periodische Funktion

=3 fle+ 2T (B.3)

k=—o0

mit der Periodizitat 27 /h konstruieren. Diese periodische Funktion kann in eine
komplexe Fourier-Reihe

Z e’ (B.4)

k=—o0

entwickelt werden, wobei angenommen wird, dass diese nach f,(t) konvergiert.
Hier ist ¢ der k-te komplexe Fourier-Koeffizient von f,, der sich aus

ho[T/h —jkhT o[ & 2k _jkhr
Ch =5 fp(T)e J dT:—/ z_: f(T—l—T)e TEMT dr

/ ey o

berechnet. In (B.5) kénnen Integration und Summation getauscht werden. Durch
Einsetzten der Gleichung von (B.1), (B.3) und (B.5) in (B.4) erhélt man die
Poissonsche Summengleichung

oo oo

Z £t 277]{: :% Z/ f(T)e—jkhrdTejkht

_h Z F(kw)e’™. (B.6)
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B Die Poissonsche Summenformel

Setzt man in (B.6) t=0, so erhilt man

oo o

S f(#):%k; /:f(T)e—jkthT:% S F().  (BT)

k;:—oo —_ k}:—OO

Fiir den Spezialfall der Diracfunktion lasst sich folgende Beziehung herleiten

o0

5z — xn) = % § e, (B.8)

k=—o0
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C Zirkulares Speisehorn

An Speisehorner, die zur Ausleuchtung von Reflektoren dienen, werden zahl-
reiche Anforderungen gestellt. Je nach Einsatzbereich, Reflektortyp und Spei-
sungsart konnen sich diese voneinander unterscheiden. Einige Punkte sind:

e moglichst achsensymmetrisches Strahlungsverhalten bei zentraler Spei-
sung,

niedrige Kreuzpolarisation,

ein winkel- bzw richtungsunabhangiges Phasenzentrum,

geringe Frequenzabhangigkeit der Strahlungscharakteristik,

Abstrahlung nur in einem begrenzten Winkelbereich zur Reduzierung der
Spillover-Effekte u.v.m..

Gerippte Horner (engl. corrugated horns), wie sie hiufig in der Radioastrono-
mie und der Satelliten-Kommunikation verwendet werden, besitzen viele dieser
Eigenschaften, werden aber wegen der aufwéandigen Herstellung in dieser Arbeit
nicht eingesetzt. Stattdessen wird ein konisches Speisehorn verwendet, wie es
in Bild C.1 dargestellt ist. Der Konuswinkel und die Lange beeinflussen den
Kreuzpolarisationslevel sowie die unterschiedliche Lage der Phasenzentren fiir
die beiden Hauptebenen [90].

Bei der Anwendung in Kapitel 3.1.4 befindet sich der virtuelle Hauptreflektor
im Abstand 60 mm und hat einen Durchmesser von 100 mm. Die Strahlen, die

TE01 —Mode

Bild C.1: Verwendetes Speisehorn, Winkeldefinition
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C Zirkulares Speisehorn
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Bild C.2: Normiertes Fernfeld des Speisehorns bei 58 GHz, H- und E-Ebene
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Bild C.3: Normiertes Fernfeld des Speisehorns bei 57 GHz, 58 GHz und 59 GHz

auf den Rand des Hauptreflektors treffen, verlassen das zentrierte Speisehorn
unter ca. 0 = 40°.

Die realisierte Rundhornantenne hat einen Aperturdurchmesser von 6.6 mm und
einen Konuswinkel von 15°. Der Amplitudentaper auf dem planaren Reflektor
betragt bei 58 GHz 7.8 dB in der E-Ebene und 6.8 dB in der H-Ebene. Es zeigt
sich eine gute Ubereinstimmung von Simulation [13] und Messung, vor allem in
dem relevanten Winkelbereich 0] < 40° (Bild C.2).

Bei Offset-Frequenzen von +1 GHz verdndert sich die Strahlungscharakteristik
und somit die Amplitudenverteilung auf dem Reflektor nur minimal (Bild C.3).
In Bild C.4 ist die winkelabhangige Phasenabweichung des Fernfeldes gegeniiber
einer idealen kugelformigen Phasenfront, deren Mittelpunkt sich in der Mitte
der Apertur befindet, aufgetragen. Die Abweichung ist in der E-Ebene grofler,
bleibt aber im Bereich # = 0°..40° unter 10°. Die Lage des Phasenzentrums
ist also winkelabhangig. Der simulierte Gewinn bei 58 GHz betragt 11.57 dBi,
der gemessene Gewinn liegt bei 10.0 dBi. Die Kreuzpolarisation ist 23 dB un-
terhalb dem Maximum der Kopolarisation und am hochsten unter 45° zu den
Hauptebenen bei ungefahr 6 = 45° (Bild C.5).
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Bild C.4: Phasenabweichung von kugelformiger Phasenfront bei Annahme des
Phasenzentrums in der Mitte der Aperturebene
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Bild C.5: Kreuzpolarisationsunterdriickung
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D Abtasttheorem bei diskreten planaren
Reflektoren

Bei der Herleitung des Reflexionsgesetzes wurde von einem kontinuierlichen
Phasenverlauf ®(x,y) ausgegangen. Wie bereits erwéhnt, wird bei den hier ver-
wendeten Reflektoren die Reflexionsphase durch eine Einheitszelle der Grofle
A X B eingestellt, also stark vereinfacht wird der Phasenverlauf im Abstand
A bzw. B abgetastet. Ist ein Reflexionsphasenverlauf ®(x,y) vorgegeben, kann
die maximal zuléssige Zellgrole A bzw. B nach dem Abtasttheorem von Ny-
quist /Shannon bestimmt werden, so dass der Verlauf durch das diskrete Array
reproduziert werden kann.

Dies ist nur dann der Fall, wenn die Phasenanderungen pro Zellgrofle nicht
zu grof3 sind. Es ist schnell ersichtlich, dass auf Grund der 27-Periodizitat ei-
ner harmonischen Schwingung maximal ein Phasengradient von 7 pro Zellgro-
e eingestellt werden kann. Ein Gradient vom 27 pro Zellgrofle entspricht auf
Grund der Periodizitit einer Phasen-Gleichbelegung. UberméBig groBe Gradi-
enten sind physikalisch ohnehin nicht sinnvoll, da das Reflexionsgesetz dann zu
Ausfallrichtungen fiihrt, die nicht in den freien Raum, sondern in das Substrat
hinein zeigen.

Von Bedeutung ist aber nicht nur die maximale Steigung des Phasenverlaufs,
sondern auch dessen maximale Biegung/Kriimmung. Dazu werden die Ablei-
tungen hoherer Ordnung oder die Ortsfrequenz betrachtet. Diese kann mit Hilfe
der Fouriertransformation berechnet werden. Fiir den zweidimensionale Fall mit
Reflexionsphasenverlauf ®(z) ist dessen Fouriertransformierte definiert durch

B(a) = / T b(p)e o dy, (D.1)

— 00

Die maximale Ortsfrequenz ®mayx sollte nach dem Nyquist/Shannon-Kriterium
kleiner sein als der Kehrwert der doppelten Zellgrofle A

~ 1
(I)ma:c P D.2
<357 (D.2)

bzw. die ZellgroBe darf den Wert 1/(2®may) nicht iiberschreiten. Bei den hier
verwendeten Reflektoren betragt die Zellgrofle etwa eine halbe Freiraumwellen-
lange A\g. Pmax darf somit maximal den Wert 1/A\¢ annehmen. Aufgrund der be-
grenzten Ausdehnung eines realen Arrays kann diese Bedingung nie vollstandig
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D Abtasttheorem bei diskreten planaren Reflektoren

erfiillt sein, wodurch sich Abweichungen in der Fernfeldcharakteristik ergeben
konnen.
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E Aquivalenter Krummungsradius bei planaren
Reflektoren

Wellen, die an elektrisch grofien, ideal leitenden Oberflachen reflektiert werden,
konnen unter Einhaltung bestimmter Bedingungen mit Hilfe der Strahlenop-
tik (GO) sehr gut beschrieben werden. Die Energie bzw. die Feldstérke entlang
eines Strahls wird dabei iiber Kriimmungsradien der Wellenfront und der re-
flektierenden Oberflache beschrieben. In Anhang F, Seite 165 befindet sich eine
kurze Zusammenfassung iiber die wichtigsten Formeln der GO in Bezug auf
diese Arbeit. Da bei dem hier verwendeten Aufbau mit planaren frequenzselek-
tiven Reflektoren ebenfalls eine (teilweise) Beschreibung mit Hilfe von Strahlen
erfolgt, ist auch hier eine mathematische Formulierung iiber die an den Strahl
gekoppelte Feldstarke mit dquivalenten Formeln wiinschenswert.

In Bild E.1 ist das Reflexionsverhalten von ideal leitenden und planaren fre-
quenzselektiven Reflektoren gegeniiber gestellt. Der gekippte optische Reflektor
in Bild E.1 b) ist vergleichbar mit einem frequenzselektiven Reflektor mit linear
ansteigender Reflexionsphase (Bild E.1 ¢). Wahrend jedoch bei dem optischen
Reflektor der Winkel zwischen zwei reflektierten Strahlen gleich bleibt, veran-
dert sich der Winkel bei frequenzselektiven Reflektoren und fiihrt z.B. zu einer
schneller oder langsamer sinkenden Feldstéirke entlang den Strahlen. Gewolbte
Reflektoren, wie der in Bild E.1 d) dargestellte Parabolspiegel, sind vergleichbar
mit einem planaren Reflektor mit nicht-linearem Reflexionsphasenverlauf (Bild
E.1 e). Bei den beiden Reflektortypen kann die unterschiedliche Steigung des
Reflexionsphasenverlaufs bzw. die Form der Oberflache genutzt werden, um den
Strahlenverlauf zu fokussieren oder in gewiinschter Form zu verandern.

Bei der in Bild E.2 dargestellten Reflexion des Strahlensektors an einem fre-
quenzselektiven Reflektor mit Reflexionsphasenverlauf ®(z) kommt es zu einer
Aufweitung des Sektors gegeniiber dem rein optischen Fall (graue Strahlen).
Die Leistungsdichte S2 entlang eines Strahl in der Entfernung s vom Reflexi-
onspunkt hangt bei optischen Reflektoren, wie in Anhang F, Seite 165, gezeigt,
von den Kriimmungsradien p; und p2 der Wellenfronten nach der Reflexion und
der Leistungsdichte am Reflexionspunkt S; ab:

Pr,1 Pr,2
Sa(s)| =15 : —. E.1
520601 = Isaly [ P P (1)

Eine entsprechende Beschreibung mit Kriimmungsradien fiir frequenzselektive
Reflektoren ist nur dann moglich, wenn garantiert ist, dass es nicht, wie in
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E Aquivalenter Kriimmungsradius bei planaren Reflektoren

Bild 3.17 dargestellt, zu Uberkreuzungen von Strahlen kommt bzw. dass nicht
Strahlen, die vor der Reflexion zwischen den zwei Randstrahlen eines Sektors
liegen, nach der Reflexion nicht mehr zwischen diesen verlaufen. Eine notwendi-
ge Bedingung dafiir ist die Differenzierbarkeit des Phasenverlaufs ®. Bei einem
iiberkreuzungsfreien Strahlenverlauf konnen die Kriimmungsradien mit Hilfe des
Reflexionsgesetzes im zweidimensionalen Fall bestimmt werden. Im dreidimen-
sionalen Fall ergibt sich ein nichtlineares Differenzialgleichungssystem, das auf
Grund seiner Komplexitat nicht sinnvoll in den Syntheseprozess integriert wer-
den kann.
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Bild E.1: Reflexionen an metallischen und frequenzselektiven Reflektoren.
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E Aquivalenter Kriimmungsradius bei planaren Reflektoren

Bild E.2: Kriimmungsradien bei planaren Reflektoren.

Bild E.3: Eine quasi-optische Leistungsdichteberechnung ist nicht moglich, da
es zur Uberkreuzung von Strahlen kommt.
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F Die klassische Strahlenoptik - ein kurzer
Uberblick

Berechnungsverfahren wie die Orthogonalreihenentwicklung, die Methode der
Finiten Elemente, das Spektralbereichsverfahren und andere Verfahren, die auf
den Maxwell-Gleichungen beruhen, sind dafiir geeignet, Strukturen zu berech-
nen, welche die Groflenordnung weniger Wellenlangen haben. Bei grofleren Struk-
turen steigt der Zeitaufwand und Ressourcenbedarf in nicht mehr bearbeitbare
Hohen. Deswegen existieren Ndherungen, die auf Hochfrequenz-Methode ba-
sieren, mit denen es moglich ist, effizient die Abstrahlung von Antennen und
ahnlichen Systemen zu bestimmen, welche um ein Vielfaches grofler als eine
Wellenlange sind.

Die Strahlenoptik (engl. geomtrical optics, GO) ist eine Hochfrequenz-Methode,
um die Ausbreitung fiir einfallende, reflektierte und transmittierte Strahlen zu
beschreiben. Die Strahlenoptik wird vorwiegend zur Analyse der Ausbreitung
des Lichts herangezogen, also bei sehr hohen Frequenzen, bei denen die Wellen-
eigenschaften von geringerer Bedeutung sind. Eine Erweiterung stellt die von J.
B. Keller [91, 92, 93] entwickelte Geometrical Theory of Diffraction (GTD) dar,
in der gestreute Strahlen beriicksichtigt werden. Neben der GTD existieren noch
zahlreiche andere Techniken (UTD', UAT?, ECM?,...), um elektromagnetische
Felder mit Hilfe des Strahlenmodells zu beschreiben. Die Grundlage hierfiir bil-
det jeweils die GO. AuBerhalb des Schatten- und Ubergangbereichs liefert diese
zuverlassige Ergebnisse und die oben aufgezahlten Erweiterungen sind nicht
notwendig.

Da die bewahrten Formeln und Beschreibungen der GO so weit wie moglich
auf planare frequenzselektive Reflektoren angewandt werden sollen, werden hier
zwei fiir diese Arbeit relevante Grundlagen der GO kurz angesprochen.

F.1 Energieerhaltung in der GO

In der GO breiten sich Strahlen senkrecht zu Wellenfronten® aus. Die entlang
des Strahls auftretende Amplitudenvariation kann durch die Energieerhaltung
entlang einer Strahlenrohre, wie sie in Bild F.1 gezeichnet ist, bestimmt werden.

Luniform geometrical theory of diffraction

2uniform asymptotic theory
3equivalent current method
4Fliachen auf denen die Felder phasengleich sind.
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F Die klassische Strahlenoptik - ein kurzer Uberblick

> \@//@0 zentraler
%, % Strahl
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Bild F.1: Geometrische Interpretation der Amplitudenvariation eines Strahls.

Das Flachenstiick dAop, das ein Teil einer beliebigen Wellenfront sein kann, hat
sich nach der Strecke s auf die Fliche dAp vergroflert und die Leistungsdichte
dementsprechend verkleinert. Alternativ konnen nach Luneberg und Kline die
GO-Felder in eine Reihe mit invertierter Leistung der Wellenzahl k£ entwickelt
werden. Beriicksichtigt man hier nur die Terme erster Ordnung, kommt man
zu dem gleichen Ergebnis wie mit der Energieerhaltung. Das Verhaltnis der

Leistungen
‘EP| — dAP — P1P2 (Fl)
|[Eo|l V dAo (p1 +5)(p2 +3)

hangt von den Radien pi, p2 und der Entfernung s ab. Bei spharischen Wel-
lenfronten gilt p1 = p2 = po, bei zylindrischen p; = oo und p2 = po und bei
planaren p; = p2 = oo. Die Radien p; und p2 konnen auch negative Werte
annehmen. Die Terme erster Ordnung der nach Luneberg und Kline in einer
Reihe entwickelten Felder enthalten den bekannten Phasenterm e ?*%, der auch
in der klassischen GO angewendet wird.

F.2 Reflexion an Oberflachen

Fallt eine Reihe von Strahlen, die von einer Quelle ausgehen, auf eine perfekt
leitende Oberflache, dann werden sie, wie in Bild F.2 gezeigt, an dieser reflek-
tiert. Durch das Reflexionsgesetz (Snells’” Law) wird die Richtung der Strahlen
bestimmt. Das elektrische Feld E" (7), das mit dem GO-Strahl verbunden ist,
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F.2 Reflexion an Oberflachen

Bild F.2: Geometrische Interpretation der Amplitudenvariation eines Strahls.

hat die Form von Gleichung (F.1)

E"(P) = E"(QR)\/ o PLP2 e Ik (F.2)

mit den prinzipiellen Kriimmungsradien p7 und p5 der reflektierten Wellenfront
am Reflexionspunkt Qr. Das reflektierte Feld ET(Q r) hangt vom einfallenden
Feld E‘(Q r) am Reflexionspunkt Qr ab. Eine Veranderung der Polarisation
kann durch einen dyadischen Reflexionskoeffizienten R bei Qr erfasst werden.
Somit ergibt sich nach [94, 95] die Gleichung

l %Eg ] B l (1) —(1) } l %Egg } \/(m +’;€;2+S)e—jksr, (F.3)

wobei mit F- bzw. E, die zu der Reflektoroberfliche parallelen oder ortho-
gonalen Feldkomponenten bezeichnet sind. Die Kriimmungsradien p7, p5 der
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F Die klassische Strahlenoptik - ein kurzer Uberblick

reflektierten Welle werden mit

2 2 gi 2
1, I pg(QR)EOS (i—i> +
Plo P pe(Qr)cos’ Af P1 P2

pa(Qr) cos 0 ( 1 1) {gcos2ao

— sin 2a sin 2wg cos 0"

f? pL ps) L pe(Qr)
2 2 piN 1/2
(L Y] g 2pa(@r)cosT6 . (FA)
Ri Rs f?R1R2
1 1/1 1
2 )

und

( £ ) = (1 + %COSQ 92) (F.6)

beschrieben, mit den prinzipiellen Radien R; und R auf der Oberflaiche an
der Stelle Qr, wobei fiir eine konvexe Oberflache R; > 0 ist und Ry < O fir
eine konkave Oberflache ist. Mit p; und p, werden die Kriimmungsradien in der
Einfallsebene durch n und der dazu orthogonalen Ebene beschrieben. 6; ist der
Winkel zwischen n und §i, wo ist der Winkel zwischen der Einfallsebene und
einer der prinzipiellen Oberflachenrichtungen. Ausfiihrlichere Beschreibungen
sind z.B. in [94, 95, 96, 97, 98, 99] zu finden.
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G Ubergang Rechteckhohlleiter-Koaxialleiter

Der Ubergang soll mechanisch méglichst einfach und mit wenig Arbeitsschrit-
ten herstellbar sein. Der Koaxialleiter wird durch eine Bohrung von oben in den
Rechteckhohlleiter gefertigt. Der Innenleiter kann dabei entweder frei in den
Hohlleiter hinein ragen oder, wie in Bild G.1 rechts dargestellt, durch den Hohl-
leiter hindurch gehen und kurzgeschlossen werden. Dadurch vereinfacht sich
die Montage deutlich, da der Innenleiter nur bis zum unteren Anschlag hinein
geschoben werden muss. Bei der ersten Variante ist eine exakte Ausrichtung
notwendig.

Die Anpassung der beiden Ubergéinge unterscheidet sich deutlich (Bild G.2).
Vor allem bei der Variante mit dem kurzgeschlossenen Innenleiter ist diese sehr
von dem Durchmesser des Koaxialleiters abhangig. In diesem Fall besitzt der
Innenleiter einen Durchmesser von 1 mm und der Auflenleiter von 2mm. Der
Koaxialleiter ist mit Teflon (e, = 2.025) gefiillt, das den Innenleiter in der rich-
tigen Position halt. Ein zugespitzter oder diinnerer Innenleiter verbessert die
Anpassung deutlich, wird hier aber aus mechanischen Griinden nicht verwen-
det.

Bild G.1: Schnitt durch die Ubergéinge mit leer laufendem (links) und kurzge-
schlossenem (rechts) Koaxial-Innenleiter.
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G Ubergang Rechteckhohlleiter-Koaxialleiter
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Bild G.2: Simulationsergebnisse: Anpassung der Ubergénge
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H Uberginge zu Triplate-Leitern

H.1 Koaxial-Triplate-Ubergang

Standardisierte Koaxialstecker wie die SMA-Baureihe sind meist bis zu Frequen-
zen von z.B. 18 GHz oder 26.5 GHz spezifiziert. Der fiir die 24 GHz-Triplate-
Antenne entwickelte Ubergang wandelt die TEM-Koaxialmode in eine TEM-
Triplatemode um. Da die Feldverteilung beider Moden nicht zu unterschiedlich
ist, kann die Modentransformation auf einfache Weise erfolgen.

Der Aufbau des Ubergangs ist in Bild H.1 dargestellt. Der SMA-Stecker ist an
einen Aluminium-Block geschraubt, in den ein Kanal entsprechend der Hohe
des Triplateleiters gefrast ist. Zur vereinfachten Herstellung wird dieser Block
aus zwei symmetrischen Halften gefertigt. Am Ende des Kanals ist dieser auf die
Hohe des KoaxialauBenleiters aufgeweitet. Am Ende der mit Teflon (¢, = 2.1)
gefiillten Koaxialleitung trifft die sich darin ausbreitende Welle auf eine Grenz-
schicht, deren linke Seite zum einen Teil aus Luft und zum anderen Teil aus
dem Substrat des Triplateleiters (e, = 2.33) besteht. Auflerdem &ndert sich
die Form des Auflenleiters von rund nach rechteckig. Durch eine Verbreiterung
des Innenleiters der Triplateleitung, wie sie in Bild H.1 unten zu sehen ist,
koénnen Reflexionen am Ubergang minimiert werden. Die Anpassung des Uber-
gangs ist in Bild H.2 dargestellt. Fiir den Fall, dass die Innenleiter der Triplate
und Koaxialleitung elektrisch leitend miteinander verbunden sind, betragt die
30 dB-Bandbreite 4 GHz. Da die Kontakte schwer zu l6ten sind, iiberlappen sich
diese auf einer Lange von ca. 2mm. Dabei konnen kleine Spalte bis zu 0.1 mm
auftreten. Die Anpassung verschlechtert sich dann um ca. 10dB. Da die Breite
des Triplateleiter im Vergleich zur Substrathohe und zur Breite des Innenlei-
ters relativ grof ist, wird die Welle am Ubergang von einer geschirmten in eine
ungeschirmte Triplateleitung nicht messbar reflektiert.

H.2 Hohlleiter-Triplate-Ubergang

Im mm-Wellen-Bereich erfolgt die Leistungszufithrung in der Regel tiber ver-
lustarme Hohlleiter. Hier kann ein Ubergang auf die Triplateleitung erfolgen,
indem diese (ohne Massemetallisierung), wie in Bild H.3 dargestellt, von oben
ungefahr A4 /4 vor einem Kurzschluss in den Hohlleiter hinein ragt. Um nur die
symmetrische TEM-Mode anzuregen, ragt das Substrat der Breite nach in den
Hohlleiter hinein. Da entscheidend ist, wie weit der Innenleiter in den Hohlleiter
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H Ubergénge zu Triplate-Leitern

Substrat SMA-Anschluss

Bild H.1: 1

hinein ragt, und eine genaue Positionierung aufwendig ist, kann die Langenein-
stellung auch iiber ein entsprechend zugeschnittenes Substrat erfolgen, welches
von oben bis zum Anschlag an den Hohlleiterrand geschoben wird.
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H.2 Hohlleiter—Triplate-Ubergang
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Bild H.2: Anpassung des Ubergangs bei galvanisch kontaktierten Innenleitern

und bei einem 0.1 mm breitem Spalt zwischen den Leitern (z.B. bei
Kontaktierungsproblemen).

} Triplate-Leitung

Aluminium

E

Rechteckhohlleiter

-

Bild H.3: Schnitt in der Mitte des Ubergangs von Rechteckhohlleiter auf
Triplate-Leitung im mm-Wellen-Bereich.
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| Feldtheoretische Betrachtung von
Radialleitungen

Ausgang fiir die feldtheoretische Betrachtung von Radialleitungen (engl. radial
transmission line, RTL) ist die Maxwellgleichung

V x E = —jwuH. (I.1)
Der lineare Rotationsoperator angewandt auf beiden Seiten ergibt
VXVxE=-VE+V(V-E)=—jwuV x H. (1.2)

Die Divergenz von E und die Rotation von H kénnen durch die Maxwellglei-
chungen substituiert werden:

~V?E + V(g) = —jwu[J + jweE] (1.3)
bzw.
V2E + k°E = jwuJ + %Vp, (1.4)
mit k% = w?pe. Dementsprechend ergibt sich
V2H + K H = -V x J, (L.5)

die auch als inhomogene Helmholtz-Gleichung bezeichnet wird. Fiir den Fall
der verlustlosen RTL sind nur Quellen an den Randern vorhanden und es kann
von einer homogenen Differentialgleichung ausgegangen werden. Wahrend sich
die Vektorgleichung im Fall von kartesischen Koordinaten in ihre Komponenten
zerlegen lisst (V2E, + k*E, = 0,...), trennen sich diese bei gekriimmten Ko-
ordinatensystemen nicht auf. In zylindrischen Koordinaten, mit der Annahme,
dass die Wellen eine z-Abhéangigkeit in der Wellenform e~ "7* haben, wird die
Helmholtzgleichung zu

OPE(r,¢) 10E(r,¢) 1 9*E(r,¢) 5=
a2 troar T2 oge o reEne) (L6)

mit k2 = v? +w?pe. Dementsprechend die H-Feld-Komponente. Fiir diese parti-
elle Differentialgleichung wird ein Produkt-Losungsansatz E(r, ¢) = €z R(r)F(¢)
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I Feldtheoretische Betrachtung von Radialleitungen

verwendet, wobei R eine Funktion nur von 7 ist, F' nur von ¢ und €g den Ein-
heitsvektor in Richtung des elektrischen Feldes bezeichnet und keine Funktion
von r und ¢ ist. Im Falle einer RTL, die in der TEM-Mode betrieben wird, gilt
€r = €., fiir das magnetische Feld €xg = €,. Mit diesem Losungsansatz ergibt
sich

/ /

rRF+ 2 F,ZR = —k:RF (1.7)
r r

bzw. getrennt nach Variablen
R// R/ F//
2 2,2
_ - =, L.
L +r 7 +rok; 2 (1.8)

Somit ist die linke Seite nur eine Funktion von r und die rechte Seite eine Funk-
tion von ¢. Wenn beide Seiten fiir alle » und ¢ gleich sein sollen, so miissen beide
Seiten konstant sein. Somit ergeben sich zwei getrennte Differentialgleichungen

/!
—F? - (L9)
und
1/ /
r2% —i—rﬁ +r2k2 = 1? (1.10)
bzw.
R ir - YR = I
+ R+ (kI — )R =0, (L11)

wobei 12 die erwihnte Konstante sei. Wiahrend als Losungen von 1.10 Sinus-
und Kosinus-Funktionen in Frage kommen, sind die Losungen von 1.11 Bessel-
funktion erster und zweiter Art und v-ter Ordnung:

R=A-J,(ker) + B - Ny (ker), (L12)

F =C":cos(vp) + D - sin(ve). (I.13)

Lineare Kombinationen aus Besselfunktionen erster und zweiter Art konnen der
Einfachheit halber als Hankelfunktionen

HY (ker) = Jy + N, (ker) (1.14)
und

H? (ker) = J, — jN, (ker) (1.15)
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geschrieben werden und damit ergibt sich
R=Ay-H (ker) + By - H? (ker). (1.16)

Fiir die RTL mit TEM-Mode gibt es keine Variation der Felder in Abhangigkeit
von ¢ und z. Somit konnen v und ~ zu Null gesetzt werden und fiir die Felder
ergeben sich

E.=A-HV(kr)+ B - H (kr) (1.17)
und
1 OF, J (1) (2)
¢ jon or n [ 1 (kr) + 1 (kr)] ) (I.18)

wobei 7 der Freiraumwellenwiderstand ist. Durch die H fbl) und H 7(L2> Terme wer-
den nach auflen bzw. innen laufend_e Wellen beschrieben. Die Hankelfunktionen
konnen auf Grund der besseren Ubersicht als Betrag und Phase geschrieben
werden:

HY (kr) = Jo(kr) + jNo(kr) = Go(kr)e??*™), (1.19)
H? (kr) = Jo(kr) — jNo(kr) = Go(kr)e 7%, (1.20)
FHY (kr) = =Ny (kr) + jJi (kr) = G1(kr)e?? ™), (1.21)

und
FHP (kr) = Ny (kr) + jJi (kr) = =Gy (kr)e 7V *7), (1.22)

wobei

Go(kr) = [Jg (kr) + N§ (kr)]*/?, (1.23)
Go(kr) = [J3 (kr) + N3 (kr)]"/?, (1.24)
O(kr) = artan[]f((::)) ], (1.25)

und
Y(kr) = artan[%]. (1.26)
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I Feldtheoretische Betrachtung von Radialleitungen

7 I I I I
e — linearer Phasenverlauf
5
o)
Z 4
g
o 3
E
> 2
1
O L
-1
9 | | | | |
0 0.2 0.4 0.6 0.8 1 1.2
Radius / A

Bild I1.1: Verlauf der Phasenterme des elektrischen und magnetischen Feldes
der TEM-Mode eines Parallelplattenleiters im Vergleich zu einem li-
nearen Verlauf. (24 GHz, rinnen = 0.1 mm, 7augen = 15 mm, €, = 1)

Somit erhalt man

E. = Go(kr)[Ae’**") 4 Be77¢k")] (1.27)
und
i, = (;sél;g [Aejzjj(k:’r’) 4 Be‘”’(kr)], (1.28)
mit
Go(k?")
() _ 1.2
olkr) =g s (1:29)

Fiir elektrisch grofie Radien (r > ) stellt sich ein 90° -Phasenunterschied zwi-
schen elektrischem und magnetischem Feld ein (Bild I.1), d.h. die Radialleitung
kann bei grolen Radien wie eine ideale TEM-Leitung mit linearem Phasenver-
lauf modelliert werden.

Wenn die Felder bei verschiedenen Radien gegeben sind, konnen die Parameter
A und B bestimmt werden. Ist wie nach Bild 1.2 die Leitung nach auflen hin

mit einer Last Z; = % abgeschlossen und die Eingangsimpedanz am Ort
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Bild 1.2: Radiale Leitung mit Quelle U; und Lastwiderstand Z,

der Quelle Z; = gziﬁg, dann gilt

ZLCOS(Qi — ’lﬁL) —i—jZOLSi?’L(Qi — QL)

Zi = ZOi[ZOLCOS(wi —0r) + jZrsin(yi — )

! (1.30)
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