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Vorwort des Herausgebers

Ursprunglich bedingt durch die permanent steigende Nachfrage nach hoheren
Datenraten im Bereich der mobilen Kommunikation wird seit einigen Jahren
intensiv an einer neuen Technologie geforscht: der Ultrabreitband-Technik (UWB).
Die Sendesignale werden hierbei Uber eine sehr groBe Bandbreite gespreizt, was zu
einer sehr geringen spektralen Leistungsdichte und damit einem sehr geringen
Storpotential fur andere Funkdienste fuhrt. Dies erlaubt eine effizientere Nutzung
des Frequenzspektrums. Die vor kurzer Zeit in vielen Zonen der Erde freige-
gebenen Frequenzbander ebnen den Weg fur zukunftige kommerzielle UWB-
Systeme. Mittlerweile hat sich die Zahl und Relevanz der anvisierten Anwendungen
fur die UWB-Technik allerdings eindeutig in Richtung von Radarsystemen
verschoben. Dadurch erhohen sich noch einmal die Anforderungen an die
benotigten Antennen. Diese mussen nun nicht mehr nur ultra-breitbandig, sondern,
wenn moglich, auch Polarisationsdiversitat bieten und Abmessungen besitzen, die
eine Anwendung in Antennengruppen ermoglichen. An dieser Stelle setzt die Arbeit
von Herrn Grzegorz Adamiuk an.

Den Kern der Arbeit von Herrn Adamiuk bildet sein innovatives Konzept zum
Aufbau dual-orthogonal polarisierter, ultra-breitbandiger Antennen mit guter
Kreuzpolarisationsunterdruckung und frequenzunabhangiger Lage des Phasen-
zentrums. Das neuartige Konzept basiert auf differentieller Speisung von zwei
bzw. vier identischen, speziell gespiegelten Antennen. In seiner Arbeit hat Herr
Adamiuk das neue Konzept theoretisch untersucht sowie erfolgreich simulativ und
messtechnisch verifiziert. Des Weiteren wurden geeignete Realisierungen des
neuen Konzepts mit sehr kleinen Abmessungen gefunden, inklusive der benotigten
Speisenetzwerke realisiert und messtechnisch charakterisiert. Anwendungs-
beispiele der neuartigen Antennen zusammen mit einem Imaging-Algorithmus
sowie ein UWB-Amplituden-Monopuls-System runden die Arbeit ab.

Herr Adamiuk prasentiert in seiner Arbeit ein sehr innovatives, neuartiges
Antennenkonzept und legt damit eine wesentliche Grundlage fur weitere
Forschungen und bessere UWB-Systeme. Ich bin mir sicher, dass diese Arbeit
weltweit Beachtung und Anwendung finden wird und wunsche Herrn Adamiuk, dass
seine Kreativitat und Innovationskraft ihn auch weiterhin zu wissenschaftlichen
aber auch wirtschaftlichen Erfolgen fuhren wird.

Prof. Dr.-Ing. Thomas Zwick
- Institutsleiter -
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Kleine lateinische Buchstaben

o Lichtgeschwindigkeit im Vakuum (= 2, 997925 - 10® m/s)

Cr Lichtgeschwindigkeit im Medium

d Abstand zwischen Elementen im Array

d Vektor mit den Abstéinden zweier Phasenzentren iiber Frequenz

de elektrischer Abstand zwischen Elementen im Array (normiert auf die Freiraum-
wellenldnge)

dm Durchmesser

dp Abstand zwischen Antenne und Beobachtungspunkt P

d, Abstand zwischen Antenne und Reflektor

e komplexer Vektor der elektrischen Feldstirke im Zeitbereich

f Frequenz

fn obere Grenzfrequenz

h untere Grenzfrequenz

h Realteil der Impulsantwort einer Antenne

|h| Einhiillende der Impulsantwort einer Antenne

har Realteil der Impulsantwort einer Antennengruppe

| Al Einhiillende der Impulsantwort einer Antennengruppe

hrx Realteil der Impulsantwort einer Empfangsantenne

hrx Realteil der Impulsantwort einer Sendeantenne

hs~ Realteil der Impulsantwort einer Antenne im Summenbetrieb

ha Realteil der Impulsantwort einer Antenne im Differenzbetrieb

u,,up,u;  Einheitsvektoren des sphirischen Koordinatensystems

o(z,y) Raster des Abbildungsverfahrens

p(0,) Spitzenwert der Einhiillenden einer Impulsantwort

pe(f, 1) komplexer Spitzenwert einer Impulsantwort

r sphérische Koordinate

T Abstand zwischen Arrayelement ¢ und Beobachtungspunkt PP

To Abstand zwischen Koordinatenursprung und Beobachtungspunkt P

t Zeit
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la
le
U(t)
U(t)

x?:y?Z

Anfangszeitpunkt

Endzeitpunkt

normierte Spannung im Zeitbereich
Spannung im Zeitberiech
Kartesiche Koordinate

GroBe lateinische Buchstaben

AF
AF,
AFy
AF,

v

Arrayfaktor (Gruppenfaktor)

mittlerer Arrayfaktor (Gruppenfaktor)

f-Komponente des Arrayfaktors (Gruppenfaktors)

1-Komponente des Arrayfaktors (Gruppenfaktors)

Arrayfaktor im Summenbetrieb

Arrayfaktor im Summenbetrieb

absolute Bandbreite

relative Bandbreite

Richtcharakteristik eines Strahlers

Richtcharakteristik eines Arrays

elektrische Feldstiarke im Frequenzbereich

Elementfaktor eines Arrays

Fourier-Transformation

inverse Fourier-Transformation

Antennengewinn

Gewinn eines Arrays

mittlerer Antennengewinn

mittlerer Gewinn eines Arrays

horizontal

komplexe, vollpolarimetrische Ubertragungsfunktion eines Strahlers im Fre-
quenzbereich

komplexe Ubertragungsfunktion einer Antene im Frequenzbereich

komplexe Ubertragungsfunktion eines Arrays im Frequenzbereich

komplexe Ubertragungsfunktion einer Empfangsantenne im Frequenzbereich
komplexe Ubertragungsfunktion einer Sendeantenne im Frequenzbereich
komplexe Ubertragungsfunktion einer Antenne im Summenbetrieb im Frequenz-
bereich

komplexe Ubertragungsfunktion einer Antenne im Differenzbetrieb im Frequenz-
bereich

komplexe Ubertragungsfunktion eines Speisenetzwerks im Frequenzbereich
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ﬂRx,Ziel

ﬂZiel,Tx

komplexe Kanaliibertragungsfunktion Zwischen Ziel und Empfianger im Fre-
quenzbereich

komplexe Kanaliibertragungsfunktion Zwischen Sender und Ziel im Frequenz-
bereich

Anzahl der Elementen in einer Antennengruppe

Beobachtungspunkt

normierte Spannung im Frequenzbereich

Spannung im Frequenzbereich

vertikal

komplexe Empfangsspannung

komplexe Empfangsspannung im Summenbetrieb

komplexe Empfangsspannung im Differenzbetrieb

komplexe Sendespannung

Freiraumimpedanz (= 1207 €2)

Systemimpedanz der Empfangseinheit

Systemimpedanz der Sendeeinheit

Kleine griechische Buchstaben

Ausbreitungskonstante im Freiraum

Dirack-Stof3

Wellenldnge im Freiraum

Wellenldnge im Medium

Winelfrequenz

Kreiszahl (=~ 3,141592...)

Korrelationsfaktor zwischen zwei Pulsen

Kugelkoordinate

Einfallswinkel

Sendewinkel

Zeitpunkt ¢

Halbwertbreite der Impulsantwort

Nachschwingzeit der Impulsantwort

Kugelkoordinate

Elevationswinkel, bei dem das Minimum der Impulsantwort im Differenzbetrieb
auftritt

Elevationswinkel geschitzt vom Monopuls-Radar

Einfallswinkel

Sendewinkel

Vorzeichen des Korrelationsfaktors zwischen zwei Pulsen (Phasenfaktor)
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GroBe griechische Buchstaben

Aa Amplitudenbalance

Aay Amplitudenbalance im Summenbetrieb

Aap Amplitudenbalance im Differenzbetrieb

Al Lingenunterschied

A¢ Phasenbalance

At Zeitlicher Abstand

L'y Ubertragungsfunktion eines Ziels (bei Refelxion)

i komplexer, polarimetrischer Arraygewichtungsfaktor
=(0) engl. Look-up Table

Abkilirzungen

CAD rechnergestiitzter Entwurf (Computer Aided Design)
CEPT engl. European Conference of Communications and Postal Administrations
CPW engl. Coplanar Waveguide

CSL engl. Coupled Slotline

CST engl. Computer Simulation Technology (Www.cst.com)
ECC engl. Electronic Communications Committee bei CEPT
EIRP engl. Equivalent Isotropic Radiated Power

FCC engl. Federeal Communications Commision

FIR engl. Finite Impulse Response

HF Hochfrequenz

HPBW Halbwertsbreite einer Keule (engl. Half Power Beam Width)
ISI engl. Inter Symbol Interference

LoS Sichtverbindung (engl. Line of Sight)

NLoS keine Sichtverbindung (engl. Non Line of Sight)

OFDM engl. Orthogonal Frequency Division Multiplexing

PRF Pulswiederholfrequenz (engl. Pulse Repetition Frequency)
PSD spektrale Leistungsdichte (engl. Power Spectral Density)
SNR Signal-Rausch-Verhiltnis (engl. Signal to Noise Ratio)
TTD engl. True Time Delay

UWB Ultra-Breitband (engl. Ultra Wideband)

VNWA vektorieller Netzwerkanalysator

vi



1 Einleitung

Die Entdeckung der elektromagnetischen Wellen von Heinrich Hertz im Jahr 1886 war ein
Durchbruch in der Geschichte der Menschheit. Seine Experimente zeigten die Moglichkeit
der drahtlosen Energieiibertragung zwischen zwei entfernten Einheiten, wozu Funken ver-
wendet wurden. Die Arbeiten von Hertz waren ein Anstofl zur Entwicklung von Diensten
wie der drahtlosen Kommunikation oder der funkbasierten Ortung bzw. Abstandsmessung,
ohne die ein Leben heutzutage kaum vorstellbar wire. Obwohl die Existenz der elektroma-
gnetischen Wellen mittels elektromagnetischer Pulse bewiesen wurde, verwenden die meisten
Anwendungen trigerfrequenzbasierte Signale mit kleiner Bandbreite. Es ist jedoch bekannt,
dass eine Erweiterung des verwendeten Frequenzspektrums Vorteile bringt, wie eine hohere
Kanalkapazitdt in Kommunikationssystemen oder ein besseres Auflosungsvermogen bei Ra-
dar. Eine hohere Bandbreite kann z.B. durch die Verwendung kurzer Pulse erreicht werden.
Des Weiteren ist bekannt, dass die elektromagnetischen Wellen polarisiert iibertragen wer-
den konnen. Eine gezielte Ausnutzung dieser Eigenschaft kann zur weiteren Steigerung der
Systemperformance benutzt werden. So kann einerseits die Kanalkapazitdt in Kommunikati-
onssystemen erhoht werden oder andererseits kann ein Radar zusétzliche Informationen iiber
das Ziel gewinnen.

Der heutige Stand der Technik erlaubt die Erzeugung ultra kurzer Pulse, die eine Bele-
gung des Spektrums iiber mehrere GHz gewihrleisten. Eine Technologie, die solche Signa-
le verwendet, heit Ultra-Breitbandtechnik (engl. Ultra Wideband, UWB). Thre sehr grof3e
Bandbreite eroffnet zwar neue Moglichkeiten in funkbasierten Systemen, stellt aber gleich-
zeitig eine grofe Herausforderung fiir den Entwurf geeigneter Komponenten dar. Um diese
Pulse verzerrungsfrei iibertragen zu konnen, miissen die verwendeten Bauteile weitgehend
frequenzunabhingig sein. Zu diesen Bauteilen zdhlen auch Antennen, die einen unerléssli-
chen Bestandteil jedes drahtlosen, elektromagnetischen Systems darstellen. Die bisherigen
Forschungsarbeiten fiihrten zur Konzipierung mehrerer Strahler, die in der Lage sind ultra-
breitbandig abzustrahlen. Die Meisten dieser Strahler bieten jedoch eine Abstrahlung in ei-
nem einzelnen Polarisationszustand. Dies schrinkt die Anwendung von UWB auf mono-
polarisierte Systeme ein. Um die Vorteile von UWB in allen Ebenen ausnutzen zu konnen,
werden ultra-breitbandige Antennen mit einer Polarisationsdiversitét gefordert. Diese Arbeit
beschiftigt sich mit der Konzipierung und dem Entwurf solcher Strahler, um die Liicke in der
Kenntnis im Stand der Technik aufzufiillen.
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1.1 Grundlagen zur Ultra-Breitbandtechnik

Ultra-Breitband ist eine Funktechnologie die sich durch eine sehr gro3e Bandbreite der ge-
sendeten Signale auszeichnet. Die Signale miissen, um als ultra-breitbandig bezeichnet zu
werden, mindestens 500 MHz absolute Bandbreite B,

B, > 500 MHz (1.1)

oder mindestens 20% relative Bandbreite

f—Ah
> 207 1.2
AT & (1-2)

aufweisen, wobei die gesamte Bandbreite gleichzeitig belegt werden muss. Die Nutzung ei-
ner solchen Bandbreite bietet Vorteile in nahezu allen bereits bekannten Funktechniken. So

B, =2

kann nach dem Shannon-Theorem [Sha49] mit einer VergroBerung der Bandbreite die Ka-
nalkapazitét deutlich gesteigert werden, was in einer Erhohung der Datenraten in drahtlosen
Kommunikationssystemen resultiert. Ein zusitzlicher Vorteil einer groen Bandbreite ist die
Moglichkeit einer zeitlichen Auflosung einzelner Pfade bei Mehrwegeausbreitung. Dadurch
kann eine hohere Robustheit gegen Schwund (engl. Fading) erzielt werden. Sie stellt damit
eine Losung fiir schwundfreie und somit sichere Kommunikation dar. Dies kann besonders
in funktechnisch schwierigen Umgebungen, wie z.B. einer Fabrikhalle, von Vorteil sein, wo
eine niederratige, aber stabile Dateniibertragung zur Ansteuerung von Maschinen erwiinscht
wird [ZJA110].

Interessant ist die UWB-Technik auch in Radar- und bildgebenden Systemen (engl. Ima-
ging), bei denen die grole Bandbreite fiir eine feine Ortsauflosung sorgt. Sie stellt damit
einen Kandidat fiir hochauflosende Radarsysteme fiir Sicherheits- und Rettungstechnik dar,
welche eine zuverlissige und robuste Lokalisierung einer Person, z.B. in abgestiirzten Gebau-
den, ermdglicht [SACT08]. Es wird ebenfalls versucht UWB-Radar fiir medizinische Zwecke
anzuwenden, indem Tumore [CBVHO06, HHSSO08] oder Wasseransammlungen in menschli-
chen Korpern [SPLT09] lokalisiert werden. Sie kann ebenfalls zur Uberwachung wichtiger
Lebensfunktionen, wie Herzschlag oder Atmung angewendet werden [CLSCO05, SDL*08].
Ein Einsatz von UWB in Lokalisierungs- und Sensornetzwerken erlaubt eine sehr genaue
Lokalisierung bzw. Verfolgung eines Ziels [GTG 05, ZST04].

Verschiedene Regulierungsbehorden (siehe Abschnitt 1.2) haben bereits eine lizenzfreie
Nutzung von UWB-Geriten zugelassen. Dabei sind bestimmte Vorgaben, wie z.B. Frequenz-
biander und spektrale Leistungsdichten (engl. Power Spectral Density, PSD) zu beachten. In
den meisten Ldndern sieht die Zulassung eine Begrenzung der maximalen gesendeten spek-
tralen Leistungsdichte von -41,3 dBm/MHz vor. Der Grund fiir solch einen geringen Wert
ist die Interferenz mit bereits bestehenden Schmalbandsystemen. Durch die Vorgaben der
Regulierungsbehorden wird sichergestellt, dass eine Koexistenz von mehreren Diensten im
gleichen Frequenzband moglich ist. UWB wird dabei von anderen Schmalbanddiensten als
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Rauschen wahrgenommen. Dies erlaubt eine effizientere Ausnutzung der kostbaren Ressour-
ce Frequenzspektrum.

Eine Begrenzung der zuldssigen Amplitude der verwendeten UWB-Signale impliziert eine
Einschrinkung der erreichbaren Reichweite von UWB-Systemen. Aus diesem Grund kann
die UWB-Technik lediglich Anwendung im Nahbereich (10-100 m) finden. Auf dem Gebiet
der Kommunikationstechnik kann die UWB-Technik somit dort eine Anwendung finden, wo
eine hohe Datenrate iiber kurze Distanzen benotigt wird, z.B. als Ersatz fiir Video-Kabel zwi-
schen DVD/Blue-Ray-Player und Fernseher oder als Nachfolger von Bluetooth. In den Radar-
systemen beschriankt sich die Anwendung, wie bereits erwihnt, auf medizinische Bereiche,
Personensuch- und Rettungssysteme, sowie Nahbereichssensornetzwerke.

Es gibt generell zwei Prinzipien fiir die Belegung der gesamten Bandbreite in
UWB-Systemen. Es konnen dazu kurze Pulse verwendet werden, deren Linge je nach genutz-
ter Bandbreite im Bereich von etwa 0,1 ns bis 1 ns liegen kann. Die Pulse besitzten meistens
eine Form der GauB3schen Pulse und ihrer zeitlichen Ableitungen [SDS09, Eis06]. Eine zwei-
te Strategie basiert auf OFDM-Technik (engl. Orthogonal Frequency Division Multiplexing).
Diese beruht auf der Erzeugung paralleler Datenstrome die auf mehreren Trigerfrequenzen
gleichzeitig tibertragen werden. Das Merkmal dieses Prinzips ist die Auswahl der Frequenzab-
stande zwischen den Trédgern sowie ihren Bandbreiten, so dass eine Orthogonalitit der Signale
im Frequenzbereich vorliegt [VNPOO]. Durch eine Erweiterung der Anzahl der Triger kann
die Bandbreite der OFDM-Signale auf iiber 500 MHz erweitert werden, wodurch die Vorteile
der UWB-Technik ausgeschopft werden [Ree05].

1.2 Begriffe und Definitionen

UWB Regulierung

In vielen Landern sind bereits erste Regulierungen zur Nutzung von UWB-Geriten verab-
schiedet worden. Sie sehen eine lizenzfreie Nutzung von UWB-Pulsen vor, wobei Randbe-
dingungen wie z.B. Frequenzband, maximale PSD, Pulswiederholfrequenz PRF (engl. Pulse
Repetition Frequency), Mainahmen zur Erkennung und Vermeidung von Interferenzen (engl.
mitigation techniques), sowie das Umfeld der Anwendung genau definiert werden.

Im Jahr 2002 ist in den Vereinigten Staaten die weltweit erste Zulassung zur kostenlosen
Nutzung der UWB-Technik eingefiihrt worden. Die maximale zulédssige spektrale Leistungs-
dichte betrdgt -41,3 dBm/MHz in den Frequenzbédndern von 0 GHz bis 0,96 GHz und von
3,1 GHz bis 10,6 GHz [FCC02]. Dabei wird zwischen den Indoor- und Outdoor-Anwendungen
unterschieden. Die Outdoor-Anwendungen besitzen strengere Vorschriften im Bezug auf PSD
in den Frequenzbindern von 0,96 GHz bis 3,1 GHz und oberhalb von 10,6 GHz. Aufgrund
der kompakteren GroBle der Gerite und der groleren absoluten Bandbreite wird meistens
der Frequenzbereich von 3,1 GHz bis 10,6 GHz fiir die kiinftigen Systeme gewihlt. Fiir be-
stimmte Anwednungen darf der Frequenzbereich erweitert werden, was in dieser Arbeit nicht
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betrachtet wird.

Auch in Europa ist eine lizenzfreie Nutzung der UWB-Gerite 2007 zugelassen worden
[ECCO7]. Hierbei sind jedoch strengere Vorschriften zu beachten. Erlaubt ist eine Nutzung
der drahtlosen UWB-Gerite mit einer maximalen PSD von -41,3 dBm/MHz in den Frequenz-
bandern von 4,2 GHz bis 4,8 GHz und von 6 GHz bis 8,5 GHz. Ab 2011 durfen die Gerite,
die das erste Frequenzband belegen, nicht ohne Schutzmafnahmen zur Interferenz verkauft
werden. Im zweiten Frequenzband (6 GHz - 8,5 GHz) darf jedoch weiterhin ohne Mitigation
Techniques gearbeitet werden.

Die absolute Bandbreite von 7,5 GHz, die in den USA zugelassen worden ist, bietet mehr
Vorteile fiir Funkanwendungen (z.B. besseres Auflosungsvermogen bei Radar, hohere Daten-
rate bei Kommunikationssystemen). Sie stellt jedoch gleichzeitig hohere Anforderungen an
die Hardware, u.A. an die Antennen, dar. Aus diesem Grund werden alle in dieser Arbeit kon-
zipierten und entworfenen Prototypen und Anwendungen, wenn nicht anders angegeben, fiir
das Frequenzband von 3,1 GHz bis 10,6 GHz optimiert. Dieser Frequenzbereich wird im Fol-
genden als FCC-Frequenzbereich bezeichnet. Nach der europdischen Regulierung wird der
Frequenzbereich von 6 GHz bis 8,5 GHz, der ECC-Fequenzbereich genannt.

Polarisation

Polarisation ist eine Eigenschaft der elektromagnetischen Welle, die den zeitlichen Verlauf
der Spitze des elektrischen Feldvektors beschreibt. Sie kann zirkular, elliptisch oder linear
sein. Jeder Polarisationszustand besitzt eine andere, gegenseitige Konfiguration, bei der die
gesendeten Signale unkorreliert sind. Sie werden als orthogonale Polarisationen bezeichnet.
So kann man bei den zirkularen und elliptischen Polarisationen zwischen rechtsdrehendem
(z.B. thc - right handed circular) und linksdrehendem (z.B. lhc - left handed circular) Zu-
stand unterscheiden. Dabei wird die Drehrichtung der Spitze des elektrischen Feldvektors im
Bezug auf die Ausbreitungsrichtung der elektromagnetischen Welle ausgewertet. Zeichnet die
Spitze dagegen eine Gerade, so befindet sich die Welle in einem linearen Polarisationszustand.
Eine zur linearen Polarisation orthogonale Polarisation ist ebenfalls linear und die Oszillati-
onsebene des elektrischen Feldvektors ist senkrecht zu der Urspriinglichen orientiert. Eine
lineare Polarisation wird oft in Bezug auf den Boden bezeichnet, indem zwischen vertikaler
und horizontaler Polarisation unterschieden wird. Ist der Polarisationszustand bei der Sende-
und Empfangsantenne gleich, so spricht man von einer ko-polarisierten Konfiguration (kurz:
Ko-Polarisation oder Co-Pol). Die Konfiguration, in der die Sende- und Empfangsantenne
in orthogonalen Polarisationen betrieben werden, wird als Kreuz-Polarisation (kurz X-Pol)
bezeichnet.

Die in dieser Arbeit vorgestellten Antennen sind fiir eine Abstrahlung zweier orthogonal
zueinander ausgerichteten, linearen Polarisationen konzipiert. Oft wird jedoch fiir die Anten-
nen ein verkiirzter Begrif ,,dual-polarisiert” verwendet, der im Rahmen dieser Arbeit stets als
,,dual-orthogonal, linear polarisiert* verstanden werden soll.
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Ein Giitekriterium fiir der Auswertung der Leistungsfahigkeit von dual-polarisierten Anten-
nen ist die Polarisationsreinheit. Sie bezeichnet das Verhiltnis zwischen den Signalamplitu-
den in Ko- und Kreuz-Polarisation, das meistens in dB ausgedriickt wird. Je nach Anwendung
kann die Anforderung an die Polarisationsreinheit abweichen. In den Kommunikationssyste-
men reicht oft ein Wert von etwa 10 bis 15 dB. Dagegen wird in den Antennenmesseinrich-
tungen eine Anforderung an Polarisationsreinheit der Referenzantenen von mindestens 25 dB
gestellt.

Phasenzentrum

Das Phasenzentrum einer Antenne bezeichnet den Punkt der Antenne, der als Ursprung einer
von der Antenne abgestrahlten Kugelwelle dient. Eine ideale, dreidimensionale Kugelwel-
le kann allerdings nur von einem einzigen, diskreten Punkt erzeugt werden. Die Antennen
besitzen jedoch eine gewisse Ausdehnung, die zur Gewihrleistung der Abstrahlbedingungen
vorhanden sein muss. Aus diesem Grund berechnet man das Phasenzentrum einer realen An-
tenne in einem gewissen Winkelbereich, in dem die abgestrahlte Welle als Ausschnitt einer
Kugelwelle betrachtet werden kann.

Eine genaue Lokalisierung des Phasenzentrums ist von gro3em Interesse bei den Systemen,
die ein besseres Auflosungsvermogen oder hohere Lokalisierungsgenauigkeit liefern, als die
Dimensionen der Antenne selbst. In solchen Fillen wird die Antenne als ein diskreter Punkt
betrachtet, dessen Lage dem Phasenzentrum gleicht.

Die Lage des Phasenzentrums kann sich, im Fall breitbandiger Antennen, iiber der Fre-
quenz dndern. Besonders im Fall der pulsabstrahlenden, breitbandigen Antennen ist dies von
grofer Bedeutung. Eine Verdnderung der Lage des Phasenzentrums mit der Frequenz, die mit
der ortlichen Linge des Pulses vergleichbar sind, fiihrt zu einer Verzerrung des abgestrahl-
ten Pulses. Dabei werden verschiedene Frequenzanteile aus geometrisch unterschiedlichen
Orten abgestrahlt, was zur Verldngerung und Verformung des Pulses fiihrt. Von den ultra-
breitbandigen Antennen wird erwartet, dass die Lage des Phasenzentrums konstant iiber der
Frequenz bleibt.

Koordinatensystem

Das Koordinatensystem, das durchgehend in der Arbeit verwendet wird, ist in Abb. 1.1 dar-
gestellt. Die meisten présentierten Strahler sind in dem Koordinatensystem so ausgerichtet,
dass die Hauptstrahlrichtung (oder eine von denen) in Richtung positiver Werte der x-Achse
(6 = 90°,¢ = 0°) orientiert ist.

Als Ko-Polarisation wird in der vorliegenden Arbeit, wenn nicht anders angegeben, die
f-Komponente und als Kreuz-Polarisation die 1)-Komponente des E-Feldvektors verwendet.
Fiir die Hauptstrahlrichtung # = 90°, ¢ = (0° ist die Ko-Polarisation identisch mit der z-Achse
und die Kreuz-Polarisation mit der y-Achse.
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Unter solchen Bedingungen definiert sich die H-Ebene einer Antennenpolarisation als Ver-
dnderung des Winkels ¢ bei § = 90°. Die E-Ebene dagegen verlduft entlang des Winkels 6 fiir
¥ = 0° bzw. ¢ = 180°. Zur Vereinfachung der Darstellung wird die E-Ebene fiir die Winkel
—180° < # < 180° und ¢» = 0° definiert, was man im sphédrischen Koordinatensystem als
Zusammenfithrung der Winkelbereiche 0° < 6 < 180° bei ¢» = 0° und 0° < 6 < 180° bei
1 = 180° verstanden werden soll.

P(r,6,p)

P(r,6=90°,p=0°)
Abbildung 1.1: Koordinatensystem zur Auswertung der Abstrahleigenschaften der Antennen

Die  Abstrahleigenschaften  werden in  der Arbeit nach dem  Muster
Ty-Ebene-CoFol (£ 9 4y — 0°) bezeichnet, was als eine Eigenschaft 7' der Antenne 1 in der
E-Ebene bei Ko-Polarisation interpretiert werden soll. Die Bezeichnung deutet dabei auf eine
Abhingigkeit der Eigenschaft 7" von der Frequenz f und Winkel é bei ¢ = 0° hin.

1.2.1 Antennenparameter im Frequenzbereich

Die Abstrahleigenschaften einer Antenne lassen sich komplett mit einer komplexen, voll-
polarimetrischen Antenneniibertragungsfunktion H( f, 0, v) beschreiben.

Hy(f,0,¢)uy
H(f.0,¢) = (1.3)
ﬂw(fv 97 @b)“w

Sie verkniipft eine komplexe Speisespannung V' (f) mit einem elektrischen Feldvektor an
einem Beobachtungspunkt P in einer Distanz dp, was iiber folgende Formel beschrieben wird
[GWI8].

E(f,r,0,¢) e d/eo - V(f)
S = ardeey AU 00 e L (1.4)
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Es wird hier Freiraumausbreitung und ideale Impedanzanpassung der Antenne an das System
angenommen. Der Zusammenhang zwischen der Antenneniibertragungsfunktion und dem
Gewinn einer Antenne lautet [S6r07]

G(f.0,9) = 7%3 H(f,0,0). (1.5)

Es besteht damit eine direkte Proportionalitit zwischen Antenneniibertragungsfunktion und
einer Richtcharakteristik der Antenne H (f,0,1) ~ C(f,0,1).

Zur besseren Interpretation der Menge der abgestrahlten Leistung in einer bestimmten
Richtung iiber eine grofe Bandbreite ist es vorteilhaft eine einzige Groe zu verwenden. In
dieser Arbeit wird oft ein mittlerer Gewinn Gy, (0, 1) benutzt, der folgendermalen definiert
ist
1

fo—=fiJy

Zur Aufnahme der komplexen, voll-polarimetrischen Ubertragungsfunktionen
der Strahler, die in dieser Arbeit vorgestellt werden, ist ein in [S6r07] beschriebenes An-

Jn
G (0,7) G(f.0.4)df. (1.6)

tennenmesssystem verwendet worden.

1.2.2 Antennenparameter im Zeitbereich

Gl. (1.4) nimmt unter gleichen Annahmen folgende Form im Zeitbereich an [SHK97]

1
et r.0,9) 5 (t_ dp

0 v(t)
= xh(t,0,9) x ——=.
vV Z() 271'de0 Co ) _( ¢) ot vV ZTX
Dabei bezeichnet e(t, r, 0, 1)) die zeitliche Abhingigkeit des elektrischen Feldvektors und v(t)
den zeitlichen Verlauf des komplexen Speisesignals. Die GroBe h(¢, 0, 1)) wird komplexe An-

(1.7)

tennenimpulsantwort genannt und wird mit Hilfe der Fourier Transformation aus der komple-
xen Antenneniibertragungsfunktion bestimmt [S6rQ7].

h(t,0,¢) = F {H(f,0,¢)} (1.8)

Die Antennenimpulsantwort verkniipft durch eine Faltung das zeitlich konzentrierte Spei-
sesignal v(t) mit dem elektrischen Feld e(¢,7,6,1) im Fernfeld der Antenne. Damit das
abgestrahlte Feld ebenfalls zeitlich konzentriert bleibt, muss die Impulsantwort bestimmte
Eigenschaften aufweisen. Die Qualitit der Impulsantwort ldsst sich mit folgenden Grofen
beschreiben.

e Der Spitzenwert p(6, ) der Impulsantwort ist das Maximum der Einhiillenden der Im-
pulsantwort |h(t, 0, v)| tiber die Zeit in einer bestimmten Richtung. Er ist proportional
zu dem Spitzenwert des abgestrahlten elektrischen Feldes e(¢, r, 0, 1))
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p(6. ) = max|h(t,6,9)| (19)

e Die Halbwertsbreite mewpy 1st definiert als Lénge der Einhiillenden der Impulsantwort
|h(t,0,1)| bei der Hilfte des Spitzenwerts p(6, 1)). Sie beschreibt die zeitliche Verbrei-
terung des abgestrahlten Pulses .

TEWHM = Tl jn(r)=p/2 = T2l n(ma)=p/2im 57 (1.10)

e Das Nachschwingen (engl. Ringing) 7, bezeichnet die Zeit in der die Einhiillende der
Impulsantwort auf einen bestimmten Wert 7 - p(6, 1) abgeklungen ist (typisch r=0,22).
Das Ringing ist ein unerwiinschter Effekt, der durch mehrfache Reflexionen in der An-
tenne entsteht. Er ruft eine Oszillation der Impulsantwort nach dem Spitzenwert hervor
und kann in Extremfall z.B. zu einer zeitlichen Uberlagerung nacheinander gesendeter
Signale fithren (engl. Inter Symbol Interference, ISI).

70 = Tl i=r-p ~ T2linm)=pmsr (1.11)

Von einer pulsabstrahlenden, ultra-breitbandigen Antenne wird erwartet, dass ihre Impul-
santwort kurz ist und keine Oszillationen aufweist. Dies korrespondiert mit moglichst kleinen
Werten von Tewym und 7;. Der Spitzenwert der Impulsantwort p(6, v)) ist proportional zu der
elektrischen Feldstirke und soll unterschiedliche Werte, je nach gewiinschter Richtcharakte-
ristik der Antenne, annehmen.

Die Impulsantworten, die in der Arbeit prasentiert werden, werden mit dem Ansatz aus
[S6r07] berechnet.

1.3 Stand der Forschung fir UWB-Antennen und Motivation der
Arbeit

Eine Antenne veridndert mit der Frequenz ihre Abstrahleigenschaften. Dies kommt zustande
aufgrund der Verdnderung der Aperturgrofle im Bezug auf die Wellenldnge A. Eine relative
Bandbreite B, von iiber 100% bedeutet eine etwa dreifache Verdnderung der Wellenldnge
und stellt damit eine groBe Herausforderung fiir den Entwurf geeigneter Strahler dar. Vor
dem Einsatz der Antenne in pulsbasierten UWB-Systemen muss zusitzlich ihre Eignung zur
Pulsabstrahlung, z.B. mit Hilfe der Impulsantwort, untersucht werden. Da in dieser Arbeit
ein Entwurf der Antennen fiir pulsbasierte UWB-Systeme im Vordergrund steht, lassen sich
somit einige Strahler aus der Betrachtung ausschlie3en, z.B. logaritmisch-periodische Dipol-
Gruppenantenne [S6r07, SWO0S5].
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Es gibt jedoch andere geeignete Antennentypen, die eine ausreichende Impedanzanpas-
sung liber der geforderten Bandbreite gewihrleisten. Dazu zihlen z.B. getaperte Schlitzan-
tennen (Vivaldi Antennen) [SKK*85, JS87, LHN93], die eine mono-linear-polarisierte, di-
rektive Abstrahlung bieten. Die Hauptstrahlrichtung dieser Antennen bleibt konstant {iber die
gesamte Bandbreite und die Halbwertsbreite der Keule wird schmaler mit steigender Fre-
quenz. Eine konstante Hauptstrahlrichtung und Keulenbreite iiber der Frequenz sind wich-
tige Eigenschaften der pulsabstrahlenden, ultra-breitbandigen Antennen. Sie gewihrleisten
eine amplitudentreue Abstrahlung aller Spektralanteile des Pulses. Eine zu den Schlitzanten-
nen dhnliche Abstrahlcharakteristik kann auch mit einem dielektrischen Stabstrahler erreicht
werden [YK72, CCO7]. Eine weitere Erhohung der Direktivitdt kann aus der Kombination
beider Antennen resultieren [EZL"07]. Richtantennen konnen z.B. bei Radar- und Lokalisie-
rungssystemen Anwendung finden. Sie erlauben eine Ausleuchtung bestimmter Bereiche die
einzeln abgetastet werden sollen. Bei der UWB-Kommunikation ist die Anwendung gerichte-
ter Antennen bei Richtfunkstrecken mit hoher Datenrate iiber kurze Distanzen denkbar (z.B.
Kabelersatz fiir die Verbindung zwischen DVD/Blue-Ray-Player und Fernseher).

In einer mobilen UWB-Kommunikation sind dagegen omnidirektionale Antennen von In-
teresse. Solche Abstrahlung bietet z.B. eine bikonische Antenne [Bal82] bzw. ihre planare
Version - Bow-Tie [KHS04, LS91] an. Sie zdhlen zu sog. frequenzunabhéngigen Antennen
[Rum66], die eine konstante Richtcharakteristik iiber eine grole Bandbreite besitzen. Die
Omnidirektionalitit tritt dabei in der H-Ebene der Antenne auf und in der E-Ebene besteht
eine bidirektionale Richtwirkung. Die Antennen besitzen damit eine Dipol-dhnliche Abstrah-
lung itiber eine grofle Bandbreite. Die abgestrahlte elektromagnetische Welle ist in den meisten
Ausfiihrungen mono-linear-polarisiert.

Fiir manche Anwendungen ist eine zirkulare Polarisation von Interesse. In solchen Fillen
wird z.B. eine Spiral-Antenne eingesetzt [Dys59, GWO03]. Eine planare Version der Antenne
strahlt bidirektional, senkrecht zur Spiralfliche ab. Sowohl die Hauptstrahlrichtung als auch
die Keulenbreite der Antenne bleiben relativ konstant iiber eine sehr grofe Bandbreite.

Die meisten bekannten UWB-Antennen bieten eine Abstrahlung in einem einzelnen Pola-
risationszustand an. In vielen Anwendungen ist jedoch eine Polarisationsdiversitit von grofer
Bedeutung. Bei einer UWB-Kommunikation iiber kurze Distanzen, besonders bei einer vor-
handenen Sichtverbindung (eng. Line of Sight, LoS) kann es schnell zu einem Verbindungs-
abbruch kommen, wenn die Antennen in Kreuz-Polarisation zueinander ausgerichtet werden.
Unter einem dhnlichen Problem konnen auch UWB-Lokalisierungssysteme und
-Sensornetzwerke leiden. Eine Fehlanpassung der Polarisationen zwischen Sende- und Emp-
fangsantenne kann zu einer erheblichen Verschlechterung der Performance oder sogar zu ei-
nem Ausfall des Systems fithren. Aus diesem Grund ist es vorteilhaft dual-polarisierte Anten-
nen zu verwenden. Eine Polarisationsdiversitit verbessert auch erheblich die Performance der
Radar- und Imaging-Systeme. Mithilfe orthogonaler Polarisationen konnen vom Radar deut-
lich mehr Informationen iiber das Zielobjekt gewonnen werden [Mot86, LP09, Giu86]. Im
Fall der Imaging-Systeme kann ein Objekt mit Ausnutzung der Polarisationsdiversitit besser
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abgebildet werden [ZSTO7]. Unter bestimmten Bedingungen kann ein Ziel gar nicht erkannt
werden, wenn nur ein mono-polarisiertes System benutzt wird. Aus diesem Grund werden bei
anspruchsvollen Anwendungen dual-polarisierte Antennen gefordert.

Eine Literaturrecherche zeigt, dass nur wenige dual-orthogonal-polarisierte, pulsabstrah-
lende, ultra-breitbandige Antennenkonzepte zur Verfiigung stehen. Die wohl bekannteste sol-
che Antenne ist eine Quad-Ridged-Horn-Antenne [EL10], die oft als Referenzantenne in An-
tennenmesseinrichtungen eingesetzt wird. Diese Antenne ist jedoch, aufgrund ihrer Grof3e
und ihres Gewichts, in vielen Anwendungen impraktikabel. Eine etwas kompaktere Version
ist in [OTCO9] vorgestellt worden. Eine andere Méglichkeit eine solche Antenne zu realisie-
ren stellt die Anwendung des dual-polarisierten, dielektrischen Stabstrahlers dar [CCO8]. Die
Eigenveroffentlichungen des Autors [AZWO08b, ASZWO08, AZW08a, AZW10] zeigen noch
kompaktere Losungen fiir solche Antennen. Alle vorgestellten Antennen sind jedoch kompli-
ziert im Aufbau und brauchen alle drei Dimensionen, um in beiden Polarisationen abstrahlen
zu konnen. Es erschwert oft eine Integration der Strahler in kompakte Gerite. Ausserdem lie-
fern nur wenige von den vorgestellten Prototypen eine zufriedenstellende Polarisationsrein-
heit von iiber 20 dB. Aus diesem Grund wird eine Losung gesucht, die eine dual-polarisierte
Abstrahlung im UWB-Frequenzbereich aus einer zwei-dimensionalen Struktur erméglicht.

Einige  Veroffentlichungen beschiftigen sich mit dem  Entwurf planarer,
dual-polarisierten UWB Antennen [YF09, YPYLOS8, PAYYLO08]. Diese Losungen besitzen
jedoch ein unterschiedliches Phasenzentrum fiir beide Polarisationen. Dies ist ein Nachteil in
UWB-Systemen, besonders bei Radar, da in beiden Polarisationen a-priori unterschiedliche
Abstrahlbedingungen erzeugt werden und somit auch unterschiedliche Laufzeiten zwischen
Radar und Ziel in beiden Polarisationen aufgenommen werden konnen. Aus diesem Grund
soll eine Antenne die gleiche Lage des Phasenzentrums fiir beide Polarisationen aufweisen.
Zusitzlich von Vorteil ist eine dhnliche Abstrahlcharakteristik (Gewinn, Keulenbreite) in der
E- und H-Ebene fiir beide Polarisationen. Dies ermoglicht eine Ausleuchtung des gleichen
Bereiches in beiden Polarisationen.

Zur Erhohung der Direktivitdt der Antennen wird oft ein Antennenarray eingesetzt. Eine
mono-polarisierte, ultra-breitbandige Antennengruppe ist z.B. in [SSWO05, HeiO1] vorgestellt
worden. Eine dual-polarisierte Variante einer UWB-Antennengruppe mit hoher Richtwirkung
ist bis jetzt in der Literatur kaum zu finden. Aus diesem Grund wird diese Fragestellung
ebenfalls in dieser Arbeit behandelt.

In verschiedenen Anwendungen wird eine Pattern Diversity-Antenne eingesetzt. In den
Kommunikationssystemen konnen durch den Einsatz solcher rekonfigurierbaren Antennen
verschiedene Bereiche versorgt werden. In der Literatur sind einige Losungen fiir den Ent-
wurf solcher Antennen zu finden [LS09]. In der Radar-Technik werden solche Antennen beim
Monopuls-Verfahren verwendet. Die meisten Monopuls-Anwendungen basieren jedoch auf
Schmalbandsystemen, bei denen keine hohe Entfernungsauflosung (wie bei UWB) erreicht
werden kann. Die wenigen Losungen fiir den UWB-Frequenzbereich bieten jedoch nur ei-
ne mono-polarisierte Version oder einen Ansatz mit nicht gleicher Lage des Phasenzentrums
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fiir beide Polarisationen [BBEOS8] an. In dieser Arbeit wird daher ein Entwurf einer dual-

polarisierten, pulsabstrahlenden, ultra-breitbandigen Monopuls-Antennengruppe gezeigt.
Eine Zusammenfassung der Antenneneigenschaften, die der Strahler im gesamten UWB-

Frequenzbereich aufweisen soll, lautet somit:

gute Impedanzanpassung

kleine Kopplung zwischen den Ports fiir orthogonale Polarisationen
konstante Hauptstrahlrichtung und Keulenbreite

vergleichbare Abstrahlcharakteristiken in der E- und H-Ebene

hohe Polarisationsreinheit

konstante Lage des Phasenzentrums fiir einzelne Polarisation
gleiche Lage der Phasenzentren fiir beide Polarisationen

Moglichkeit zur Realisierung auf zwei-dimensionaler Struktur (planar)

11
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1.4 Gliederung der Arbeit

Im ersten Kapitel werden, nach einer Einleitung in das Thema, die wichtigsten Begriffe und
Bezeichnungen, die in der Arbeit benutzt werden, vorgestellt. Danach wird ein Stand der
Technik fiir ultra-breitbandige Antennen vorgestellt, der die wichtigen Liicken in der For-
schung auf dem Gebiet UWB-Antennen hervorhebt. Dies stellt gleichzeitig die Motivation
dieser Arbeit dar.

Die Arbeit wird mit der Vorstellung eines Konzepts der Antennengruppe fiir eine breitban-
dige Unterdriickung der Kreuz-Polarisation bei gleichzeitiger Verstirkung der Ko-Polarisation
begonnen. Dazu wird zunichst im Kapitel 2 das Prinzip der Elementanordnung im Array qua-
litativ erkldrt. Danach wird ein mathematisches Modell der Abstrahlung hergeleitet, das mit
Hilfe der Simulationen realistischer Antennen ohne Speisenetzwerk verifiziert wird. Um die
Idee und das Modell messtechnisch verifizieren zu konnen, wird ein Prototyp eines mono-
polarisierten Arrays, gefolgt von der dual-polarisierten Variante, vorgestellt. Zum Schluss des
Kapitels werden Anforderungen an die Speisesignale theoretisch untersucht und die Grenzen
guter Performance des Prinzips genannt.

Ausgehend von dem vorgestellten Prinzip werden im Kapitel 3 die Konzepte der kom-
pakten, dual-orthogonal, linear polarisierten Antennen gezeigt. Zuerst wird eine kompakte 4-
Ellipsen-Antenne vorgestellt, die eine Untersuchung ihrer Abstrahleigenschaften unabhingig
von dem Speisenetzwerk erlaubt. Nach einer erfolgreichen messtechnischen und simulativen
Verifikation des Ansatzes wird eine Variante der kompakten Antenne mit integriertem Speise-
netzwerk gezeigt. Das Kapitel wird mit einem Uberblick iiber Moglichkeiten zur Realisierung
von Antennen, die auf dem gleichen Prinzip basieren, aber andere Abstrahleigenschaften auf-
weisen, beendet.

Eine kompakte Bauweise und Abstrahlcharakteristiken der zuvor beschriebenen Antennen
erlaubt deren Anwendung in dual-polarisierten, direktiven Antennenarrays. Dazu wird am
Anfang des Kapitels 4 eine lineare Antennengruppe vorgestellt, die eine deutliche Redukti-
on der Keulenbreite ermoglicht. AnschlieBend wird eine Entwurfsbeschreibung einer UWB-
Monopuls-Antennengruppe, die eine Kombination der UWB-Technik mit dem Monopuls-
Radarprinzip realisiert, beschrieben.

Im Kapitel 5 werden ausgewihlte Anwendungen basierend auf zuvor vorgestellten Prototy-
pen vorgestellt. Der Fokus der Anwendungen liegt dabei in der Enthiillung der guten Abstrah-
leigenschaften (u.A. hohe Polarisationsreinheit, Eignung fiir pulsbasierten Betrieb, dhnliche
Abstrahlcharakteristiken in E- und H-Ebene fiir beide Polarisationen) und der Eignung der
vorgestellten Konzepte zum praktischen Einsatz. Im ersten Abschnitt werden Messergebnisse
eines bildgebenden Radars gezeigt. Dazu werden sowohl zwei-als auch drei-dimensionale Mi-
krowellenabbildungen verschiedener Ziele in LoS- und NLoS-Umgebung gezeigt. Im zweiten
Abschnitt des Kapitels wird ein UWB-Monopuls-Radar gezeigt, der imstande ist sowohl die
Entfernung als auch die Richtung des Ziels mit einem einfachen Ansatz hochgenau zu be-
stimmen.
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Die Arbeit wird mit Schlussfolgerungen in Kapitel 6 abgeschlossen.
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2 Antennenkonfiguration zur breitbandigen
Unterdrickung der Kreuz-Polarisation

In diesem Kapitel wird eine Elementanordnung in einer Antennengruppe beschrieben, die
dazu beitrigt, die Kreuz-Polarisationkomponenten in einem gewissen Winkelbereich zu un-
terdriicken und das Phasenzentrum der Antenne zu stabilisieren. Zuerst wird eine generelle
Betrachtung der Anordnung beschrieben. Als nichstes wird eine mathematische Beschrei-
bung der Abstrahlung hergeleitet. Die Theorie wird mittels Simulations- und Messergebnis-
sen verifiziert. Abschlieend werden Grenzbedingungen definiert, welche die beabsichtigte
Funktionsweise des Strahlers gewihrleisten.

2.1 Konzept flir die Anordnung der Elemente in einer
Antennengruppe

Gegeben sei eine Antenne 1 mit einer Richtcharakteristik C°>**°!(9,¢)). Antenne 1 strahlt
eine elektromagnetische Welle ab, deren E-Feldvektor zunéchst eine lineare, beliebig orien-
tierte Polarisation besitze. Die schematisch dargestellte Antenne ist im Bild 2.1(a) zu sehen.
Um die Darstellung des Prinzips zu vereinfachen, wird die Antenne in diesem Teil des Kapi-
tels im kartesischen Koordinatensystem betrachtet. Die Orientierung der E-Feldvektoren be-
zieht sich in diesem Abschnitt auf die yz-Ebene, wobei die Abhingigkleit der E-Feldvektoren
von der Variable x vernachldssigt wird.

Angestrebt sei eine Polarisation, deren E-Feldvektor entlang der z-Achse oszilliert. Der
abgestrahlte E-Feldvektor wird nun in Ko- (bzw. 2)- und Kreuz- (bzw. y)-Komoponente zer-
legt. In Abb. 2.1 wird der abgestrahlte E-Feldvektor mit einem durchgezogenen, die Ko-
Komponente mit einem gestrichelten und die Kreuz-Komponente mit einem gepunkten Vektor
dargestellt.

Eine triviale Losung zur Erzielung der gewiinschten Polarisation ist die physikalische Dre-
hung der Antenne bis die Orientierung des abgestrahlten E-Feldvektors (durchgezogen) mit
der z-Achse iibereinstimmt. Solch eine Losung ist jedoch meistens nicht zufriedenstellend.
Zum Einen kann die Orientierung der Polarisation abhéngig von der Frequenz sein. Zum An-
deren kann die Antenne aufgrund der nicht idealen Bauweise anstatt einer linearen, eine ellip-
tische Polarisation aufweisen, was zu einem stetigen Vorhandensein von Kreuz-Komponenten
fiihrt. Beide Punkte disqualifizieren diesen Ansatz um die Kreuz-Polarisation frequenzunab-
héngig zu unterdriicken.

Die hier vorgeschlagene Methode basiert auf Interferenz der Ko- und
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Kreuz-Komoponente durch entsprechende Anordnung der Elemente in einer Antennengrup-
pe. Es wird angenommen, dass die Elemente identisch sind und sich gegenseitig nicht be-
einflussen. Im Folgenden wird die Vorgehensweise Schritt fiir Schritt qualitativ erklirt. Zur
Vereinfachung der Darstellung des Prinzips wird das Beispiel nur fiir den zweidimensionalen
Fall betrachtet. Das Prinzip gilt jedoch auch fiir den dreidimensionalen Fall.

Zuerst wird das Antennenelement 1 in ein lineares Antennenarray bestehend aus zwei
Elementen, wie im Bild 2.1(b) gezeigt, angeordnet. Dies ist eine iibliche Konfiguration zur
Verkleinerung der Breite der Hauptkeule und VergroBerung der Direktivitdt. Die Abstrah-
lung solch eines Arrays kann mithilfe bereits bekannter Ansitze beschrieben werden [Bal82,
Zwil0]. Bei solch einer Anordnung wird sowohl die Ko- als auch die Kreuz-Komponente
gleichphasig abgestrahlt. Dies resultiert in einer unverdnderten Polarisation der Gesamtan-
ordnung und stellt somit keine Losung zur Beeinflussung der Polarisationseigenschaften dar.

Einfluss kann jedoch durch eine achsensymmetrische Anordnung von zwei Antennen aus-
geiibt werden. Eine solche Konfiguration ist im Bild 2.1(c) dargestellt. Als Symmetrieachse
wird in diesem Beispiel die y-Achse genommen. Speist man die beiden Antennen mit einem
Signal gleicher Amplitude und Phase, wird die Polarisation der zweiten Antenne ebenfalls
achsensymmetrisch zu der von der ersten Antenne stehen. Durch die Zerlegung der jeweiligen
abgestrahlten E-Feldvektoren in Ko- und Kreuz-Komponente wird deutlich, dass die beschrie-
bene Antennenkonfiguration verschiedene Auswirkung auf die Teilkomponenten aufweist.
Wird die Kreuz-Komponente betrachtet, so sieht man dass die beiden Vektoren gleiche Am-
plitude und Phase besitzen. Im Fall der Ko-Komponente ist dagegen die Amplitude der Vekto-
ren gleich, die Orientierung aber entgegengesetzt. Das bedeutet, dass die Vektoren in diesem
Fall gegenphasig zu einander stehen. Dies hat zur Folge, dass die Kreuz-Komponenten un-
gestort abgestrahlt werden und die Ko-Komponenten sich gegenseitig ausloschen. Dies fiihrt
zur Forderung der ungewiinschten Kreuz-Polarisation und gleichzeitig zur Unterdriickung der
angestrebten Ko-Polarisation.

Abhilfe schafft an dieser Stelle eine differenzielle Speisung beider Antennen. Werden die
Antennen, wie oben beschrieben, achsensymmetrisch angeordnet aber gegenphasig (im Fol-
genden auch differenziell genannt) gespeist, erhélt man eine Konfiguration die schematisch in
Abb. 2.1(d) dargestellt ist. Nun ist die Amplitude des abgestrahlten E-Feldvektors fiir die bei-
den Antennen gleich, die Orientierung aber umgekehrt. Zerlegt man die jeweiligen Vektoren
in Ko- und Kreuz-Komponente beobachtet man das umgekehrte Verhalten wie im vorange-
gangenem Beispiel (Abb. 2.1(c)). Die Kreuz-Komponenten sind gegenphasig orientiert und
interferieren destruktiv, was zu einer Unterdriickung der Amplitude fiihrt. Dagegen besitzen
die Ko-Komponenten die gleiche Orientierung, was konstruktive Interferenz hervorruft.

Durch die Konfiguration der Antennengruppe in Abb. 2.1(d) erhilt man eine lineare Po-
larisation, die parallel zur z-Achse orientiert ist. Es ist selbsterkldrend, dass die Ausrichtung
der Polarisation nicht mehr von der elektromagnetischen Eigenschaften der Antenne abhéngt,
sondern nur von der Genauigkeit der mechanischen Ausrichtung der Elemente in dem Array
(unter idealen Speisebedingungen).
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2.1 Konzept fiir die Anordnung der Elemente in einer Antennengruppe

(a) Einzelnes Element

(b) Lineares Antennenarray bestehend aus
zwei Elementen

(c) Antennengruppe mit den gespiegelt ange- (d) Antennengruppe mit den gespiegelt ange-
ordneten Elementen ordenten, differenziell gespiesten Elementen

A A
!
| :
| :
abgestrahlte Co-Pol X-Pol
Polarisation
(f) Legende

(e) Dual-orthogonal, linear polarisierte Antennengruppe
mit den gespiegelt angeordneten, differenziell gespeisten
Elementen

Abbildung 2.1: Unterschiedliche Antennenkonfigurationen und deren Einfluss auf die Polari-
sationseigenschaften der abgestrahlten Welle [AZRZ10]

Um einen Strahler zu entwickeln, der im Stande ist zwei lineare, orthogonal zueinander
stehende Polarisationen abzustrahlen, miissen zwei zusitzliche Elemente eingefiigt werden.
Diese miissen physikalisch um 90° rotiert werden, wie in Abb. 2.1(e) gezeigt. Der Rotations-
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punkt muss dabei in der Mitte der Symmetrieachse liegen. Betreibt man beide Sub-Arrays
unabhiéngig voneinander so entsteht ein Antennenarray, das zwei linear, orthogonal zueinan-
der stehende Polarisationen unabhingig voneinander abstrahlen kann.

Je nach verwendetem Antennentyp kann die Lage des Phasenzentrums der einzelnen An-
tenne frequenzabhéngig sein [SWO05]. Eine Verschiebung des Phasenzentrums mit der Fre-
quenz verursacht eine unerwiinschte Dispersion des abgestrahlten Pulses. Durch die Anord-
nung der Elemente in einer Antennengruppe kann das Phasenzentrum des Strahlers stabilisiert
und dadurch eine bessere Performance erzielt werden.

In einem Antennearray bestehend aus zwei Elementen befindet sich das Phasenzentrum im-
mer im Mittelpunkt zwischen den Phasenzentren der einzelnen Antennen. Durch die achsen-
symmetrische Anordnung der Antennenelemente befindet sich der Mittelpunkt zwischen den
Phasenzentren immer auf der Symmetrieachse. Dieses Phidnomen ist schematisch in Abb. 2.2
dargestellt (schwarzer Punkt bezeichnet eine Lage des Phasenzentrums bei einer Frequenz
fi). Das Prinzip ist giiltig so lange beide Elemente identische elektromagnetische Eigenschaf-
ten besitzen und sich gegenseitig nicht beeinflussen. Aus Abb. 2.2 wird deutlich, dass durch
den Einsatz der Antennengruppe der Bereich in dem das Phasenzentrum seine Lage verindert
verkleinert wird im Vergleich zu einer einzelnen Antenne. Dies resultiert in einer partiellen
Kompensation der pulsverzerrenden Eigenschaften der Antenne.

X

(a) Einzelne Antenne

(b) Array mit achsensymmetrisch angeordne-
ten Antennenelementen

Abbildung 2.2: Schematische Anderung der Lage des Phasenzentrums (schwarzer Punkt) des
Strahlers iiber Frequenz f; [AZRZ10]

Ein weiterer Vorteil der Anordnung wird verdeutlicht, wenn man Antennen verwendet, bei
den die Lage des Phasenzentrums sich nur entlang einer Linie verdndert. Durch eine ent-
sprechende Anordnung zwei solcher Strahler in einer gespiegelten Konfiguration wird das
resultierende Phasenzentrum auf einen Punkt gebracht, dessen Lage frequenzunabhingig ist.
Rotiert man das zweite Antennenpaar um diesen Punkt, so erhélt man einen dual-polarisierten
Strahler, dessen beide Polarisationen eine identische, frequenzunabhingige Lage der Phasen-
zentren besitzen.
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Eine symmetrische Anordnung der Antennen zur Unterdriickung
der Kreuz-Polarisation ist bereits verwendet worden [CSM82, GWO01, LHTRO08]. Das Prinzip
ist jedoch nur fiir Schmalbandantennen angewendet worden und seine Vorteile fiir die UWB-
Technik (Frequenzunabhingigkeit, Stabilisierung der Lage des Phasenzentrums) sind bisher
nicht beschrieben worden. Die Realisierung der differenziellen Speisung der Antennen ist
meist durch Verlegung des Speisepunktes, z.B. bei Patchantennen realisiert worden [Hal92].

2.2 Modellierung der Abstrahleigenschaften

Im Folgenden wird ein mathematisches Modell fiir die Berechnung der Abstrahleigenschaften
eines gespiegelten, differenziell gespeisten Arrays (Abb. 2.1(d)) hergeleitet. Bei der Erstel-
lung des Modells wird vorausgesetzt, dass die Elemente der Antennengruppe ideal symme-
trisch aufgebaut sind und sich gegenseitig nicht beeinflussen.

Gegeben sei eine Antenne mit einer Ubertragungsfunktion H, (6, ). Die Ubertragungs-
funktion ist frequenzabhingig, was jedoch zunichst vernachldssigt wird. Die Antenne im
Koordinatensystem ist in Abb. 2.3(a) dargestellt. Gewiinscht sei eine mit der §-Ebene kon-
forme Polarisation. Die Ubertragungsfunktion der Antenne ist komplex und wird in Ko- und
Kreuz-Komponente zerlegt.

H,.(0,9)u,

=1,

H,(0,¢) = | H,y(0,¢)uy 2.1)

ﬂl,w(ev @D)“w _

Eine zweite Antenne wird so platziert, dass die beiden Strahler symmetrisch zur zy-Ebene
orientiert sind. Da die Ubertragungsfunktion der Antenne H(6, ) direkt mit der geometri-
schen Verteilung der Strome in der Antenne I(z,y) zusammenhingt [El181] kann eine ach-
sensymmetrische Verteilung der Strome in der Antenne direkt auf die Eigenschaften der
Antenneniibertragungsfunktionen iibertragen werden. Eine mathematische Beschreibung der
Symmetrie eines Objekts ¢ zu der xy-Ebene in einem kartesischen Koordinatensystem lautet
[BSMMO7]:

2.2)

wobei x =1, y=1, z=—z\.

Der Zusammenhang zwischen dem sphérischen (r, 0, 1)) und kartesischen (x, y, z) Koordi-
natensystem lautet:
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r= /1% +y?+ 22

f = arctan (ﬂ) (2.3)

z

1 = arctan (%) .

Unter Beriicksichtigung der Zusammenhénge aus Gleichung (2.2) in der Gleichung (2.3)
erhilt man fiir die gespiegelte Antenne eine folgende Abhingigkeit ihrer Eigenschaften im

sphérischen Koordinatensystem:

(2.4)
wobei r'=r, 0 = —0, P = .
Dies ergibt fiir die zweite Antenne -1, die zu der xy-Ebene symmetrisch angeordnet wird,

eine Ubertragungfunktion H_, (0, ¢)

[ ﬂ—17r(97 ¢)u7" ] [ ﬂl,r(ﬂ- - 97 ¢)ur
H—1(97 ’QD) = ﬂ—l,@(ea ?/))“9 = —ﬂw (7'(' - 97 ?/))“9 (25)
L ﬂ—1,¢(97 ?/))“w | | ﬂl,w(ﬂ- - 97 ?/))“w ]

Die Antennen werden mit Signalen gleicher Amplitude und entgegengesetzter Phase V|,V
gespeist. Die auf das Eingangssignal V.. normierten Speisesignale U,, U_; werden durch

folgenden Gleichungen beschrieben.

N (2.6)

Aus der allgemeinen Antennenarraytheorie [Ma74] lisst sich die Ubertragungsfunktion der

Gesamtanordnung H,, mit folgender Gleichung bestimmen:

Dabei H, (6, 1) ist die komplexe Ubertragungsfunktion eines einzelnen Strahlers und @, (6, /)
ist ein Arraygewichtungsfaktor, der von der Lage des Strahlers, von dem Speisesignal und

Beobachtungswinkel abhingt [WG97].
Der Gewichtungsfaktor ®,(6, 1) ist gleich (vgl. Abb. 2.3(b))
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22(‘97 w> = Uie_jBO(T’o—n-)
ro — r;i = i3 cos(6) 08

2
BO_)\_Z7

wobei [y die Ausbreitungskonstante im Freiraum, )y die Wellenldnge im Freiraum und r; den
Abstand zwischen Beobachtungspunkt P und entsprechender Antenne ¢ bezeichnet. 7, be-
zeichnet den Abstand zwischen Beobachtungspunkt P und Koordinatenursprung, d den Ab-
stand zwischen den Antennen und U; ist die Amplitude des Anregungssignals (vgl. Gleichung
(2.6)) [Gao09].

Antenne 1
P(r,6,y)

X
P(r,6=90°,y=0%) N
(a) Gespiegelte Antennen im Koordinaten- \‘ 3

Antenne -1
(b) Anordnung zur Berechnung des Arrayge-

wichtungsfaktors @, (6, 1)

system

Abbildung 2.3: Koordinatensystem und Anordnung zur Berechnung der Ubertragungsfunkti-
on des Arrays H, (6, )

Durch Einsetzen der Gleichungen (2.1), (2.5), (2.6) und (2.8) in Gleichung (2.7) mit ¢ =
{—1,1} und Vernachlissigung der zur Ausbreitungsrichtung parallelen Komponenten (u,.-
Komponente) erhilt man die Ubertragungsfunktion der gesamten Antennengruppe H, (0, 1):
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HAr(eu w> = H—l (97 ¢) ’ Q—le_jBO(_l)% cos(6) + Hl (07 ¢) ' Qle_jﬁo(l)% cos() =

ﬂ—l,@(ev V)uy ﬂ1,9(9> V)uy
) %ejnejéﬁodcos(e) + . %e—jéﬁodcos(e) —
ﬁ—lﬂp (‘97 w>u1/1 ﬁl,w(07 ¢)ll¢ (29)
—ﬂw (7'(' - 97 ?/))“9 ﬂ1,€(97 ?/))“9
: %ej%ﬁodcosw)ejﬂ + % . e—J3Bodcos(9)
ﬂl,w(ﬂ —0,9)uy ﬂw(e» V)uy

Durch Ausnutzung des Zusammenhangs

e = —1. (2.10)

lasst sich Gleichung (2.9) in folgender Form ausdriicken:

ﬁl,@(ﬂ- —0,9)uy 1.
HAr(ea 'l/)) = . ﬁejgﬁodcos(e)_‘_
_ﬂmp(ﬂ —0,9)uy,

(2.11)

ﬂl,@(ev ’gb)llg

. i e—j%ﬁod cos(6)

(00, | V2

Gleichung (2.11) beschreibt das Verhalten der 6- und v-Komponente im sphérischen Ko-
ordinatensystem. Bemerkenswert ist das gleiche Vorzeichen bei den Teilkomponenten in 6-
Richtung uy und das umgekehrte Vorzeichen bei den Teilkomponenten in -Richtung u,.
Damit wird die konstruktive und destruktive Interferenz einer gespiegelten Arrayanordnung
beziiglich der #- und -Komponenten beschrieben. Um den Einfluss der Anordnung auf die
Polarisationseigenschaften (Teilkomponente 6 und v)) zu untersuchen, werden im Folgenden
bei der Berechnung der Ubertragungsfunktion des Arrays H, (f,) isotrope Einzelstrahler
angenommen (d.h. 4, ,(0,v) = 1, H, ,(0,¢) = 1). Dadurch wird die Ubertragungsfunktion
des Arrays H,, (0, 1) zu einem Gruppenfaktor (Arrayfaktor) AF. Diese GroBe darf, anders als
bei traditioneller Definition eines Arrayfaktors, nicht getrennt von dem Elementfaktor £ F' zur
Berechnung der Charakteristik eines Arrays benutzt werden. Sie gibt jedoch die Abstrahlei-
genschaften des Arrays unabhingig von dem Elementfaktor £ F' wieder und wird aus diesem
Grund, in Rahmen dieses Kapitels, Arrayfaktor AF genannt.
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2.2 Modellierung der Abstrahleigenschaften

Uy 1 .
AF(6, 1) = st

“u,
(2.12)

Uy 1
+ . _e—jéﬁodcos(G)

llw \/5

Die 6- bzw. 1)-Komponente des Gruppenfaktors AF (6, 1)) ldsst sich ausdriicken in:

1 . 1 .
AF,(0,1) = ug - —=/3Ples) 4y, . ﬁe—f%ﬁod“’“(” (2.13)

V2
1 jlﬁodCOS(G) 1 —jlﬁodcos(e)
ﬂiﬂ(e’w) = —Uw'ﬁ€ 2 —I—uw-ﬁe 2 (214)

Mit der Ausnutzung der Eulerschen Relation [BSMM97] erhilt man

AF,(6,1) = uy [% cos GﬁodCOS(Q))

+% sin (%5061 cos(@))

—l—% cos (%5061 cos(@))

- % sin (%5061(;05(9))} ,
AR, (0.0) =uy |5 eos (Sndcos(s) )

—% sin (%ﬁodcos(ﬁ))

+% Ccos (%500[ cos(@))

- % sin <%ﬁodcos(9))} .

Die endgiiltigen Gruppenfaktoren AF, und AF,, fiir zwei zur zy-Ebene symmetrisch ange-
ordneten, differenziell gespeisten Antennen werden durch folgende Formel beschrieben:

(2.15)

(2.16)

|AF,(0,¢)| = 'x/§cos (%ﬁod cos(e)) ' , (2.17)
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[AF, (0, 9)] = : (2.18)

V2sin (%Bodcos(e))

Fiir die zu xz- bzw yz-Ebene symmetrisch angeordneten Antennen erhélt man analog:

e 1z-Ebene
|AF,(0,)] = [V2sin <%Bodsin(9) sin(w)) : (2.19)
|AF,(6,¢)| = V2 cos <%ﬁodsin(9) sin(@b)) ‘ : (2.20)
e yz-Ebene
|AF,(0,7)] = |v/2sin <%ﬁod sin(6) COS(’(/))> ' , (2.21)
|AF,(6,)| = V2 cos (%Bod sin(6) COS(’(/))) ' : (2.22)

2.3 Auswertung der Abstrahleigenschaften der Antennengruppe

In diesem Abschnitt wird der Einfluss der beschriebenen Anordnung auf die Abstrahleigen-
schaften der Antennengruppe diskutiert. Dazu wird eine Antennengruppe angenommen die
zur xy-Ebene symmetrisch angeordnet ist und deren Abstrahlung man mit den Formeln 2.17
und 2.18 beschreiben kann. Die Formeln beschreiben die Abhingigkeit des Gruppenfaktors
AF von dem Winkel 6 (z.B. xz-Ebene fiir ¢ = 0°). In der zur zz-Ebene orthogonalen zy-
Ebene findet keine Verinderung der Apertur des Strahlers statt und damit wird die Abstrah-
lung gleichermaBlen fiir alle 1) Winkel beeinflusst.

Eine Abhiéingigkeit der Teilgruppenfaktoren AF'y bzw. AF,, von der cos- bzw. sin-Funktion
bedeutet zwar eine andere Auswirkung der Arraykonfiguration auf die unterschiedlichen Teil-
komponenten, aber gleichzeitig auch eine Abhédngigkeit des Prinzips vom Betrachtungswin-
kel. Dies bedeutet, dass es Winkelbereiche gibt, wo die gewiinschte Ko-Polarisation verstirkt
und die Kreuz-Polarisation unterdriickt wird und vice versa. Diese Information muss bei dem
Design der Antenne beriicksichtigt werden, indem die entsprechend ungiinstigen Bereiche mit
einer niedrigen Amplitude der Kreuz-Polarisation ausgeleuchtet werden. Dies hat zur Folge,
dass trotz
kreuz-polarisationsfordernden Eigenschaften der Antennengruppe, das abgestrahlte Signal
vorwiegend eine Ko-Polarisationskomponente besitzt.

Die Abhingigkeit des Arrayfaktors entlang des Winkels 6 dndert sich mit dem Abstand d
zwischen den Elementen im Array sowie der Frequenz f. Die Auswirkungen der Verinderung
der beiden Variablen auf die Arrayfaktoren AF, und AF,, weisen die gleiche Tendenz auf.
Aus diesem Grund wird hier die Abhéingigkeit der Arrayfaktoren AFy und AF,, nur von dem
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elektrischen Abstand zwischen den Elementen in dem Array d, beriicksichtigt. Der elektri-
sche Abstand zwsichen den Elementen stellt eine Normierung des physikalischen Abstandes
d auf die Freiraumwellenlidnge )\, der Arbeitsfrequenz f, dar:

d f

dg = —=d-= (2.23)
)\0 Co

Die Arrayfaktoren AF, bzw. AF, fiir einen elektrischen Abstand d =0.,5 sind in
Abb. 2.4(a) zu sehen. Im Winkelbereich von ca. 60° bis 120° wird die 6-Komponente (Ko-
Polarisation) verstiarkt und die v)-Komponente (Kreuz-Polarisation) unterdriickt. Die maxi-
male Verstirkung betrdgt 3 dB bei dem Winkel # =90°. Diese Zahl entspricht einem dop-
pelten Gewinn, was zustande kommt, wenn man die Apertur des Strahlers verdoppelt. Dieser
Faktor ist durch v/2 in der Formel 2.17 beschrieben. Die maximale Unterdriickung der -
Komponente (Kreuz-Polarisation) ist unendlich grof3 und tritt ebenfalls fiir den Winkel  =90°
auf. Dies hat zufolge, dass im Idealfall die Kreuz-Polarisationskomponente fiir den Winkel
6 =90° komplett ausgeloscht wird. Dieser Effekt ist in der kompletten zy- bzw. ¢)-Ebene
wirksam.

Die Verlidufe der Arrayfaktoren iiber dem Winkel 8 fiir die elektrischen Absténde d.=1 und
de=1,5 sind entsprechend in den Diagrammen 2.4(b) und 2.4(c) zu sehen.

Aus den drei Charakteristiken ldsst sich feststellen, dass mit der Zunahme des elektrischen
Abstandes zwischen den Elementen, die 6- und ¢-Komponente des Arrayfaktors AF den
typischen Effekten fiir eine Antennengruppe unterliegt: Verkleinerung der Breite der Keulen,
Entwicklung und Verschiebung von Nullstellen und Nebenmaxima (engl. Grating Lobes) in
Richtung der Hauptkeule. Der Unterschied zwischen AF, und AF', besteht darin, dass an
der Stelle des Maximums fiir eine Komponente ein Minimum fiir die Andere auftritt. Es wird
beobachtet, dass fiir genau einen Winkel in der Halbebene (¢ = 90°) das Maximum fiir AF',
und das Minimum fiir Mw ihre Lage mit der Verdnderung von d, beibehalten. Diese Stelle
und der unmittelbar umgebende Bereich wird benutzt, um eine Polarisation (¢) zu verstéirken
und die andere (1)) breitbandig zu unterdriicken.

Der mittlere Gruppenfaktor fiir die 6- und )-Komponente ist in Abb. 2.5 gezeigt. Die Mit-
telung erfolgt tiber die Bandbreite von 3, 1 GHz bis 10, 6 GHz mit einem Frequenzinkrement
Af =24,5 MHz bei einem festen Antennenabstand von d =4 cm. Aus dem Diagramm ist
zu erkennen, dass eine Unterdriickung der Kreuz-Polarisation (AF',,) und eine Verstirkung
der Ko-Polarisation (AF,) bei der gegeben Konfiguration in einem Winkelbereich von ca.
75° < 6 < 105° stattfindet. Die maximale Verstiarkung der Ko-Polarisation betragt 3 dB und
maximale Unterdriickung ist unendlich grof3 bei einem Winkel von 90°. Die maximale Ver-
starkung der Kreuz-Polarisation betrdgt im Mittel ca. 1,9 dB bei den Winkeln # = 60° und
6 = 120°. In den Abbildungen 2.4(a) - 2.4(c) betrigt sie jedoch 3 dB. Die Abweichung ist
verursacht durch eine Wanderung der Maxima von AF',, mit der Frequenz.

Aus den Beobachtungen lisst sich darauf schlieen, dass eine erfolgreiche Unterdriickung
der Kreuz-Polarisation nur in einem gewissen Winkelbereich stattfinden kann. Die Grof3e des
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Abbildung 2.4: Abhingigkeit des Betrags des Arrayfaktors AF vom elektrischen Abstand dy
zwischen den Arrayelementen entlang des Winkels 6

nutzbaren Bereichs hingt von dem Abstand zwischen den Elementen und von dem benutzten
Frequenzbereich ab. Je kleiner der Abstand und die Arbeitsfrequenz sind, desto groBer ist
der nutzbare Bereich. Aus diesem Grund ist bei dem Design der Antennen darauf zu achten,
welcher Winkelbereich ausgenutzt werden soll um die gewiinschte Polarisation zu verstdrken
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Abbildung 2.5: Mittlerer Arrayfaktor AF' in Abhédngigkeit von dem Winkel 6

und die Unerwiinschte zu unterdriicken. Ein Entwurf der Antennengruppe und eine Auswahl
der Symmetrieebenen sollten daher durch eine griindliche Studie der Abstrahleigenschaften
des Einzelelementes eingeleitet werden.

2.4 Simulative und messtechnische Verifikation

Im folgendem Abschnitt wird eine simulative und messtechnische Verifikation der in den vor-
herigen Abschnitten erkldrten Theorie gezeigt. Die Verifikation basiert auf einer elliptischen
Schlitz-Antenne [LLCOS5], die aus einem Monopol mit umgebender Massenflache besteht.
Eine solche Antenne wird in der Literatur hdufig auch als diamantformige Antenne (engl.
diamond shape antenna) [TOL05a] oder Volcano-Smoke Antenna [TOLO5b] bezeichnet.

Die simulative Verifikation basiert auf einem Entwurf einer Antenne im CAD-basierten
Antennen-Simulationstool CST [CST10] unter idealen Speisebedingungen. Die Antenne wird
auf einem realen Substrat simuliert und optimiert. In dem Entwurf wird allerdings das Spei-
senetzwerk vernachléssigt. Stattdessen wird die Antenne mit einem diskreten Port (engl. dis-
crete port) gespeist. Dies erlaubt den Einfluss des Speisenetzwerks auf die Abstrahleigen-
schaften des Strahlers aus der Simulation auszuschlieen. Die negativen Effekte, die durch
das Speisenetzwerk verursacht werden, sind z.B. eine nicht ideale Umsetzung des Eingangsi-
gnals auf zwei differenzielle Signale oder eine Abstrahlung von dem Speisenetzwerk selbst.
Durch den Ausschluss dieses Einflusses aus der Simulation lassen sich alleine die Abstrahlei-
genschaften der Antenne unter realen Bedingungen untersuchen. Basierend auf dem bereits
beschriebenen Modell des Arrays und den simulierten Daten der Einzelantenne werden die
Abstrahleigenschaften der Antennegruppe, besonders in Bezug auf die Unterdriickung der
Kreuz-Polarisation, untersucht. Die Ergebnisse der mathematischen Modellierung der Ab-
strahlung in Matlab werden mit den in CST simulierten Daten der gesamten Antennengruppe
verglichen. Danach wird ein Vorschlag fiir eine dual-polarisierte Antenne beschrieben.

Die messtechnische Verifikation beinhaltet dagegen alle Effekte, die beim Entwurf einer
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Antenne beriicksichtigt werden miissen. Dazu wird fiir die einzelne Antenne, sowie fiir ein
Array und eine dual-polarisierte Variante des Arrays, ein Speisenetzwerk entworfen. Wie im
Fall der simulativen Verifikation, werden auch hier die gemessenen Daten der einzelnen An-
tenne als Eingangsdaten zur modellbasierten Untersuchung angewendet. Die Ergebnisse der
Modellierung der Abstrahlung werden mit den gemessen Daten verglichen. Danach wird ein
Prototyp eines dual-polarisierten Arrays gezeigt und die Messdaten werden prisentiert.

2.4.1 Simulative Verifikation

In disem Abschnitt wird die elliptische Antenne beschrieben und anhand der Simulationen in
CST charakterisiert. Als Substrat fiir die Antenne wird das Material RO5880 [Cor10b] mit der
Dicke 0, 79 mm gewihlt. Der Realteil der relativen Dielektrizititskonstante des Materials be-
tragt £, =2,2. Das Material ist sehr verlustarm mit einem Verlustwinkel tan 6 =0,0009 bei der
Frequenz von 10 GHz. Die dielektrischen Eigenschaften von RO5880 sind nahezu konstant
im Frequenzbereich von 1 MHz bis 11 GHz und werden im Folgenden so angenommen.

Elliptische Antenne

Die elliptische Antenne besteht aus einem Monopol und ihn umgebender Massenflidche. Die
Struktur wird auf einer Substratflache aufgebracht, wobei die zweite Seite des Substrats me-
tallisierungsfrei bleibt. Ihre Performance wird fiir den FCC-Frequenzbereich (etwa 3 GHz
bis 11 GHz) optimiert [Gao09]. Die resultierende Antenne und ihre Dimensionierung ist in
Abb. 2.6(a) zu sehen. Die Orientierung der Antenne im Koordinatensystem kann der
Abb. 2.6(b) entnommen werden. Die E-Ebene der Antenne verlduft entlang des Winkels ¢
fiir » =0° und die H-Ebene entlang des Winkels v fiir § =90°.

40

25,1
40
Speisepunkt X
10
P(r,6=90°,p=0°)
| 33,1 |
(a) Dimensionierung (in mm) (b) Die Antenne in Koordinatensystemen

Abbildung 2.6: Einzelne elliptische Antenne

Die Antenne wird zwischen dem unteren Teil der Ellipse und dem unteren Teil der Offnung
in der Massenfldche angeregt (sieche Abb. 2.6(a)). Zum Zweck der simulativen Untersuchung
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wird in CST ein diskreter Port (engl. discrete port) als Speisung verwendet. Die Eingangsim-
pedanz der Antenne ist auf 100 2 optimiert. Solch eine Struktur ist imstande iiber eine re-
lative Bandbreite von tiber 100% abzustrahlen. Der simulierte Eingangsreflexionsfaktor der
Antenne ist in Abb. 2.7 dargestellt. Der Parameter ist kleiner als -10 dB im Frequenzbereich
zwischen 4 GHz und 10 GHz. Im Frequenzbereich zwischen 3 GHz und 4 GHz erreicht der
Faktor die Werte zwischen -6 dB und -10 dB. Eine Verkleinerung des Eingangsreflexionfak-
tors in diesem Frequenzbereich verlangt eine VergroBerung der Dimensionen der Offnung in
der Massenfldche. Dies bewirkt eine stirkere Verschiebung der Hauptkeule in der E-Ebene
(im Folgenden dargestellt), besonders bei den hoheren Frequenzen. Da aber ein Vorhanden-
sein der starken Hauptkeule im ganzen Frequenzbereich in der H-Ebene (6 = 90°) vorteilhaft
ist, wird bei der Optimierung der Abstrahlung der Antenne nicht optimaler Eingangsreflexi-
onsfaktor in Kauf genommen.

S-Parameter in dB

3 4 5 6 7 8_9 10 11
Frequenz fin GHz

Abbildung 2.7: Simulierte Eingangsimpedanzanpassung S;; der elliptischen Antenne aus
Abb. 2.6(a)

Die Abstrahlcharakteristik in der E-Ebene beinhaltet zwei Hauptkeulen, die niherungswei-
se symmetrisch zur Substratfliche sind (vgl. Abb. 2.8(a)). Die Hauptkeule dndert ihre Rich-
tung in Abhingigkeit  von der  Frequenz. Der  maximale Gewinn
GE-Bbene. CoPol (£ 1)y = (°) betriigt ca. 8 dBi fiir einen Winkel von +60° bei 11 GHz. Dies ist
ein relativ hoher Wert, der dadurch erklart wird, dass alle Elemente der Antenne als verlustfrei
angenommen werden und dass jegliche Verluste von dem Speisenetzwerk, die im Fall einer
realen Antenne in Frage kommen, entfallen. Die abgestrahlte Polarisation in der E-Ebene ist
sehr rein. Die Simulation zeigt ein Kreuz-Polarisationsniveau von unter -80 dBi und wird aus
dem Grund hier nicht explizit gezeigt. Die Verschiebung der Hauptkeule in der E-Ebene fiir
die Ko-Polarisation kommt dadurch zustande, dass die Antenne entlang der E-Ebene unsym-
metrisch ist, was eine unsymmetrische Stromverteilung verursacht. Da die Antennenstruktur
in der H-Ebene symmetrisch zu den Winkeln )= 0° und = 180° ist, ist auch die Abstrahl-
charakteristik zu diesen Winkeln symmetrisch (sieche Abb. 2.8(b)). Die Werte des Gewinns
in der H-Ebene GHEbene. Co-Pol( 9 — 9(° 1)) erstrecken sich von ca. 2 dBi bis 5 dBi fiir den
Winkel 0° und 180°. In der H-Ebene treten starke Kreuz-Polarisationskomponeneten auf, wie
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in Abb. 2.8(c) dargestellt. Fiir jede Halbebene (z.B. von 1)=—90° bis 1)=90°) treten zwei Keu-
len in der Kreuz-Polarisation auf. Der maximale Gewinn von GHEbene:X-Pol( ¢ g — 9o q))
erscheint bei den mittleren Frequenzen (etwa bei 7 GHz) mit dem Wert von ca. 3 dBi. Eine
klare Trennung der beiden Keulen bei den Winkeln ¥ = 0° und ¥» = 180° deutet darauf
hin, dass die Kreuz-Polarisationskomponenten in der jeweiligen Halbebene in Gegenphase
abgestrahlt werden. Die Unterdriickung der Kreuz-Polarisation durch eine Arrayanordnung
der elliptischen Antennen wird daher am Beispiel der H-Ebene gezeigt.
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Abbildung 2.8: Simulierter Gewinn G( f, 0, 1)) der elliptischen Antenne

Das Phasenzentrum der Antenne dndert seine Position mit der Frequenz entlang der z-
Achse. Durch die Symmetrie in der H-Ebene bleibt das Phasenzentrum entlang der y-Achse
stabil und @ndert diese Position nicht. Die qualitative Bewegung des Phasenzentrums in der
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Struktur iiber die Frequenz ist in Abb. 2.9 veranschaulicht. Die Lagen werden mit Hilfe von
CST ausgerechnet. Das Phasenzentrum bewegt sich zwischen der Mitte der Offnung in der
Massenfliche und dem Speisepunkt. Dies kommt dadurch zustande, dass die Abstinde zwi-
schen der inneren Ellipse und der Massenfliche in der Antenne variieren. Der variierende
Abstand zwischen den Elementen in der Antenne bedeutet eine Erfiillung einer Abstrahlbe-
dingung fiir immer andere Punkte bei unterschiedlichen Frequenzen. Der Effekt der Verschie-
bung des Phasenzentrums iiber der Frequenz hat einen starken Einfluss auf die Modellierung
der Abstrahleigenschaften des Arrays, woruf im Folgenden néher eingegangen wird.

Bereich der
Wanderung

des Phasenzentrums
tiber der Frequenz

~~o

y

Abbildung 2.9: Qualitative Darstellung der Bewegung des Phasenzentrums in der elliptischen
Antenne

Mono-linear polarisiertes Antennenarray

Wie im vorherigen Abschnitt beschrieben, weist die einzelne elliptische Antenne eine starke
Kreuz-Polarisationskomponente in der H-Ebene auf. Dagegen bleibt das abgestrahlte Signal
in der E-Ebene polarisationsrein. Durch die Anordnung der einzelnen Strahler in einem Ar-
ray soll die unerwiinschte Kreuz-Polarisation in einem moglichst grolen Bereich unterdriickt
werden. Da die Unterdriickung der Kreuz-Polarisation winkelabhédngig ist, soll eine solche
Anordnung gewihlt werden, bei dem die Winkelabhingikeit der Unterdriickung eine kleine-
re Rolle spielt. Da in der E-Ebene die Kreuz-Polarisation sehr gering ist, soll die Antenne
ebenfalls entlang der E-Ebene gespiegelt werden. Solche Anordnung wird, unabhéngig von
dem Arrayfaktor, sehr geringe Kreuz-Polarisationskomponente in der E-Ebene abstrahlen.
Die starken Kreuz-Polarisationskomponenten in der H-Ebene werden dagegen gleichméssig
fiir alle v-Winkel ( = 90°) unterdriickt. Das Array im Koordinatensystem ist in Abb. 2.10
dargestellt. Es besteht aus zwei der zuvor charakterisierten elliptischen Antennen, die zur y-
Achse spiegelsymmetrisch angeordnet sind.

Der Abstand zwischen den Antennen wird zu Null gesetzt. Wie jedoch aus der Abbil-
dung erkennbar ist, befinden sich die abstrahlenden Teile der Antennen (innere Ellipse und
die Offnung in der Massenfliche) in einem gewissen Abstand voneinander. Dieser Abstand
wird absichtlich gewéhlt, damit ohne Verdnderung der Eigenschaften des Arrays eine dual-
polarisierte Variante realisierbar wird (siehe Prinzip in Abb. 2.1(e)). Eine kleinere Distanz
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Konfiguration der Antennengruppe

zwischen den Elementen wiirde zu einer Uberlappung der Offnungen in der Massenfliche
fiihren, was in einer Fehlfunktion des Arrays resultieren wiirde. Der Abstand zwichen den
Mittelpunkten der inneren Ellipsen betrdagt 40 mm.

Um die gewiinschte Wirkungsweise des Arrays zu erzielen, miissen die Antennen diffe-
renziell zueinander gespeist werden. Aufgrund dessen muss die Orientierung der E-Feld-
Vektoren in dem zu speisenden Schlitzen umgekehrt im Bezug auf die Massenfldche sein. Dies
bedeutet im Fall des Arrays in Abb. 2.10, dass die Orientierung der beiden E-Feld-Vektoren
im Bezug auf das Koordinatensystem gleich und konform mit der z-Achse sein soll. Das Ar-
ray wird in der Simulation an den jeweiligen Speisepunkten der beiden Antennen gleichzeitig
angeregt.

Abbildung 2.10: Anordnung der elliptischen Antennen in einer Antennengruppe zur breitban-
digen Unterdriickung der Kreuz-Polarisation [AZRZ10]

Solch eine Struktur ist bereits in der Literatur vorgestellt worden [TL0O6, PC04, PAZWO0S].
Der Schwerpunkt der Arbeiten liegt dabei in der Optimierung der Antennen hinsichtlich der
Abstrahlung in der Ko-Polarisation. Dabei findet jedoch die Beschreibung der Unterdriickung
der Kreuz-Polarisation, Kompensation der Bewegung des Phasenzentrums und die Anwen-
dung in dual-polarisierten Systemen keine Erwidhnung.

Die simulierten S-Parameter der Antennen in dem Array sind in Abb. 2.11 dargestellt.
Der Eingangsreflexionsfaktor der einzelnen Antenne in dem Array weisst nur geringfiigige
Anderungen von der einzeln simulierten Antenne auf. Die Kopplung zwischen den Antennen
ist relativ groB3 bei den unteren Frequenzen. Sie betrigt ca. -8 dB bei 3 GHz, nimmt aber mit
steigender Frequenz ab und ist kleiner als -20 dB fiir Frequenzen oberhalb von ca. 5 GHz.
Durch die stirkere Kopplung im tiefen Frequenzbereich ist eine schlechtere Anpassung des
Gesamtarrays zu erwarten. Dies bestidtigen die Ergebnisse aus der Simulation des Arrays, die
ebenfalls in Abb. 2.11 dargestellt sind. Das Gesamtarray hat bei der Frequenz von 3 GHz eine
Anpassung von ca. -2,5 dB und verbessert sich rapide mit steigender Frequenz, um die Grenze
von -10 dB bei der Frequenz von ca. 3,8 GHz zu erreichen. Die Anpassung der Antenne
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== Anpassung, 2x1-Array
===Anpassung, einzelnes Element im 2x1-Array
““““ Kopplung zwischen Elementen im 2x1-Array
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Abbildung 2.11: Simulierte S-Parameter des Arrays bestehend aus zwei, differenziell gespeis-
ten elliptischen Antennen

im {ibrigen Frequenzbereichen ist ausreichend zur Veranschaulichung der Eigenschaften des
Arrays.

Im Folgenden wird das im Abschnitt 2.2 beschriebene Modell um die spezifischen Eigen-
schaften der hier verwendeten Antennen erweitert und validiert. Die Abstrahlung des Arrays
wird zunichst nur in der E-Ebene in der Ko-Polarisation (6, = 0°) betrachtet, da nur in die-
ser Ebene die Apertur des Strahlers verandert wird. Dabei wird zwischen den simulierten und
modellierten Daten unterschieden. Die Bezeichnung ,,simuliert” bezieht sich auf die direkt
vom Simulationstool exportierten Daten, wobei ,,modelliert* einen Datensatz bezeichnet, der
mit Hilfe des mathematischen Modells im Matlab erzielt wird.

Ausgehend von den in CST simulierten Abstrahlcharakteristiken der einzelnen Antenne,
wird der Gewinn des Arrays gemif (2.11) ausgerechnet. Der modellierte Gewinn der Antenne
istin Abb. 2.12(a) zu sehen. Zuerst wird in dem Modell ein konstanter Abstand zwischen den
Antennen von d = 4 cm angenommen. Im Vergleich zu dem simulierten Gewinn des Gesamt-
arrays (Abb. 2.12(e)) lassen sich gewisse Ahnlichkeiten der beiden Abstrahlcharakteristiken
feststellen. In beiden Diagrammen sind zwei Hauptkeulen in Richtungen £90° vorhanden,
deren Hauptstrahlrichtungen bei konstantem Winkel im ganzen betrachteten Frequenzbereich
liegen. Oberhalb von ca. 7 GHz sind Nebenkeulen in beiden Diagrammen vorhanden. Dies
sind sog. Grating Lobes, die von dem Modell richtig erfasst werden. Deutliche Unterschie-
de zwischen den beiden Diagrammen liegen vor allem in der Bildung der Nebenkeulen in
dem Frequenzbereich zwischen 3 GHz und 7 GHz und in der unterschiedlichen Breiten der
Hauptkeulen.

Die modellierte Hauptkeule in Abb. 2.12(a) verdndert ihre Breite entlang der Frequenz in
groBerem MaB als die, die in CST simuliert wird (Abb. 2.12(e)). Dies ist darauf zuriickzufiih-
ren, dass in den modellierten Daten ein konstanter Abstand zwischen den Antennen angenom-
men wird. Solch eine Annahme verursacht eine breitere Hauptkeule fiir niedrige Frequenzen
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Abbildung 2.12: Simulierter und modellierter Gewinn G5."**"® CoPl(¢ 0 4p = 0°) des 2x1
Antennenarrays in Abb. 2.10 in E-Ebene, Ko-Polarisation [AZRZ10]

im Vergleich zu der bei hohen Frequenzen. Dies entspricht jedoch nicht der Realitit. Fiir die
Form des Arrayfaktors ist der Abstand zwischen den Phasenzentren der einzelnen Antennen
in dem Array ausschlaggebend. Dieser verdndert sich jedoch mit der Frequenz. Die im CST
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2.4 Simulative und messtechnische Veritikation

simulierte Lage des Phasenzentrums entlang der z-Achse ist in Abb. 2.13 zu sehen. Ihre Va-
riation betrigt fiir die optimierte Antenne ca. 7 mm. Beriicksichtigt man den Effekt in dem
Modell, so wird die Variable d in Gleichung (2.11) zu einem Vektor d. Der Ansatz zur Be-
rechnung der Abstrahlcharakteristik nimmt folgende Form an:

ﬂl,@(_ev ,lvb)ue 1 .
HAr(‘gu ¢) = . ﬁejgﬁodcos(e)_'_
_ﬁl,w(_97¢)“w
(2.24)
EI,G(Hv ’Qb)llg 1
. Te_j;BOd cos(0)
2
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Abbildung 2.13: Position des Phasenzentrums entlang der z-Achse iiber der Frequenz fiir die
einzelne und die im Array simulierte elliptische Antenne

Der modellierte Gewinn des Arrays in der E-Ebene in Ko-Polarisation unter Beriicksich-
tigung der Abhéngigkeit der Lage des Phasenzentrums von der Frequenz ist in Abb. 2.12(b)
zu sehen. Eine Anniherung der Ergebnisse des Modells an die simulierten Daten wird fest-
gestellt, besonders bei Betrachtung der Breite der Hauptkeule und bei der Ausbildung von
Grating Lobes.

Ein anderer Effekt, der die Performance des Arrays beeinflusst ist das Vorhandensein der
zweiten Antenne in unmittelbarer Nihe des Strahlers. Dadurch wird die Abstrahlcharakteris-
tik des Einzelelementes besonders in der E-Ebene beeinflusst. Dieser Effekt wird im Modell
dadurch modelliert, dass als Eingangsdaten eine in CST simulierte Abstrahlcharakteristik der
einzelnen Antenne im gesamten Array eingesetzt wird. In der Simulation wird nur eine An-
tenne im Array angeregt, wobei die Zweite reflexionsfrei abgeschlossen wird. Der daraus
resultierende Gewinn der Antennengruppe ist in Abb. 2.12(c) dargestellt. Es lédsst sich eine
deutliche Verbesserung der Ahnlichkeit zum simulierten Gewinn des Gesamtarrays feststel-
len, besonders in der Bildung der Nebenkeulen in den tieferen Frequenzen.
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Die Simulation zeigt, dass die Lage des Phasenzentrums der einzelnen Antenne im Array
einen Unterschied im Vergleich zu einzeln simulierten Antenne aufweist. Der Verlauf des
Phasenzentrums entlang der z-Achse in der Antenne beim Vorhandensein der zweiten An-
tenne im Array ist in Abb. 2.13 dargestellt. Eine deutlich groere Variation der Lage ist zu
beobachten. Dies wird dadurch verursacht, dass die Strome in der Antenne auf einer grof3eren
Fldche verteilt werden, was zu zusitzlichen Komponenten des elektrischen Feldes im Fernfeld
der Antenne fiihrt. Beriicksichtigt man diese Variation im Modell gemil3 der Formel (2.24)
bekommt man den modellierten Gewinn des Arrays in Abb. 2.12(d).

Die modellierte Abstrahlcharakteristik der Antennengruppe unter Beriicksichtigung der
Verkopplung zwischen den Antennen und der nichtkonstanten Lage des Phasenzentrums bil-
det die simulierte Abstrahlcharakteristik sehr gut ab. Die Hauptkeulen in den Richtungen
+90° haben niherungsweise die gleiche Form und Breite. Die Breite dieser Keule ist relativ
konstant iiber die gesamte Bandbreite, was durch eine Kompensation des mit der Frequenz
steigenden elektrischen Abstandes zwischen den Antennen (Abstand zwischen den Phasen-
zentren) zustande kommt. Die Nebenkeulen in den modellierten Daten stimmen sehr gut mit
den Simulierten iiberein. Lediglich bei den tieferen Frequenzen weicht die Ubereinstimmung
ab. Dies ist auf die groBere Verkopplung zwischen den Antennen im Array zuriickzufiihren
(siehe Abb. 2.11).

Um die Amplituden der modellierten und simulierten Gewinne genauer vergleichen zu kon-
nen, werden in Abb. 2.14 die Daten iiber dem Winkel @ fiir drei unterschiedlichen Frequenzen
aufgetragen (3 GHz, 6,6 GHz, 11 GHz). Diese Frequenzen entsprechen etwa den Réndern
und der Mitte des betrachteten Frequenzbereichs. Wie bereits angedeutet, weichen die Ergeb-
nisse bei einer Frequenz von 3 GHz voneinander ab. Die Bildung der Nebenkeulen bei 3 GHz
wird von der Simulation nicht bestitigt. Fiir die iibrigen Frequenzen stimmen die Breiten der
Keulen und deren Amplituden sehr gut iiberein. In den Diagrammen wird eine konstante Brei-
te der Hauptkeule deutlich erkennbar.

Der Gewinn des Arrays in der H-Ebene fiir die Ko-Polarisation
GlFbene. Cool (19— 90° ) ist in Abb. 2.15 gezeigt. Grundsitzlich shnelt die Abstrahl-
charakteristik der einer einzelnen Antenne (Abb. 2.8(c)). Das Array strahlt mit zwei Haupt-
keulen senkrecht zur Metallisierungsfliche ab. Der hohere Betrag des Gewinns auflerhalb der
Hauptstrahlrichtung ist auf die Verdnderung der Richtcharakteristik durch die Anwesenheit
der zweiten Antenne zuriickzufiihren. Der Gewinn von dem Array in der H-Ebene ist um ca.
3 dB hoher als der von der einzelnen Antenne. Dies korrespondiert mit der Verdopplung der
Apertur des Strahlers im Vergleich zu der einzelnen Antenne.

Wie im Abschnitt 2.4 angedeutet, weist die einzelne elliptische Antenne eine sehr niedrige
Kreuz-Polarisationskomponente in der E-Ebene auf. Folglich wird im Array auch ein sehr
niedriges Niveau von den Kreuz-Polarisationskomponenten in der E-Ebene erwartet. Dies
wird von der Simulation durch einen vernachlissigbar kleinen Gewinn G5 Xl (f g 4 —
0°) bestitigt, der ebenfalls nicht explizit gezeigt wird. Der Vorteil der Arraykonfiguration ist
erst in der H-Ebene sichtbar. Die einzelne Antenne strahlt eine sehr starke
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Abbildung 2.15: Simulierter Gewinn GH-EPene CoPl (£ 9 — 90° 4)) des 2x1 Antennenarrays in
Abb. 2.10 in H-Ebene und Ko-Polarisation [AZRZ10]

Kreuz-Polarisationskomponenten in der H-Ebene ab, wobei das Maximum einer Keule, ab-
hingig von der Frequenz, im Bereich zwischen ¢ = 10° und ¥ = 60° liegt (vgl. Abb. 2.8(c)).
Die Simulation zeigt, dass die Kreuz-Polarisation in der H-Ebene vollstindig ausgeldscht
wird. Der simulierte Gewinnn Gh-E0e XFol( £ g — 90° 1)) besitzt Werte kleiner als -140 dBi
im ganzen FCC-Frequenzeberich. Solch ein kleiner Wert ist vergleichbar mit den Grenzen des
Dynamikbereichs des Simulationstolls. Aus diesem Grund wird das Ergebnis nicht im Dia-
gramm gezeigt. In der Realitit ist jedoch ein solcher idealistischer Wert, aufgrund der Nicht-
Idealititen, nicht zu erwarten. Er zeigt jedoch, dass der Ansatz eine deutliche Unterdriickung
der Kreuz-Polarisation im gewissen Wineklbereich iiber gro3e Bandbreite ermoglicht.

Die simulierte Lage des Phasenzentrums des Arrays ist sehr stabil und unabhingig von
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der Frequenz. Sie deckt sich mit dem geometrischen Mittelpunkt der planaren Struktur. Dies
bestitigt, dass der negative Effekt der Bewegung des Phasenzentrums in Abhéngigkeit von der
Frequenz durch die beschriebene Anordnung kompensiert wird (vgl. Abb. 2.9). Dies ist bei
der konventionellen Anordnung nicht moglich, da die Phasenzentren der jeweiligen Antennen
nicht in die entgegengesetzten, sondern in die gleichen Richtungen verschoben werden.

Mit der beschriebenen Anordnung ist es nicht méglich die sich verindernde Lage des Pha-
senzentrums entlang der y-Achse zu kompensieren. Dies wire moglich durch den Einsatz
eines zweidimensionalen Arrays. Im Fall des eindimensionalen Arrays muss die Stabilitit der
Lage des Phasenzentrums entlang dieser Achse durch das entsprechende Design der einzel-
nen Antenne gewihrleistet werden. Dazu muss die Antenne eine geometrische Symmetrie zur
z-Achse aufweisen, wenn das Array entlang der z-Achse (symmetrisch zur y-Achse) ausge-
baut wird (siehe Abb. 2.6(b) und Abb. 2.10). Dies gewihrleistet eine iiber Frequenz konstante
Lage des Phasenzentrums.

Dual-linear polarisiertes Antennenarray

Um eine dual-polarisierte Variante des vorgestellten Strahlers zu erhalten, muss man das be-
reits beschriebene 2x1 Array um ein zweites, baugleiches Array vervollstindigen. Das zweite
Array wird dabei um 90° gedreht, wobei als Rotationszentrum der geometrische Mittelpunkt
der Struktur dient. Dadurch wird erreicht, dass die Lagen der Phasenzentren fiir beide Polari-
sationen an der gleichen Stelle liegen. Das so gestaltete dual-polarisierte Array istin Abb. 2.16
zu sehen. Erkennbar sind vier Strahler, die jeweils paarweise symmetrisch angeordnet sind.
Jeweils ein Paar wird differenziell angeregt, um eine lineare Polarisation abzustrahlen.

Die vertikale Polarisation (Oszillation des E-Feldvektors entlang der z-Achse) wird abge-
strahlt, wenn die Antenne 1 und 2 gleichzeitig, mit den zueinander differenziellen Signalen
(im Bezug auf die Massenfldche), gespeist werden. Durch die Speisung der Antennen 3 und 4
wird entsprechend die orthogonale, horizontale Polarisation abgestrahit.

Die simulierten S-Parameter des dual-polarisierten Arrays sind in Abb. 2.17 dargestellt. Die
Abb. 2.17(a) zeigt die S-Parameter im Fall der Speisung von Antenne 1. Der Eingangsreflexi-
onsfaktor Sy, zeigt einen dhnlichen Verlauf, wie im Fall eines 2x1 Arrays (sieche Abb. 2.11).
Ein dhnliches Verhalten weist auch die Kopplung zwischen Antennen 1 und 2 auf. So; ist
relativ hoch bei tieferen Frequenzen und nimmt mit der Frequenz rapide ab. Eine stirkere
Kopplung ist auch zwischen den Antennen 1 und 3 zu beobachten. Die Werte S5, und Sy; wei-
sen, aufgrund der Symmetrie der Struktur, identischen Eigenschaften auf. Diese Kopplungen
betragen jeweils etwa -10 dB bei einer Frequenz von 3 GHz und nehmen mit zunehmender
Frequenz ab. Bei 6 GHz werden Werte von etwa -20 dB erreicht. Im differenziellen Betrieb
werden jedoch zwei Antennen gleichzeitig mit den differenziellen Signalen gespeist. Dies ver-
ursacht eine gegenseitige Ausloschung der Strome an den Ports von dem Antennenpaar fiir
die orthogonale Polarisation. Dies impliziert eine Entkopplung zwischen den Antennenpaaren
fiir die orthogonalen Polarisationen. Eine Bedingung dafiir ist, neben der Phasenverschiebung
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P(r,6=90°,p=0°)

Antenne 2

Abbildung 2.16: Anordnung der elliptischen Antennen in einem dual-orthogonal polarisierten
Array

zwischen den Signalen von 180°, auch die rotationssymmetrische Anordnung der Antennen.
Die Simulationen in CST bestétigen die komplette Entkopplung der Antennenpaare fiir die
orthogonale Polarisation bei Erfiillung der genannten Bedingungen.

Der FEingangsreflexionsfaktor bei der FEinspeisung eines Antennenpaars ist in
Abb. 2.17(b) dargestellt. Er dhnelt wieder dem S;; von dem 2x1 Array in Abb. 2.11. Bei
tiefen Frequenzen wird eine schlechtere Anpassung erzielt, die auf die Kopplung zwischen
den Antennen und auf die Fehlanpassung des einzelnen Elements zuriickzufiihren ist. In iib-
rigen Frequenzbereichen wird die Anpassung zufriedenstellend und ist kleiner als -10 dB im
fast ganzen Frequenzbereich zwischen 4 GHz und 11 GHz. Solch ein Verhalten erlaubt eine
erfolgreiche Verifizierung des Prinzips eines breitbandigen dual-polarisierten Arrays.
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Abbildung 2.17: Simulierte S-Parameter des dual-polarisierten Strahler aus Abb. 2.16

Die Abstrahlcharakteristiken des Arrays werden anhand der E- und H-Ebene fiir das An-
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tennenpaar 1 und 2 gezeigt. Die Charakteristik fiir das orthogonale Antennenpaar weist iden-
tischen Eigenschaften auf. Der simulierte Gewinn GE -sbene. CoPol (£ 9 4 = 0°) in der E-Ebene
ist in Abb. 2.18(a) gezeigt. Er besitzt fast identische Form und Werte wie im Fall eines 2x1
Arrays (Abb. 2.12(e)). Die Ahnlichkeit ist nachvollziehbar, da im Vergleich zum 2x1 Array
die Apertur in der E-Ebene nicht gedndert wurde. Ein etwas anderes Verhalten weist der Ge-
winn GH bene. Co-Pol( £ 9 — 90°,4)) in der H-Ebene auf. Im Vergleich zu dem entsprechenden
Ergebms des 2x1 Arrays (Abb. 2.15) besitzt er eine hohere Biindelung der Keulen. Dies ist
dadurch erklirbar, dass die Apertur der Gesamtantenne in der H-Ebene grofer ist, als die des
2x1 Arrays.

Die Antenne strahlt gebiindelt in zwei Richtungen ab. Die Keulen sowohl in der E- als auch
in der H-Ebene sind symmetrisch zur Antennenfliche und symmetrisch zu der Hauptstrahl-
richtung. Alle Keulen besitzen eine konstante Richtung. Die Breiten der Keulen sind relativ
konstant fast im ganzen Frequenzbereich. Es wird eine Bildung von Nebenkeulen, besonders
in der E-Ebene, beobachtet, die sich weitgehend durch Verkleinerung der Apertur des Arrays
vermeiden ldsst. Darauf wird im nidchsten Kapitel ndher eingegangen.

Die Simulationen zeigen fiir ein dual-polarisiertes Array eine komplette Ausloschung der
Kreuz-Polarisationskomponenten in der H-Ebene. Ein sehr niedriges Niveau der
Kreuz-Polarisationskomponente in der E-Ebene wird durch ein sehr niedriges Niveau dieser
Komponente fiir die einzelne Antenne gewihrleistet.
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Abbildung 2.18: Simulierter Gewinn des dual-polarisierten Antennearrays in Abb. 2.6(b)

In der Simulation wird eine stabile Lage des Phasenzentrums fiir beide Polarisationen iiber
der Frequenz festgestellt. Ferner wird bestitigt, dass die Phasenzentren fiir beide Polarisatio-

nen sich an der gleichen Stelle befinden. Diese Stelle ist gleich dem geometrischen Mittel-
punkt der Struktur.
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2.4 Simulative und messtechnische Veritikation

Mithilfe von Simulationen unter idealen Speisebedingungen wurde gezeigt, dass die vor-
geschlagene Anordnung imstande ist, die folgenden Ziele zu erreichen: breitbandige Unter-
driickung der Kreuz-Polarisation, Stabilisierung des Phasenzentrums, gleiche Lage des Pha-
senzentrums fiir beide Polarisationen und Unterdriickung der Kopplung zwischen den Ports
fiir die orthogonalen Polarisationen. Ein Strahler mit solchen Eigenschaften stellt eine Lo-
sung fiir die praktische Realisierung der dual-polarisierten UWB Antennen dar und wird im
folgenden Abschnitt messtechnisch beschrieben.

2.4.2 Messtechnische Verifikation

In diesem Abschnitt wird mittels Messungen die unterschiedliche Wirkung der Arrayanord-
nung auf die Ko- und Kreuz-Polarisation gezeigt. Die Verifikation der Theorie erfolgt anhand
der Messungen der einzelnen elliptischen Antenne und eines 2x1 Antennenarrays. Danach
wird ein dual-polarisiertes Array charakterisiert.

Die Eigenschaften der einzelnen elliptischen Antenne wurden bereits im Abschnitt 2.4.1
besprochen. Die Speisung der Antenne im Simulationstool erfolgte bis jetzt nur mit einem
diskreten Port. Um die Antenne in der Praxis vermessen zu konnen, wird ein Speisenetzwerk
entworfen, an dem ein SMA-Stecker angebracht werden kann. Die Impedanz, an die die Ein-
gangsimpedanz der Antenne angepasst werden soll, betrdgt 50 (). Da die Eingangsimpedanz
der Antenne 100 2 betrdgt, muss das Speisenetzwerk die Funktion eines breitbandigen Impe-
danztransformators realisieren.

Das Modell des Speisenetzwerks ist in Abb. 2.19 dargestellt. Der Eingang des Speisenetz-
werks besteht aus einer Mikrostreifenleitung, deren Breite auf die Impedanz von 50 2 op-
timiert ist. Die Mikrostreifenleitung wird durch Taperung der Massenflache und Variation
der Breite der Leitung zu einer Bandleitung geformt [KFDRMOS5], deren Ausgangsimpedanz
100 €2 betrdagt. Durch eine leichte Versetzung der relativen Lage beider Streifen und eine Va-
riation der Breite der Leitungen wird der Ausgang des Speisenetzwerks an den Speisepunkt
der Antenne angepasst. Die Versetzung der Streifen ist in dem Entwurf notig um keinen Kurz-
schluss am Speisepunkt der Antenne zu erzeugen (siehe Abb. 2.20(a)) [Gao09].

Das Speisenetzwerk wird senkrecht zur Antennenflache angebracht und direkt mit der Me-
tallisierung der Antenne verlotet. Das komplette Modell ist zusammen mit der Antenne in
Abb. 2.20(a) dargestellt. Die realisierte Antenne ist in Abb. 2.20(b) und Abb. 2.20(c) darge-
stellt.

Der simulierte und gemessene Eingangsreflexionsfaktor der Antenne mit dem Speisenetz-
werk ist in Abb. 2.20 prisentiert. Die Antenne besitzt fast im ganzen betrachteten Frequenz-
bereich von 3 GHz bis 11 GHz eine Anpassung kleiner als -10 dB. Der simulierte Parameter
wird durch die Messung gut nachgebildet. Dies bestitigt den richtigen Entwurf von Speise-
netzwerk und Antenne.

Zwecks messtechnischer Verifizierung wird ein 2x1 Array aufgebaut, das im Abschnitt
2.4.1 beschrieben wurde. Um das Array vermessen zu konnen muss ebenfalls ein geeigne-
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Abbildung 2.19: Aufbau des Speisenetzwerks fiir die Antenne in Abb. 2.6. Dimensionen: 21
mm X 43 mm x 0,79 mm
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Abbildung 2.20: Prototyp der einzelnen elliptischen Antenne mit einem Speiseneztwerk
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Abbildung 2.21: Simulierte und gemessene Eingangsimpedanzanpassung S;; der einzelnen
elliptischen Antenne aus Abb. 2.20

tes Speisenetzwerk entworfen werden. Der Eingang des Speisenetzwerks besteht aus einer
Mikrostreifenleitung. Das Signal muss jedoch im Fall des Arrays leistungsmifig symme-
trisch auf beide Antennen aufgeteilt werden. Zu dem Zweck muss ein breitbandiger 3 dB-
Leistungsteiler eingesetzt werden. Das Signal wird mittels einer T-Verzweigung (engl. 7-
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2.4 Simulative und messtechnische Veritikation

Junction) auf zwei gleiche Signale aufgeteilt. Um eine breitbandige Impedanzanpassung zu
gewdhrleisten, miissen die aufgeteilten Signale in getrennten Mikrostreifenleitungen mit der
Impedanz von 100 2 gefiihrt werden. Solch eine Impedanz korrespondiert mit der Eingangsim-
pedanz der Antenne. Die Leitung muss impedanzmifig demnach nicht weiter transformiert
werden. Die Mikrostreifenleitung wird lediglich zu einer modifizierten Bandleitung geformt,
um das Verlten der Bauteile zu ermoglichen. Das Speisenetzwerk ist in Abb. 2.22(a) zu se-
hen.

Das Speisenetwerk wird senkrecht zur Antennenfldache angeldtet. Das Modell der Antenne
mit dem Speisenetzwerk ist in Abb. 2.22(b) dargestellt. Die
180°-Phasenverschiebung zwischen den Speisesignalen fiir beide Arrayelemente wird durch
eine entsprechende Lotverbindung zwischen den Ausgidngen des Speisenetzwerks und den
Eingingen der Antennen realisiert. Bei der Antenne wird die Metallisierung an der oberen Sei-
te des Speisenetzwerks mit der inneren Ellipse der Antenne verbunden, wobei bei der zweiten
Antenne wird sie mit der Massenfliche der Antenne kontaktiert. Entsprechend umgekehrtes
Vorgehen wird bei der Kontaktierung der unteren Seite des Speisenetzwerks vorgenommen.
Diese Speisemethode wird in Abb. 2.22(b) verdeutlicht. Solch eine Speisung der einzelnen
Arrayelemente sichert eine differenzielle Speisung der Elemente. Fotos des Arrays sind in
Abb. 2.22(c) und Abb. 2.22(d) zu sehen [Gao09].

Eingang 50 Q
3dB Leistungsteiler,

e=100Q

Ausgang Ausgang

100 Q 100 Q :
(a) Speisenetzwerk (b) transparentes Modell

Wiy
|
\\{

(¢) Ansicht von Links

(d) Ansicht von Rechts

Abbildung 2.22: Aufbau des 2x1 Antennenarrays mit dem Speisenetzwerk [AZRZ10]

Der Vergleich zwischen dem simulierten und dem gemessenen Eingangsreflexionsfaktor
S1p istin Abb. 2.23 gezeigt. Die gemessene Kurve deckt sich mit der simulierten bei tieferen
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Frequenzen (bis ca. 6 GHz). Sie weicht jedoch bei hoheren Frequenzen ab. Die Messung
zeigt eine unterschiedliche Anpassung in dem Frequenzbereich als die Simulation, was durch
die nicht ideal mit der Simulation iibereinstimmende relative Position des Speisenetzwerks
zur Antenne verursacht wird. Aus dem Diagramm wird deutlich, dass der S;;-Parameter im
ganzen betrachteten Frequenzbereich einen akzeptablen Wert annimmt. Dies zeigt, dass das
Array zur Verifizierung der Theorie geeignet ist.

—Simulation
---Messung

,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,

S-Parameter in dB

5 6 7 8 9 10 11
Frequenz f in GHz

3 4

Abbildung 2.23: Simulierte und gemessene Eingangsimpedanzanpassung S1; des 2x1 Arrays
aus Abb. 2.22

Wie im vorherigen Kapitel erwihnt, besitzt die einzelne elliptische Antenne eine starke
Kreuz-Polarisationskomponente in der H-Ebene. Das Ergebnis der Simulation des Gewinns
solch einer Antenne mit Speisenetzwerk GHEbene: X-Pol( £/9 — 9(° 1)) istin Abb. 2.24(a) zu se-
hen. Zu beobachten sind (analog zu Abb. 2.8(c))) vier starke Keulen, die in die Seitenrichtun-
gen zeigen. Das maximale Niveau der Kreuz-Polarisation betrigt ca. 3 dBi. Eine Unsymme-
trie in der Richtcharakteristik kann beobachtet werden und wird durch die Abstrahlung vom
Speisenetzwerk verursacht. Ferner verursacht die Priasenz des Speisenetzwerks im Nahfeld
der Antenne eine zusitzliche Verformung der Richtcharakteristik (aufgrund seiner direkten
Ausleuchtung durch das von der Antenne abgestrahlte Signal).

Das Ergebnis der Vermessung der elliptischen Antenne in der H-Ebene ist in
Abb. 2.24(b) dargestellt. Es werden ebenfalls vier starke Keulen beobachtet, womit eine gute
Nachbildung der Simulationsdaten erreicht wird.

Die Simulations- und Messergebnisse des Arrays sind entsprechend in Abb. 2.24(c) und
Abb. 2.24(d) dargestellt. Eine deutliche Unterdriickung der Kreuz-Polarisation in der H-Ebene
des Arrays ist zu beobachten. Die Bildung der starken Keulen, wie im Fall der einzelnen An-
tenne, wird durch die Anordnung im Array verhindert. Eine Erhohung des
Kreuz-Polarisationsniveaus wird in dem Halbraum der Antenne festgestellt, in dem sich das
Speisenetzwerk befindet (v = —180° bis ¢) = —90° und ¥ = 90° bis ¢y = 180°). Dies resul-
tiert aufgrund der Streuung und Polarisationsdrehung des abgestrahlten Signals an der Spei-
sung der Antenne. Dadurch wird der Einfluss der Speisung der Antenne auf die Gesamtab-
strahlcharakteristik verdeutlicht.
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Abbildung 2.24: Simulierter und gemessener Gewinn G Ebene. X-Pol(£ 9 — 90° 4)) in H-
Ebene, Kreuz-Polarisation fiir die einzelne elliptische Antenne (oben) und
das 2x1 Antennenarray (unten) [AZRZ10]

Eine Unterdriickung der Kreuz-Polarisation ist einer der Vorteile der beschriebenen An-
ordnung. Um jedoch die Theorie in der Praxis zu verifizieren muss ebenfalls gezeigt werden,
dass die Ko-Polarisation nicht destruktiv beeinflusst wird. Die Ergebnisse der Simulation und
Messung des ko-polarisierten Gewinns in der H-Ebene sind in Abb. 2.25 dargestellt. Die Si-
mulation des Gewinns der elliptischen Antenne mit dem Speisenetzwerk (Abb. 2.25(a)) zeigt,
dass die Antenne in zwei Richtungen abstrahlt (0° und 180°). Die Keulen sind auf Grund
der Antennengeometrie ndherungsweise symmetrisch. Die leichten Abweichungen von der
Symmetrie sind, wie im Fall der Kreuz-Polarisation, auf den Einfluss des Speisenetzwerks
zuriickzufiihren. Die Messung (Abb. 2.25(b)) bildet die Simulationsergebnisse gut nach. Die
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Simulations- und Messergebnisse des Gewinns des 2x1 Arrays in der Ko-Polarisation in der
H-Ebene sind entsprechend in Abb. 2.25(c) und 2.25(d) zu sehen. Es werden zwei stabile
Hauptkeulen in Richtung 0° und 180° beobachtet. Diese Keulen @hneln den der einzelnen
Antenne, werden jedoch durch den Arrayfaktor und das Vorhandensein des Speisenetzwerks
verformt. Im Vergleich zu den Ergebnissen der einzelnen Antenne weist der Gewinn des 2x1
Arrays in der Ko-Polarisation hhere Werte auf, erreicht jedoch die theoretisch erwartete 3 dB
nicht. Dies ist auf die Kopplung zwischen den Antennen und die Abstrahlungsverluste des
Speisenetwerks des Arrays (3 dB-Leistungsteiler, Biegung der Mikrostreifenleitung) zuriick-
zufiihren.
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Abbildung 2.25: Simulierter und gemessener Gewinn GH-Ebene.CoPol( £ 9 — 90° 1)) in H-
Ebene, Ko-Polarisation fiir die einzelne elliptische Antenne (oben) und das
2x1 Antennenarray (unten) [AZRZ10]
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Mit den beschriebenen Ergebnissen wird die Theorie messtechnisch nachgewiesen. Die
Messungen zeigen eine destruktive Wirkung der Anordnung auf die Kreuz-Polarisation und
eine konstruktive Interferenz der Ko-Polarisationskomponenten, die von beiden Antennen ab-
gestrahlt werden. Im Folgenden wird die praktische Machbarkeit eines breitbandigen dual-
polarisierten Antennenarrays dargestellt.

Dual-linear polarisiertes Antennenarray

Das dual-polarisierte Antennenarray wird nach dem Prinzip wie im Abschnitt 2.4.1 konstru-
iert. Durch eine solche Konfiguration wird gewihrleistet, dass das Phasenzentrum fiir beide
Polarisationen die gleiche Lage besitzt. Die einzelnen mono-polarisierten 2x1 Antennenar-
rays werden auf die gleiche Weise wie im Abschnitt 2.4.1 gespeist. Eine orthogonale Lage
der einzelnen Sub-Arrays erfordert jedoch eine orthogonale Kreuzung der Speisenetzwerke.
Um eine Kreuzung der Metallisierungen an den Bauteilen zu vermeiden, wird ein vertikaler
Versatz zwischen den 3 dB-Leistungsteilern verwendet. Das Konzept ist in Abb. 2.26(a) zu
sehen. Der Prototyp des dual-polarisierten Arrays ist in Abb. 2.26(b) und Abb. 2.26(c) darge-
stellt. Eine einzelne Polarisation wird iiber einen getrennten Port gespeist (Port 1 bzw. Port 2)
[NAZ09, Gao09, Nar07].

Eine unterschiedliche Dimensionierung der Speisenetzwerke verusacht etwas abweichende
Eigenschaften der jeweiligen Sub-Arrays. Dies ist besonders bei den Eingangsreflexionsfak-
toren S1; und Sy, zu merken, die in Abb. 2.27 dargestellt sind [Nar07]. Beide Kurven zeigen
ein leicht resonantes Verhalten. Abgesehen von der Fehlanpassung bei tieferen Frequenzen
(wegen der Fehlanpassung der Antennen und Kopplung, siehe Abschnitt 2.4.1) besitzt der
Strahler fiir beide Polarisationen eine Anpassung von etwa -10 dB im betrachteten Frequenz-
bereich. Die Kopplung zwischen den Ports fiir die orthogonalen Polarisationen ist kleiner als
-25 dB im ganzen Frequenzbereich und wird nicht gesondert gezeigt. Eine gute Ubereinstim-
mung der simulierten und gemessenen Kurven ist ebenfalls zu sehen. Da die Fahigkeit der
verwendeten Software zur erfolgreichen Simulation der Antenneneigenschaften bereits ge-
zeigt wurde, werden im Folgenden nur Messergebnisse fiir ein dual-polarisiertes Antennen-
array gezeigt. Die Messungen der Abstrahleigenschaften fiir die beiden Polarisationen zeigen
eine sehr dhnliche Performance. Aus diesem Grund wird das Array nur anhand der Messdaten
fiir Port 1 charakterisiert.

Der gemessene Gewinn fiir Port 1 in der E-Ebene in Ko-Polarisation
GEbene CoPol (¢ 19 4) = 0°) ist in Abb. 2.28(a) zu sehen. Die Antenne strahlt mit zwei Haupt-
keulen in die Richtungen # = —90° und 6 = 90°. Seitlich von jeder Hauptkeule werden
Nebenkeulen gebildet, wie auch im idealisierten Fall zu beobachten ist (siche Abb. 2.18(a)).
Die Keule bei 90° beschreibt die Hauptkeule in dem Halbraum, in dem sich kein Speisenetz-
werk befindet. Den Einfluss vom Speisenetzwerk auf die Abstrahleigenschaften wird anhand
der Keule bei § = —90° sichtbar. Eine Verformung der Abstrahlcharakteristik im Vergleich
zu der anderen Hauptstrahlrichtung ist deutlich zu sehen. Dazu tragen zwei Faktoren bei: zum
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Abbildung 2.26: Dual-polarisiertes, breitbandiges Antennenarray, bestehend aus elliptischen
Antennen und Speisenetzwerken
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Abbildung 2.27: Simulierte und gemessene Eingangsimpedanzanpassung S;; und Sy des
dual-polarisierten Arrays aus Abb. 2.26

48



2.4 Simulative und messtechnische Veritikation

einen wird die Charakteristik durch Interferenz mit der Abstrahlung vom Speisenetzwerk be-
einflusst, zum anderen wird das in Richtung —90° abgestrahlte Signal vom Speisenetzwerk
gestreut. Dadurch wird die Abstrahlung in Richtung des Speisenetzwerks zwangsldufig ver-
formt. Bei den beiden Hauptkeulen ist ein leichtes Schielen der Richtcharakteristik in Abhin-
gigkeit von der Frequenz festzustellen. Dies deutet auf kleine Phasenabweichungen in den
Speisesignalen von dem differenziellen Zustand hin.

Der Gewinn in der H-Ebene fiir Ko-Polarisation
GFEbene. CoPol £ 9 — 90° 4)) ist in Abb. 2.28(c) dargestellt. Es werden ebenfalls zwei Haupt-
keulen beobachtet. Die Abstrahlcharakteristik in der H-Ebene weist eine Symmetrie beziiglich
der Hauptkeule bei 0° auf, die auf die geometrische Symmetrie der Struktur und symmetri-
sche Stromverteilung in der betrachteten Ebene hindeutet. Die Keulen in der H-Ebene sind
breiter als die in der E-Ebene, was auf die aktiven Aperturgrof3en in den betrachteten Ebenen
zurtickzufiihren ist.

Die  gemessenen  Gewinne der  Kreuz-Polarisation  fiir die  E-Ebene
(GEbene X ol £ 9 4p = 0°)) und die H-Ebene (G} XFol(f 9 = 90° ¢)) sind entspre-
chend in Abb. 2.28(b) und Abb. 2.28(d) dargestellt. Ein deutlich kleineres Niveau des Ge-
winns in der Kreuz-Polarisation als in der Ko-Polarisation ist in beiden Ebenen zu beob-
achten (beachte unterschiedliche Skalen). Bemerkenswert ist die Unterdriickung der starken
Kreuz-Polarisation der einzelnen Antenne in der H-Ebene (vgl. Abb. 2.24(a)). Es treten stir-
kere Kreuz-Polarisationskomponenten in den Halbraumen der Antenne auf, in denen sich das
Speisenetzwerk befindet. Dies ist zum einen auf die Abstrahlung des Speisenetzwerks und
zum anderen auf die Polarisationsdrehung bei der Streuung an dem Speisenetwerk zuriickzu-
fithren. Der Effekt ist sowohl in der E- als auch in der H-Ebene bemerkbar.

Um die Richtwirkung des Strahlers mit einer einzelnen Grof3e fiir den ganzen betrachteten
Frequenzbereich zu beschreiben, sind die mittleren Gewinne fiir die E- und H-Ebene in der
Ko- und Kreuz-Polarisation in Abb. 2.29 dargestellt. Der Einfluss des Speisenetzwerkes ist
ebenfalls in diesen Diagrammen bemerkbar. Es wird ein mittlerer Gewinn von ca. 4,5 dBi fiir
die Hauptstrahlrichtung erreicht. Die Nebenkeulen in der E-Ebene befinden sich auf dem Ni-
veau zwischen -3 dBi und 0 dBi. In der H-Ebene werden kaum Nebenkeulen festgestellt. Die
mittlere Entkopplung der Polarisationen liegt bei ca. 20 dB fiir die Hauptstrahlrichtungen. Die
Kreuz-Polarisation wird tendenziell etwas hoher fiir die Richtungen, in der die Abstrahlung
durch das Speisenetzwerk gestort wird. Aus den Diagrammen ist ein klarer Unterschied zwi-
schen den Amplituden in Ko- und Kreuz-Polarisation festzustellen. Er betrédgt, abhéngig von
der Richtung und Ebene, zwischen 15 dB und 20 dB. Die Polarisationsentkopplung lésst sich
weiterhin verbessern durch Vereinfachung der Antennenstruktur und Minimierung des Spei-
senetzwerkeinflusses. Die Methoden zur Verbesserung der Polarisationseigenschaften werden
im nichsten Kapitel beschrieben.

Die Charakterisierung des Antennenarrays im Zeitbereich ist anhand der Impulsantworten
in Abb. 2.30 gezeigt. Die Impulsantwort der Antenne in der E-Ebene fiir die Ko-Polarisation
| pEEbene. CoPol (¢ 19 ) — (0°)] ist in Abb. 2.30(a) zu sehen. Es werden zwei Maxima bei 6 =
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Abbildung 2.28: Gemessener Gewinn G( f, ¢, 1) an Port 1 in E- und H-Ebene, Ko- und Kreuz-
Polarisation des dual-polarisierten Antennenarrays aus Abb. 2.26

—90° und 6 = 90° gebildet. Die Energie in diesen Richtungen ist zeitlich konzentriert, d.h.
die Linge der Impulsantwort ist kurz. Die Verzogerung der Impulsantwort ist relativ kon-
stant iiber dem Winkel. Eine kurze Impulsantwort und eine konstante Verzogerung iiber dem
Winkel deuten auf eine stabile Lage des Phasenzentrum iiber der Frequenz hin. Bei den Mes-

sungen an Port 2 werden nahezu identische Diagramme erzeugt, was auf die gleiche Lage der
Phasenzentren fiir beide Polarisationen hindeutet.

Nach dem Maximum der Impulsantwort werden leichte Nachschwingungen beobachtet,
die auf ein resonantes Verhalten der Antenne hindeuten. Die Nachschwingungen im Fall der
beschriebenen Antenne entstehen durch mehrfache Reflexionen in den Speisenetzwerken, die
an die Antenne geleitet und konsequent mit Verzogerung abgestrahlt werden. Bemerkenswert
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Abbildung 2.29: Gemessener mittlerer Gewinn G, (f,6,v) an Port 1 in E- und H-Ebene,
Ko- und Kreuz-Polarisation eines dual-polarisierten Antennenarrays aus
Abb. 2.26

sind die Komponenten, die vor dem Maximum auftreten, besonders in dem Bereich zwischen
0 = —180° und # = 0° in Abb. 2.30(a). Die Anwesenheit dieser Komponente vor dem Ma-
ximum der Impulsantwort wird durch die bereits erwihnte Abstrahlung vom Speisenetzwerk
verursacht. Der Effekt wird sowohl fiir die Ko- als auch fiir die Kreuz-Polarisation beobachtet.

Die Impulsantwort der Antenne in der H-Ebene fiir die Ko-Polarisation
| piiEbene. CoPol (/9 — 90° o)) ist in Abb. 2.30(b) dargestellt. Eine konstante Verzogerung der
Impulsantwort und eine Abstrahlung der Speisenetzwerke wird ebenfalls in diesem Messda-
tensatz beobachtet. Das Nachschwingen tritt in gleichem Maf3e wie in der E-Ebene auf. Das
Maximum erstreckt sich iiber einen breiteren Winkelbereich als in der E-Ebene. Dieser Effekt
ist vergleichbar mit der Breite der Keule im Frequenzbereich.

Eine kurze Impulsantwort und schwache Nachschwingungen zeigen, dass der beschriebene
Strahler fiir die Pulstechnik geeignet ist. Dies impliziert, dass die beschriebene Arraykonfigu-
ration auch geeignet ist, die breitbandigen, zeitlich komprimierten Pulse abzustrahlen.

2.5 Anforderungen an das Speisenetzwerk

Die theoretischen Betrachtungen der Arrayanordnung sind bis jetzt immer davon ausgegan-
gen, dass die Signale, mit den die einzelnen Elemente in dem 2x1 Array angeregt werden,
ideal differenziell zueinander sind. Dies bedeutet, dass die Signale unabhingig von der Fre-
quenz exakt gleich in der Amplitude und genau 180° unterschiedlich in der Phase sind. In der
Realitit ist jedoch mit Abweichungen von dem idealen Zustand zu rechnen. Dieser Abschnitt
beschiftigt sich mit dem Einfluss der Nicht-Idealitdten der Speisesignale auf die Performance
der Arrayanordnung. Es wird davon ausgegangen, dass die Signalunterschiede sowohl in der
Amplitude als auch in der Phase variieren. Eine Variation der Amplitude ruft einen anderen
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Abbildung 2.30: Gemessene Impulsantwort |A(¢,60,1)| an Port 1 in E- und H-Ebene, Ko-
Polarisation eines dual-polarisierten Antennenarrays aus Abb. 2.26

Effekt als die Variation der Phase hervor. Aus dem Grund wird die Studie in zwei Schritten
durchgefiihrt. Zuerst wird eine Amplitudenbalance und dann eine Phasenbalance zwischen
den Signalen variiert.

Amplitudenbalance

Die Amplituden der Speisesignale an den Eingéngen der Einzelelemente der Antennengruppe
konnen sich aus verschiedenen Griinden unterscheiden. Die meisten Ursachen liegen in dem
differenziellen Leistungsteiler, bei dem durch Variation der Impedanzen, die Leistung un-
gleich auf beide Zweige aufgeteilt wird. Eine Resonanz in dem Antennensystem kann eben-
falls zu Impedanzinderungen fithren, was eine ungleichméfige Leistungsaufteilung verur-
sacht. Bei der Untersuchung des Amplitudenbalanceeinflusses wird davon ausgegangen, dass
die Phasen der beiden Speisesignale ideal um 180° verschoben sind.

Die Amplitudenbalance definiert man als Verhiltnis der Spannungen der Signale. Nach der
Konvention im Abschnitt 2.2 lautet das Verhiltnis

Aa = Ul‘dB - U—l‘dB (225)

Die Phasenbeziige der beiden Signale U; und U_; werden zunéchst nicht betrachtet. Um
den Einfluss von Aa auf die Arrayfaktoren zu untersuchen wird, wie im Abschnitt 2.3 ange-
nommen, dass die beiden Strahler eine omnidirektionale Richtcharakteristik besitzen. Die GI.
(2.12) nimmt dann, mit Beriicksichtigung der ungleichen Amplitude beider Signale, folgende
Form an
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. 1
ﬂ(ea ?/)) = - Aa - ﬁejgﬁodcos(ﬂ)_l_
—uy
(2.26)
" . ie—jéﬁodcos(e).
w, | V2

Die berechneten Arrayfaktoren AFy , fiir eine Halbebene sind in Abb. 2.31 gezeigt. Es
werden die gleichen Bedingungen angenommen wie in Abb. 2.4(a) (d.; = 0, 5). Fiir die Am-
plitudenbalance Aa werden drei Werte simuliert: -3 dB (linear: 0,7), -1,93 dB (linear: 0,8) und
-0,91 dB (linear: 0,9). Die entsprechenden Charakteristiken sind in Abb. 2.31(a), Abb. 2.31(b)
und Abb. 2.31(c) dargestellt. Es wird beobachtet, dass der Verlauf der Arrayfaktoren grund-
satzlich nicht beeinflusst wird. Die Verianderung der Amplitude an beiden Ports verursacht
lediglich eine Anderung der Amplitude der Arrayfaktoren. Dieser Effekt ist am deutlichsten
fiir die Richtung 90° sichtbar (orthogonale Richtung zur Anordnung). Es lésst sich feststellen,
dass mit groBerem Signalamplitudenunterschied die Unterdriickung der Kreuz-Polarisation
(|AF ;) schwicher wird. Dies ist auch von der Theorie her zu erwarten. Die Anordnung un-
terdriickt die Kreuz-Polarisation indem die elektromagnetischen Felder, die von den einzelnen
Antennen abgestrahlt werden, sich gegenseitig ausloschen. Wenn die Amplitude der beiden
Signale nicht gleich ist, kann die Abstrahlung der Kreuz-Polarisation aus einer Antenne nicht
vollstindig durch die Zweite kompensiert werden.

Ein umgekehrter Effekt wird fiir | AFy| beobachtet. Hier wird die Ko-Polarisation durch
den Unterschied in den Amplituden beider Signale unterdriickt. Eine Zusammenfassung der
Betrige der Arrayfaktoren in Abhédngigkeit von der Amplitudenbalance ist in Tabelle 2.1 dar-
gestellt.

Tabelle 2.1: Abhingigkeit der Betrige der Arrayfaktoren |AFy | von
der Amplitudenbalance Aa

Aa | AaindB [ [AF,(6 = 90°)|indB | |AFy(6 = 90°)| in dB
07 | -3.1 134 1.6
08 | -1.9 17 2,1
0,86 | -1.3 -20 2,4
09 | -09 -23 2,55

Zur Untersuchung der Performancegrenzen des Prinzips wird das Verhalten des Arrayfak-
tors in der Kreuz-Polarisation |AFy| bei § = 90° ndher untersucht. In Abb. 2.31(d) ist die
Abhingigkeit des Arrayfaktors von der Amplitudenbalance Aa bei § = 90° dargestellt. Wird
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Abbildung 2.31: Abhéngigkeit des Arrayfaktors von der Amplitudenbalance Aa und dem
Winkel ¢

zur Sicherstellung ausreichender Funktionalitit ein Wert von kleiner als -20 dB zugelassen,
so darf die maximal zuldssige Amplitudenbalance Aa=-1,3 dB betragen, was einem linearen
Wert von 0,86 entspricht. Die Ko-Polarisation |AFy(# = 90°)| wird in dem Fall um 2,4 dB
verstirkt, was eine Abschwichung von 0,6 dB im Vergleich zum Idealfall bedeutet.

Zusammenfassend ldsst sich feststellen, dass bei der vorher definierten Performancegrenze
eine Abweichung der Amplitude beider Speisesignale von Aa=1,3 dB zulidssig ist.

Phasenbalance

Die Phase eines Signals ist sehr empfindlich gegen Effekte wie z.B. Kopplung und Reso-
nanz. Sie kann daher leicht verstimmt werden. Der benétigte Phasenunterschied von 180°
zwischen beiden Speisesignalen kann durch Resonanzen im differenziellen Leistungsteiler
oder durch unterschiedliche Lingen der jeweiligen Verbindungen zwischen dem differenzi-

54



2.5 Anforderungen an das Speisenetzwerk

ellen Leistungsteiler und den Antennen gestort werden. Es wird hier angenommen, dass die
Amplitude beider Speisesignale identisch ist (Aa =0 dB) und nur ein Unterschied in der Pha-
se der betrachteten Signale vorliegt. Die Phasenbalance A¢, d.h. eine Abweichung von dem
idealen Zustand, ist damit definiert durch
Ap = ZL(AUy) — L(AU_y) — 7 (2.27)
Unter Beriicksichtigung von A¢ ergibt sich die GI. (2.12) zu

Uy

1. .
AF(0, ) = el
(2.28)
Uy
L —itBodeos(o)
lld, \/5

In Abb. 2.32 sind die Arrayfaktoren |[AF, | in Abhingigkeit von der Phasenbalance A¢
dargestellt. Der relative elektrische Abstand zwischen den Antennen betrigt d.; = 0, 5. Zu Si-
mulationszwecken wird eine Abweichung der Phase von 30°, 20° und 10° angenommen. Die
Ergebnisse der Simulation sind entsprechend in Abb. 2.32(a), Abb. 2.32(b) und Abb. 2.32(c)
dargestellt. Wie aus der allgemeinen Antennenarraytheorie bekannt ist, ist auch hier zu beob-
achten, dass der Phasenversatz zwischen den Speisesignalen eine Verschiebung der Minima
und Maxima der Arrayfaktoren verursacht. Dabei werden die Charakteristiken auch leicht ver-
formt. Mit einem groBeren Phasenversatz entstehen im Fall von |AF,| sog. Grating Lobes im
Bereich 180° bzw. 0°, abhédngig von dem Vorzeichen des Phasenversatzes. Es wird auch be-
obachtet, dass die Fihigkeit der Anordnung zur Unterdriickung der Kreuz-Polarisation bzw.
Verstiarkung der Ko-Polarisation nahezu unberiihrt bleibt. Die Unterdriickung bzw. Verstér-
kung wirkt in gleicher Intensitét aber fiir einen anderen Winkel 6.

Wird die Leistungsfihigkeit der Anordnung unter den genannten Bedingungen anhand der
zum Array orthogonalen Richtung (6§ = 90°) ausgewertet, so lésst sich eine klare Abhén-
gigkeit der Betrige der Arrayfaktoren |[AF ;| von der Phasenbalance A¢ feststellen. Diese
Abhiéngigkeit ist in Abb. 2.32(d) gezeigt. Lasst man eine minimale Unterdriickung von 20 dB
zu, so ldsst sich feststellen, dass ein maximaler Phasenversatz von 8° zugelassen werden darf.
Die genauen Werte fiir die Betrige der Arrayfaktoren |[AF, | in Abhingigkeit von der Pha-
senbalance konnen der Tabelle 2.2 entnommen werden.

Eine iibliche Ursache fiir einen Phasenversatz zwischen den beiden Speisesignalen entsteht
durch unterschiedliche Liangen der Speiseleitungen. In einem solchen Fall bleibt der Phasen-
versatz nicht konstant iiber der Frequenz, sondern es besteht eine lineare Abhingigkeit des
Phasenversatzes von der Frequenz, die proportional zu dem Lingenunterschied ist:
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Abbildung 2.32: Abhingigkeit des Arrayfaktors von der Phasenbalance A¢ und
dem Winkel 6
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Dabei ist Al der Liangenunterschied zwischen den beiden Speiseleiter, A\, die gefiihrte Wel-
lenlénge in den Leitern, ¢, die Ausbreitungsgeschwindigkeit der Welle in den Leitern und f

die betrachtete Frequenz.

2m. (2.29)

2.6 Schlussfolgerungen

In diesem Kapitel wurde ein Konzept einer Antennenarrayanordnung zur breitbandigen Un-
terdriickung der Kreuz-Polarisation vorgestellt. Das Prinzip der Wirkungsweise wurde erklirt
und ein mathematisches Modell zum Entwurf eines solchen Arrays hergeleitet. Das Prinzip
und das Modell wurden anhand von Simulation mit einem 3D-Antennensimulator verifiziert.
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Tabelle 2.2: Abhingigkeit der Betrige der Arrayfaktoren |AFy | von der Phasenbalance A¢

Ao | |AF,(0 = 90°)[in dB | |AFy(6 = 90°)| in dB
30° 8.7 2,7
20° 12,2 2,87
10° 18,2 2,97
8° 20 2,98

Die Verifizierung erfolgte zuerst unter halbrealistischen Bedingungen, indem ein realistischer
Entwurf der Antenne mit einem idealen Speisenetzwerk (diskreter Port) eingesetzt wurde. Die
Simulationen bestitigen die theoretischen Erwartungen. Um die Theorie auch messtechnisch
verifizieren zu konnen, wurden fiir die beschriebenen Antennen Speisenetzwerke entworfen.
Anschliefend wurden mehrere Prototypen aufgebaut, deren Messdaten die theoretischen und
simulativen Ergebnisse bestitigen.

Anhand des Abschnitts lisst sich feststellen, dass das vorgestellte Prinzip zur Entwicklung
eines breitbandigen, dual-orthogonal-linear-polarisierten Strahlers geeignet ist. Der Vorteil
des vorgestellten Prinzips ist eine hohe Polarisationsreinheit der abgestrahlten elektromagne-
tischen Welle in einem groflen Winkelbereich, eine hohe Entkopplung der Ports fiir die ortho-
gonale Polarisation und die einheitliche Lage der Phasenzentren fiir beide Polarisationen. Das
Prinzip ist einsetzbar fiir solche Antennen, deren Hauptstrahlrichtung senkrecht zur Substra-
toberfldche orientiert ist.

Die vorgestellten Simulations- und Messdaten zeigen, dass die Performance des Prinzips
stark von dem relativen, elektrischen Abstand zwischen den einzelnen Antennen abhingt.
Des Weiteren wurde ein starker Einfluss des Speisenetzwerks auf die Abstrahleigenschaften
festgestellt. Es lédsst sich damit zusammenfassen, dass der weitere Entwurf sich auf die Mi-
niaturisierung des Strahlers und auf die Minimierung des Speisenetzwerkeinflusses auf die
Abstrahlcharakteristik konzentrieren muss. Die Losungsmoglichkeiten und Entwiirfe werden
im folgenden Kapitel beschrieben.
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3 Konzepte kompakter, dual-polarisierter
UWB-Antennen

In diesem Kapitel werden Antennenkonzepte kompakter, dual-orthogonal-linear polarisierter,
ultra breitbandiger Antennen vorgestellt. Alle Antennen basieren auf dem im vorherigen Ka-
pitel beschriebenen Prinzip der differenziellen Speisung symmetrisch angeordneter Antennen.
Zwecks besserer Untersuchung der Abstrahleigenschaften der Antenne besitzt der erste Pro-
totyp ein abtrennbares Speisenetzwerk. Nach der messtechnischen Verifikation des Konzeptes
wird ein Prototyp mit integriertem Speisenetzwerk und kompakteren Dimensionen vorgestellt
und charakterisiert. Das Kapitel wird mit einer Vorstellung anderer Antennenkonzepte basie-
rend auf dem vorgestellten Prinzip abgeschlossen.

Alle in dem Kapitel beschriebenen Antennen und Speisenetzwerke sind auf dem Substrat
der Firma Rogers Corporations mit der Bezeichnung Duroid 5880 [Cor10b] geitzt. Die Hohe
des Substrats betrdgt jeweils 0, 79 mm.

3.1 Konzept und Funktionsprinzip der 4-Ellipsen-Antenne

Die Beschreibung des Prinzips der kompakten Antenne basiert auf der elliptischen Antenne
aus dem vorherigen Kapitel. Der Unterschied im Aufbau der dual-polarisierten Variante be-
steht in der Integration des gespiegelten Strahlers in eine gemeinsame Apertur in der Masse-
fliche. Die zweite innere Ellipse wird in die Offnung der Massefliiche integriert und an der ge-
geniiberliegenden Stelle gespeist. Um die angestrebte Unterdriickung der Kreuz-Polarisation
zu erzielen, muss die Orientierung des elektrischen Feldes an Speisepunkten beider Ellip-
sen in Bezug auf die Masseflache umgekehrt sein, d.h. die Speisesignale sollen differenziell
zueinander sein.

Um das Konzept der Antenne unabhingig von dem Speisenetzwerk untersuchen zu kon-
nen, muss die Antenne extern gespeist werden. Aus diesem Grund werden als Speisepunkte
kommerzielle SMA-Stecker mit einer Impedanz von 50 2 verwendet, die an die speisenden
Mikrostreifenleitungen und die Massefliche angelotet werden. Um die Antennen mit Mikro-
streifenleitungen speisen zu konnen, miissen die Ellipsen und die Massefldche auf den gegen-
iberliegenden Seiten des Substrats angebracht werden. Die Mikrostreifenleitungen besitzen
eine getaperte Breite, was der Impedanzanpassung des SMA-Steckers an den Antennenein-
gang dient.

Um die dual-polarisierte Variante der Antenne zu realisieren, miissen die beiden Monopo-
le mit den speisenden Mikrostreifenleitungen so montiert werden, dass sie jeweils um 90°
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versetzt zur Mitte der Offnung in der Massefliche angeordnet sind. Dadurch erhilt man ei-
ne Antenne mit vier Eingéingen. Zum Abstrahlen einer linearen Polarisation miissen jeweils
zwel gegeniiberliegende Ports differenziell angeregt werden. Die Struktur der Antenne ist in
Abb. 3.1 dargestellt [AWZ09b, AWZ09a]. Die Dimensionierung der Antenne kann Abb. 3.2
entnommen werden. Die Abmessungen der Antennenapertur sind stark reduziert im Vergleich
zu dem Prototyp aus dem Abschnitt 2.4.2. Die Apertur der Antenne hat einen Durchmes-
ser von 32 mm, was einem kleineren bzw. vergleichbaren Wert zur Wellenldnge im FCC-
Frequenzbereich von \y = 3 cm bis 10 cm entspricht.

Die Offnung in der Massefliche soll geometrische Rotationssymmetrie aufweisen. Dies
gewihrleistet gleiche Impedanzverhiltnisse an allen Ports der Antenne und bildet eine nihe-
rungsweise gleiche Apertur in den relevanten Antennenebenen, was in gleicher Keulenbreite
in beiden Ebenen resultiert.

Eine gleiche Keulenbreite in beiden Ebenen (E- und H-Ebene) der Antenne ist im Fall
der dual-polarisierten Antennen von besonderem Interesse. Solches Abstrahlverhalten erlaubt
eine Ausleuchtung des gleichen Winkelbereiches in beiden Ebenen (E und H) fiir beide Pola-
risationen. Die Eigenschaft kann vorteilhaft in Radarsystemen sein, indem das Gebiet unab-
hingig von der Polarisation mit gleichen Abstrahlcharakteristiken in beiden Ebenen abgetastet
wird.

Die Ports der Antenne werden mit dem Muster a.b bezeichnet, wobei a die Portgruppe fiir
eine Polarisation (¢ € {1,2}) und b die jeweiligen Ports in einer Portgruppe a bezeichnen

(b e {1,2}).

Port 1.1

Port 1.2

(a) Draufsicht (b) Unteransicht (c) transparente Ansicht

Abbildung 3.1: Schema der kompakten, dual-polarisierten UWB Antenne (dunkle Fldchen
markieren die Metallisierung) [AWZ09b]

Das Funktionsprinzip der Antenne wird anhand der schematischen Verteilung des elektri-
schen Feldes in der Struktur erkldrt (Abb. 3.3). Die Antenne wird au3en an den Ports 1.1 und
1.2 gespeist, wobei die Amplitude der E-Feldvektoren gleich und die Orientierung umgekehrt
ist. Die Felder beider Ports interferieren konstruktiv miteinander, wie in Abb.3.3(a) gezeigt.
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(a) Einzelne Ellipse (b) Struktur

Abbildung 3.2: Dimensionierung der 4-Ellipsen-Antenne aus Abb. 3.1 (alle Werte in mm)

Die Abstrahlung erfolgt dabei senkrecht zur Substratfliche.

Die schematische Feldverteilung in der Offnung der Massefliche unter den gleichen Spei-
sebedingung ist in Abb. 3.3(b) dargestellt. Die E-Feldvektoren verlaufen zwischen den Spei-
sepunkten der beiden Ellipsen und sind symmetrisch zu dem Querschnitt durch die gespeisten
Ports angeordnet. Eine Zerlegung der Vektoren in Ko -und
Kreuz-Komponente ist in Abb. 3.3(c) gezeigt. Es wird deutlich, dass bei der vorgestellten An-
ordnung und Speisung die Kreuz-Polarisation gegenphasig und die Ko-Polarisation gleich-
phasig abgestrahlt wird. Dies fiihrt zur Unterdriickung der Kreuz-Polarisation und Verstér-
kung der Ko-Polarisation.

N N

N
S\

A y

Port1.1\/Port1.2

(a) Querschnitt

Co-Pol = >

(c) Schematische Zerlegung der
E-Feldvektoren aus Abb. 3.3(b)

(b) Unteransicht in Ko- und Kreuz-Polarisation

Abbildung 3.3: Schematische Darstellung der E-Feldvektoren in der 4-Ellipsen-Antenne aus
Abb. 3.1 bei differenzieller Speisung der Ports 1.1 und 1.2 [AWZ09b]

Die simulierten S-Parameter der Antenne sind in Abb. 3.4 zu sehen. In Abb.3.4(a) werden
die Ergebnisse bei Speisung an nur einem Port (Port 1.1) dargestellt. Es wird beobachtet, dass
eine Anpassung kleiner als -10 dB in dem Frequenzbereich von ca. 3 GHz bis 8, 5 GHz erzielt
wird. Eine Verbesserung der Eingangsimpedanzanpassung in dem Frequenzbereich oberhalb
von 8,5 GHz resultiert in einer Aufspaltung der Richtcharakteristik. In dem Entwurf wird
eine konstante Form der Richtcharakteristik als bevorzugter Optimierungsparameter gewihlt,
was sich in einer Begrenzung der maximalen Bandbreite der Antenne widerspiegelt.
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Die untere Grenzfrequenz liegt bei etwa 3, 1 GHz und entspricht einer Freiraumwellenlén-
ge von etwa A\o= 10 cm. Sie korrespondiert mit dem Umfang des Kreises in der Massefldche
und erfiillt damit die Abstrahlbedingung.

Xols iy ~ T = 732 mm = 100, 5 mm 3.1)

wobei d,, bezeichnet den Durchmesser der Offnung in der Massefliche (siehe Abb. 3.2). Die
Abstrahlbedingung wird bei dieser Frequenz dadurch geschaffen, dass der Abstand zwischen
den Ports entlang der Massefldche (Hilfte des Kreisumfangs) Ao /2 entspricht.

Die Abmessung der Antennenapertur ist klein im Vergleich zur Freiraumwellenlidnge bei
tieferen Frequenzen. Es wird dadurch erwartet, dass die Abstrahlcharakteristik in dem Fre-
quenzbereich eine homogene Hauptkeule ohne Nebenmaxima besitzt. Bei hohen Frequenzen
wird d,, groler als die Freiraumwellenldnge, wodurch mit einer Bildung von Nebenkeulen in
dem Frequenzbereich zu rechnen ist.

Die maximale Kopplung zwischen dem Port 1.1 und 1.2 (S;.2,1.1) betrdgt ca. -12 dB bei
tieferen Frequenzen und sinkt mit der steigenden Frequenz. Die Kopplung beeinflusst nur in
geringerem MafBle den Eingangreflexionsfaktor der Antenne im differenziellen Betrieb, wel-
cher in Abb. 3.4(b) dargestellt ist.

Die Kopplung zwischen den Portgruppen S5 11 und Ss5; 1 ist ebenfalls in Abb. 3.4(a)
dargestellt. Sie besitzt ein Maximum bei ca. 3,5 GHz und sinkt mit der Frequenz, bleibt
jedoch auch im oberen Frequenzbereich relativ hoch. Die Kopplung wird jedoch bei dem
differenziellen Betrieb unterdriickt, was auf die gegenseitige Ausloschung der Felder an den
Ports 3 und 4 zuriickzufiihren ist. Dieser Effekt ist frequenzunabhéngig und damit geeignet fiir
den UWB-Frequenzbereich. Die Simulationen bestétigen die Theorie und zeigen, dass keine
Kopplung unter idealen Speisebedingungen existiert.
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Abbildung 3.4: Simulierte S-Parameter der 4-Ellipsen-Antenne aus Abb. 3.2
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3.2 Aufbau und Charakterisierung des differenziellen Leistungsteilers

3.2 Aufbau und Charakterisierung des differenziellen
Leistungsteilers

Um die differenziellen Signale zu erzeugen wird ein differenzieller Leistungsteiler verwendet,
dessen Prinzip in [AMAOQ7] vorgestellt wurde.

Hierbei wird das Signal durch Ubergiinge von einer Mikrostreifenleitung auf eine Schlitz-
leitung aufgeteilt. Das Signal wird zuerst in eine Mikrostreifenleitung gespeist und dann mit-
tels Aperturkopplung in eine Schlitzleitung gekoppelt. Danach wird das Signal erneut mittels
Aperturkopplung in eine Mikrostreifenleitung transformiert, wobei die Leistung gleichmi-
Big auf die beiden Zweige verteilt wird. Die Ausgangssignale eines solchen Leistungsteilers
sind differenziell zueinander. Die Impedanzen der Ausgangsports sowie des Eingangsports
betragen jeweils 50 (). Der Aufbau eines solchen Leistungsteilers ist in Abb. 3.5 dargestellt.
Fiir eine genaue Beschreibung der Funktionsweise des Teilers wird auf die bereits erwihnte
Literatur verwiesen [AMAO7].

Die simulativen und messtechnischen Untersuchungen haben gezeigt, dass der Leistungs-
teiler hohe Abstrahlungsverluste besitzt. Die Abstrahlung des Teilers erfolgt in einer undefi-
nierten Polarisation, was kritisch bei der Vermessung der Leistungsfahigkeit der vorgestellten
Antenne ist. Um die Polarisationseigenschaften der Antenne im Einzelnen vermessen zu kon-
nen, muss die Abstrahlung des Leistungsteilers vermieden werden. Aus diesem Grund wird
er mit einem Absorber CRAM GDSS der Firma Cuming Microwave [Cor10a] mit einer Di-
cke von 3,18 mm geschirmt. Der Absorber weist hohe Verluste in dem Frequenzbereich von
1 GHz bis 20 GHz auf. Um den Leistungsteiler zusitzlich zu schirmen wird er mit einer
selbstklebenden Kupferfolie verpackt. Der resultierende Leistungsteiler ist in Abb. 3.5(c) zu
sehen.

(a) Draufsicht (b) Unteransicht (c) Schirmung mit Absorber und

Kupferfolie

Abbildung 3.5: Aufbau und Schirmung des differenziellen Leistungsteilers

Die Leistungsfihigkeit des Leistungsteiler ist in Abb. 3.6 zu sehen. Der Eingangsrefie-
xionsfaktor Sj; ist fast im ganzen betrachteten Frequenzbereich kleiner als -10 dB (siehe
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3 Konzepte kompakter, dual-polarisierter UWB-Antennen

Abb. 3.6(a)). Aus der Abbildung wird auch deutlich, dass die Amplitude der Transmissions-
faktoren S5; und S3; anndhernd identisch ist. Sie liegt, je nach Frequenz, deutlich unterhalb
von -3 dB, was auf die bereits erwihnten Abstrahlungsverluste zuriickzufiihren ist. Bei der
Verifikation des Konzepts spielt die Dampfung des Signals jedoch eine untergeordnete Rolle.
Im Vordergrund steht eine gute Amplitudenbalance der Signale.

In Abb. 3.6(b) ist die Phase £S5, und /S3; der Transmissionsfaktoren des differenziel-
len Leistungsteilers dargestellt. Es wird deutlich sichtbar, dass die Phasen im relevanten Fre-
quenzbereich um 180° verschoben sind.

S-Parameter in dB
Phase in Grad

6 7 8_9 10 11 20555 6 7 8 _9 10 1
Frequenz f in GHz Frequenz f in GHz
(a) Amplituden der Reflexions- und Transmissi- (b) Phasen der Transmissionsfaktoren

onsfaktoren

Abbildung 3.6: Gemessene S-Parameter und Phasen des differenziellen Leistungsteilers aus
Abb. 3.5(c)

Im Abschnitt 2.5 wurden die Anforderungen an das Speisenetzwerk definiert, die zur be-
absichtigten Funktionsweise der Antenne notig sind. Die Anforderungen wurden anhand der
Amplitudenbalance Aa und der Phasenbalance A¢ beschrieben.

Zu dem Speisenetzwerk der Antenne gehoren zudem die Kabel, die die Ausgénge des Leis-
tungsteilers mit den Eingéingen der Antenne verbinden. Sie miissen aus identischem Material
sein und die gleiche Linge aufweisen, um die differenzielle Speisung zu gewihrleisten. Die
Kabel, die in dieser Arbeit zu Verifikationszwecken benutzt werden tragen die Bezeichnung
,,Sucoform 86 und sind von Huber& Suhner [Suh09]. Die Lange der Kabel betrigt jeweils
50 cm.

Die Amplituden- und Phasenbalance des gesamten Speisenetzwerks sind entsprechend in
Abb. 3.7(a) und Abb. 3.7(b) gezeigt. Die Amplitudenbalance Aa weist eine maximale Schwan-
kung von ca. 1 dB bei 11 GHz auf und erfiillt damit die in Abschnitt 2.5 definierte Anforde-
rung.

Eine maximale Abweichung der Phase im gegenphasigen Zustand A¢ betrigt max. 5° bei
9,5 GHz. Im iibrigen Frequenzbereich ist die Abweichung kleiner und damit erfiillt auch die
Phasenbalance die vorgegebene Grenze von 8° fiir den ganzen betrachteten Frequenzbereich
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(sieche Abschnitt 2.5).
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Abbildung 3.7: Gemessene Amplitudenbalance |Aa| und Phasenbalance A¢ des differenziel-
len Leistungsteilers aus Abb. 3.5(c) mit Zufiihrungskabeln

Die Messungen zeigen, dass das entworfene Speisenetzwerk geeignet ist, um die Funkti-
onsweise der 4-Ellipsen-Antenne zu verifizieren.

3.3 Simulative und messtechnische Charakterisierung der
4-Ellipsen-Antenne

Der Prototyp der Antenne ist in Abb. 3.8 dargestellt. In der Draufsicht, Abb. 3.8(a), sind vier
abstrahlende Ellipsen zu sehen, die von den Mikrostreifenleitungen gespeist werden. An das
Ende der jeweiligen Leitung ist ein SMA-Stecker angelotet. Die Massefliche fiir die Mikro-
streifenleitung ist in Abb. 3.8(b) gezeigt. Das komplette Antennensystem mit Speisenetzwerk
ist in Abb. 3.8(c) dargestellt. Die Antenne wird auf einer Halterung platziert, welche die Be-
festigung des Strahlers auf einem Rotationsturm in der Antennenmesskammer ermoglicht.
Im unteren Teil der Abb. 3.8(c) kann der differenzielle Leistungsteiler erkannt werden. Die
Ausginge von dem Leistungsteiler sind mit den jeweiligen Eingéingen der Antenne iiber ein
Hochfrequenzkabel verbunden. Wéhrend der Messung der Abstrahlcharakteristiken werden
die Ports fiir die orthogonale Polarisation stets reflexionsfrei abgeschlossen.

Die gemessenen S-Parameter des Prototyps sind in Abb. 3.9 dargestellt. In Abb. 3.9(a) wer-
den die Ergebnisse der Messung bei der Speisung von Port 1.1 gezeigt. Der Verlauf der Kurve
weist ein breitbandiges Abstrahlverhalten der Antenne auf. Die Werte sind in dem Frequenz-
bereich von 4,5 GHz bis 11 GHz durchgehend kleiner als -10 dB. Im tieferen Frequenzbe-
reich wird eine schlechtere Anpassung beobachtet, die zum Teil auch durch die Simulationen
vorhergesagt werden (vgl. Abb. 3.4(a)). Die Kopplungen zwischen Port 1.1. und den Ports
fiir die orthogonale Polarisation (S2;.1.1 und Ss21.1) zeigen einen relativ hohen Wert von
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3 Konzepte kompakter, dual-polarisierter UWB-Antennen

»} ” (c) Antenne mit Speisenetzwerk
(b) Unteransicht und Halterung

Abbildung 3.8: Prototyp der 4-Ellipsen-Antenne

-15 dB bis -10 dB. Sie werden jedoch im differenziellen Betrieb deutlich reduziert. Die Mes-
sung (inklusive Leistungsteiler und Kabel) zeigt, dass die Kopplung hier kleiner als -30 dB
ist und wird aufgrund dessen nicht gesondert gezeigt. Die Kopplung zwischen den gegen-
tiberliegenden Ports S 2 ;.1 nimmt Werte zwischen -18 dB und -11 dB an und fiihrt zu einer
Verschlechterung der Anpassung der Antenne im differenziellen Betrieb.

Bei der Vermessung des Eingangsreflexionsfaktors im differenziellen Betrieb werden die
Einfliisse des Speisenetzwerks herauskalibriert. Die Werte der Anpassung (siehe Abb. 3.9(b))
unterschreiten ein Niveau von -8 dB im ganzen betrachteten Frequenzbereich, was doch auf
einen geringen Einfluss von S; 5, auf die Gesamtperformance der vorgestellten Antenne
hindeutet. Aufgrund der ausreichend niedrigen Werte der Anpassung (Abb. 3.9(b)), lédsst sich
festhalten, dass die Antenne in dem Frequenzbereich von 3 GHz bis 11 GHz verwendet wer-
den kann.

Die Abstrahleigenschaften der Antenne werden anhand der Ports 1.1 und 1.2 gezeigt. Die
Simulationen und Messungen des zweiten Portpaares zeigen nahezu identische Eigenschaften,
was auf die Rotationssymmetrie der Struktur zuriickzufiihren ist. Die Orientierung der Anten-
ne im Koordinatensystem sowie die Bezeichnung der Ports ist in Abb. 3.10 gezeigt. Bei der
Messung der Abstrahlcharakteristiken wird das zweite Portpaar stets mit 50 (2-Abschliissen
abgeschlossen. Die Daten, die im CST simuliert und aus dem Tool exportiert werden, werden
als Simulationsdaten bezeichnet. Dagegen werden die Ergebnisse, die durch den Einsatz des
mathematischen Modells im Matlab erzielt werden, als modellierte Daten bezeichnet.
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Abbildung 3.9: Gemessene S-Parameter der 4-Ellipsen-Antenne aus Abb. 3.8

Abbildung 3.10: 4-Ellipsen-Antenne im Koordinatensystem

Der Gewinn der 4-Ellipsen-Antenne in der E-Ebene fiir die Ko-Polarisation
Gy P (f,0,4 = 0°) ist in Abb. 3.11 dargestellt. Abb. 3.11(a) und Abb. 3.11(b) zei-
gen entsprechend die modellierten und gemessenen Ergebnisse. Als Model wird das in Ab-
schnitt 2.2 vorgestellte Modell verwendet. Als Eingangswert wird der Gewinn der 4-Ellipsen-
Antenne im Fall der Speisung von Port 1.1 verwendet. Zusitzlich wird bei dem Ergebnis
der Modellierung die Dampfung des Speisenetzwerks beriicksichtigt. Der gemessene Gewinn

beinhaltet ebenfalls die Verluste des Speisenetzwerks.

Die Antenne strahlt bidirektional mit zwei Hauptkeulen senkrecht zur Substratfliche ab.
Die Hauptstrahlrichtungen bleiben nidherungsweise konstant iiber den Frequenzbereich. Die
Keulenbreite dndert sich mit der Frequenz und wird mit hoherer Frequenz deutlich kleiner. Es
wird keine bemerkenswerte Bildung von Nebenkeulen in der dargestellten Ebene festgestellt.
Der maximale Gewinn betrdgt etwa 3 dBi im mittleren Frequenzbereich. Dieser Wert sinkt
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mit steigender Frequenz, was zum einen durch die steigenden Verluste im Speisenetzwerk
und zum anderen durch die Schwenkung der Hauptstrahlrichtung des einzelnen Monopols
in der E-Ebene verursacht wird. Im oberen Frequenzbereich ist die Hauptstrahlrichtung des
einzelnen Strahlers nicht konform mit dem des Arrays. Die Keulen bei -90° und 90° zeigen
dhnliche Breiten und Betrige des Gewinns in dem betrachteten Frequenzbereich.
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Abbildung 3.11: Gewinn G]f_'ﬁlfge’ CoFol( £ 9 4p = 0°) der 4-Ellipsen-Antenne in der E-Ebene
bei der Ko-Polarisation

Der modellierte und gemessene Gewinn der Antenne im differenziellen Betrieb bei der H-
Ebene in Ko-Polarisation Gi’ﬂ’ege Cobol(r 9 = 90°1)) sind entsprechend in
Abb. 3.12(a) und Abb. 3.12(b) gezeigt. Die Abstrahlung in der H-Ebene dhnelt der in der
E-Ebene. Es sind zwei nahezu symmetrische, zur Substratfliche senkrecht orientierte Keulen
vorhanden. Die Hauptstrahlrichtung, sowie die Breite der Keule, ist anndhernd konstant im
kompletten Frequenzbereich. Das Modell zeigt eine gute Ubereinstimmung mit den gemesse-
nen Daten.

Erwihnenswert sind die dhnlichen Breiten der Keulen in der E- und H-Ebene, sowie die
gleichen Hauptstrahlrichtungen. Dies ist im Fall der dual-polarisierten Antennen von entspre-
chender Bedeutung, da der Strahler in beiden Ebenen, fiir beide Polarisationen, niherungs-
weise den gleichen Winkelbereich ausleuchten soll. Im Fall der 4-Ellipsen-Antenne wird dies
fiir die E- und H-Ebene und beide Polarisationen erfiillt.

Die Messdaten zeigen iiber den ganzen Frequenzbereich eine Reihe von Minima und Ma-
xima, die in dem Modell nicht vorkommen. Dieses Muster ist auf Resonanzen, aufgrund der
Reflexionen zwischen dem Leistungsteiler und der Antenne, zuriickzufiihren. Der Frequenz-
abstand zwischen zwei Maxima bzw. Minima hingt direkt von der Linge der Kabel ab. Da
die Reflexionen zwischen den einzelnen Komponenten des Antennensystems in dem Modell
nicht beriicksichtigt werden, wird dieser Effekt im Modell nicht erfasst. Die Diagramme zei-
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gen jedoch generell eine gute Ubereinstimmung der modellierten und gemessenen Ergebnisse.
Sowohl die Form als auch die Betrige der gemessenen Charakteristiken werden vom Modell
gut nachgebildet. Dies bestitigt die Korrektheit des gewihlten Ansatztes.
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Abbildung 3.12: Gewinn G?lml’e;e CoFol(r 9 = 90°,4) der 4-Ellipsen-Antenne in der H-
Ebene bei der Ko-Polarisation

Die Ergebnisse der Gewinnmessung fiir die Kreuz-Polarisation in der E- bzw. H-Ebene
(GT f‘;egelx Plf 0,4 = 0°) bzw. GillEtl’eSel XPol(r 9 = 90°4))) sind entsprechend in
Abb. 3.13 und Abb. 3.14 gezeigt. Abb. 3.13(a) zeigt die Messung in der E-Ebene fiir den
Fall wenn nur Port 1.1 gespeist wird und Abb. 3.13(b) die entsprechende Messung im diffe-
renziellen Betrieb. Bei der Speisung eines Ports befinden sich die stirksten Kreuzpolarisati-
onskomponenten bei einem Winkel von 180°. Im differenziellen Betrieb sind dagegen zwei
Bereiche dhnlicher Amplitude der Kreuz-Polarisation zu beobachten (bei 0° und 180°), was
durch die symmetrische Anordnung der Monopole zustande kommt. Die Lage dieser Keulen
ist weit ab von der Hauptstrahlrichtung der Ko-Polarisation und hat damit nur einen geringen
Einfluss auf die Qualitit der Abstrahlcharakteristik bei £90°. Es wird gleichzeitig deutlich,
dass die Amplitude des kreuz-polarisierten Signals gesenkt wird. Der maximale Gewinn in der
Kreuz-Polarisation betrédgt hier etwa -10 dBi. Der maximale Gewinn der Kreuz-Polarisation
fiir die Hauptstrahlrichtung der Ko-Polarisation (£90°) liegt bei ca. -18 dBi.

Die Fahigkeit der 4-Ellipsen-Antenne zur Unterdriickung der Kreuzpolarisation wird an-
hand von Messungen in der H-Ebene stark verdeutlicht. Abb. 3.14(a) zeigt die Messung an
Port 1.1 und Abb. 3.14(b) des entsprechende Ergebnis im differenziellen Betrieb. Bei der
Speisung an einem Port werden vier starke Keulen gebildet, deren Maxima ca. 0 dBi betragen
(aufgrund besserer Vergleichbarkeit der Ergebnisse wird die Skala nicht verdndert). Im Fall
der differenziellen Speisung der Ports 1.1 und 1.2 wird die Kreuz-Polarisation in der H-Ebene
deutlich reduziert und erreicht einen maximalen Wert von nur ca. -10 dBi.
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Abbildung 3.13: Gemessener Gewinn Glf.'lEffg;eiX'POl( f,0,¢ = 0°) der 4-Ellipsen-Antenne in
der E-Ebene bei der Kreuz-Polarisation
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Abbildung 3.14: Gewinn Gﬁ’f*l’e;el XFPol(f 9 = 90°,4)) der 4-Ellipsen-Antenne in H-Ebene bei
der Ko-Polarisation

Die abgestrahlte Leistung in beiden Ebenen und Polarisationen fiir den ganzen Frequenz-
bereich wird mit Hilfe des mittleren Gewinns gezeigt. Bei Anregung des einzelnen Strahlers
wird eine Unsymmetrie der Hauptkeulen in der E-Ebene sowohl in der Ko- als auch in der
Kreuz-Polarisation im Bezug auf +90° festgestellt, was in Abb. 3.15(a) zu sehen ist. Im dif-
ferenziellen Betrieb werden die Keulen weitgehend durch die Stromverteilung symmetrisiert
(siche Abb. 3.15). Das Niveau der Kreuz-Polarisation wird fiir die Richtungen £90° in der
E-Ebene im Mittel um ca. 8 dB reduziert.

In der H-Ebene tritt kaum eine Verdnderung der Abstrahlung in der Ko-Polarisation auf.
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Dies folgt daraus, dass bereits bei der Speisung an Port 1.1 eine symmetrische Stromverteilung
in der H-Ebene vorliegt. Die Stromverteilung bei differenzieller Speisung dndert daher die
groben Abstrahleigenschaften nicht. Im Mittel wird der Gewinn bei der Kreuz-Polarisation in
der H-Ebene bei differenzieller Speisung um 10 dB reduziert.

Der maximale mittlere Gewinn fiir die Ko-Polarisation betrdgt ca. 2 dBi. Dies stellt keinen
relevanten Unterschied zu dem mittleren Gewinn bei Speisung von Port 1.1 dar. Durch den
Einsatz eines zweiten Strahlers und Bildung einer Antennengruppe wird jedoch eine Stei-
gerung des Gewinns erwartet. In dem vorgestellten Prototyp ist das nicht der Fall, da die
Zunahme des Gewinns durch die Diampfung des Speisenetzwerks kompensiert wird. Trotz
keiner merklichen Erh6hung des Gewinns in der Ko-Polarisation wird durch den differenziel-
len Betrieb der Abstand zwischen Ko- und Kreuz-Polarisation (d.h. die Polarisationsreinheit)
deutlich erhoht. Fiir die Hauptstrahlrichtungen und deren unmittelbaren Nihe wird eine Pola-
risationsreinheit von ca. 20 dB erreicht.
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Abbildung 3.15: Gemessener mittlerer Gewinn Gy, ( f, 0, 1) der 4-Ellipsen-Antenne fiir die E-
und H-Ebene in Ko- und Kreuz-Polarisation

Die vorgestellten Messergebnisse zeigen, dass die 4-Ellipsen-Antenne ein geeignetes Kon-
zept zur Realisierung von dual-linear-orthogonal-polarisierten, ultra breitbandigen Antennen
ist. Die Antenne strahlt mit zwei Hauptkeulen ab und gewihrt, durch das frequenzunabhéngi-
ge Prinzip der Unterdriickung der Kreuzpolarisation, eine hohe Polarisationsreinheit. Um die
Eignung der Antenne fiir pulsbasierte Systeme zu zeigen, muss noch das Zeitbereichverhalten
der Antenne beurteilt werden.

Die gemessenen Betrige der Impulsantworten der 4-Ellipsen-Antenne in der E- und H-
Ebene |+ HEbene. Co-Pol(z " /)| gind in Abb. 3.16 dargestellt. Beide Impulsantworten weisen
eine Verzogerungszeit von ca. 3,2 ns auf. Diese relativ groe Verzogerung ist primér durch
die hohe Laufzeit des Signals durch den Leistungsteiler und die Zufiihrungskabel verursacht.
Die Verzogerung ist ndherungsweise konstant tiber dem Winkel, was auf eine hohe geome-
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trische Stabilitdt des Phasenzentrums der Antenne hindeutet. Die Impulsantwort in beiden
Ebenen zeigt eine schmale Breite 7rwyym von etwa 150 ps. Die Verzerrung des Pulses erfolgt
zum Teil durch die Verzerrung bei der Abstrahlung und zum Teil durch die Aperturkopplun-
gen in dem Leistungsteiler. Das Ringing ist zum einen durch die Resonanzen in der Struktur
und zum anderen durch die Abstrahlung der metallischen Kanten des Strahlers verursacht.
Die Abstrahlung aus den Antennenecken kann durch den Einsatz von Absorbern vermindert
werden. Das Ringing ist jedoch schwach und trigt unwesentlich zur Verschlechterung der
Antennenperformance bei.

Bei der Impulsantwort in der E-Ebene (Abb. 3.16(a)) in dem Winkelbereich von —180° bis
0° kann eine klare Abstrahlung unmittelbar vor dem Hauptimpuls beobachtet werden. Die-
se Pulse kommen durch die Abstrahlung von den Mikrostreifenleitungen, die zeitlich vor der
eigentlichen Abstrahlung aus der Antenne vorkommt, zustande. Die Abstrahlung der Mikrost-
reifenleitungen ist in dem Winkelbereich von 0° bis 180° nicht zu beobachten, da diese durch
die Masseflidche verhindert wird.

Eine kurze Impulsantwort mit kleinem Ringing und eine konstante Verzogerung zeigen,
dass die 4-Ellippsen-Antenne erfolgreich in anspruchsvollen pulsbasierten Systemen einge-
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Abbildung 3.16: Gemessene Impulsantwort |h]15_'ﬁf2Eb°“°’ CoPol (¢ 0 4))| der 4-Ellipsen-Antenne
in E- und H-Ebene in Ko-Polarisation

3.4 Unidirektionale 4-Ellipsen-Antenne

Die vorgestellte 4-Ellipsen-Antenne weist zwei Haupstrahlrichtungen auf, die senkrecht zur
Antennenflache ausgerichtet sind. In vielen Anwendungen ist jedoch erwiinscht mit nur einer
Hauptkeule abzustrahlen. Eine bereits bekannte Methode einen von den zwei Hauptstrahl-
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3.4 Unidirektionale 4-Ellipsen-Antenne

richtungen in die entgegengesetzte Richtung umzulenken ist der Einsatz eines metallischen
Reflektors, der in einem Abstand von A/4 von der Antenne platziert wird. Bei der Reflexion
der Welle an dem Reflektors, findet eine Phasendrehung um 7 bzw. 180° statt. Durch den
von der Wellenlidnge abhidngigen Abstand des Reflektors, wird der reflektierte Strahl kohi-
rent mit dem zweiten Strahl {iberlagert. Dadurch wird eine unidirektionale Abstrahlung mit
einer erhohten Leistungsdichte ermdglicht. Dieses Prinzip ist jedoch, wegen des auf die Wel-
lenldnge bezogenen Reflektorabstands, nur fiir Schmalbandantennen anwendbar. Im Fall der
ultra-breitbandigen Antennen ist eine Optimierung der Form des Reflektors denkbar. Dies
erfordert jedoch ein aufwendiges Design, indem die Bewegung des Phasenzentrums und die
Anderung der Form der Richtcharakteristik mit der Frequenz beriicksichtigt werden muss. Der
Entwurf solch eines Reflektors ist jedoch nicht fiir jede Antenne moglich. Aus diesem Grund
wird im Fall der breitbandigen Antennen meistens ein Absorber eingesetzt, dessen Aufgabe
ist es, einen Strahl zu absorbieren. Dies resultiert in einer Reduzierung des Wirkungsgrades
der Antenne.

Im Fall von breitbandigen, pulsbasierten Systemen kann jedoch unter bestimmten Bedin-
gungen ein Reflektor eingesetzt werden, was im Folgenden untersucht wird.

3.4.1 Antennenreflektor mit GauBschen Signalen

Im Fall einer Speisung eines Pulses in die bidirektionale Antenne (z.B. 4-Ellipsen-Antenne)
wird der Puls durch die Antenne verzerrt und in zwei Richtungen abgestrahlt. Bei der Plat-
zierung eines Reflektors in einem gewissen Abstand von der Antenne, wird der Puls, der sich
in Richtung des Reflektors ausbreitet, reflektiert. Dabei findet durch die Reflexion eine Pha-
sendrehung des Pulses um 180° statt. Im Fall eines Pulses bedeutet das eine Inversion. Der
reflektierte Puls tiberlagert sich mit dem zuvor in die zweite Richtung abgestrahlten Puls. Da-
durch entsteht eine Doppel-Pulsfolge, die sich nur in einer Richtung ausbreitet. Der Abstand
At zwischen dem direkt abgestrahlten und dem reflektierten Puls héngt von dem Abstand d;
zwischen Antenne und Reflektor ab [Sch05].

At = Q—dr, (3.2)

Ceff
wobei c die effektive Ausbreitungsgeschwindigkeit der Welle in der Antennenumgebung
bezeichnet.

Das zeitliche Verhalten der Superposition des direkt abgestrahlten und des reflektierten Pul-
ses fiir drei unterschiedliche Pulsverzogerungen zeigen die Abb. 3.17(a),
Abb. 3.17(c) und Abb. 3.17(e). Als Beispiel wird die zweite Ableitung nach der Zeit eines
GauB3schen Pulses verwendet. In den Diagrammen wird neben dem direkt abgestrahlten und
reflektierten Puls auch der superponierte Puls dargestellt.

Bereits bei einem zeitlichen Abstand von At > 0 ps ist eine Bildung des superponierten
Pulses zu beobachten. Die Amplitude des Pulses ist kleiner als die von seinen Bestandteilen.
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Die Form des Pulses wird verzerrt und dhnelt der nichsthoheren Ableitung des abgestrahlten

Signals.

Bei VergroBerung des zeitlichen Abstandes auf At = 75 ps kommt es zu einer konstrukti-
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ven Uberlagerung der Pulse. Fiir den verwendeten Beispielpuls stellt diese Verzogerung die
minimale Verzogerungszeit, bei der die Amplitude des superponierten Pulses maximal und
seine zeitliche Breite minimal ist, dar. Wie aus dem Diagramm zu erkennen ist, findet, trotz
der optimalen Verzogerung, eine Verbreiterung des Pulses sowie eine Verzerrung statt, die
einer Ableitung dhnelt. Dies stellt einen unbehebbaren Nachteil der Methode dar.

Fiir groBere Verzogerungen (At > 75 ps) kommt es zu einer Verldngerung des resultieren-
den Pulses und in einem Extremfall zu einer zeitlichen Auflosung der einzelnen Pulse. Ein
Beispiel fiir At = 120 ps ist in Abb. 3.17(e) dargestellt. Wie aus der Abbildung zu erkennen
ist, unterliegt der superponierte Puls einer unerwiinschten zeitlichen Verbreiterung.

Die normierten Spektren des direkt abgestrahlten Pulses und der resultierenden superpo-
nierten Pulse fiir die drei Verzogerungszeiten At = 20 ps, At = 75 ps und At = 120 ps sind
entsprechend in Abb. 3.17(b), Abb. 3.17(d) und Abb. 3.17(f) gezeigt.

Fir At = 20 ps ist das Maximum des Spektrums des superponierten Pulses kleiner als
seiner Bestandteile. Dies lidsst sich auch aus Abb. 3.17(a) schlielen, wo sichtbar ist, dass die
Pulse destruktiver Interferenz unterliegen. Das Spektrum wird dabei leicht verformt.

Bei Vergroierung der Verzogerungszeit At steigt die Amplitude des superponierten Pul-
ses und somit auch die Amplitude seines Spektrums. Im Idealfall erreicht das Maximum im
Spektrum eine um 3 dB hohere Amplitude als die des einzelnen Pulses. Dieser Fall ist in
Abb. 3.17(c) dargestellt. Die Vergroerung der Amplitude im Leistungsdichtespektrum muss
bei der Einhaltung vorgegebener Frequenzmasken beriicksichtigt werden. Das Spektrum des
superponierten Pulses wird etwas schmaler und bei den hoheren Frequenzen entsteht zudem
ein Einbruch in dem Frequenzspektrum.

Der Einbruch verschiebt sich bei Vergroerung von At zu tieferen Frequenzen. Fiir At =
120 ps (siche Abb. 3.17(e)) befindet sich dieser Einbruch bei ca. 8 GHz. Dies ist ein uner-
wiinschter Effekt, der durch den zu grofBen zeitlichen Abstand zwischen dem direkt abge-
strahlten und reflektierten Puls zustande kommt.

Die Analyse zeigt, dass es moglich ist im Fall der ultra-breitbandigen, pulsbasierten Sys-
temen ein Antennenreflektor einzusetzen, um die Strahlung eines bidirektionalen Strahlers
in eine Richtung umzulenken. Dieses Prinzip funktioniert bei der Verwendung solcher Pulse,
die eine konstruktive Uberlagerung mit ihrer invertierten Form erlauben (z.B. GauBsche Pulse
und ihre zeitliche Ableitungen).
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3.4.2 Simulative Untersuchung der 4-Ellipsen-Antenne mit Reflektor

Das Prinzip wird simulativ anhand der 4-Ellipsen-Antenne untersucht. Die Grofle des Reflek-
tors entspricht den Antennendimensionen. Er wird 12 mm tiiber den Ellipsen platziert. Der
Abstand entspricht \/4 fiir eine Frequenz von etwa 6,25 GHz. Er resultiert aus einer Op-
timierung in der Simulationssoftware CST, in der sowohl der Eingangsreflexionsfaktor als
auch die Abstrahlcharakteristik beriicksichtigt werden. Der Abstand entspricht dem Viertel
der Wellenlidnge fiir die Mittenfrequenz des Frequenzbereichs, fiir den die urspriingliche 4-
Ellipsen-Antenne optimiert wurde.

Die Antenne wird mit GauB3schen Pulsen mit einer Bandbreite von 11 GHz an zwei gegen-
tiberliegenden Ports gespeist. Die Amplitude der Pulse wird durch die Simulationssoftware
festgelegt, indem eine Leistung von 1 W iiber der gesamten Portflidche verteilt wird. Die Probe
zur Aufnahme des elektrischen Feldes wird in der Hauptstrahlrichtung (senkrecht zur Anten-
ne) in einer Entfernung von 1 m platziert. Fiir diese Entfernung ist die Fernfeldbedingung fiir
die Antenne erfiillt, was sicherstellt, dass keine Nahfeldeffekte von der Probe aufgenommen
werden.

Eine Simulation des empfangenen Pulses fiir die 4-Ellipsen-Antenne ohne Reflektor ist in
Abb. 3.18(a) dargestellt. Die Form des Pulses mit Reflektor wird zunéchst mathematisch mo-
delliert. Zu diesem Zweck wird der Puls mit dem invertierten und zeitlich verschobenen Puls
tiberlagert. Die Verschiebung des Pulses ist proportional zu dem Abstand zwischen Antenne
und Reflektor und betrégt fiir den dargestellten Puls 36 ps. Die Superposition der beiden Pulse
ist in Abb. 3.18(b) gezeigt. In dem superponierten Puls wird nur eine geringe Verzerrung be-
obachtet, wodurch die Breite des Pulses nur in kleinem Mal} vergroert wird. Dies ist darauf
zuriickzufiihren, dass der originale Puls ein Ringing aufweist, was durch die Struktur der An-
tenne verursacht wird. Der reflektierte Puls wird zum Teil auch mit dem Ringing tiberlagert,
was eine Verzerrung der Pulsform verursacht.

Durch die Uberlagerung der Pulse wird jedoch die Amplitude des Pulses (peak-to-peak)
vergrofert.

Das Ergebnis der Simulation der Antenne mit dem Reflektor in CST ist in Abb. 3.18(c)
dargestellt. Die iibrigen Simulationsbedingungen sind identisch denen in Abb. 3.18(a). Es
wird eine gute Ubereinstimmung zwischen dem modellierten und simulierten Puls beobachtet.

In Abb. 3.19 wird die von den Probes aufgenommene elektrische Feldstirke im Frequenz-
bereich dargestellt. Die durchgezogene Linie entspricht der elektrischen Feldstidrke ohne Re-
flektor, die gestrichelte der mit Reflektor. Die Amplitude der Feldstirke im Frequenzbereich
oberhalb von 3 GHz ist groBer fiir den Strahler mit Reflektor. Die Vergroflerung der Feldstérke
ist jedoch nicht konstant iiber der Frequenz. Die Unregelmaissigkeiten sind auf die Verdnde-
rung der Stromverteilung in der Antenne durch den Reflektor zuriickzufiihren.

Die Simulationen zeigen, dass es prinzipiell moglich ist, in einem breitbandigen, pulsba-
sierten System, eine Antenne mit Reflektor einzusetzen, um eine unidirektionale Abstrahlung
und Erhohung der spektralen Leistungsdichte zu erreichen. Die Simulationen zeigen jedoch,
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Abbildung 3.18: Mit CST simulierte elektrische Feldstirke im Zeitbereich in 1 m Abstand
von der 4-Ellipsen-Antenne in der Hauptstrahlrichtung gespeist differziell
mit den GauBschen Pulsen (Frequenzbereich 0 GHz - 11 GHz), Leistung:
jeweils 1 W verteilt iiber der gesamten Portfliche)

dass der Reflektor einen Einfluss auf die allgemeinen Antenneneigenschaften hat. Die Opti-
mierung der Antenne mit einem Reflektor kann daher nur fiir eine vorgegebene, fest definierte
Pulsform erfolgen. Da in dieser Arbeit keine Optimierung der Antenne fiir das vordefinierte
Signal erfolgt, wird der Einsatz eines Reflektors im Weiteren nicht beriicksichtigt.

3.5 Konzept mit einem integriertem Speisenetzwerk

Fiir manche Anwendungen ist der Einsatz einer dual-polarisierten Antennengruppe zur Strahl-
fokussierung vorteilhaft. Der Aufbau der 4-Ellipsen-Antenne ist dazu jedoch nicht geeignet.
Beim Aufbau eines Arrays bestehend aus den beschriebenen Antennen wird der Abstand zwi-
schen den jeweiligen Elementen, aufgrund der seitlich platzierten Speisungen grof3 in Bezug
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Feldstarke Ein dBV/m

1" 2 3 456 7 8 9 10 11
Frequenz fin GHz
Abbildung 3.19: Mit CST simulierte elektrische Feldstirke im Frequenzbereich in 1 m Ab-
stand von der 4-Ellipsen-Antenne in der Hauptstrahlrichtung gespeist differ-
ziell mit den GauBischen Pulsen (Frequenzbereich 0 GHz - 11 GHz, Leis-

tung: jeweils 1 W verteilt iiber der gesamten Portfliche)

auf die Wellenldnge (A = 3 cm), was eine Bildung von Grating Lobes iiber eine grofle Band-
breite bewirkt. Um dieses Problem zu umgehen, muss man auf die seitliche Lage der Stecker
verzichten. Eine Moglichkeit ist eine andere Art von Steckern zu verwenden, die eine senk-
rechte Montage auf die Platine ermoglichen [Kra0O8]. Solch eine Speisung verlangt jedoch
immer noch das Vorhandensein eines seitlichen Wellenleiters und hélt die Dimensionen der
Antenne grof3. Abhilfe kann das Prinzip der Speisung aus Abschnitt 2.4.2 darstellen.

3.5.1 Aufbau des Prototyps

Die Struktur des Strahlers ist in der Abb. 3.20 dargestellt. Zur Minimierung der transversalen
Dimensionen der Antenne wird auf unnotige Mikrostreifenleitungen verzichtet. Um die An-
tenne zu speisen, miissen die Ellipsen mit der Massefldche auf eine Substratseite aufgebracht
werden. Die Struktur dhnelt derer zweier gekreuzter Dipole, die von einer Metallisierung um-
geben sind. Der Unterschied besteht in der Speisung der jeweiligen Strahler. Die Speisepunkte
der Antenne fiir die einzelne, lineare Polarisation sind durch die eingezeichneten Vektoren in
Abb. 3.20(b) markiert. Sie liegen zwischen den Ellipsen und der Masse, anstatt in der Mitte.
Die Vektoren zeigen gleichzeitig die bendtigte Orientierung der E-Feld-Vektoren an den Spei-
sepunkten um die Monopole differenziell anzuregen. Fiir die dazu orthogonale Polarisation
werden zwei orthogonale Ellipsen auf analoge Weise gespeist [Ant08].

Die Antenne besitzt die Dimensionen von 40 mm x 40 mm. Dies ist die minimale Grof3e
der Antenne um bei 3 GHz abstrahlen zu konnen. Die Abmessung stellt gleichzeitig den mi-
nimalen Abstand zwischen den Elementen in einem spéteren Aufbau einer Antennengruppe
dar. Dieser Abstand bildet fiir die verwendete Antenne ein Optimum zwischen der kleinsten
Arbeitsfrequenz des Systems und der Entstehung von Grating Lobes fiir hohere Frequenzen
(siehe Kapitel 4). Durch die Richtwirkung der Antenne werden jedoch die Grating Lobes
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teilweise unterdriickt, worauf im niichsten Kapitel niher eingegangen wird.

40 mm

(a) Entwurf (b) Foto

Abbildung 3.20: 4-Ellipsen-Antenne mit miniaturisierten transversalen Dimensionen
[ABWZ09]

Um die Antenne kompakt aufbauen zu konnen, wird der differenzielle Leistungsteiler in
das Speisenetzwerk integriert. Dafiir wird ein dhnliches Prinzip verwendet, wie beim Array
aus Abschnitt 2.4.2. Die speisende Mikrostreifenleitung wird mit einem 3 dB-Leistungsteiler
auf zwei Signale aufgeteilt. Diese Signale werden durch modifizierte Bandleitungen an die
jeweiligen Ellipsen geleitet. Um beide Polarisationen speisen zu konnen muss, wie im vor-
herigen Kapitel beschrieben, eine Kreuzung der Speisenetzwerke vorgenommen werden. Um
einen Kurzschluss zu vermeiden, wird eine vertikale Versetzung der Leistungsteiler vorge-
nommen. Die resultierende Antenne mit dem integrierten Speisenetzwerk ist in Abb. 3.21 zu
sehen.

(a) Ansicht links (b) Ansicht rechts

Abbildung 3.21: 4-Ellipsen-Antenne mit dem integrierten Speisenetzwerk [ABWZ09]

Die so aufgebaute Antenne strahlt, dhnlich wie die originale 4-Ellipsen-Antenne, mit zwei
zum Substrat senkrechten Hauptkeulen ab. Dadurch wird das Speisenetzwerk direkt bestrahlt.
Die elektromagnetische Welle wird von den metallischen Teilen der Speisung gestreut und
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reflektiert. Dies verursacht eine Abstrahlung in undefinierter Richtung und Polarisation. Da in
dem Design kein Reflektor eingesetzt werden kann, wird die in Richtung des Speisenetzwerks
abgestrahlte Welle absorbiert. Dies verursacht einen a-priori Verlust der Leistung von 3 dB.
Ein Vorteil davon ist hingegen, dass keine Verformung der Richtcharakteristik eintritt, die
sonst durch die Interferenz der direkt abgestrahlten mit der vom Speisenetzwerk reflektierten
Welle entsteht. Ein weiterer Vorteil ist ein geringes Kreuz-Polarisationsniveau, das ohne die-
sen Absorber durch die Polarisationsdrehung bei der Reflexion an dem Speisenetzwerk erhoht
ware.

Der Aufbau der Antenne mit Absorber ist in Abb. 3.22 zu sehen. Aufgrund der spite-
ren Verwendung der Antenne in einer Antennengruppe wird angestrebt, dass die endgiiltige
Antenne die Form eines Quaders besitzt. Fiir diesen Zweck werden die Hohlriume der An-
tenne mit einem Material aufgefiillt (siche Abb. 3.22(a)), das in dem betrachteten Frequenz-
bereich luftahnliche Eigenschaften aufweist und lediglich als Triger fiir den Absorber dient.
Als Absorber wird ein magnetsicher Absorber C-RAM GDSS der Firma Cuming Corpora-
tion mit einer Dicke von 3,19 mm verwendet [Corl0a]. Die Antenne mit dem Absorber ist
in Abb. 3.22(b) dargestellt. Die Ecken des Absorbers werden so angepasst, das der Absor-
ber nicht in die Zonen hoherer Feldstdrken hineinragt, was eine Dampfung des Nutzsignals
verursacht. Um sicher zu stellen, dass nichts durch den Absorber abgestrahlt wird, wird der
Absorber mit einer Kupferfolie iiberzogen. Die resultierende Antenne mit den Dimensionen
40 mm x 40 mm x 90 mm zeigt die Abb. 3.22(c).

; (c) Antenne mit Kupferfolie auf
(a) Antenne mit Fiillmaterial (b) Antenne mit Absorber ~ dem Absorber

Abbildung 3.22: Modifizierte 4-Ellipsen-Antenne mit Absorber

Aufgrund des Mangels an realitédtstreuen Modellen vom Absorber fiir Simulationszwecke,
wird die Antenne im Folgenden nur messtechnisch charakterisiert.

3.5.2 Messtechnische Charakterisierung

Die S-Parameter der Antenne sind in Abb. 3.23 zu sehen. Eine akzeptable Anpassung in dem
Frequenzbereich zwischen 3 GHz und 11 GHz ist fiir beide Ports der Antenne zu beobachten.
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Die Antenne weist, vom Prinzip her, eine gro3e Entkopplung zwischen Port 1 und Port 2 auf.
Sie ist kleiner als -30 dB fiir die Frequenzen oberhalb von 4 GHz und kleiner als -20 dB
unterhalb von 4 GHz.

S-Parameter in dB

3 4 5 6 7 8_9 10 11
Frequenz f in GHz
Abbildung 3.23: Gemessene S-Parameter der 4-Ellipsen-Antenne mit den miniaturisierten

transversalen Dimensionen aus Abb. 3.22(c)

Die Messungen zeigen, dass die Abstrahleigenschaften der Antenne bei der Speisung an
beiden Ports eine groBe Ahnlichkeit aufweisen [ABWZ09]. Aus diesem Grund wird die Cha-
rakteristik der Antenne nur fiir einen Port dargestellt. Das Koordinatensystem fiir die Inter-
pretation der Messungen ist in Abb. 3.24 dargestellt.

AZ

P(r,6=90°,p=0°)

Abbildung 3.24: Modifizierte 4-Ellipsen-Antenne im Koordinatensystem [ABWZ09]

Die Messungen der Gewinne in der E- und H- Ebene fiir die Ko- und Kreuz-Polarisation
sind in Abb. 3.25 prisentiert. Der Gewinn fiir die Ko-Polarisation weist eine stabile Haupt-
strahlrichtung iiber den kompletten Frequenzbereich auf. Die Breite der Keule ist relativ kon-
stant, sowohl fiir die E- als auch fiir die H-Ebene (Abb. 3.25(a) und Abb. 3.25(b)). In der
E-Ebene sind Nebenkeulen bei hoheren Frequenzen zu beobachten. Sie entstehen durch die
Bildung zusitzlicher Maxima der Stromverteilung auf dem abstrahlenden Element der An-
tenne. Dagegen ist in der H-Ebene kaum eine Bildung von Nebenkeulen zu beobachten. Der
maximale Gewinn in der Hauptstrahlrichtung liegt zwischen 2 dBi und 5 dBi.
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Die Messungen der Kreuz-Polarisation zeigen, dass der Gewinn in der E- und H-Ebene
(Abb. 3.25(c) und Abb. 3.25(d)) fiir die meisten Winkel im betrachteten Frequenzbereich
kleiner als -20 dBi ist. Der Gewinn der Kreuz-Polarisation in der H-Ebene ist tendenziell
etwas hoher aufgrund des hohen Gewinns des Einzelstrahlers. In der H-Ebene, bei Frequen-
zen oberhalb von ca. 9,5 GHz, ist eine stirkere unsymmetrische Abstrahlung in der Kreuz-
Polarisation vorhanden. Sie trigt jedoch nur geringfiigig zur Erh6hung der Kreuz-Polarisation
bei, wenn der Gewinn iiber die Bandbreite von 3 GHz bis 11 GHz gemittelt wird.
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Abbildung 3.25: Gemessener Gewinn G ( f, 0 —90°, 1) der modifizierten 4-Ellipsen-Antenne
aus Abb. 3.22(c) fiir die E- und H-Ebene in Ko-und Kreuz-Polarisation

Der mittlere Gewinn ist in Abb. 3.26 dargestellt. Zu beobachten ist eine leichte Erh6hung
der Kreuz-Polarisation in der H-Ebene fiir den Winkelbereich zwischen 0° und 70° (vgl.
Abb. 3.25(d)). Die Werte liegen jedoch auf einem niedrigen Niveau von ca. -20 dBi. Der
mittlere Gewinn besitzt fiir die H-Ebene etwas hohere Werte als fiir die E-Ebene, bleibt je-
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Abbildung 3.26: Gemessener mittlerer Gewinn G,(f,0 — 90°,¢) der modifizierten 4-
Ellipsen-Antenne aus Abb. 3.22(c) fiir die E- und H-Ebene in Ko-und Kreuz-
Polarisation

doch meist unter dem Wert von -20 dBi. Das Maximum des mittleren Gewinns in der Ko-
Polarisation erreicht einen Wert von ca. 3,5 dBi, was eine hohe Polarisationsentkopplung von
tiber 20 dB fiir die Hauptstrahlrichtung bedeutet.

Der mittlere Gewinn fiir die Ko-Polarisation zeigt eine Symmetrie im Bezug auf die Haupt-
strahlrichtung. Die Charakteristiken bleiben fiir den Winkelbereich von —90° bis 90° nahezu
identisch. Dies bedeutet eine Ausleuchtung des gleichen Raumwinkels fiir die beiden Polari-
sationen. Dies ist ein grofler Vorteil, da fiir beide Polarisationen die gleichen Abstrahlbedin-
gungen im Bezug auf die Amplitude des abgestrahlten Signals geschaffen werden.

Die bisherigen Ergebnisse treffen eine Aussage iiber die Qualitdt der Amplitude der in die
ausgewdhlten Richtungen abgestrahlten Signale. Um die Eignung der Antenne fiir den Einsatz
in pulsbasierten Systemen zu untersuchen, muss z.B. die Impulsantwort bewertet werden. Die
gemessenen Impulsantworten der Antenne in der E- und H-Eben fiir die Ko-Polarisation sind
entsprechend in Abb. 3.27(a) und in Abb. 3.27(b) dargestellt. Analog zu den bereits darge-
stellten Ergebnissen ist die Impulsantwort symmetrisch in Bezug auf die Hauptstrahlrichtung.
Das Maximum der Impulsantwort erreicht einen Wert von 0,22 m/ns. Die Halbwertsbreite der
Impulsantwort betrigt Terwpm=130 ps. Die Impulsantwort klingt schnell ab, worauf der Wert
des Ringings 7,=220 ps hindeutet. Die Pulsverzogerung, die durch die Antenne verursacht
wird, ist nahezu konstant fiir alle Winkel. Eine kurze Impulsantwort und konstante Verzoge-
rung iiber dem Winkel lassen darauf schlieBen, dass die Antenne eine sehr stabile Lage des
Phasenzentrums besitzt, welches sich in der Mitte der abstrahlenden Struktur befindet.

In pulsbasierten Systemen ist die Verformung des Pulses in Abhingigkeit vom Abstrahl-
winkel von groBem Interesse. Im Fall einer direktiven Antenne ist zu erwarten, dass die Form
des Pulses sich nicht mit der Abstrahlrichtung dndert und der Unterschied lediglich in der
Amplitude liegt. Um das Verhalten der Impulsantwort iiber dem Winkel zu verdeutlichen ist
in Abb. 3.28 ein Realteil der Impulsantwort fiir drei unterschiedliche Winkel in der H-Ebene
gezeigt. Es ldsst sich feststellen, dass die Impulsantwort eine relativ konstante Form behilt
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4-Ellipsen-Antenne aus Abb. 3.22(c) in E- und H-Ebene in Ko-Polarisation

und die Amplitude sinkt, je weiter der Winkel von der Hauptstrahlrichtung abweicht.

Die dargestellten Zeitbereichseigenschaften der Antenne zeigen, dass die modifizierte 4-
Ellipsen-Antenne ein geeigneter Kandidat fiir ultra-breitbandige, dual-polarisierte, pulsba-
sierte Systeme ist.
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Abbildung 3.28: Gemessene Impulsantwort A5 =" ol £ 9 — 90° ) der modifizierten 4-
Ellipsen-Antenne aus Abb. 3.22(c) in der H-Ebene in Ko-Polarisation fiir

drei unterschiedliche Winkel

3.6 Andere Antennenkonzepte

Das Prinzip der Ausloschung der Kreuz-Polarisation durch die Speisung der Antenne an zwei
Ports kann auch bei anderen Antennentypen verwendet werden. In diesem Abschnitt wer-
den zwei ausgesuchte Konzepte, die das bereits erwihnte Prinzip ausnutzen, kurz diskutiert.
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Das Prinzip der Speisung und der Funktionsweise der Antennen wird darin erklédrt und die
Funktionalitit messtechnisch nachgewiesen.

3.6.1 4-Schlitz-Antenne

Der Prototyp einer 4-Schlitz-Antenne ist in Abb. 3.29 zu sehen [ATWZ09, Ant08]. Der Strah-
ler wird mit vier Schlitzleitungen gespeist, die aufgeweitet und miteinander kontaktiert wer-
den. Um die Antenne im gewiinschten Modus zu betreiben, miissen jeweils gegeniiberlie-
gende Schlitze gleichphasig mit Signalen gleicher Amplitude gespeist werden. Die Kopplung
der speisenden Mikrostreifenleitung (sieche Abb. 3.29(b)) auf eine Schlitzlinie wird mittels
breitbandiger Aperturkopplung realisiert [SWO05].

(a) Draufsicht (b) Unteransicht

Abbildung 3.29: Foto eines Prototyps einer 4-Schlitz-Antenne [ATWZ09]

Die Speisung der Antenne mit schematischer Darstellung des elektrischen Feldes innerhalb
der Antenne ist in Abb. 3.30(a) dargestellt. Um eine einzelne, lineare Polarisation abzustrah-
len, muss die Antenne an zwei Ports gespeist werden. Sie werden, wie im Fall der 4-Ellipsen-
Antenne, in zwei Gruppen aufgeteilt (1.1 und 1.2 bzw. 2.1 und 2.2). Die Antenne muss, wie
bereits erwihnt, mit den gleichphasigen Signalen gespeist werden. Durch die gespiegelte An-
ordnung der speisenden Mikrostreifenleitungen, miissen jedoch an den gegeniiberliegenden
SMA-Steckern differenzielle Signale vorliegen. Solch eine Speisung gewihrleistet Phasen-
gleichheit an den Schlitzen. Eine Platzierung der Mikrostreifenleitungen an gegeniiberliegen-
den Rinder der Antenne muss eingesetzt werden, um eine Kopplung zu den Ports der ortho-
gonalen Polarisation zu verhindern [ATWZ09]. Zur differenziellen Speisung der Ports wird
der gleiche Leistungsteiler, samt Kabel, wie im Abschnitt 3.2 verwendet.

Die schematische Zerlegung des elektrischen Feldes in Ko- und Kreuz-Komponente ist in
Abb. 3.30(b) zu sehen. Wie dem Schema zu entnehmen ist, befinden sich
die Ko-Polarisationskomponenten in gleicher Phase, wodurch sich das abgestrahlte Feld kon-
struktiv iiberlagert. Die Kreuz-Polarisationskomponenten sind dagegen antagonistisch orien-
tiert, wodurch eine Ausloschung der Kreuz-Polarisation in Hauptstrahlrichtung erfolgt. Die
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Funktionsweise der Antenne basiert damit auf dem im vorherigen Kapitel beschriebenen Prin-
zip.

Bei der Speisung gegeniiberliegender Schlitze ist der E-Feld-Vektor in der Mitte der Struk-
tur idealerweise senkrecht zu der Linie orientiert, welche beide gespeiste Schlitze verbindet.
Die Lage des Vektors ist damit parallel zu den Schlitzen, die zur Abstrahlung der orthogonalen
Polarisation vorgesehen sind (siehe Abb. 3.30(a)). Da das so orientierte elektrische Feld nicht
fahig ist, sich in dem Schlitz auszubreiten, findet keine Kopplung zu der zweiten Portgruppe
statt. Dies resultiert in einer hohen Entkopplung der Ports fiir die orthogonale Polarisation.

Das Prinzip der Ausléschung der Kreuz-Polarisation bei gleichzeitiger Forderung der Ko-
Polarisation ist, wie im Fall der 4-Ellipsen-Antenne, frequenzunabhéngig. Die Struktur der
Antenne erlaubt jedoch eine gute Impedanzanpassung nur in einem begrenzten Frequenzbe-
reich. Aus dem Grund kann die Antenne nicht fiir den FCC-Frequenzbereich von 3,1 GHz
bis 10,6 GHz optimiert werden. Da die europdische Regulierung eine schmilere Bandbreite
zuldsst (6 GHz bis 8,5 GHz), wird die Antenne fiir ECC-konforme Systeme optimiert.

Die relative Orientierung der Antenne beziiglich des Koordinatensystems ist in
Abb. 3.30(c) dargestellt.

Port 1.1
o
K a
N
. O ,
S P(r,8=90°,y=0°)
v r,0= Y=
G ®
o
Port 1.2
(a) Speisung von Port 1.1 und 1.2 (b) Schematische Zerlegung des (c) Antenne im Koordinatensys-

elektrischen Feldes tem

Abbildung 3.30: Schema der 4-Schlitz-Antenne [ATWZ09]

Die simulierte und gemessene Anpassung der Antenne ist in Abb. 3.31(a) dargestellt. Die
-10 dB-Grenze wird fiir den Frequenzbereich zwischen 6 GHz und 8,2 GHz erreicht. Die
Messung spiegelt die Simulation sehr gut wieder. Bei der Vermessung der Anpassung der
Antenne wurde der Einfluss des differenziellen Leistungsteilers, samt Kabel, herauskalibriert.
Die Kopplung zwischen den Ports fiir die orthogonale Polarisationen liegt unter -30 dB und
wird nicht gesondert gezeigt.

Aus dem Diagramm lésst sich schlieBen, dass die maximale erreichbare relative Bandbreite
der Antenne in der vorgestellten Ausfithrung etwas iiber 30% betrigt. Eine gute Impedan-
zanpassung findet auch periodisch bei hoheren Frequenzen statt. Dabei werden jedoch die
entsprechenden néchsthoheren Modi angeregt und die Antenne strahlt nicht mehr mit den
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Abbildung 3.31: Gemessene Parameter der 4-Schlitz-Antenne [ATWZ09]

gewiinschten Eigenschaften ab.

Die 4-Schlitz-Antenne strahlt im Bereich von 6 GHz bis 8,5 GHz, wie die 4-Ellipsen-
Antenne, mit zwei Hauptkeulen, die symmetrisch zur Antennenfldche angeordnet sind, ab.
Der gemessene Gewinn, gemittelt iiber die relevante Bandbreite (6 GHz - 8,5 GHz) fiir die
E- und H-Ebene in der Ko- und Kreuz-Polarisation ist in Abb. 3.31(b) gezeigt. Aufgrund
der Symmetrie der Antenne sind die Abstrahlcharakteristiken in den entsprechenden Ebenen
fiir beide Polarisationen gleich. Aus dem Grund werden hier nur Messergebnisse fiir eine
Portgruppe gezeigt. Die Keulen in der E- und H-Ebene besitzen nahezu gleiche Breiten. Der
maximale Wert des mittleren Gewinns betridgt ca. 0 dBi. Der relativ kleine Wert ist auf die
Verluste in dem Leistungsteiler und in den Kabeln zuriickzufiihren, welche aus der Messung
der Abstrahleigenschaften nicht herauskalibriert wurden.

Durch den Einsatz der Aperturkopplungen wird ein Teil der Leistung schon an der Stel-
le der Leitungstransformation abgestrahlt. Ein Teil der abgestrahlten Leistung wird entlang
der Metallisierung der Antenne gefiihrt und an den dufleren Kanten abgestrahlt. Diese Welle
triagt zu dem Niveau der Kreuz-Polarisationskomponente bei. Um diese Abstrahlung zu ver-
mindern, wurden bei der Messung (sowohl fiir die Ko- als auch fiir die Kreuz-Polarisation)
die Kanten der Antenne mit einem magnetischen Absorber bedeckt. Der mittlere Gewinn der
4-Schlitz-Antenne mit Absorber in der E- und H-Ebene liegt fiir die Kreuz-Polarisation bei
etwa -20 dBi fiir 6 = 90°, ¢ = 0°. Dies beweist die erfolgreiche Anwendung des Prinzips mit
diesem Antennentyp.

Die Antenne kann im Fall pulsbasierter Systeme zu einer unidirektionalen Antenne opti-
miert werden. Zu diesem Zweck soll das Prinzip, welches im Abschnitt 3.4 vorgestellt wurde,
angewendet werden.

Die 4-Schlitz-Antenne kann dort Anwendung finden, wo das Gerit, in das die Antenne
integriert werden soll, aus viel Metall besteht. Ein geeigneter Ausschnitt der Antennenstruktur
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in der Metallflache, kombiniert mit einer geeigneten Speisung erlaubt eine Abstrahlung der
Signale mit einer relativen Bandbreite von ca. 30% fiir beide Polarisationen.

3.6.2 Omnidirektionale dual-polarisierte Antenne

Fiir verschiedene Anwendungen, wie z.B. mobile Kommunikation oder Kanalmessungen sind
omnidirektionale Antennen von gro3em Interesse. Dieser Abschnitt stellt ein Konzept vor, das
eine Realisierung von einer ultra-breitbandigen, dual-polarisierten, omnidirektionalen Anten-
ne ermoglicht.

Der Prototyp der Antenne ist in Abb. 3.32(a) zu sehen [Ant08]. Sie besteht aus vier rauten-
formigen Metallisierungen. Die zweite Seite des Substrats bleibt metallisierungsfrei. Um eine
einzelne, lineare Polarisation abzustrahlen, miissen jeweils zwei gegeniiberliegende Elemente
angeregt werden. Die Speisung erfolgt iiber vier koaxiale Mikrowellenkabel. Die Kabel be-
finden sich auf der metallisierungsfreien Seite und werden senkrecht zur Substratflache, eng
beieinander, in der Mitte der Antennenstruktur platziert. Die Innenleiter der Kabel werden
auf die andere Seite des Substrats durchgefiihrt und an die jeweiligen inneren Spitzen der
Metallrauten gelotet. Das Prinzip wird in Abb. 3.32(b) verdeutlicht.

Um in der gewiinschten Polarisation abzustrahlen, miissen jeweils zwei gegeniiberliegende
Kabel differenziell gespeist werden. Die Orientierung der elektrischen Felder in der koaxialen
Struktur ist in Abb. 3.32(c) gekennzeichnet. Die Welle wird an das Ende der Kabel gefiihrt und
durch die Innenleiter an die Spitzen der Rauten geleitet. Durch das Speiseprinzip erfolgt die
Ubertragung der Energie nur an die gewiinschten Antennenelemente, was eine Abstrahlung
mit hoher Polarisationsreinheit gewahrleistet.

Um breitbandig abstrahlen zu kdnnen sind auch andersférmige Antennenelemente einsetz-
bar, wie z.B. Ellipsen [Suh], [SWN™06]. Die Struktur #hnelt in dem Fall der inneren Struk-
tur der modifizierten 4-Ellipsen-Antenne. Bei der Ellipsenstruktur wird jedoch ein groflerer
Abstand zwischen den inneren Spitzen benotigt. Eine Verbindung der Innenleiter an die weit
auseinander liegenden Spitzen resultiert in einem groflen Impedanzsprung zwischen den Spei-
sekabel und der Antenne. Um eine gute Impedanzanpassung zu bekommen, werden die An-
tennenelemente, wie bereits beschrieben, zu Rauten geformt, deren Spitzen nah aneinander
gefiihrt werden.

Zur Speisung der omnidirektionalen Antenne wird ebenfalls der differenzielle Leistungs-
teiler aus Abschnitt 3.2 verwendet.

Die simulierte und gemessene Eingangsimpedanzanpassung der omnidirektionalen Anten-
ne aus Abb. 3.32(a) ist in Abb. 3.33 dargestellt. Bei der Messung wird der Einfluss des diffe-
renziellen Leistungsteilers und der Zufithrungskabel herauskalibriert. Anhand der Simulation
ist feststellbar, dass die maximale erreichbare -10 dB Bandbreite sich von 3 GHz bis 9 GHz
erstreckt. Das bedeutet eine relative Bandbreite von ca. 100%. Die gemessene Kurve folgt
generell der simulierten, zeigt jedoch ein etwas schmalbandigeres Verhalten.

Die Omnidirektionalitdt der Antenne gilt immer fiir die H-Ebene der jeweiligen Polari-
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(a) Foto (b) Anschluss der Speisekabel an (c) Schematische Verteilung des

die Antenne elektrischen Feldes in den Zufiih-
rungkabeln bei Abstrahlung einer
Polarisation

Abbildung 3.32: Konzept der dual-polarisierten, omnidirektionalen UWB Antenne
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Abbildung 3.33: Simulierter und gemessener Eingangsreflexionsfaktor der dual-polarisierten,
omnidirektionalen Antenne aus Abb. 3.32(a) [AZBZ10]

sation. Durch die Orthogonalitit der Polarisationen sind die omnidirektionalen Ebenen (H-
Ebenen) ebenfalls orthogonal zueinander ausgerichtet. Dies erlaubt die Erweiterung der Aus-
leuchtung des Raumes rund um die Antenne, allerdings mit orthogonalen Polarisationen.
Solch eine Losung ist besonders fiir mobile, tragbare Geridte vom Interesse, da die Orien-
tierung solch eines Gerits in Bezug auf die Basisstation bzw. den Acces Point selten determi-
nistisch bestimmt werden kann.

Der gemessene Gewinn der omnidirektionalen Antenne in der H-Ebene fiir
die Ko-Polarisation ist in Abb. 3.35(a) dargestellt. Bei der Messung werden die vertikalen
Rauten entlang der z-Achse (sieche Abb. 3.34) angeregt. Eine Omnidirektionalitdt der An-
tenne ist in der H-Ebene in dem Frequenzbereich von 3 GHz bis 9 GHz festzustellen. Bei
Frequenzen oberhalb von 9 GHz findet eine abrupte Senkung des Gewinns statt. Dieser Ein-
bruch des Gewinns wird durch die Anderung des Abstrahlverhaltens der Antenne verursacht.
Fiir Frequenzen oberhalb von 9 GHz wird die Antenne grof3 gegeniiber der Wellenlénge. Dies

89



3 Konzepte kompakter, dual-polarisierter UWB-Antennen

P(r,6=90°,p=0°)

Abbildung 3.34: Omnidirektionale Antenne im Koordinatensystem [AZBZ10]

verursacht eine Abstrahlung nach dem Wanderwellenprinzip [WASOQ9] iiber die vier Schlitze
zwischen den Rauten. Die Abstrahlung iiber die Schlitze ist direktiv und findet in der Substra-
tebene statt.

Aufgrund der Begrenzung des omnidirektionalen Abstrahlverhaltens, wird der mittlere Ge-
winn nur in dem relevanten Frequenzbereich von 3 GHz bis 9 GHz bestimmt. Die gemesse-
nen Werte sind in Abb. 3.35(b) zu sehen. Ein relativ konstantes Niveau des Gewinns in der
H-Ebene in der Ko-Polarisation ist zu sehen. In der E-Ebene sind zwei Hauptkeulen zu er-
kennen, die jeweils senkrecht zur Substratflache orientiert sind. Das Maximum des mittleren
Gewinns liegt bei ca. 0 dBi. Dies liegt zum einen an der Omnidirektionalitit der Antenne,
was automatisch kleinere maximale Gewinne impliziert und zum anderen an den Verlusten
im Leistungsteiler und den Zufiihrungskabeln. Diese Charakteristiken besitzen eine Dipol-
dhnliche Abstrahlung iiber eine relative Bandbreite von ca. 100%.

Die Werte des mittleren Gewinns in der Kreuz-Polarisation liegen unterhalb von
-20 dB in dem Winkelbereich von —90° bis 90°. Fiir die iibrigen Winkel (Riickseite der An-
tenne) weisen sie tendenziell etwas hohere Werte auf. Dies ist auf die Anwesenheit der Zu-
fiihrungskabel an der Riickseite der Antenne zuriickzufiihren. Der metallische Aussenmantel
der Kabel fiihrt zu einer leichten Verdnderung der Richtcharakteristik und einer Stérung der
Polarisationsreinheit.

Die vorgestellte Antenne kann dort eingesetzt werden, wo eine omnidirektionale Abstrah-
lung in beiden Polarisationen iiber eine gro3e Bandbreite bendtigt wird.
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Abbildung 3.35: Gemessene Abstrahlcharakteristiken der dual-polarisierten, omnidirektiona-
len Antenne aus Abb. 3.32(a) [AZBZ10]
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4 Dual-polarisierte Antennengruppen fur
UWB-Sensorsysteme

Fiir manche Anwendungen ist eine hohe Richtwirkung der Antenne vom Interesse. Eine be-
kannte Methode zur Erhohung der Direktivitit ist der Einsatz einer Antennengruppe, bei der
durch Interferenz mehrerer kohdrenter Strahler z.B. eine Verkleinerung der Keulenbreite er-
zielt werden kann. Diese Moglichkeit wird in diesem Kapitel anhand einer linearen, dual-
polarisierten, ultra-breitbandigen Antennengruppe dargestellt. Im zweiten Teil des Kapitels
wird eine Antennengruppe fiir den Einsatz in der Amplituden-Monopuls-Radar-Technik ge-
zeigt. Zu diesem Zweck wird ein 180°-Hybrid-Koppler benétigt. Ein neuartiges Design eines
solchen Kopplers wird gezeigt und seine Eigenschaften simulativ und messtechnisch charak-
terisiert. Die Messungen zeigen eine erfolgreiche Bildung einer Summen- und Differenzkeule,
die in ultra-breitbandigen Amplituden-Monopuls-Radar-Systemen Anwendung finden, wor-
auf im nichsten Kapitel niher eingegangen wird.

4.1 Lineare Antennengruppe

Eine lineare Antennengruppe besteht aus mehreren baugleichen Strahlern, die linear ange-
ordnet werden. Werden die Strahler mit Signalen gleicher Amplitude und Phase gespeist, so
bilden sich zwei Hauptstrahlrichtungen senkrecht zu der Apertur der Antennengruppe. Je gro-
Ber die Apertur des Arrays, desto hoher wird die erzielte Richtwirkung der Antennengruppe
[Bal82, ZwilO0].

Zur Verifikation der Realisierbarkeit einer dual-polarisierten, ultra-breitbandigen Anten-
nengruppe werden vier Elemente der modifizierten 4-Ellipsen-Antennne aus Abschnitt 3.5
verwendet. Der Prototyp solch einer Antennengruppe ist in
Abb. 4.1 [AJWZ09, AHWZ09] gezeigt. Auf dem Foto sind vier nebeneinander platzierte
Strahler zu sehen. Der Abstand zwischen den Elementen ist gleich der maximalen transver-
salen Dimension der einzelnen Antenne und betridgt 40 mm. Dieser Abstand ist gleich der
Wellenlidnge bei 7,5 GHz. Aus dem Grund ist fiir die Frequenzen oberhalb von 7,5 GHz mit
dem Auftreten von ausgebildeten Grating Lobes in der Richtcharakteristik zu rechnen. Die
Nebenkeulen werden teilweise durch die Richtwirkung der einzelnen Antenne unterdriickt,
worauf im kommenden Abschnitt eingegangen wird.

Die einzelnen Elemente der Antennengruppe werden mit Signalen gleicher Amplitude und
Phase gespeist. Dazu wird ein 6 dB-Leistungsteiler benotigt, der in Abb. 4.1 links zu sehen
ist. Der Leistungsteiler besteht aus einer zweistufigen T-Verzweigung, dhnlich wie in [S6r07].
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Um eine Abstrahlung aus dem Leistungsteiler zu vermeiden, die besonders bei der Vermes-
sung der Kreuz-Polarisation sichtbar wird, wird er mit einem Absorber verkleidet. Die Ge-
samtstruktur wird zudem mit einer Kupferfolie geschirmt. Die Ausgédnge des Leistungsteilers
werden mit den Eingiingen der Antennen verbunden. Um die Phasengleichheit der Signale
an den Eingingen der Antennen zu gewdhrleisten, miissen die Kabel exakt die gleiche Linge
besitzen. Die Konfiguration aus Abb. 4.1 erlaubt den Betrieb einer Polarisation zur gleichen
Zeit. Um beide Polarisationen gleichzeitig betreiben zu kénnen, muss ein zweites, baugleiches
Speisenetzwerk verwendet werden.

Die Linge der Zufiihrungskabel kann gezielt variiert werden, um eine breitbandige Schwen-
kung der Hauptstrahlrichtung zu erzielen. Dieses Prinzip heillt True-Time-Delay
(TTD)-Beamforming und wird z.B. in [S6r07, Lam10] beschrieben. Eine weitere Moglich-
keit der frequenzinvarianten Strahlschwenkung einer ultra-breitbandigen Antennengruppe mit
FIR-Filtern, die gleichzeitig eine Kompensation der Pulsverzerrung ermoéglichen, kann der
Arbeit [Nei08] entnommen werden. Die Strahlschwenkung wird jedoch in dieser Arbeit nicht
behandelt.

Abbildung 4.1: Foto eines Prototyps der dual-polarisierten UWB Antennengruppe mit dem
Leistungsteiler und den Zufithrungskabeln [AJWZ09]

Die Bezeichnung der einzelnen Antennen der Antennengruppe, sowie deren Ports kann
Abb. 4.2(a) entnommen werden. Die Orientierung der Gruppe in Bezug auf das Koordinaten-
system ist in Abb. 4.2(b) dargestellt.

Eine Abstrahlcharakteristik kann nur in der Ebene beeinflusst werden, in der die Aper-
tur des Strahlers verdndert wird. Aufgrund des linearen Aufbaus des Arrays wird die Ab-
strahlcharakteristik grundsitzlich nur in einer Ebene verformt. Aus diesem Grund werden im
Folgenden nur die Charakteristika in der Ebene des Antennenarrays gezeigt. Aufgrund der
Ahnlichkeit der Ergebnisse beider Polarisationen werden nur die Messergebnisse von Port 2
gezeigt.

Abb. 4.3 zeigt die gemessenen S-Parameter von Ports 1 und 2 der Antennen 2 und 3 (vgl
Abb. 4.2(a)). Die Ports werden nach dem Muster a.b benannt, wobei a die Nummer der Anten-
ne und b die Nummer des Ports bezeichnet. Es ldsst sich festhalten, dass eine hohe Entkopp-
lung zwischen allen Ports besteht. Die Werte der Kopplung sind unter -25 dB fiir den GroBteil
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(a) Bezeichnung der Antennen und deren Ports in (b) Antennengruppe im Koordinatensystem
der Antennengruppe

Abbildung 4.2: Modellierung der Antennengruppe aus Abb. 4.1

der Frequenzen zwischen 3 GHz und 11 GHz. Die entsprechenden S-Parameter der anderen
Antennen und Ports weisen vergleichbare Werte auf. Aufgrund der hohen Entkopplung zwi-
schen den Ports konnen bei der Modellierung der Arrayabstrahlung die Verkopplungseffekte
zwischen den einzelnen Antennen vernachléssigt werden.
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Abbildung 4.3: Gemessene Kopplung zwischen den Ports 1 und 2 an der Antenne 2 und 3 aus
Abb. 4.2(a)

4.1.1 Abstrahicharakteristik im Frequenzbereich

Aufgrund der Interferenz der elektromagnetischen Wellen, die von den einzelnen Strahlern
abgestrahlt werden, wird die Abstrahlcharakteristik verformt. Die resultierende Richtcharak-
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teristik Carray Wird u.A. durch den Elementfaktor £F' und den Gruppenfaktor AF' beein-
flusst. Der Gruppenfaktor der Antennengruppe, bestehend aus vier Elementen im Abstand
von 40 mm, ist in Abb. 4.4(a) gezeigt. Aufgrund der linearen Anordnung der Antennen und
gleichphasiger Speisung aller Elemente ist der Gruppenfaktor symmetrisch zu ¢y = 0° und
1 = 180°. Es bilden sich zwei Hauptkeulen in Richtung 0° und 180°. Die Richtung der
Hauptkeulen bleibt konstant iiber der Frequenz. Die Breite der Keule verschmiilert sich mit
steigender Frequenz, da die Gesamtapertur der Antennengruppe gro3er in Bezug auf die Wel-
lenlidnge wird. Durch die Verringerung bzw. Vergrolerung des Abstandes zwischen den Ein-
zelelementen konnen die Hauptkeulen entsprechend verbreitert bzw. verschmilert werden.
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Abbildung 4.4: Abstrahlcharakteristiken der 4x1 Antennengruppe aus Abb. 4.1 [AJWZ09]

Bei Frequenzen grofer als ca. 7 GHz treten Grating Lobes auf. Sie entstehen bei den Win-
keln von £90° und spalten sich bei steigender Frequenz jeweils auf zwei Nebenkeulen auf.
Die Bildung der Nebenkeulen und entsprechend auch ihre Aufspaltung kann durch Verkleine-

rung des Abstandes zwischen den Einzelelementen in Richtung hoher Frequenzen verschoben
werden.
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Zwischen den Hauptkeulen und den Grating Lobes sind noch weitere schwichere Neben-
keulen (engl. Side Lobes) zu beobachten. Bei der Anregung der Antennen mit Signalen glei-
cher Amplitude liegt das Niveau dieser Nebenkeulen ca. 13 dB unter dem der Hauptkeulen.
Das Niveau kann durch den Einsatz einer sog. Taperung reduziert werden, was gleichzeitig
eine Verbreiterung der Hauptkeulen impliziert. In dieser Arbeit wird keine Taperung der Si-
gnalamplituden verwendet.

Durch die Richtwirkung der Einzelstrahler konnen sowohl eine der Hauptkeulen als auch
die Nebenkeulen unterdriickt werden. Die Abstrahlcharakteristik der Gesamtanordnung wird
mit dem folgenden Ansatz modelliert.

ﬂAr(f? 0= 90077/)) = ﬂAnt(fv 0= 90077/)) M(fa 0= 90077/)) 'ﬂSp(f)7 “4.1)

H ,, bezeichnet die Ubertragungsfunktion des Arrays, H , . die Ubertragungsfunktion der ein-
zelnen Antenne im Array, Hg, die Ubertragungsfunktion des Speisenetzwerks.

Die Ubertragungsfunktionen H ,,,, und Hg, werden mittels eines vektoriellen Netzwerkana-
lysators VNWA germessen. Der Gruppenfaktor AF' berechnet man aus der folgenden Formel
[Bal82] (vgl. Abb. 2.3(b)).

2
AF(f,H,’QD) _ Z _6—jﬁo(m—r0) _ . e—jﬁgzdsm(@) sm(w)’ (42)

- 1
N=4 ist die Anzahl der Antennen im Array, d=4 cm ist der Abstand zwischen den Antennen,
By ist die Ausbreitungskonstante im Freiraum.

Den modellierten Gewinn der Antennengruppe bei der Speisung an Port 2 in der H-Ebene
fiir die Ko-Polarisation stellt Abb. 4.4(c) dar. Der Gewinn resultiert aus dem berechneten
Gruppenfaktor AF und dem Gewinn des Einzelstrahlers in der H-Ebene der Ko-Polarisation
GEEbene. Cobol (£ 9 — 90° 4)) aus Abb. 3.25(b). Die Hauptkeule bei 180° wird durch die Richt-
charakteristik der einzelnen Antenne weitgehend unterdriickt.

Die Hauptkeule besitzt eine 10 dB-Halbwertsbreite von ca. 50° bei der Frequenz 3 GHz.
Mit steigender Frequenz wird die Breite schmailer und erreicht einen Wert von ca. 15° bei
der Frequenz 11 GHz. Die Hauptstrahlrichtung bleibt jedoch konstant. Der Gewinn in Haupt-
strahlrichtung erreicht einen maximalen Wert von ca. 10 dBi bei der Frequenz 8, 7 GHz. Bei
den Frequenzen oberhalb von ca. 7 GHz sind Nebenkeulen in dem Bereich zwischen ca. £80°
und £30° vorhanden. Sie konnen durch den Elementfaktor nicht vollstandig unterdriickt wer-
den. Zwischen der Hauptkeule und den Grating Lobes sind Side Lobes zu beobachten, deren
Maxima etwa 13 dB unter dem der Hauptstrahlrichtung liegen.

Den gemessenen Gewinn der Antennengruppe zeigt Abb. 4.4(d). Es ist zu erkennen, dass
die Messung mit dem Modell sehr gut iibereinstimmt. Dies deutet auf eine hohe Genauigkeit
des verwendeten Modellierungsansatzes hin. In den gemessenen Charakteristiken sind Oszil-
lationen der Werte zu beobachten, die in dem Modell nicht vorkommen. Das Muster entsteht
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durch Interferenz der zwischen den Ausgédngen des Leistungsteilers und den Eingingen der
Antennen pendelnden Energie. Da die Fehlanpassung zwischen den Elementen in dem Modell
nicht berticksichtigt wird, werden die Oszillationen in den modellierten Daten nicht erfasst.

Der gemessene Gewinn der Antennengruppe in der H-Ebene bei Kreuz-Polarisation
Giggbene’x'm( f,6 = 90°,1) ist in Abb. 4.4(b) gezeigt. Die Werte des Gewinns fiir den Win-
kel von ¢y = 0° nehmen Werte zwischen -20 dBi und -12 dBi an, was auf eine hohe Pola-
risationsreinheit des abgestrahlten Signals hindeutet. In dem Frequenzbereich zwischen ca.
9,5 GHz und 11 GHz bei 50° tritt eine Erhohung des Gewinns auf. Dies ist aufgrund des
erhohten Gewinns des Einzelstrahlers in diesem Bereich (vgl. Abb. 3.25(d)). Anhand der
Verformung dieses Bereichs ldsst sich der Einfluss des Gruppenfaktors AF' auf die Kreuz-
Polarisationscharakteristik feststellen. In der Hauptstrahlrichtung wird eine Polarisationsent-
kopplung von ca. 20 dB gemessen.

Der modellierte und gemessene mittlere Gewinn in der E- und H-Ebene, in Ko-und Kreuz-
Polarisation ist in Abb. 4.5 zu sehen. Das Maximum des Gewinns in der Ko-Polarisation
erreicht einen Wert von 7,5 dBi fiir den Winkel 0°. Die Abstrahlung ist nahezu symmetrisch
zur Hauptstrahlrichtung. In der H-Ebene wird eine deutlich héhere Richtwirkung erzielt, was
durch die 10 dB-Halbwertsbreite der Keule von ca. 120° in der E-Ebene und ca. 20° in der
H-Ebene bestitigt wird. Die Nebenkeulen des mittleren Gewinns in der H-Ebene sind um ca.
17 dB unterdriickt und treten bei ca. £50° auf. Der mittlere Gewinn in der Kreuz-Polarisation
erreicht einen Wert zwischen -20 dBi bis -15 dBi im Bereich der Hauptstrahlrichtung. Dies
resultiert in einer mittleren Entkopplung der Polarisationen von iiber 20 dB.
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Abbildung 4.5: Mittlerer Gewinn Gir;IQE bene: Co- X-Fol) ¢ 9 1) der Antennengruppe aus
Abb. 4.1 [AJTWZ09]

Die dargestellten Charakteristiken zeigen, dass eine Verbesserung der Richtwirkung durch
den Einsatz der Antennengruppe erreicht werden kann. Zwischen Antennen im Array findet
eine sehr geringe Kopplung statt, was einen Einsatz der bekannten Methoden zur Berechnung
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der Abstrahlcharakteristik der Antennengruppe erlaubt. Beim Betrieb der Antennengruppe
werden die guten Polarisationseigenschaften der Strahler nicht beeitrdchtigt. Der dargestellte
Prototyp kann erfolgreich in UWB-Systemen eingesetzt werden, in denen eine hohe Richt-
wirkung des Strahlers und Polarisationsdiversitét gefordert ist. Im Folgenden wird mittels der
Zeitbereichseigenschaften des Strahlers eine Eignung der Antennengruppe zur pulsbasierten
Abstrahlung gezeigt.

4.1.2 Abstrahlcharakteristik im Zeitbereich

Die Modellierung der Impulsantwort erfolgt hier im Frequenzbereich mit anschlieBender
Transformation der komplexen Ubertragungsfunktion der Antennengruppe in den Zeitbereich
mit Hilfe der Fourier-Transformation. Dabei werden die Einfliisse des Speisenetzwerks sowie
die Dimensionen des Arrays beriicksichtigt.

Die modellierte und gemessene Impulsantwort der Antennengruppe in der H-Ebene in Ko-
Polarisation (Port 2) ist in Abb. 4.6 dargestellt. Bei der der Impulsantwort macht sich der
Einfluss des Speisenetzwerks deutlich bemerkbar, indem es nicht nur die Amplitude der Im-
pulsantwort beeinflusst, sondern diese auch um ca. 3 ns verzogert (vgl. Abb. 3.27(b)).
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Abbildung 4.6: Impulsantwort | k5" “*(t, 6

Abb. 4.1 [ATWZ09]

= 90°,v)| der Antennengruppe aus

Das Maximum der Impulsantwort \hifzbene’ CoPol(¢ 9,4))] liegt bei 1) = 0° und betrigt 0,32
m/ns. Die Winkelbreite der Impulsantwort ist schmal. Abseits des Hauptmaximums ist eine
Reihe von Maxima zu beobachten, die eine kleinere Amplitude als das Hauptmaximum besit-
zen und zeitlich aufgelost sind. Sie entstehen durch Gangunterschiede zwischen den einzelnen
Strahlern bezogen auf den Beobachtungspunkt. Die zeitliche Lange der Gesamtimpulsant-
wort soll moglichst kurz gehalten werden, was einen moglichst kleinen Abstand zwischen
den Elementen impliziert. Durch die zeitliche Verschiebung der einzelnen Pulse ausserhalb
der Hauptstrahlrichtung entstehen Grating Lobes im Frequenzbereich.
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Die Halbwertsbreite des Pulses mrwpy betrigt fiir die Hauptstrahlrichtung 130 ps, was
kaum eine Anderung zu dem entsprechenden Wert fiir die modifizierte 4-Ellipsen-Antenne
darstellt. Die Linge des Ringings 7, betrdgt ca. 210 ps, was ebenfalls mit dem Wert fiir die
einzelne Antenne vergleichbar ist.

Die modellierte Impulsantwort bildet die gemessene Impulsantwort sehr gut ab. Dies zeigt
die Eignung des Ansatzes zur Modellierung der Abstrahleigenschaften der Antennengruppe
auch im Zeitbereich.

Die modellierten und gemessenen Daten zeigen, dass die Erweiterung der Antennen zu ei-
ner Antennengruppe keinen negativen Einfluss auf das Zeitbereichsverhalten aufweist. Die
Linge des Pulses sowie das Ringing bleiben nahezu unbeeinflusst im Vergleich zum Ein-
zelstrahler. Die Amplitude der Impulsantwort steigt und die Winkelbreite der Impulsantwort
wird deutlich verkleinert. Der Prototyp kann damit erfolgreich in ultra-breitbandigen, puls-
basierten Systemen eingesetzt werden wo eine hohe Richtwirkung und Polarisationsdiversitit
gefragt wird.

4.2 Antennengruppe fur Amplituden-Monopuls-Verfahren

Eine Haupteigenschaft der Antennengruppe fiir Amplituden-Monopuls-Verfahren besteht in
der Fiahigkeit zur Erzeugung einer Summen- und einer Differenzkeule. Eine Summenkeule re-
sultiert aus einer kohdrenter Abstrahlung aus zwei Antennen und weist generell ein einzelnes
Maximum auf. Die Differenzkeule dagegen besitzt zwei Maxima, die durch einen starken Am-
plitudeneinbruch getrennt werden. Die in unterschiedlichen Keulen abgestrahlte Signale sind
gegenphasig zueinander. Die Summen- und Differenzkeulen konnen nur unter der Vorausset-
zung erzeugt werden, dass die Richtdiagramme der Einzelelemente der Antennengruppe sich
tiberlappen. Um sie in einer zwei-dimensionalen Ebene zu erzeugen, werden mindestens zwei
Antennen gebraucht. Das Prinzip der Antennengruppe ist in Abb. 4.7 gezeigt. Zwei direkti-
ve, gleich ausgerichtete Antennen werden nebeneinander platziert. Die Richtcharakteristiken
der Antennen iiberlappen sich teilweise, wie schematisch in Abb. 4.7(a) gezeigt. Werden die
Antennen mit einem klassischen 3 dB-Leistungsteiler verschaltet, so wird eine Summenkeule
erzeugt (siche Abb. 4.7(b)). Die Summenkeule besitzt in der Regel einen hheren Gewinn und
eine kleinere Halbwertsbreite als die Einzelelemente. Bei Speisung der Antenne iiber einen
differenziellen Leistungsteiler, werden die Antennen mit gegenphasigen Signalen gespeist.
Dies resultiert in der Bildung von zwei Keulen (siehe Abb. 4.7(c)), die mit einem stark aus-
geprigtem Einbruch in der Richtcharakteristik separiert werden. Das Minimum zwischen den
Keulen befindet sich im Idealfall an der Stelle des Maximums der Summenkeule. Bei diffe-
renziellem Betrieb der beiden Antennen sind die Signale, die in beiden Keulen abgestrahlt
werden, gegenphasig zueinander.

Die Abstrahlung in der Summen- bzw. Differenzkeule kann mit einem Gruppenfaktor
AFs(f,¢) bzw. AFA(f,¢) beschrieben werden. Es wird angenommen, dass die Anten-
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(a) Uberlappende Keulen (b) Summenkeule (c) Differenzkeule

Abbildung 4.7: Das Amplituden-Monopuls-Prinzip: Erzeugung einer Summen- und Diffe-
renzkeule

nengruppe aus zwei Elementen besteht, die entlang der y-Achse, symmetrisch zum Koordi-
natenursprung ausgerichtet sind und dessen Hauptstrahlrichtungen in Richtung der x-Achse
orientiert sind (vgl. 4.2(b)). Die entsprechenden Gruppenfaktoren lassen sich somit durch die
folgenden Formeln ausdriicken:

AF(0,9) = Le—j% 10° | pidBodsin(¥)sin(0) |

1
NG Va°

J3 0% p=izPfodsin(y)sin(0) (4.3)

1 _a g . 1
AF 9’ _ _6_]5.7T_69560d51n(w) sin(0) +
Wie aus den Formeln festzustellen ist, besteht eine Abhdngigkeit der Arrayfaktoren von der
Freiraumausbreitungskonstante 3, (d.h. von der Frequenz f bzw. Freiraumwellenlinge \),
dem Abstand zwischen den Antennen d und den Beobachtungswinkeln 6 und ).

ej% T 6—j%ﬁod sin(v)) sin(6) (44)

Die Zerlegung der Gruppenfaktoren AFy~(6,1)), AFA(6, %)) in cos- bzw. sin-Komponenten
mit Hilfe der eulerschen Formel ergibt

1

—Bod sin(v)) sin(#)

I T—
s dsin (g sin(v)sino)
( )

+——=cos

\/5
_ L s <% Bod sin(x) sin(9)> ,

4.5)

%ﬁod sin(v)) sin(6)

V2
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AP (0.0) =~ jcos (%ﬁodsm@m sinw))

+% sin (% Bod sin(1)) sin(9)>
|

s jcos (%&dsmw) sin(e))

+% i @ Bodsin(1)) sin(e)) |

Bei der Reduktion der sin-Komponenten in AFx~(6, 1) bzw. cos-Komponenten in AFx (6, 1))
ergeben sich die vereinfachten Gruppenfaktoren zu:

(4.6)

AF(0,0)] = |VEcos  hdsingv)sino) )| @)

|AF A(0,9)] = |V2sin (%&dsmw) sin(e)) ‘ . (4.8)

Wie aus den Formeln zu erkennen ist, sind die Gruppenfaktoren AF's~(6, 1) bzw. AF A (6, 1))
proportional zu den cos- bzw. sin-Funktionen. Es impliziert ein orthogonales Verhalten der

Summen- und Differenzkeule, d.h. das Maximum der Summenkeule befindet sich an der Stel-
le des Minimums der Differenzkeule und vice-versa. Die Hauptstrahlrichtung der Summen-
keule und der Einbruch in der Differenzkeule befinden sich in der Richtung (6, 1)=(90°, 0°).

Im einfachsten Fall kann der Phasenversatz von 0° bzw. 180° durch eine physikalische
Drehung einer der Antennen erreicht werden. Eine mechanische Drehung der Antennen zur
abwechselnden Erzeugung einer Summen- und Differenzkeule ist jedoch meistens unprak-
tikabel. Eine Losung dafiir stellt ein 180°-Hybrid-Koppler dar. Ein Schema eines solchen
Kopplers ist in Abb. 4.8 dargestellt.

Aei?
I B O
Z'Port qé"’ 1800_ g 1 Aej¢ 1
§  Hybrid- @ | ~T”7"
-—-—- = Koppler 3 ;
| A-Port >l 9 Ael?
- - - [ ———
(I
1 Ael#t7

Abbildung 4.8: Funktionsweise eines 180°-Hybrid-Kopplers

Der Koppler besitzt zwei Eingénge, den sog. Summenport () _-Port) und den Differenzport
(A-Port), sowie zwei Ausginge. Bei einer Speisung an dem > _-Port weisen die Ausgangssi-
gnale die gleichen Amplituden und Phasen auf. Wird der Koppler an dem A-Port gespeist,
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so bleiben die Amplituden der Signale an den Ausgingen gleich, die Phasen aber um 7 bzw.
180° versetzt. Der » _-Port und A-Port bleiben dabei idealerweise entkoppelt. Ein typisches
Beispiel solch eines Kopplers sind Rat-Race-Koppler oder sog. Magic Tee. Sie stellen jedoch
bandbegrenzte Losungen dar. Damit der Koppler in dem UWB-Frequenzbereich einsetzbar
ist, muss die Erzeugung der Summen- bzw. Differenzsignale frequenzunabhéngig erfolgen.
Im Folgenden wird ein Konzept eines UWB 180°-Hybrid-Kopplers vorgestellt, der im Weite-
ren zum Aufbau einer Antennengruppe fiir Amplituden-Monopuls-Verfahren eingesetzt wird.

4.2.1 UWB 180°-Hybrid-Koppler

Das Prinzip des Kopplers wird anhand von Abb. 4.9 beschrieben. Bei der Speisung des Kopp-
lers an dem ) _-Port (Port 2) werden die zwei naheliegenden Schlitzen in einem Coplanar
Waveguide (CPW)-Mode angeregt, der sich entlang der Leitung ausbreitet. Eine schematische
E-Feldverteilung ist in Abb. 4.9(a) dargestellt. Die angeregte koplanare Leitungslinie wird im
oberen Teil des Kopplers auf zwei eigenstindige Schlitzleitungen aufgeteilt. Um das Signal
abgreifen zu konnen, muss die Schlitzleitung in eine Mikrostreifenleitung mittels einer Aper-
turkopplung transformiert werden. Das Ausgangssignal wird an den Mikrostreifenleitungen
mittels SMA-Stecker abgegriffen. Betrachtet man die Feldlinien in den einzelnen Schlitzen
bei Port 2 stellt man fest, dass die Vektoren entgegengesetzt orientiert sind. Nach der Auftei-
lung der koplanaren Leitung wird die Orientierung der E-Feldvektoren gleich und damit die
Ausgangssignale gleichphasig.

(a) Summenport (b) Differenzport

Abbildung 4.9: Schematische Darstellung der E-Feldvektoren in dem 180°-Hybrid-Koppler
bei der Speisung des Summenports (a) und des Differenzports (b)

Um die differenziellen Signale bei Port 3 und 4 zu bekommen, muss der Koppler an Port
1 (A-Port) gespeist werden. Die schematische Verteilung des elektrischen Feldes auf dem
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Koppler bei Anregung von Port 1 ist in Abb. 4.9(b) dargestellt. Das Signal wird von der
speisenden Mikrostreifenleitung in die beiden Schlitze in der Mitte der Struktur gekoppelt.
Die Aperturkopplung hat eine dhnliche Funktionsweise wie eine Kopplung zu einer einzel-
nen Schlitzleitung [S6r07]. Die Signale werden jedoch gleichzeitig in beide Schlitzleitun-
gen gekoppelt, was zu einer gleichen Orientierung der E-Feldvektoren fiihrt. Der angeregte
Mode wird als CSL-Mode (Coupled SlotLine) bezeichnet. In einem gewissen Abstand von
der Kopplung wird eine Reihe von Durchkontaktierungen (sog. Vias) eingesetzt, die einen
Kurzschluss fiir den angeregten CSL-Mode darstellen. Dies ist unabdingbar, um einen uni-
direktionalen Leistungfluss in dem Koppler zu erzeugen. Die Via-Paare dienen dabei als ein
Mode-Filter, indem sie eine Ausbreitung des CSL-Modes in Richtung von Port 2 verhin-
dern. Die Modenunterdriickung des CSL-Modes ist proportional zu der Anzahl der Via-Paare
[AWZ09c, AZWO08c]. Eine dreistufige Anordnung realisiert eine ausreichende Entkopplung
zwischen dem » - und dem A-Port.

Bei dem Entwurf des Kopplers ist darauf zu achten, dass bei der Anregung des CSL-Modes
die beiden Schlitze mit gleicher Amplitude angeregt werden. Dies kann durch die relative Po-
sitionierung des Patches quer zur Schlitzleitung am Ende der speisenden Mikrostreifenleitung
erzielt werden.

Die Signale in den benachbarten Schlitzleitungen werden, dhnlich wie bei dem CPW-Mode,
auf zwei unabhingige Schlitzleitungen aufgeteilt. Die Orientierungen der Vektoren in den
jeweiligen Schlitzleitungen ist entgegengesetzt, was differenzielle Signale an Port 3 und Port
4 impliziert (vgl. Abb. 4.9(b)).

Das Funktionsprinzip des Kopplers ist weitgehend frequenzunabhingig und kann daher im
UWB-Frequenzbereich von 3 GHz bis 11 GHz eingesetzt werden.

Der Prototyp des Kopplers wird auf einem Substrat Duroid 5880 mit einer Dicke von
0,79 mm geidtzt. Die BemaBBung des Kopplers fiir das oben genannte Substrat und Portim-
pedanzen von 50 €2 ist in Abb. 4.10 gezeigt und die Werte in der Tabelle 4.1 angegeben. Das
Photo des Prototyps ist in Abb. 4.11 zu sehen.

Die simulativen und messtechnischen Untersuchungen zeigen, dass der Koppler Abstrah-
lungsverluste besitzt. Um den Einfluss der Abstrahlung des Kopplers auf die Richtcharakteris-
tik der Antennengruppe zu vermindern, wird er mit einem Absorber verkleidet und zusétzlich
mit einer Kupferfolie geschirmt. Die Vorgehensweise ist analog zu der im Abschnitt 3.5.

Die simulierten und gemessenen S-Parameter des Kopplers sind in Abb. 4.12 prisentiert.
Die simulierte Anpassung von Port 1 bzw. Port 2 (S7; bzw. Syo) liegt fast im ganzem Fre-
quenzbereich zwischen 3 GHz und 11 GHz unterhalb -10 dB. Die Anpassung an Port 2 be-
sitzt, aufgrund der einfacheren Transformationsschritte zu den Ports 3 und 4, kleinere Werte
als an Port 1. Die Kopplung zwischen Ports 1 und 2 (S5) ist kleiner als -25 dB im ganzen
Frequenzbereich.

Die Kopplung zwischen Port 1 und Port 3 (S5,) liegt bei ca. -3,5 dB fiir tiefe Frequenzen
und sinkt mit steigenden Frequenzen. Die Simulationen zeigen, dass die Ubertragungsverluste
auf die bereits erwihnten Abstrahlungsversluste zuriickzufiihren sind.

104



4.2 Antennengruppe tiir Amplituden-Monopuls- Vertahren

(a) Draufsicht (b) Unteransicht

(c) Teilung der Schlitzleitungen

Abbildung 4.10: Dimensionierung des 180°-Hybrid-Kopplers

(a) Draufsicht (b) Unteransicht

Abbildung 4.11: Foto des Prototyps des 180°-Hybrid-Kopplers
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Tabelle 4.1: Werte der BemaBung zu Abb. 4.10

Parameter | Wert in mm
a 40
aq 6
b 55
b1 6
dy 2,1
ds 1,1
ds 1,2
e 3,3
1
g 74

Parameter | Wert in mm
f 10,5
Iy 20
lo 13,9
r1 5,7
ro 7,65
r3 8,15
S1 0,1
S9 0,12
i 13

Die Ubertragung zwischen Port 3 und Port 2 (S5,) zeigt deutlich kleinere Verluste, beson-
ders bei hoheren Frequenzen. Die Kurve befindet sich im ganzen Frequenzbereich zwischen

-3,5dB und -4 dB.

Die Messkurven bilden tendenziell die simulierten Werte gut nach. Die Messungen zeigen
jedoch etwas hohere Ubertragungsverluste, die auf die dielektrischen Verluste im Material
zurlickzufiihren sind. In der Simulation werden alle verwendeten Materialien als verlustfrei

angenommen.

Loy
o o

S-Parameter in dB
|
o

3 4 5 6 7 8 9 10 M1
Frequenz fin GHz

(a) Simulation

Abbildung 4.12: Simulierte und gemessene S-Parameter des 180°-Hybrid-Kopplers

S-Parameter in dB

3 4 5 6 7 8 9 10 11
Frequenz fin GHz

(b) Messung

Die Aufgabe des Kopplers ist die Leistung des Eingangssignals gleichmissig auf die beiden
Ausgangsports zu verteilen, was in der Praxis schwer realisierbar ist. Um die Abweichung
vom Idealzustand zu charakterisieren wird eine Amplitudenbalance Aa angewendet:

Aap = S31|dB - |S4l|dBa ACLZ = 532|dB - |S42|dB

4.9)

Die Amplitudenbalance Aaa bzw. Aas~ zwischen Port 3 und Port 4 bei einer Speisung
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entsprechend an Port 1 bzw. Port 2 wird in Abb. 4.13 abgebildet. Bei einer Speisung an Port
1 unterscheiden sich die Signale maximal um 0,85 dB in dem Frequenzbereich von 3,1 GHz
bis 10,6 GHz. Die groite Abweichung wird am oberen Rand des FCC-Frequenzbereichs be-
obachtet. Die Amplitudenbalance bei einer Speisung an Port 2 zeigt etwas kleinere Werte mit
einer maximalen Abweichung der Amplitude von 0,5 dB in dem betrachteten Frequenzbe-
reich. Die Abweichung der Amplituden verursacht eine unterschiedliche Leistungsverteilung
auf die Antennen, die wiederum unsymmetrische Gewinne in Bezug auf die Symmetrieebene
der Antennengruppe hervorruft.

2

Amplitudenbalance Aa in dB

3 4 5 6 7 8 9 10 1
Frequenz fin GHz

Abbildung 4.13: Amplitudenbalance der Ausgangssignale bei einer Speisung an Port 1 (A)
und Port 2 (3)

Bei der Beurteilung der Ubertragungseigenschaften des Kopplers ist nicht nur die Ampli-
tude sondern auch die Phase von grofer Bedeutung. Die gemessenen Phasenginge bei der
Speisung an dem Summenport sind in Abb. 4.14(a) zu sehen. Es ldsst sich feststellen, dass
der Phasenunterschied zwischen den beiden Ports nahezu 0° im ganzen Frequenzbereich be-
trigt. Die maximale Phasenbalance (fiir die Definition vgl. Abschnitt 2.5) zwischen Port 3
und 4, bei Speisung an Port 2, betrdgt 5°. Wird der Differenzport angeregt, so werden die
Signale an Ports 3 und 4 gegenphasig, was durch Messung verifiziert wird (Abb. 4.14(b)).
Die Abweichung von dem ideal differenziellen Zustand steigt nahezu linear mit zunehmender
Frequenz. Die lineare Steigung der Phasenbalance ist auf die Aperturkopplung von der Mi-
krostreifenleitung auf die Schlitzleitungen zuriickzufiihren. Der Versatz der Linien verursacht
eine von der Frequenz linear abhidngige Phasenverschiebung der Signale. Die Phasenbalance
der Signale bei einer Speisung an Port 1 betrigt ca. 3° bei 3 GHz und erreicht einen Wert von
ca. 19° bei 11 GHz. Aufgrund dieser Phasenverschiebung ist bei dem Einsatz des Kopplers in
der Amplituden-Monopuls-Antennengruppe eine Verschiebung des Maximums in der Sum-
menkeule und eine gleiche Verschiebung des Minimums in der Differenzkeule zu erwarten.

Ein linearer Phasengang zwischen Port 1 bzw. Port 2 und den Ausgangsports deutet auf
verzerrungsarme Ubertragungseigenschaften hin. Dies impliziert die Moglichkeit der Ver-
wendung des Konzepts in pulsbasierten UWB Systemen.
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Abbildung 4.14: Gemessene Phasenginge an Port 3 und Port 4 bei einer Speisung am
Summen- bzw. Differenzport

Die Simulationen und Messungen zeigen, dass der vorgestellte Prototyp zum Aufbau einer
Antennengruppe fiir Amplituden-Monopuls-Verfahren angewendet werden kann. Die Summen-
bzw. Differenzkeulen werden durch eine abwechselnde Speisung an den entsprechenden Ports
gebildet.

Der Prototyp der Antennengruppe fiir Amplituden-Monopuls-Verfahren ist in Abb. 4.15
dargestellt. Im unteren Bereich befindet sich der mit Absorber und schirmender Kupferfolie
ausgestattete Koppler. Die Ausgiinge des Kopplers (Port 3 und Port 4) sind iiber bauglei-
che Kabel mit den jeweiligen Eingiingen von zwei modifizierten 4-Ellipsen-Antennen (s. Ab-
schnitt 3.5) verbunden. Im Folgenden wird die Antennengruppe fiir Amplituden-Monopuls-
Verfahren simulativ und messtechnisch charakterisiert.

(a) Seitenansicht (b) Riickansicht

Abbildung 4.15: Foto des Prototyps der Antennengruppe fiir Amplituden-Monopuls-
Verfahren [AHWZ10a]
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4.2.2 Abstrahicharakteristiken im Frequenzbereich

Die Antennengruppe wird entlang der z-Achse in der E-Ebene des Ports 2 aufgeweitet (vgl.
Abschnitt 3.5). Die Hauptstrahlrichtung der Antennengruppe befindet sich somit bei
(@, )=(90°, 0°).

Das Modell beriicksichtigt die gemessene Abstrahlcharakteristik der Einzelantenne fiir den
entsprechenden Port und die Ebene (Port 2 und E-Ebene, vgl. Abschnitt 3.5), sowie die Ein-
fiigungsdampfung des verwendeten Kopplers und der Kabel.

Das Ergebnis der Modellierung und der Messung bei einer Speisung am Summenport ist
entsprechend in Abb. 4.16(a) und Abb. 4.16(b) dargestellt. Die Abstrahlcharakteristik weist
eine tiber die Frequenz konstante Hauptstrahlrichtung bei #=90° auf. Die Breite der Keule
sinkt erwartungsgemail} mit steigender Frequenz. Der maximale Gewinn betrdgt ca. 5 dBi
im mittleren Frequenzbereich. Eine Erhohung des Gewinns bei hoheren Frequenzen wird
durch die ansteigende Einfiigungsddampfung des Kopplers verhindert. Bei Frequenzen ober-
halb 4 GHz findet eine Bildung von Nebenkeulen statt, die nicht vollstindig durch die Ab-
strahlcharakteristik des Einzelelements unterdriickt werden konnen. Der Maximalwert des
Gewinns der Nebenkeulen liegt je nach Frequenz bei -9 dBi bis -6 dBi. Bei der Verwendung
der Antennengruppe in pulsbasierten Systemen spielt jedoch die Bildung der Nebenkeulen,
aufgrund des zeitlichen Versatzes der Abstrahlung von den Einzelelementen, eine untergeord-
nete Rolle (vgl. Abschnitt 4.1.2).

Die simulierte und gemessene Abstrahlcharakteristiken der Antennengruppe fiir
Amplituden-Monopuls-Verfahren im differenziellen Betrieb sind entsprechend in Abb. 4.16(c)
und Abb. 4.16(d) zu sehen. Eine Bildung von zwei Hauptkeulen ist zu beobachten. Die Keu-
len sind in den modellierten Daten symmetrisch zu § = 90°. Die Breite der Keulen sinkt
mit steigender Frequenz und der maximale Gewinn betrédgt ca. 2 dBi bei einer Frequenz von
6 GHz. Der Gewinn ist etwa 3 dB unter der Summenkeule, da die Leistung der Summenkeule
gleichméBig auf zwei Keulen verteilt wird.

Die Hauptstrahlrichtung der jeweiligen Keule dndert ihre Lage mit der Frequenz und er-
streckt sich von einem Winkel § = £50° bei 3 GHz zu § = 420° bei 11 GHz. Dies ist
jedoch in pulsbasierten Systemen von untergeordneter Bedeutung, solange die Pulse unver-
zerrt abgestrahlt werden. Der entworfene Prototyp gewihrleistet eine Abstrahlung der Pulse,
worauf im ndchsten Abschnitt ndher eingegangen wird. Die Winkellage des Gewinneinbruchs
zwischen den zwei Hauptkeulen ist in dem gemessenen Datensatz nahezu konstant iiber der
Frequenz und deckt sich tendenziell mit der Richtung des Maximums der Summenkeule. Sie
neigt sich etwas in Richtung der positiven §-Winkel, was auf eine nicht ideale Phasenbalance
des Kopplers bei der Speisung am Differenzport zuriickzufiihren ist (sieche Abschnitt 4.2.1).

Die Dynamik des Einbruchs ist entscheidend fiir die Dynamik des Amplituden-Monopuls-
Systems [She84]. Sie betrégt iiber 25 dB zwischen den Winkel = —20° und § = 20°, was
in Abb. 4.17 anhand des mittleren Gewinns zu sehen ist. Der modellierte mittlere Gewinn
(Abb. 4.17(a)) bildet die Betrige der gemessenen Werte (Abb. 4.17(b)) sehr gut nach. Der
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Abbildung 4.16: Gewinn der Antennengruppe fiir Amplituden-Monopuls-Verfahren in der
E-Ebene bei einer Speisung des Ports 2 fiir die Ko-Polarisation [AHWZ10a]

Einbruch des Gewinns im differenziellen Betrieb ist, aufgrund der erwihnten nicht-idealen
Phasenbalance des Kopplers, leicht in Richtung positiver #-Winkel verschoben. Die Verschie-
bung des Einbruchs des mittleren Gewinns im differenziellen Betrieb betrédgt ca. 4°.

Das Maximum des gemessenen mittleren Gewinns bei der Speisung am Summenport liegt
bei ca. # = 3° und erreicht einen Wert von ca. 3 dBi. Die Maxima der Differenzkeulen liegen
bei ca. 8 = —24° bzw. 8 = 28° und nehmen einen Wert von ca. -0,5 dBi an.

Die Breite der Summenkeule sowie der Winkelabstand zwischen den Maxima im differen-
ziellen Betrieb konnen durch den Abstand zwischen den Antennenelementen variiert werden.
Diese Keulenbreiten definieren den Winkelbereich, in dem ein Objekt von einem Radar mit
Amplituden-Monopuls-Antennengruppe eindeutig detektiert werden kann. Auf den Eindeu-
tigkeitsbereich bei dem Amplituden-Monopuls-Radar wird in Abschnitt 5.2 niher eingegan-
gen. Um den Bereich zu erweitern soll der Abstand zwischen den Elementen verkleinert wer-
den. In dem Prototyp betrdgt der Antennenabstand 4 cm und ist damit gleich der transversa-
len Abmessung der einzelnen Antenne in der Antennengruppe. Eine Erhohung des Abstandes
verursacht eine Verschmélerung der Summenkeule und einen kleineren Winkelabstand der
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Maxima im differenziellen Betrieb, d.h. eine Verkleinerung des Eindeutigkeitsbereichs.
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Abbildung 4.17: Mittlerer Gewinn der Antennengruppe fiir Amplituden-Monopuls-Verfahren
in der E-Ebene bei der Speisung des Ports 2 fiir Ko-Polarisation [AHWZ10a]

4.2.3 Abstrahlcharakteristiken im Zeitbereich

Die Impulsantworten fiir die Summen- und Differenzkeule sind entsprechend in
Abb. 4.18(a) und Abb. 4.18(b) dargestellt. In den Daten sind dhnliche Tendenzen, wie im
vorherigen Abschnitt zu beobachten. Die Impulsantwort bei der Speisung an dem Summen-
port besitzt ein Maximum, das bei § = 3° liegt. Der Spitzenwert der Einhiillenden der Im-
pulsantwort hs~(t,6) betrdgt ca. 0,15 m/ns. Die Impulsantwort der Amplituden-Monopuls-
Antennengruppe im differenziellen Betrieb besitzt zwei Maxima, die durch einen Einbruch
der Amplitude der Impulsantwort separiert werden. Das Minimum des Einbruchs befindet
sich bei § = 4°. Der Spitzenwert der Impulsantwort im Differenzbetrieb betridgt ca. 0,1 m/ns
und liegt bei ca. § = —24° bzw. § = 28°.

Die Verzogerung des Maximums der Impulsantwort betrégt ca. 3, 7 ns, was durch die Lauf-
zeit des Pulses durch den Koppler, durch die Kabellinge von 50 cm und durch die Antennen
selbst verursacht wird. Diese Verzogerung fiihrt, z.B. bei der Berechnung der Pulslaufzeit in
der Radarmessung, einen systematischen Fehler ein, der aus dem Endergebnis der Entfer-
nungsmessung herauskalibriert werden muss.

Die Signale, die im Differenzbetrieb in den zwei unterschiedlichen Keulen abgestrahlt wer-
den, sind im Idealfall differenziell zueinander. Dies bedeutet eine gleiche Amplitude und ent-
gegengesetzte Phase der Signale, was im Fall der pulsbasierten Systeme eine gleiche Form
aber Invertierung der Amplitude des differenziellen Pulses bedeutet. Die Realteile der Im-
pulsantworten der Antennengruppe im Differenzbetrieb sind fiir die Richtungen 6 = 425°
in Abb. 4.19(a) und Abb. 4.19(b) dargestellt. Es wird beobachtet, dass der Puls bei § = 25°
eine etwas groflere Amplitude aufweist, was auf die Verschiebung der Gesamtcharakteristik
in Richtung positiver §-Winkel zuriickzufiihren ist. Die Formen der beiden Pulse sind dhnlich,
wobei die Pulse invertiert sind. Da im Fall der Pulse die Phase nicht direkt gemessen werden
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Abbildung 4.18: Impulsantwort |h(t,6)| der Antennengruppe fiir Amplituden-Monopuls-
Verfahren in der E-Ebene bei der Speisung von Port 2 fiir die Ko-Polarisation
[AHWZ10a]

kann, kann die Gleich- bzw. Gegenphasigkeit der Pulse durch das Vorzeichen des Korrela-
tionsfaktors erkannt werden. Der Realteil der Impulsantwort in der Hauptstrahlrichtung der
Summenkeule ist in Abb. 4.19(c) gezeigt. Er besitzt eine groBere Amplitude als die Pulse im
Differenzbetrieb und seine Form @hnelt den Pulsen im Differenzbetrieb. Dabei ist die Pha-
se gleich dem Puls im Differenzbetrieb fiir negative 6-Winkel (Abb. 4.19(b)). Dies fiihrt zu
einem positiven Vorzeichen des Korrelationskoeffizienten zwischen den beiden Pulsen. Das
Vorzeichen wird entsprechend negativ bei dem Korrelationskoeffizient zwischen den Pulsen
aus Abb. 4.19(c) und Abb. 4.19(a). Die Phase des Pulses im Summenbetrieb bleibt konstant
tiber die ganze Winkelbreite.
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Abbildung 4.19: Impulsantwort ha s~(¢,6) der Antennengruppe fiir Amplituden-Monopuls-
Verfahren fiir die Differenzkeule in zwei Richtungen und fiir die Summen-

keule in Hauptstrahlrichtung
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5 Anwendungsbeispiele von vollpolarimetrischen
UWB Antennen in der Sensorik

In diesem Abschnitt werden Beispielanwendungen fiir die in den vorherigen Kapiteln be-
schriebenen Antennen und Antennengruppen gezeigt. Die Anwendungen werden auf die
Radartechnik begrenzt und zeigen die Vorteile der beschriebenen Antennen auf, wie z.B. hohe
Polarisationsreinheit, gleiches Phasenzentrum fiir beide Polarisationen, dhnliche Abstrahlcha-
rakteristik in beiden E- und H-Ebenen der Antenne.

Im ersten Teil des Kapitels wird ein Radar-Imaging-System beschrieben. Ein Algorithmus
zur Auswertung der Daten sowie das Messsystem werden vorgestellt. Die Ergebnisse einer
ein- und zweidimensionalen Abtastung werden in Form von entsprechend zwei- und dreidi-
mensionalen Bildern gezeigt.

Im zweiten Teil des Kapitels wird ein UWB-Amplituden-Monopuls-Radar-System vorge-
stellt, das auf der Antennengruppe aus Abschnitt 4.2 basiert. Ein Vorteil solch eines Systems
ist, dass man die genauen Positionen verschiedener Objekte in einen gewissen Winkelbereich
mit Hilfe von nur zwei Messungen bestimmen kann. Im Gegensatz zu dem Imaging-System,
ist im Fall des Amplituden-Monopuls-Prinzips keine Bewegung des Antennensystems not-
wendig.

5.1 Bildgebendes Radar

Ein bildgebendes Verfahren mit Hilfe eines Radar-Systems findet eine Anwendung in meh-
reren Bereichen der Hochfrequenztechnik. Zur Erstellung der Abbildung der Erdoberfliche
wird z.B. ein Radar mit synthetischer Apertur (engl. Synthetic Aperture Radar, SAR) ver-
wendet [BSM95, Har70, You04]. Dieses System wird z.B. auch zur Berechnung der Biomasse
angewendet, bei dem die penetrierenden Eigenschaften der Mikrowellen ausgenutzt werden.
Andere Forschungsbereiche nutzen bildgebende Verfahren zur Bodenerkundung, bei dem die
Mikrowelle den Boden durchdringt und durch Reflexion an einem Ziel z.B. eine Mine gefun-
den werden kann [PDSO03].

Die UWB-Technik gewihrleistet einem Radar-Systemen eine Auflosung in der Entfer-
nungsrichtung im Bereich von einigen cm. Um die Auflosung in der Querrichtung zu bekom-
men muss eine Apertur ebenfalls in der Querrichtung ausgebaut werden. Eine hohe Auflosung
wird durch eine sog. synthetische Apertur erreicht. Das Grundprinzip der synthetischen Aper-
tur ist eine Bewegung eines Radar-Systems entlang einer gewissen, bekannten Strecke und
gleichzeitige Aufnahme der Daten. Diese Daten werden benutzt um ein Bild des Messsze-
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narios zu erzeugen. Die Auflosung der Abbildung héngt dabei von der Lange der abgefahre-
nen Strecke ab und ist um so besser, je grofer die synthetische Apertur wird. Dies erlaubt,
wenn kombiniert mit UWB-Technik, eine drei-dimensionale Abbildung von Objekten, deren
Grofle sogar im cm-Bereich liegt. Eine Anwendung dafiir wire z.B. eine Abbildung von In-
nenrdaumen, was sicherheitsrelevant im Fall einer begrenzten optischen Sicht sein kann (z.B.
brennende Wohnung) [THSZ07]. Eine andere Anwednung kann in der Medizin liegen, bei
der versucht wird die UWB-Imaging-Technik zur Lokalisierung von Tumoren einzusetzen
[HHSSO08].

In dieser Arbeit werden verschiedene Ziele aufgebaut, positioniert und mit einem Imagin-
galgorithmus abgebildet. Als Ziele werden typische Radarziele eingesetzt, wie z.B. Kugel,
Winkelreflektor mit zwei orthogonalen Fldchen (im Weiteren Dihedral genannt) oder ein me-
tallischer Quader. In jedem Szenario wird ein um 45° zur Polarisationsebene gedrehtes Di-
hedral als Ziel benutzt. Solch ein Dihedral dreht bei der Reflexion eine linear polarisierte
Welle um 90° (d.h. in die orthogonale Polarisation). Ein so orientiertes Dihedral kann bei Ver-
wendung der mono-linear-polarisierten Antennen nicht lokalisiert werden und wird aus dem
Grund zum Testen der Polarisationseigenschaften des Radar-Systems verwendet.

Zur Erstellung des Radarbilds wird ein so genannter Kirchhoff - Migrationsalgorithmus
verwendet. Er setzt voraus, dass das Radar-System entlang einer bekannten Strecke Messda-
ten aufnimmt. Aus diesem Grund muss ein Positionierungssystem eingesetzt werden, das das
Radar-System mit hoher Genauigkeit bewegt. Im Folgenden wird dieser Imaging-Algorithmus
in Kiirze beschrieben und das Messsystem vorgestellt.

5.1.1 Imaging Algorithmus

Eine Voraussetzung fiir die Verwendung der kirchhoffschen Migration ist, dass das Radar-
Signal sich in einem Medium mit konstanter Geschwindigkeit ausbreitet. Dies impliziert die
Anforderung an ein homogenes Ausbreitungsmedium. In den verwendeten Szenarien dient
Luft als Ausbreitungsmedium, was in dem verwendeten Frequenzbereich als homogen ange-
nommen werden kann. Die Objekte werden teilweise hinter einem diinnen Hindernis, das eine
grofere relative Dielektrizitdtszahl als Luft besitzt, platziert. Der Effekt der Verformung der
Abbildung durch die abweichende Ausbreitungsgeschwindigkeit im Hindernis wird hier nicht
beriicksichtigt. Aufgrund der geringen Dicke der Hindernisse (maximal 2 cm) ist der Einfluss
jedoch zu vernachléssigen.

Der Algorithmus der Bildfokussierung basiert auf der Bewegung eines Sensors entlang
einer bekannten Strecke bei gleichzeitiger Aufnahme der Messdaten. In dieser Arbeit wird
das System entweder entlang einer Linie oder auf einer Fliche bewegt. In dem System wird
eine Antenne als Sender und die Zweite als Empfinger benutzt. Dadurch, dass die Antennen
nah beieinander platziert werden, wird das System quasi-monostatisch. Der Pfad ,,Sender-
Ziel* und ,,Empfinger-Ziel“ kann somit als gleich angenommen werden.

Das Prinzip des Algorithmus wird anhand von Abb. 5.1 erklédrt. Das Radar-System wird
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entlang der x-Achse bewegt, dessen Position jeweils durch ein Dreieck in Abb. 5.1(a) und
Abb. 5.1(b) gekennzeichnet wird. Die Position des Ziels wird in den Abbildungen durch einen
Kreis markiert. An jeder Position der Antenne wird eine Impulsantwort des Szenarios berech-
net, aus der die Laufzeit des Pulses und damit die Entfernung des Objekts wie folgt berechnet
werden kann [Li09]:

1
dZiel = 500 - At. (51)

Anhand einer einzelnen Messung lisst sich die Richtung des Ziels nicht feststellen. Aus
diesem Grund wird die Impulsantwort auf alle moglichen Winkel projiziert, in denen sich das
Objekt befinden kann. Es entsteht dadurch fiir jede Aufnahme ein Kreis mit einem Radius
gleich der Entfernung zwischen Radar und Ziel. Der Mittelpunkt des Kreises befindet sich
am Ort des Radars zum Zeitpunkt der Datenaufnahme. Diese Situation ist in Abb. 5.1(a)
dargestellt. Wird das Radar entlang der x-Achse bewegt, dndert sich der relative Abstand zu
dem Objekt und somit der Radius des Kreises und der Mittelpunkt (sieche Abb. 5.1(b).

Wird gewihrleistet (z.B. durch den Einsatz von direktiven Antennen), dass die Daten nur
positive y-Werte annehmen, entsteht nur ein einzelner moglicher Schnittpunkt der Kreise.
Dies gilt fiir beliebige Positionen des Radars auf der x-Achse. Im néchsten Schritt werden
die Impulsantworten fiir jede Position des Sensors im Szenario summiert und auf ein einen
maximalen Wert normiert. Ein Beispiel fiir drei verschiedene Positionen des Radars ist in
Abb. 5.1(c) gezeigt. Die Kreise schneiden sich an einem Ort und legen damit die Position
des Ziels fest. Dies wird durch ein Maximum der Intensitit in dem Bild an dem entspre-
chenden Ort gekennzeichnet. Das Vorhandensein der Intensitét der einzelnen Kreise an den
ibrigen Stellen ist bei der Verwendung dieses Ansatzes erkennbar. Diese Stellen fithren zu
einer Fehlabbildung und werden Artefakte genannt. Die Intensitit der Artefakte im Bezug
auf die Intensitét des Ziels wird durch die Erhohung der Anzahl der Messdaten, die an ver-
schiedenen Radarpositionen aufgenommen werden, reduziert. In Abb. 5.1(d) wird ein Bild
erzeugt, das aus der Aufnahme von Daten an zehn unterschiedlichen Positionen erfolgt. Eine
Abschwichung der Artefaktintensitit ist erkennbar. Um ein moglichst artefaktfreies Bild zu
erzeugen, miissen Daten von moglichst vielen Positionen aufgenommen werden. Aufgrund
der Verwendung direktionaler Antennen in dem Verfahren, gibt es jedoch nur einen begrenz-
ten Bereich auf der x-Achse, wo die Daten relevant zu der Bilderstellung beitragen. Um eine
bessere Fokussierung des Bildes zu bekommen, sollten daher Antennen mit moglichst breiter
Richtcharakteristik angewendet werden [JZWO09, Li09, LJA109].

Eine praktische Implementierung des Algorithmus erfordert eine Unterteilung der Szena-
rioabbildung auf ein Raster. Dabei wird jede Zelle eindeutig im Koordinatensystem gekenn-
zeichnet. Im Fall der eindimensionalen Abtastung ergibt es eine zweidimensionale Zellenan-
ordnung o(z, y). Jeder Zelle wird ein gewisser Betrag der Intensitiit zugeschrieben. Er besteht
aus der Summe der Impulsantworten an den Stellen, die proportional zu der Entfernung zwi-
schen der Zelle o(z,y) und der jeweiligen Antennenposition sind. Befindet sich das Ziel am
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Ort (z9, yo) und es werden Daten an M verschiedenen Positionen des Radars (x,,, y,,) aufge-
nommen, lisst sich die Intensitit einer Zelle o(z, y) mit folgender Formel berechnen

M M 2-r
o, y) =Y halta) =Y hy, < CO”) : (5.2)
n=1 n=1
wobei
o= (T = 20)2 + (Y — yn)? (5.3)

Die Auflosung des Bildes hingt von dem gewihlten Raster ab. Um eine pixelfreie Abbil-
dung zu bekommen muss die Zellengrofe des Rasters deutlich kleiner als die Systemauflo-
sung sein. In dieser Arbeit betrdgt die ZellengréBe 0, 2 mm.
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Abbildung 5.1: Prinzip des Imaging-Algorithmuses
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5.1 Bildgebendes Radar

5.1.2 Aufbau des Messsystems

Der Radar-Sensor besteht aus einem Netzwerkanalysator, einer Sende- und Empfangsantenne,
HF-Schaltern und einem Positionierer, der die Antennen bewegt. Ein Schema des Messsys-
tems ist in Abb. 5.2 dargestellt.

Schrittmotorsteuerung

Empfangsantenne

|Sendeantenne

Motor 2 z
X‘%
y

Abbildung 5.2: Schema des Messsystems zur Erstellung der Abbildung eines Ziels

Die Genauigkeit der Radarabbildung hidngt von der Genauigkeit der Positionierung des
Radar-Systems ab. Um eine prizise Ausrichtung des Sensors zu gewihrleisten, werden zwei
Schrittmotoren angewendet, die eine zweidimensionale Bewegung der Antennenhalterung er-
moglichen. Die Achse fiir die horizontale Bewegung der Halterung wird auf den vertikal aus-
gerichteten Pfosten befestigt. Die Schienen werden so positioniert, dass die Bewegungsebene
senkrecht zum Boden ausgerichtet ist. Durch eine solche Anordnung des Radarsystems wird
die Auflosung in der Querrichtung durch den Imaging-Algorithmus und in der Entfernungs-
richtung durch die Auflésung des UWB-Systems bestimmt. Die Schrittmotoren werden iiber
eine Steuereinheit von dem Rechner aus gesteuert. Die Daten werden an den Messpunkten im
Abstand von 2 ¢m in x- und z-Richtung aufgenommen. Um den Positionierer frei bewegen
zu konnen, werden die Achsen auf einer Plattform mit Radern befestigt.

Die Aufnahme der Daten erfolgt im Frequenzbereich, da die Dynamik der Messgerite
im Frequenzbereich hoher ist als im Zeitbereich. Es wird dazu ein Netzwerkanalysator HP
8722D der Firma Hewlett Packard verwendet. Die Daten werden anschlieend mit Hilfe einer
Fourier-Transformation in den Zeitbereich konvertiert. Die Ports des NWA werden iiber HF-
Schalter und Mikrowellenkabel mit der Sende- und Empfangsantenne verbunden. Die Schal-
ter dienen zur automatischen Umschaltung zwischen den Polarisationen an den Antennen.
Als Antennen werden die modifizierten 4-Ellipsen-Antennen aus Abschnitt 3.5 verwendet.
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Die Antennen werden in einer quasi-monostatischen Konfiguration iibereinander angeordnet.
Der Einfluss der Kabel und der Schalter wird vor einer Datenauswertung herauskalibriert,
sowie der Einfluss der Verzogerung der Antenne auf die Entfernungsmessung.

Die Daten werden im Frequenzbereich von 2,5 GHz bis 12,5 GHz mit 1601 Frequenz-
punkten aufgenommen. Die Wahl des Frequenzbereichs, der groBer ist als der von FCC de-
finiert, wird aufgrund der implementierten Fensterung im Frequenzbereich verwendet. Die
Daten werden mit einem Hanning-Fenster multipliziert, um die Nebenmaxima in der Impul-
santwort zu minimieren.

Die Ansteuerung von allen Komponenten (NWA, Schalter, Schrittmotoren) und die Auf-
nahme der Daten werden mittels eines Rechners durchgefiihrt.

5.1.3 2D-Abbildung

Die Leistungstihigkeit des UWB-Imaging-Systems und somit die Performance der benutzten
Antennen, wird anhand der zweidimensionalen Abbildung gezeigt. Zu diesem Zweck wer-
den vier Ziele mit unterschiedlichen Hohen in unterschiedlichen Abstinden auf einer Gerade
angeordnet. Die Ziele bestehen aus Styroporblocken, die mit einer Aluminiumfolie vollstin-
dig bedeckt werden und entlang der x-Achse auf einer Halterung befestigt werden (siche
Abb. 5.3). Die transversalen Dimensionen der Quader betragen 6 cm x 8 cm entsprechend in
2- und z-Richtung. Die Hohen der Objekte sind in Abb. 5.3(a) und die Abstdnde zwischen
diesen sind in Abb. 5.3(b) gekennzeichnet.

(b) Vorderansicht

Abbildung 5.3: Foto der Ziele und ihre Konfiguration fiir die zweidimensionale Abbildung
(alle Werte in cm)
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Als zusitzliches Messobjekt wird ein um 45° gedrehter Dihedral verwendet. In einer sol-
chen Konfiguration wird die Polarisation bei einer Reflexion um 90° gedreht
(Kreuz-Polarisation). Im Extremfall ist die Detektion eines solchen Objekts bei der Verwen-
dung eines mono-polarisierten Systems nicht moglich. Der Dihedral wird ebenfalls aus einem
entsprechend geformten Styropor und Aluminiumfolie gebaut (siehe Abb. 5.3).

Alle Ziele werden auf einem Styroporblock befestigt, dessen vordere Wand in einer Distanz
von 2,1 m von den Antennen platziert wird. Da das Styropor in dem verwendeten Frequenz-
bereich luftdhnliche Eigenschaften besitzt, hat er kaum einen Einfluss auf die Messergebnisse
und dient nur als Halterung fiir die Ziele.

Die Antennen werden entlang der x-Achse auf einer Strecke von 1 m bewegt. Damit wird
sichergestellt, dass alle fiinf Ziele direkt beleuchtet werden. Die Daten werden mit einer ort-
lichen Auflosung von 2 cm aufgenommen, was insgesamt 51 Messwerte ergibt. Dies sichert
eine geniigend hohe Unterdriickung von Artefakten.

Fiir jede Aufnahme wird die Polarisation zwischen horizontaler (x-Achse) und vertikaler
(z-Achse) an der Sende- und Empfangsantenne umgeschaltet. Dies ergibt fiir jede Messpo-
sition vier Datenreihen die entsprechend mit HH, HV, VH und VV bezeichnet werden (H -
horizontal bzw. z-Richtung, V - vertikal bzw. z-Richtung). Der zweite Buchstabe kennzeich-
net die gesendete und der erste die empfangene Polarisation. Aus den Messdaten werden vier
Abbildungen erzeugt (jeweils eine fiir jede Polarisationskonfiguration), die in Abb. 5.4 darge-
stellt sind.

Die Genauigkeit der Abbildung wird zuerst anhand der Abb. 5.4(a) (HH-Konfiguration) be-
schrieben. Die Abbildung zeigt deutlich vier Positionen mit hoher Intensitit. Sie entsprechen
den vorderen Flichen der mit Aluminiumfolie bedeckten vier Styroporblocke. Die tatsdchli-
chen Abstinde zwischen den Mitten der Ziele betragen, von links nach rechts, entsprechend
16 cm, 18 cm und 15 cm. Um die Abstinde zwischen den Objekten aus der Abbildung ab-
zulesen, miissen als Referenzpunkte die Mitten der Intensitditsmaxima betrachtet werden. Sie
betragen entsprechend etwa 16 cm, 18 cm und 15 cm. Man erkennt, dass die horizontalen
Abstiande zwischen den Objekten sehr gut abgebildet werden und die Tendenzen der Ab-
standsunterschiede eindeutig wiedergegeben werden.

Alle vier Objekte konnen in dem beschriebenen System eindeutig aufgeldst werden. Die
Auflosung in horizontaler Richtung héngt u.A. mit folgenden Systemparameter zusammen:
verwendete Bandbreite, raumliche Abtastlinge und -intervall, sowie die Breite der Richtcha-
rakteristik der Antennen. Aus diesem Grund kann kein einfacher Zusammenhang fiir die Be-
rechnung der horizontalen Aufésung hergeleitet werden. Es ldsst sich jedoch aus den Mess-
daten feststellen, dass die erreichbare horizontale Auflésung im cm-Bereich liegt.

Im Folgenden wird die Abbildungsqualitit in Entfernungsrichtung (y-Richtung) betrach-
tet. Die Riickseiten aller Ziele befinden sich in der gleichen Entfernung von ca. y =2,1 m.
Die Hohen der Objekte betragen entsprechend, von links nach rechts, 12 ¢m, 6 cm, 6 cm und
4 cm. Aus der Abbildung ldsst sich ablesen, dass alle Werte um ca. 2 cm grofler sind. Dies
impliziert einen systematischen Fehler in dem System, der z.B. durch eine zusétzliche Kali-
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Abbildung 5.4: Zweidimensionale Abbildungen der Ziele aus Abb. 5.3 in verschiedenen
Polarisationskonfigurationen

brationsmessung beseitigt werden kann. Die relativen Hohen der Objekte werden jedoch sehr
gut abgebildet. Ein Hohenunterschied von 2 cm zwischen Objekt 3 und 4 (von links) ldsst sich
eindeutig erkennen. Die Auflosung in der Entfernungsrichtung wird durch die 3 dB-Lénge der
Intensitdtsmaxima gekennzeichnet. Sie liegt, wie im Fall der horizontalen Auflésung, im cm-
Bereich.

In der HH-Konfiguration ist das fiinfte Ziel (um 45°-gedrehter Dihedral) kaum erkennbar.
Aufgrund der Drehung der Polarisation wird es durch eine Kreuz-Polarisationsmessung ab-
gebildet. Die Ergebnisse der Messung in der HV- und VH-Konfiguration sind entsprechend
in Abb. 5.4(b) und Abb. 5.4(c) dargestellt. Der Dihedral wird eindeutig durch ein starkes Ma-
ximum der Intensitét an der entsprechenden Stelle abgebildet. Die Lage des Dihedrals in der
Entfernungsrichtung ist vergleichbar mit der von dem Quader mit der Hohe von 4 cm (Ziel
links vom Dihedral). Dies geschieht durch entsprechend langeren Weg des Signals bei der
Reflexion am Dihedral, was sich in der Lage widerspiegelt. Die Ergebnisse in der HV-und
VH-Konfiguration stellen nahezu identische Abbildungen dar, was die erwartete Gleichheit
der Systemperformance in beiden Polarisationskonfigurationen bestitigt. Die andere Objekte
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werden in den Kreuz-Polarisationsmessungen nicht abgebildet. Dies verifiziert die Fahigkeit
des Systems zum vollpolarimetrischen Betrieb und bestitigt die hohe Polarisationsreinheit
der Antennen, die gleichen Lagen der Phasenzentren fiir beide Polarisationen und @hnliche
Charakteristika in der E- und H-Ebene.

Die Abbildung des Szenarions bei Verwendung der vertikalen Polarisation (VV) ist in
Abb. 5.4(d) dargestellt. Das Ergebnis dhnelt dem aus Abb. 5.4(a) (HH). Dies ist auch zu
erwarten, da die Ziele sehr dhnliche Reflexionseigenschaften in beiden Ebenen besitzen. Eine
gleiche Abbildung des Szenarios in beiden Polarisationen (HH und VV) deutet darauf hin,
dass die Antennen in beiden Ebenen nahezu gleiche Abstrahlcharakteristiken besitzen. Eine
abweichende Keulenbreite der Antennen in beiden Ebenen und Polarisationen fiihrt zu Verfor-
mung der Abbildung in Imaging-Systemen. Weiterhin lésst sich feststellen, dass die Ziele fiir
beide Polarisationen an genau den gleichen Positionen abgebildet werden. Dies bestitigt, dass
die Lagen der Phasenzentren der Antennen fiir beide Polarisationen an der gleichen Stelle lie-
gen. Eine abweichende Lage der Phasenzentren wiirde das Szenario unterschiedlich abbilden,
was sich nicht immer durch eine Datenprozessierung kompensieren Iésst.

5.1.4 3D-Abbildung

Um eine dreidimensionale Abbildung eines Szenarios zu realisieren, muss eine Abtastung
durch das Radar zweidimensional erfolgen. Die dritte Dimension wird durch die Entfernungs-
messung mit dem Radar ermittelt. Dazu wird das Messsystem aus Abb. 5.2 verwendet. Die
Antennen werden in der xy-Ebene auf einer Linge von 1 m in horizontaler und 0,6 m in
vertikaler Richtung bewegt. Es wird die gleiche Antennenkonfiguration wie bei der eindi-
mensionalen Abtastung benutzt und ebenfalls eine vollpolarimetrische Messung (HH, HV,
VH, VV) durchgefiihrt. Zur Erstellung der Abbildung muss der Imaging-Algortithmus auf
eine zweidimensionale Ebene erweitert werden.

Da die quantitative Leistungsfahigkeit des Imaging-Systems bereits im vorherigen Ab-
schnitt gezeigt wurde, wird hier nur eine qualitative Diskussion der Ergebnisse gegeben.

Das Szenario bilden fiinf Ziele die in einem Schrank platziert werden. Die Objekte und der
Schrank sind in Abb. 5.5(a) zu sehen. Drei von den Zielen werden in einem Fach platziert
- links ein metallischer Quader, in der Mitte ein um 45°-gedrehter Dihedral und rechts eine
Flasche mit Fliissigseife. Unter dem Fach werden auf Halterungen aus Styropor zwei weitere
Ziele aufgebaut - ein Dihedral (links) und eine metallische Kugel (rechts). Der Dihedral, der
metallische Quader und die metallische Kugel sind typische Radarziele, die keine Polarisati-
onsdrehung bei der Reflexion realisieren. In dem Szenario wird eine Polarisationsdrehung an
dem um 45°-gedrehten Dihedral stattfinden. Die Fliissigseife wird eingesetzt um die Abbil-
dungsmoglichkeit eines nicht-metallischen Objekts zu untersuchen. Die Ziele werden in un-
terschiedlichen Entfernungen vom Radar positioniert: metallischer Quader, metallische Kugel
und Flasche im vorderen und die beiden Dihedrals in dem hinteren Bereich.

Die Abbildung wird in einem Non-Line-of-Sight (NLoS) Szenario realisiert. Zu diesem
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Zweck ist die Tiir der Schrank aus einer Sperrholzplatte, deren Dicke ca. 2 cm betrégt, wih-
rend der Messung geschlossen. Zusitzlich wird vor den Schrank ein weiteres Hindernis in
Form von zwei Gipskartonplatten in einer Entfernung von ca. 30 cm vor die Schranktiir ge-
stellt. Die Platten werden in einem Abstand von ca. 8 cm voneinander angeordnet. Eine ein-
zelne Platte besitzt eine Dicke von 1 cm und ist in Abb. 5.5(b) zu sehen.

(a) Ziele im Schrank (b) Gipskartonplatte vor dem Schrank

Abbildung 5.5: Foto des Szenarios fiir die dreidimensionale Abbildung mit dem Messsystem
aus Abb.5.2

Ein schematisches Modell von dem Szenario ist in Abb. 5.6(a) und dessen dreidimensiona-
le Abbildung in Abb. 5.6(b) dargestellt. Der gemessene Datensatz ist eine Zusammensetzung
von den Messdaten in der HH- und VH-Polarisation und zeigt die Flichen konstanter Intensi-
tit. Die Abbildungen in den einzelnen Polarisationskonfigurationen (HH,HV,VH,VV) sind in
den Abb. 5.7 - 5.10 gezeigt.

Durch die Verwendung von Polarisationsdiversitit konnen alle Objekte vollstindig lokali-
siert werden. Bei den VH- und HV-Konfigurationen wird nur der um 45°-gedrehte Dihedral
lokalisiert. Alle anderen Objekte werden, aufgrund ihrer Reflexionseigenschaften in diesen
Konfigurationen, nicht erkannt. Der um 45°-gedrehte Dihedral wird dagegen bei der Auswer-
tung der HH- und VV-Konfiguration nicht abgebildet, was wiederum auf eine hohe Polarisa-
tionsreinheit des abgestrahlten Signals hindeutet.

In der HH- und VV-Konfiguration werden die beiden Gipskartonplatten, sowie die Schrank-
tiir, aufgelost und abgebildet. Trotz der dreifachen Transmission, konnen alle weiteren Ziele
an den richtigen Stellen abgebildet werden. Die metallische Kugel wird, aufgrund des niedri-
gen Radarstreuquerschnitt mit einer schwécheren Intensitit abgebildet. Das nicht metallische
Ziel, die Flasche mit Fliissigseife, wird von dem System eindeutig erkannt, was auf die Mog-
lichkeit zur Abbildung auch von dielektrischen Objekten hindeutet. Die Mehrfachreflexionen
and den Platten werden, aufgrund geringer Amplitude, nicht abgebildet.
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Fiir hohere positive x-Werte wird die Schranktiir nicht mehr richtig abgebildet. In diesem
Bereich konnen zudem die beiden Gipskartonplatten nicht richtig aufgeldst werden. Dieser
Bereich stellt einen Rand des Bewegungsbereichs des Radars dar. Aufgrund dessen werden
die Objekte, die sich in diesem Bereich befinden, weniger Abtastwerte besitzen, was sich in
einer schwicheren Intensitédt der Abbildung widerspiegelt.

Zusammenfassend wurde mit dem vorgestellten System gezeigt, dass sowohl eine zwei- als
auch eine dreidimensionale Abbildung verschiedener Ziele in einem NLoS-Szenario mit einer
Auflosung im cm-Bereich moglich ist. Eine Erzeugung dhnlicher Abbildungen in Konfigura-
tionen HH und VV bzw. VH und HV zeigt, dass die Antennen sehr gute Polarisationseigen-
schaften, dhnliche Abstrahlcharakteristiken in beiden Ebenen und das gleiche Phasenzentrum
fiir beide Polarisationen besitzen.
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(b) Radar-Abbildung (Summe aller Polarisationskonfigurationen)

Abbildung 5.6: Qualitative, gemessene Abbildung des dreidimensionalen Szenarios (Sicht
aus dem gleichen Beobachtungspunkt)
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Abbildung 5.7: Gemessene Abbildung des dreidimensionalen Szenarios aus Abb. 5.6(a) in
der HH-Konfiguration
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Abbildung 5.8: Gemessene Abbildung des dreidimensionalen Szenarios aus Abb. 5.6(a) in
der VH-Konfiguration
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Abbildung 5.9: Gemessene Abbildung des dreidimensionalen Szenarios aus Abb. 5.6(a) in
der HV-Konfiguration
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Abbildung 5.10: Gemessene Abbildung des dreidimensionalen Szenarios aus Abb. 5.6(a) in
der VV-Konfiguration
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5.2 UWB Amplituden-Monopuls-Radar

Ein Amplituden-Monopuls-Radar [She84, Hel60, Rho59] ist in der Lage, durch eine Aus-
wertung der Amplituden der empfangenen Signale, auf die zum Radar relative Richtung des
Ziels zu schlieBen. Dazu wird die Amplituden-Monopuls-Antennengruppe, wie z.B. aus Ab-
schnitt 4.2, eingesetzt. Das vom Ziel reflektierte Signal wird von der Amplituden-Monopuls-
Antennengruppe in dem Summen- und Differenzbetrieb aufgenommen. Daraus ergibt sich ein
Unterschied in der empfangenen Leistung in beiden Modi. Vergleicht man den Unterschied
mit einer sog. Look-up Table, die aus den gemessenen Abstrahlcharakteristiken der verwen-
deten Antennengruppe entsteht, so ldsst sich die relative Richtung des Ziels bestimmen. Der
Winkel in dem die Richtung des Objekts bestimmt werden kann ist generell begrenzt und
hingt von den Abstrahleigenschaften der Strahler ab [Sko80]. Die Bestimmungsgenauigkeit
der Zielrichtung hiangt von der Auflésung des Radarempfingers in der Aufzeichnung der Am-
plitude der Signale ab. Je genauer die Amplitude des Signals aufgenommen werden kann,
desto genauer kann die Richtungsbestimmung erfolgen. Das Besondere an dem Amplituden-
Monopuls-Prinzip ist, dass keine Radarbewegung, Strahlschwenkung oder Modulation vor-
genommen werden muss, um die Richtung des Ziels zu ermitteln. Das Prinzip wird z.B. zur
Verfolgung (engl. tracking) von Radar-Zielen angewendet.

Das Amplituden-Monopuls-Prinzip benétigt generell keine Bandbreite um die Richtung ei-
nes diskreten Ziels zu bestimmen. In typischen Systemen werden daher schmalbandige 180°-
Hybrid-Koppler verwendet, um die Summen- und Differenzsignale aus den Empfangsdaten zu
erzeugen. Dies resultiert in einer entsprechend kleinen Auflosung in der Entfernungsrichtung.
Kombiniert man das Amplituden-Monopuls-Prinzip mit der UWB-Technik, bekommt man
ein Radarsystem, das eine hohe Auflosung in der Entfernungsrichtung, aufgrund der gro3en
Bandbreite der UWB-Technik, und eine hohe Genauigkeit in der Winkelrichtung durch das
Amplituden-Monopuls-Prinzip gewihrleistet. Mit einem solchen System ist es moglich, die
Position eines Ziels mit einer relativ einfachen Auswertung sehr genau zu bestimmen.

Sind mehrere Objekte in unterschiedlichen Entfernungen zum Radar vorhanden, werden
sie mit dem UWB-Amplituden-Monopuls-Radar-Prinzip einzeln aufgelost. Die Auflosungs-
fahigkeit ist in solchem Fall durch die UWB-Bandbreite gegeben. Beim Vorhandensein von
zwei Objekten in gleicher Entfernung zum Radar miissen zusétzliche Massnahmen vorgenom-
men werden, um die Position der Objekte einzeln bestimmen zu kénnen. Im Folgenden wird
eine Erweiterung des Amplituden-Monopuls-Radarprinzips zur pulsbasierten UWB-Technik
beschrieben.

Eine durch das UWB-Radar-System empfangene Spannung lésst sich, bei einer Polarisati-
onsanpassung, mit der Formel (5.4) berechnen.
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KRx(fa eva ¢Rx)
ZRx

:ﬁRx<f7 ‘9RX7 ¢RX) ' ﬂRx,Ziel(f’ HR?U wa) '£21e1<f7 97 ¢) '

Ve (f)
V' Zrx

Dabei sind Vi, die Empfangsspannung, Zrx die Systemimpedanz der Empfangseinheit,
Hy, (f, Orx, Yry) die Ubertragungsfunktion der Empfangsantenne, Hy, 7:.,(f, Orx, ¥rx) die Ka-
naliibertragungsfunktion der Strecke Ziel-Empfinger, I',.,(f, 6, 1) die Ubertragungsfunktion
des Ziels (bei Reflexion) [PZW09], H ;. 1, (f, Orx, ¥1x) die Kanaliibertragungsfunktion der
Strecke Sender-Ziel, V1. (f) die Sendespannung und Z1, die Systemimpedanz der Sendeein-
heit.

Verwendet man am Empfinger die Amplituden-Monopuls-Antennengruppe geht die Glei-
chung (5.4) in die GI. (5.5) und (5.6) entsprechend fiir den Summen- und Differenzbetrieb,
tiber.

5.4)
ﬁZiel,Tx(fu ‘9Rm ¢Tx) : ﬂTx(fu 0TX7 ¢Tx) : jw

KRx,Z(fv 9Rx> Q/)Rx)

:ﬂRx,z(fa Orx; ¢Rx) ‘ﬂRx,Ziel(fa Orx; ¢Rx) ‘EZiel(fa 0, W )

ZRrx Vo () (5.5)
ﬁZiel,Tx(fa Orx. ¢Tx) ‘ﬁTx(f’ s, wTX) -jw_\;XZ_T
vV , Orx; YRk
_RX’A<fZR ¢R ) :ﬂRx,A(.ﬂ Hqu wa> ’ ﬂRx,Ziel(fu ‘9Rxa ¢Rx) ' EZiel(fa ‘97 W ’
Rx (56)

v
H i rx (f, Ores Y1) - Ho (O, Y1) 'jW_\;XZ(—TJ:)

Nimmt man ein statisches Szenario fiir die Aufnahme der Daten im Summen- und Diffe-

renzbetrieb und gleiche Systemimpedanzen fiir den Sender und Empféanger an, so berechnet
sich das Verhiltnis des Summen- und Differenzsignals zu

KRX,A(f? eRxa ,lvaX) _ ﬂRx,A(f? 9RX7 ,lvaX) (5 7)
KRX,Z(fv 9RX> wRX) ﬂRx,Z(f? 9RX7 ,lvaX) . .

Es ldsst sich feststellen, dass das Verhiltnis unabhidngig von dem Szenario bleibt und pro-

portional zu dem Verhiltnis zwischen den Ubertragungsfunktionen der Empfangsantennen-
gruppe im Summen- und Differenzbetrieb ist. Sind die Antenneniibertragungsfunktionen in
der Abhiéngigkeit von dem Betrachtungswinkel bekannt, so lidsst sich anhand des Verhiltnis-
ses der Empfangssignale auf die Richtung des Ziels schlie3en.

In der pulsbasierten Technik miissen jedoch entsprechende Zeitbereichsgroflen zur Aus-
wertung benutzt werden. Analog zu Gl. (5.7) bekommt man
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ny,A(t 9RX7 ,lvaX) o ERX,A(t7 9RX7 ,lvaX) (5 8)

ny,Z(ty eva ,lvax) th72(t7 eva ,lvax) . .
Analog zu der Frequenzbereichsanalyse besagt Gl. (5.8), dass, anhand des iiber der Zeit auf-
genommenen Amplitudenverhéltnisses der Summen- und Differenzsignale, sich die relative
Richtung des Ziels bestimmen lédsst. Zu diesem Zweck werden die Zeitbereichsabstrahlcha-

rakteristiken der Antennengruppe im Summen- und Differenzbetrieb benotigt. Diese bilden

sog. Look-up Table, die eindeutig einen Wert einem Winkel in einem gewissen Winkelbe-
reich zuordnet. Im Folgenden wird die Vorgehensweise zur Erstellung einer solchen Look-up
Table, sowie die Moglichkeit zur Datenauswertung der empfangenen Signale fiir das pulsba-
sierte System beschrieben.

5.2.1 Erstellung der Look-up Table

Die Beschreibung sowie die messtechnische Verifikation des UWB-Amplituden-Monopuls-
Radar-Systems erfolgt in dieser Arbeit fiir den zweidimensionalen Fall. Dadurch wird die
Abhingigkeit der Abstrahlcharakteristik in der Azimut-Richtung (¢-Winkel) vernachlissigt.
In solch einem Fall wird eine Antennengruppe bendotigt, die mindestens aus zwei Elemen-
ten besteht. Im Weiteren wird der Gruppenstrahler aus Abschnitt 4.2 sowie die dort priasen-
tierten gemessenen Zeitbereichsabstrahlcharakteristiken verwendet. Die Lagen der Objekte
konnen dadurch nur entlang der Elevationsebene (6-Winkel) detektiert werden. Das Prinzip
kann, analog zu schmalbandigen Systemen, auf einen dreidimensionalen Fall erweitert wer-
den [Sko80, WielO].

Zur Erstellung der Look-up Table im Zeitbereich werden die Zeitbereichscharakteristiken
der Antennengruppe verwendet. Dazu werden die Messwerte des Summen- und Differenzbe-
triebs im Zeitbereich entsprechend aus Abb. 4.18(a) und Abb. 4.18(b) benutzt [AHWZ10b].
Zuerst wird die Zeitabhingigkeit der Abstrahlcharakteristiken beseitigt, indem fiir jeden Win-
kel genau ein Amplitudenwert zugewiesen wird. Der Zeitpunkt in dem Amplitude genommen
wird mit ¢, bezeichnet

Als Amplitudenwert des empfangenen Pulses wird das Maximum des Betrags eines ana-
lytischen Signals [S6r07, KJO8] genommen. Der Betrag des analytischen Signals stellt die
Einhiillende der reellen Impulsantwort dar, die mit | - | bezeichnet wird.

p(6) = max [ (to, 0) (5.9)

Die GroBe p(f) beschreibt somit nur das Amplitudenverhalten der Impulsantwort A(t, 6).
Um das Amplituden-Monopuls-Prinzip anwenden zu konnen muss zusétzlich die Phasenin-
formation ausgewertet werden. Wie bereits im Abschnitt 4.2 erwihnt, besitzen die Signale, die
in unterschiedlichen Keulen im Differenzbetrieb abgestrahlt werden, eine Gegenphasigkeit.
Diese Eigenschaft wird benutzt um die Richtung des Zielobjekts zu bestimmen. Die Phase

131
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des Signals im Differenzbetrieb wird durch das Vorzeichen des Korrelationsfaktors des emp-
fangenen Pulses mit einem Referenzsignal festgelegt. Da innerhalb der Summenkeule keine
Phasenénderung iiber dem Winkel stattfindet, kann ein in der Summenkeule empfangener Puls
als Referenz benutzt werden. Der Phasenfaktor £(6, ¢) ist somit definiert als Vorzeichen des
Korrelationsfaktors p zwischen den Pulsen, die im Summen- und Differenzbetrieb empfan-
gen werden. Die Korrelation muss in dem Zeitintervall stattfinden, in dem die entsprechenden
Pulse ihre Hauptanteile besitzen (von ¢, bis t.).

£(0) = sgn (p (hx=(t,0), ha(t,0)) lr<i<t.) (5.10)

Zur Bildung der Look-up Table werden somit die Spitzenwerte der Einhiillenden der Impul-
santworten |hs~ A(#)| im Summen- und Differenzbetrieb benutzt, bei denen ein Phasenbezug
zwischen den Pulsen in beiden Modi durch £(6) beriicksichtigt wird. Die Grofe wird mit
pc,s,a(0) bezeichnet und wird im Folgenden komplexer Spitzenwert der Impulsantwort ge-
nannt. Die mathematische Beschreibung dieser Groen im Summen- und Differenzbetrieb
sind entsprechend in Gl. (5.11) und GI. (5.12) dargestellt.

e (0) = mzax\hz(t,@)\ (5.11)

peall) = €(0) - max|ha(t, 0)] (5.12)

Die komplexen Spitzenwerte pc s~(#) und pc a(6) berechnet aus den Impulsantworten aus
Abb. 4.18 sind in Abb. 5.11 dargestellt. Die Werte von p¢ s~(6) sind stets positiv, da im Sum-
menbetrieb keine Phasenédnderung iiber dem Winkel stattfindet. In der Differenzkeule sind die
Werte positiv fiir die Winkel § — 90° < 0a min = 3° und negativ fiir 6 — 90° > O min = 3°,
was auf eine Auswirkung der frither beschriebenen Phasenénderung iiber dem Winkel im Dif-
ferenzbetrieb hindeutet.

§(0) =

{—1 , fiir 6 — 90° > 0 min 513

1, fiir6 — 90° < 6 min

Um das Amplituden-Monopuls-Prinzip effektiv nutzen zu kénnen, wird ein einzelner Wert,
der die Abstrahleigenschaften der Amplituden-Monopuls-Antennengruppe in beiden Modi
eindeutig mit einem Winkel verkniipft, benotigt. Aus diesem Grund wird das Verhiltnis zwi-
schen dem komplexen Spitzenwert im Differenz- und Summenbetrieb gebildet (Gl. (5.14))
[AHWZ10c]. Das Ergebnis wird Look-up Table =(0) genannt, die als Muster bei der Bestim-
mung der relativen Winkellage dient.

pe,a(f)
pex ()

[1]

0) (5.14)
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Abbildung 5.11: Komplexe Spitzenwerte pc(6) der Impulsantworten im Summen- und Diffe-
renzbetrieb

Die Werte der Look-up Table sind in Abb. 5.12 zu sehen. Die Nullstelle liegt bei § — 90° =
3°, was mit dem leichten Schielen der Abstrahlcharakteristiken zusammenhéngt (siche Ab-
schnitt 4.18). Dieser Effekt ist ein systematischer Fehler, der bei der Signalauswertung be-
riicksichtigt werden muss. Die Abhéngigkeit der Look-up Table =(f) von dem Winkel 6 ist
nahezu linear in dem Winkelbereich —20° < 6 < 30°. Eine Linearitit des Verlaufs wird dann
verlangt, wenn das Amplituden-Monopuls-Radar ohne Look-up Table betrieben werden soll.
Bei einer schlechten Amplitudenauflosung des Systems kann eine nicht-lineare Look-up Table
zur schlechten Winkelauflosung fiihren. Bei einer linearen Abhéngigkeit wird, nach entspre-
chenden Kalibration, die Amplitude der Empfangsleistung direkt mit einem Winkel verkniipft.
Bei einer nicht-linearen Abhédngigkeit wird die Empfangsleistung mit der zuvor aufgezeichne-
ter Look-up Table verglichen, was keine Anforderung an die Linearitéit der Charakteristik dar-
stellt. Voraussetzung fiir eine eindeutige Winkelzuordnung ist jedoch eine Eindeutigkeit der
Zuordnung von =(6) zu 6. Aus der Abb. 5.12 wird deutlich, dass der Eindeutigkeitsbereich des
dargestellten Systems zwischen ca. —20° und 30° liegt. Der Bereich kann erweitert werden,
indem die Breiten der Abstrahlcharakteristiken vergroflert werden (siehe Abschnitt 4.18).

Um die relative Richtung des Zielobjekts gegeniiber dem Radar zu bestimmen, muss das
empfangene Signal einer analogen Datenprozessierung, wie bei der Herstellung der Look-up
Table, unterzogen werden. Dadurch, dass die von den Zielen reflektierten Signale nur in ei-
nem bestimmten Zeitintervall eintreffen, muss bei der Zielsuche auch nur dieses Zeitintervall
beriicksichtigt werden. Die Grenzen des Zeitintervalls sind mit ¢, (Anfang) und . (Ende)
bezeichnet.

Zunichst muss aus dem empfangenen Puls v(t) ein analytisches Signal v(¢) und seine Ein-
hiillende |v(t) gebildet werden.. Aus den Spitzenwerten der Einhiillenden wird ein Verhiltnis
des Werts im Differenzbetrieb zu dem Wert im Summenbetrieb gebildet, das mit dem Vorzei-
chen des Korrelationsfaktors £(6) = sgn (p (vs:(¢,6), va(t, 0)) |t,<t<t. ) zwischen den Pulsen
vs~(t,0) und va (¢, 6) multipliziert wird. Der daraus resultierende Wert wird mit den Werten
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Abbildung 5.12: Look-up Table =(0) des UWB Amplituden-Monopuls-Radars

aus der Look-up Table verglichen (Abb. 5.12), woraus sich der jeweilige Zielwinkel ergibt.
Die mathematische Beschreibung der Datenprozessierung ist in Gl. (5.15) ausgedriickt.

sgn (p (vx>(t,0),va(t,0))) - max |va(t,6)]
max [vs~(t, 0)]

u(f) =

=(0) (5.15)

ta<t<te

Im Folgendem wird eine Messtechnische Verifikation des Konzepts vorgestellt.

5.2.2 Messeinrichtung und Szenario

Bei der messtechnischen Verifikation des Konzepts wird die
Amplituden-Monopuls-Antennengruppe aus dem Abschnitt 4.18 und die Look-up Table aus
Abb. 5.12 benutzt. Da der Eindeutigkeitsbereich der verwendeten Strahler begrenzt ist, wird
als Sender eine direktive Antennengruppe bestehend aus vier modifizierten
4-Ellipsen-Antennen benutzt, die in einer 2x2-Konfiguration angeordnet werden. Die direkti-
ve Strahlung vermeidet die Reflexion von Objekten, die sich ausserhalb des Eindeutigkeitsbe-
reiches des Amplituden-Monopuls-Radars befinden. Die Polarisation bei der
2x2-Antennengruppe wird mittels eines HF-Schalter geschaltet, so dass die Signale entweder
in Ko- oder Kreuz-Polarisation aufgenommen werden. Die Polarisationsdiversitit erweitert
die Funktionsweise des Systems, indem bestimmte Objekte aufgrund ihrer polarisationsab-
hingigen Reflexionseigenschaften effektiver lokalisiert werden konnen.

Die Signale aus dem Summen- und Differenzport des 180°-Hybrid-Kopplers werden eben-
falls mittels eines HF-Schalters an den VNWA iibermittelt. Die Daten werden in dem Fre-
quenzbereich von 0,4 GHz bis 20 GHz mit 1601 Frequenzpunkten aufgenommmen. Die An-
steuerung des VNWA und der Schalter sowie die Datenaufnahme und -prozessierung erfolgt
tiber einen PC mit Matlab [Mat10]. Die schematische Darstellung des Messsystems ist in
Abb. 5.13 dargestellt.
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Abbildung 5.13: Schematische Darstellung des Messsystems zur Verifikation des zweidimen-
sionalen UWB-Amplituden-Monopuls-Radar-Konzepts

In der Messung werden drei Ziele in unterschiedlichen Entfernungen mit verschiedenen re-
lativen Winkeln zum Radar verwendet. Die Orientierung der
Amplituden-Monopuls-Antennengruppe in der vertikalen Richtung erlaubt eine Winkelbe-
stimmung in der vertikalen Ebene. Daher werden die Objekte auch in einer vertikalen Ebene
platziert. Die zum Radar relative Orientierung der Objekte ist in Abb. 5.14 gezeigt. Es wer-
den zwei triangulare Winkelreflektoren (Trihedral) mit einer Kantenléinge von 28 cm in den
Entfernungen d; = 133 cm und d3 = 271 cm platziert. Die Abweichung der Richtung der
Ziele von der 0°-Richtung betridgt entsprechend ¢; = —10° und A3 = 9°. Da die Objekte
die Polarisation bei der Reflexion nicht drehen, werden sie durch die ko-polarisierte Messung
des Radars detektiert. Als zusétzliches Ziel wird ein um 45°-gedrehter Dihedral (Kantenlidnge
25 c¢m, Hohe 20 c¢m) in einer Entfernung von d, = 215 ¢cm bei einem Winkel von 6, = 5° ver-
wendet. Bei der Reflexion an diesem Reflektor wird die Polarisation um 90° gedreht. Dieses
Ziel kann nur durch die Messung in Kreuz-Polarisation detektiert werden.

Die Radarmessungen werden in einer mit Absorber verkleideten Messkammer durchge-
fiihrt, um Reflexionen an stérenden Objekten zu vermeiden und um so die Eigenschaften des
Systems besser untersuchen zu konnen. Der Einfluss der Verkopplung zwischen den Antennen
sowie die Verzogerung des Signals, verursacht durch das System selbst (Mikrowellenkabel,
Antennen etc.), werden aus den Messungen stets herauskalibriert.
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Abbildung 5.14: Messszenario fiir die Verifizierung des UWB-Amplituden-Monopuls-Radars

5.2.3 Messergebnisse

Die Messungen werden fiir zwei Polarisationskonfigurationen durchgefiihrt: Ko- und Kreuz-
Polarisation. Dabei wird die Polarisation an der Amplituden-Monopuls-Antennengruppe ver-
tikal ausgerichtet und bei der sendenden 2x2-Antennengruppe zwischen vertikal und horizon-
tal umgeschaltet. Dadurch werden die Polarisationseigenschaften der reflektierenden Objekte
erfasst.

Die Messungen im Summen- und Differenzbetrieb werden fiir die jeweilige Polarisations-
konfiguration auf einen gemeinsamen Maximalwert normiert.

Ko-Polarisation

Die normierte Amplitude der Impulsantwort des Szenarios ist fiir den Summen- und Diffe-
renzbetrieb entsprechend in den Abb. 5.15(a) und 5.15(b) zu sehen. In beiden Diagrammen
werden jeweils zwei, zeitlich aufgeloste Maxima erkannt, die auf Objekte hindeuten, die kei-
ne Polarisationsdrehung bei der Reflexion aufweisen. Die Lage der Maxima bei 8, 92 ns und
18, 02 ns ist sowohl im Summen- als auch im Differenzbetrieb gleich. Mit einer Beriicksich-
tigung der Ausbreitungsgeschwindigkeit ¢y im Freiraum entsprechen die Pulslaufzeiten den
Abstinden 1,34 m und 2,7 m. Damit werden die Objekte 1 und 3 (Trihedrals) detektiert. Die
Entfernungsmessung mit hoher Auflosung ist durch die groB3e verwendete Bandbreite ermog-
licht worden.

Aus der Abbildung 5.15(a) ist deutlich zu erkennen, dass die beiden Maxima unterschied-
liche Amplituden besitzen, die aufgrund der wegabhingigen Freiraumddampfung zwischen
Radar und den beiden Zielen auftreten. Es wird jedoch auch sichtbar, dass das dritte Objekt
(der Dihedral) nicht deutlich in der Messung zu erkennen ist. Dies liegt, wie vorher schon
beschrieben, an der hohen Polarisationsreinheit der verwendeten Antennen, die das vom Di-
hedral reflektierte Signal nicht wahrnehmen kénnen.
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Werden die Werte aus Abb. 5.15(b) mit denen aus Abb. 5.15(a) verglichen, ldsst sich fest-
stellen, dass die empfangenen Amplituden, trotz gleicher Freiraumddmpfung, fiir das jeweili-
ge Objekt unterschiedlich sind. Die Amplitudenunterschiede entstehen durch den Einfluss der
Abstrahlcharakteristik der Amplituden-Monopuls-Antennengruppe und werden zur Bestim-
mung der Winkellage benutzt.
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Abbildung 5.15: Gemessene Systemimpulsantworten des UWB-Amplituden-Monopuls-
Radars fiir die Ko-Polarisation

Um die empfangenen Pulse besser vergleichen zu konnen, sind die realteile der Pulse mit
jeweils Einhiillenden fiir den Summen- und Differenzbetrieb fiir Trihedral 1 und 3 in den
Abb. 5.16(a) und Abb. 5.16(b) gezeigt. Aufgrund der Normierung liegt der Wert der Ein-
hiillenden des Pulses im Summenbetrieb fiir den ersten Trihedral v, y~(6) bei 1. Der ent-
sprechende Wert im Differenzbetrieb v; A (6) betrdgt 0,707 und entspricht damit dem Ver-
hdltnis der Amplituden (A/)"). Im ndchsten Schritt muss die Phase der Pulse ausgewer-
tet werden, die durch den Korrelationsfaktor der reellen Pulse bestimmt wird. Der Wert von
p(vi,s(t,0),v1,a(t, 0)) fiir das Zeitintervall von ¢, =8, 7 ns bis . =9, 2 ns (relevantes Zeit-
intervall) betrigt 0,924. Aufgrund des positiven Vorzeichens des Korrelationsfaktors wird er-
mittelt, dass das Signal im Differenzbetrieb gleichphasig mit dem Signal im Summenbetrieb
ist. Nach der Verwendung von GI. (5.15) erhilt man

sgn (p (vz,l(t, ), va1(t, 9))) - max |up (2, 0)]

pea(f) = max vy~ (t, 0)]

= 0,707 (5.16)
ta<t<te

Vergleicht man den Wert mit denen der Look-up Table aus Abb. 5.12 ergibt sich ein Winkel
von 0 , = —13°.

Eine analoge Auswertung der Messdaten fiir das Objekt 3 (siche Abb. 5.16(b)) ergibt einen
Wert 03, = 13,5°. Bei der Evaluation der Messdaten fillt auf, dass die Minima des Pulses
im Differenzbetrieb an den Stellen der Maxima des Pulses im Summenbetrieb auftreten. Dies
deutet auf eine Gegenphasigkeit der beiden Pulse und spiegelt sich im negativen Wert des
Korrelationsfaktors zwischen den beiden Pulsen p(vs (%, 8),v3a(t,0)) = —0,917 wider.
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5 Anwendungsbeispiele von vollpolarimetrischen UWB Antennen in der Sensorik

Die Werte zur Berechnung von pc1(6) und pc3(6) sind in Tabelle 5.1 zusammengefasst
und der Vergleich zwischen den gemessenen und tatsidchlichen Entfernungen und Winkeln in
Tabelle 5.2 dargestellt. Der relative Fehler bei der Entfernungsmessung ist deutlich kleiner als
1%. Bei der Winkelschitzung betrigt der Fehler iiber 3°. Die Winkelschitzung ist ungenau-
er aufgrund des Aufbaus des Demonstrators. Die Kalibration solch eines Systems ist bei der
verwendeten hohen Bandbreite sehr instabil. Wihrend der Messung ist aufgrund dessen eine
Verinderung der Amplitude um bis zu 2 dB beobachtet worden. Da bei dem Amplituden-
Monopuls-Prinzip die Amplitude der Signale ausgewertet wird, spiegelt sich dieser Effekt
direkt in der Winkelschitzung wider. Dieses Problem kann jedoch durch eine kompakte Bau-
weise des Systems z.B. auf einer einzelnen Platine bzw. in einem Gehduse behoben werden.
In diesem Fall wirken alle mechanischen Einfliisse gleichermallen auf alle Komponenten des
Radars gleichzeitig und vermindern so den Einfluss auf die Messergebnisse. Eine weitere
Ursache des Fehlers konnten die Abmessungen der Ziele sein. Selbst bei dem am weitesten
entfernten Ziel belegt der Trihedral einen Winkelbereich von iiber 5°. Die Messungen zeigen
jedoch eindeutig, dass die Erweiterung des Amplituden-Monopuls-Prinzips auf die UWB-
Technik erfolgreich realisiert werden kann.
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Abbildung 5.16: Reelle Systemimpulsantworten des UWB-Amplituden-Monopuls-Radars
und ihre Einhiillenden in beiden Modi fiir die Ko-Polarisation
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5.2 UWB Amplituden-Monopuls-Radar

Tabelle 5.1: Werte zur Berechnung der komplexen Spitzenwerte pc(6) in der Ko-Polarisation
| lvs~(O)] | loa(®)] | 2, A) | €0) | peas(0)
Trihedral 1 1 0,707 0,924 +1 0,707
Trihedral 3 | 0,324 0,136 -0,917 -1 -0,42

Tabelle 5.2: Vergleich der tatséchlichen und der mit dem UWB-Amplituden-Monopuls-Radar
gemessenen Lage der Ziele (Ko-Polarisation)
gemessene Distanz ‘ gemessener Winkel ‘ reale Distanz | realer Winkel
Trihedral 1 1,34 m —13° 1,33 m —10°
Trihedral 3 2,7m 13, 5° 2,71 m 9°

Kreuz-Polarisation

Die Amplituden der Impulsantworten des UWB-Amplituden-Monopuls-Radars im Summen-
und Differenzbetrieb fiir die Kreuz-Polarisation sind in Abb. 5.17 dargestellt. Aus dem in der
Summenkeule empfangenen Signal ldsst sich genau ein Objekt detektieren, dessen Maximum
bei 14,55 ns liegt. Aus dem Signal im Differenzbetrieb kann auf keine Anwesenheit eines
Ziels geschlossen werden. Dies resultiert daraus, dass der Dihedral sich im Winkelbereich des
Gewinneinbruchs der Amplituden-Monopuls-Antennengruppe befindet. Zur Auswertung der
Amplitude muss daher ein lokales Maximum der Amplitude des Signals verwendet werden.
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Abbildung 5.17: Gemessene Systemimpulsantworten des UWB-Amplituden-Monopuls-
Radars fiir die Kreuz-Polarisation

Die reellen Pulse aufgenommen im Summen- und Differenzbetrieb und deren Einhiillen-
den sind in Abb. 5.18 dargestellt. Die aus dem Diagramm abgelesenen Amplituden der Signa-
le sind in der Tabelle 5.3 aufgelistet. Durch die Bildung des Amplitudenverhiltnisses ergibt
sich ein kleiner Wert fiir pc »(#) von -0,222. Bemerkenswert dabei ist der Wert des Korrela-
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5 Anwendungsbeispiele von vollpolarimetrischen UWB Antennen in der Sensorik

tionsfaktors p, = —0, 662, der trotz groBBer Amplitudenunterschiede zwischen den Signalen
eindeutig auf einen Phasenbezug zwischen den Signalen hindeutet.

Die gemessenen und realen Abstinde und relative Winkel sind in Tabelle 5.4 dargestellt.
Es ergibt sich, wie im Fall der Ko-Polarisation, ein relativ kleiner Fehler bei der Entfernungs-
messung und ein relativ grofer bei der Winkelschitzung.
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Abbildung 5.18: Reelle Systemimpulsantworten des UWB-Amplituden-Monopuls-Radars
und ihre Einhiillende in beiden Modi fiir Ko-Polarisation

Tabelle 5.3: Werte zur Berechnung des komplexen Spitzenwerts pc2(6) von Dihedral in
Kreuz-Polarisation

| los (O] | loa(®)] | p(. 8) | £0) | peas(®)
Dihedral | 1 | 0222 | -0662 | -1 | -0222

Tabelle 5.4: Vergleich der realen und der gemessenen Lage des Dihedrals (Kreuz-
Polarisation)
‘ gemessene Distanz ‘ gemessener Winkel ‘ reale Distanz ‘ realer Winkel

Dihedral | 2,18m | —9° | 215m | -5°

Zusammenfassung

Mit dem vorgestellten Konzept wurde gezeigt, dass es prinzipiell moglich ist, in den pulsba-
sierten, ultra-breitbandigen Systemen, anhand der Amplitude und Phase der Pulse die Rich-
tung eines Radarziels zu bestimmen. Dadurch wurde verifiziert, dass die Moglichkeit zur
ultra-breitbandigen Bildung der Summen- und Differenkeule in der Amplituden-Monopuls-
Technik erfolgreich eingesetzt werden kann. Das vorgestellte System stellt somit einen Kan-
didat fiir ein anspruchsvolles, feinauflosendes Radar zur Detektion und Verfolgung verschie-
dener Ziele mit einem einfachen Ansatz und ohne mechanische oder elektronische Bewe-
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5.2 UWB Amplituden-Monopuls-Radar

gung der Antennenkeule, dar. Eine hohe Polarisationsreinheit des Arrays fiir Amplituden-
Monopuls-Verfahren konnte auch hier eine Anwendung finden. Das Merkmal dieses Sys-
tems sind die hohe Entfernungsauflosung im Vergleich zur traditionellen, schmallbandigen
Amplituden-Monopuls-Technik und ein vollpolarimetrischer Betrieb, der eine Fernerkundung

und Ortung komplexer Ziele erlaubt.
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6 Zusammenfassung und Schlussfolgerungen

In dieser Arbeit wurde eine Methode zur Realisierung von dual-orthogonal, linear polarisier-
ten, ultra-breitbandigen Antennen vorgestellt. Sie basiert auf einer orthogonalen Anordnung
zweier Antennenpaare, welche jeweils aus zwei differenziell gespeisten und symmetrisch an-
geordneten Antennen bestehen. Die Untersuchungen zeigten, dass eine solche Konfiguration
mehrere Vorteile aufweist, die bei dual-polarisierten UWB-Systemen relevant sind.

In erster Linie wird erreicht, dass die abgestrahlte Kreuz-Polarisation deutlich unterdriickt
und die Ko-Polarisation verstirkt wird. Dieser Effekt ist wirksam in einem bestimmten Win-
kelbereich, dessen GroBe von der Entfernung zwischen den Elementen abhingt. Es ist aus die-
sem Grund vorteilhaft, die abstrahlende Antennengruppe kompakt aufzubauen, wofiir eben-
falls Konzepte in dieser Arbeit vorgestellt wurden. Die Lage des Bereichs zur Unterdriickung
der Kreuz-Polarisation und Verstdrkung der Ko-Polarisation ist frequenzunabhéngig und kann
theoretisch fiir beliebige Bandbreiten eingesetzt werden. Praktisch wird jedoch, wegen der
Abhingigkeit der Performance von dem Beobachtungswinkel in einer Ebene, die erreichbare
relative Bandbreite auf iiber 100% reduziert. Sie ist ausreichend um den gewiinschten FCC-
Frequenzbereich von 3,1 GHz bis 10,6 GHz abzudecken.

Ein weiterer Vorteil des Prinzips ist ihre eingeschrinkte Abhingigkeit von der Art der
verwendeten Strahler. Es konnen beliebige Antennentypen verwendet werden um eine ge-
wiinschte Abstrahlcharakteristik zu erreichen. Damit vereinfacht sich der Entwurfsprozess,
indem bekannte, leicht zu optimierende Antennen eingesetzt werden konnen. Die Methode
vermindert zusétzlich Probleme mit der Kopplung zwischen den Speisungen fiir die orthogo-
nalen Polarisationen. Durch eine Ausloschung der Felder an den nicht benutzten Ports wird
eine unnotige Ubertragung der Energie zuriick zu dem System reduziert.

Eine differenzielle Speisung symmetrisch angeordneter Antennen resultiert in einer kon-
stanten Winkellage der Hauptstrahlrichtung iiber der Frequenz. Dies ist ein grofler Vorteil,
da die Pulse ohne Verinderung der Amplitudenverhiltnisse im Spektrum abgestrahlt wer-
den konnen. Bei einer rotationssymmetrischen, kompakten Bauweise der Antenne (z.B. 4-
Ellipsen-Antenne), wird ein weiterer Vorteil enthiillt: durch @hnliche Aperturgréen in der E-
und H-Ebene der Antenne, wird eine dhnliche, rotationssymmetrische Keulenbreite erreicht.
Dies ermoglicht eine Ausleuchtung des gleichen Gebiets in beiden Polarisationen mit dhnli-
chen Abstrahleigenschaften.

In pulsbasierten Systemen ist eine konstante Lage des Phasenzentrums iiber der Frequenz
relevant. Diese Arbeit zeigt, dass die vorgestellte Konfiguration imstande ist, eine Verschie-
bung des Phasenzentrums mit der Frequenz teilweise zu kompensieren. Es resultiert in einer
Moglichkeit zur Abstrahlung eines Pulses mit nahezu konstanter Pulsform tiber einem breitem
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Winkel. Die messtechnische Verifikation wurde anhand der modifizierten 4-Ellipsen-Antenne
gezeigt. Damit wird erreicht, dass alle Pulse, die abgestrahlt werden, eine hohe Korrelation be-
sitzen, was eine einfachere Detektion ermoglicht. Ferner stellt die vorgestellte Methode eine
gleiche Lage der Phasenzentren fiir beide Polarisationen sicher. Diese Eigenschaft ermog-
licht eine Gewihrleistung gleicher Abstrahlbedingungen unabhéngig von der abgestrahlten
Polarisation. Dies ist von groem Vorteil besonders in den UWB-Lokalisierungs- und UWB-
Radarsystemen, bei denen die Genauigkeit bzw. das Auflosungsvermogen vergleichbar mit
den Antennendimensionen ist.

Alle Vorteile der Antennen wurden anhand des bildgebenden Radars praktisch verifiziert.
Es wurde bestitigt, dass die Antenne fiir den Betrieb im Zeitbereich geeignet ist, dass die bei-
den Polarisationen dhnliche Performance liefern, und dass die Polarisationsreinheit der Anten-
nen ausreichend ist um u.A. voll-polarimetrische UWB-Radarsysteme betreiben zu konnen.

Um die vorgestellten Eigenschaften zu erreichen wird eine Ausdehnung der Strahlerstruk-
tur in lediglich zwei Dimensionen benotigt. Dies ist ein groBer Vorteil im Vergleich zu den
meisten dual-polarisierten UWB Antennen, die alle drei Dimensionen zur Abstrahlung be-
notigen (z.B. Quad-Ridged-Horn-Antenne, dual-polarisierter dielektrischer Stabstrahler). Es
ermOglicht eine Realisierung der Antenne in planarer Technologie und damit eine Integration
in kompakte Geriite.

In manchen Anwendungen ist es vorteilhaft eine kleine Halbwertsbreite der Keule zu ver-
wenden, welche z.B. mit einer linearen Antennengruppe erreicht werden kann. Es wurde in
der Arbeit gezeigt, dass eine Realisierung solcher Strahler ohne auffallende Verschlechterung
der Polarisationseigenschaften moglich ist und auch in pulsbasierten Systemen angewendet
werden kann. Ferner wurde gezeigt, dass eine dual-polarisierte, ultra-breitbandige Anten-
nengruppe fiir Amplitudenmonopuls-Verfahren realisierbar ist. Sie ermdglicht eine neuarti-
ge Kombination von voll-polarimetrischer UWB-Technik mit Amplitudenmonopuls-Radar-
Prinzip. Ein solches Radar bietet ein hohes Auflosungsvermogen mit gleichzeitiger Moglich-
keit zur Bestimmung der Winkellage des Objekts mit einem einfachem Algorithmus ohne
jegliche mechanische Bewegung des Systems bzw. elektronische Ansteuerung der Antennen-
gruppe.

Eine Erweiterung der Ultra-breitband Technik um die Polarisationsdiversitit kann die Sy-
stemperformance deutlich steigern. In der Kommunikationstechnik bietet bereits ein mono-
polarisiertes UWB-System sehr hohe Datenraten an. Ein Einsatz von dual-polarisierten An-
tennen eroffnet die Moglichkeit einer Fusion von UWB und MIMO, was eine weitere Stei-
gerung der Kanalkapazitit mit sich bringen kann. Zusitzlich verbessert die Polarisationsdi-
versitidt eine Stabilitdt der Verbindung indem eine Polarisationsanpassung zwischen Sende-
und Empfangsantenne gewihrleistet werden kann. In der UWB-Sensorik und -Fernerkundung
konnen mit dem Einsatz der Polarisationsdiversitét deutlich mehr Informationen iiber das Zie-
lobjekt gewonnen werden. Dies fiihrt zu einer robusten und informationsreichen Detektion mit
sehr hoher Auflésung in der Entfernungsrichtung, was z.B. in sicherheitsrelevanten Einsédtzen
bei Rettungsaktionen oder bei Personenbergung von groBem Interesse ist. Die in dieser Arbeit
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vorgestellte Methode zur Realisierung von dual-orthogonal, linear polarisierten, pulsabstrah-
lenden UWB-Antennen stellt damit einen relevanten Beitrag zur Antennenforschung dar. Eine
kreative Ausnutzung dieses Ansatzes kann zu einem Entwurf zukiinftiger anspruchsvoller und
kompakter UWB-Geriten fiihren.
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