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Vorwort des Herausgebers

Die Einsatzmaoglichkeiten von Sensorsystemen werden von Messge-
nauigkeit und Messauflésung aber auch von Zuverlassigkeit, Robust-
heit, GroBe und Preis bestimmt. Radarsysteme haben den Vorteil, dass
sie auch unter widrigen Bedingungen (z.B. Rauch) gute Messergeb-
nisse liefern. Radarsysteme mit zweidimensionaler Winkelauflésung
sind bisher allerdings meist gro3 und teuer. Abgesehen von mecha-
nischem Scannen mit einer stark fokussierenden Antenne kann die
Winkelauflésung bei Radarsystemen mit einem Antennenarray prin-
zipiell durch zwei Methoden erreicht werden: elektrisches Scannen
durch Veranderung der Phasenansteuerung der Einzelelemente oder
elektronisches Auswerten aller Richtungen gleichzeitig Uber Digital
Beamforming. Im ersten Fall reduziert sich das verftigbare Signal-zu-
Rausch-Verhaltnis (SNR) bei limitierter Messzeit, da die unterschiedli-
chen Richtungen nacheinander abgetastet werden massen. Fir Digi-
tal Beamforming dagegen werden speziell im zweidimensionalen Fall
neben des hohen Hardwareaufwands sehr gro3e Rechenleistungen
benétigt, was zu hdheren Kosten und deutlich groBerem Leistungs-
bedarf fuhrt. An dieser Stelle setzt die Arbeit von Herrn Rusch an.

Einen attraktiven Kompromiss fur die genannte Problematik stellt
die Kombination eines frequenzschwenkenden Antennenarrays mit
einem FMCW (engl.: Frequency Modulated Continuous Wave) Ra-
dar dar. Durch ein neuartiges Konzept eines hybriden 2D-Anten-
nensystems aus frequenzschwenkender Antenne und Phased-Array
kann der Radarstrahl in einer Ebene Uber die Frequenz und in der
anderen Ebene Uber ein Phasenschaltnetzwerk oder digital ge-
schwenkt werden. Mit der holografischen Antenne nutzt Herr Rusch
in seiner Arbeit die Ausbreitung von Oberflachenwellen zur Anre-
gung der abstrahlenden Apertur. Wie sich gezeigt hat, kann diese
Antennenart, anders als beispielsweise geschlitzte Hohlleiteranten-
nen, auch fur den einstelligen Millimeterwellenbereich mit derzeit
verflgbaren Technologien vergleichsweise kostengtinstig hergestellt
werden und eignet sich hervorragend zur Integration in Systeme mit



Trégerfrequenzen > 100 GHz. Die Komplexitat des Antennensystems
wird durch diese Art der Speisung im Vergleich zu herkdmmlichen
phasengesteuerten 2D-Antennengruppen deutlich reduziert, wohin-
gegen die Funktion der Winkelpositionsbestimmung erhalten bleibt.
Gerade bei hohen Frequenzen sind Radare mit integrierten und zwei-
dimensional schwenkenden, holografischen Antennen interessant, da
sie aufgrund der kleinen Wellenlange (z.B. 1,25 mm bei 240 GHz) in
kompakten Modulen Platz finden. In seiner Arbeit gelang es Herrn
Rusch, die Machbarkeitsgrenzen hinsichtlich der wichtigsten System-
parameter zu ermitteln und Methoden zur Optimierung zu finden.

Die Ergebnisse dieser Dissertation bilden eine wesentliche Grund-
lage zur Realisierung miniaturisierter 3D-Radarsysteme, wie sie z.B.
in dem aktuellen Technologiefeld Industrie 4.0 als Sensoren fir mo-
bile Einheiten in der industriellen Fertigung bendtigt werden. Herrn
Christian Rusch winsche ich, dass seine Kreativitat und sein groB3es
Organisationstalent ihn auch weiterhin zu wissenschaftlichen und
wirtschaftlichen Erfolgen flhren wird.

Prof. Dr.-Ing. Thomas Zwick
— Institutsleiter —









Forschungsberichte aus dem
Institut fir Hochstfrequenztechnik und Elektronik (IHE)
der Universitat Karlsruhe (TH) (ISSN 0942-2935)

Herausgeber: Prof. Dr.-Ing. Dr. h.c. Dr.-Ing. E.h. mult. Werner Wiesbeck

Band 1 Daniel Kahny
Modellierung und mefBtechnische Verifikation polarimetrischer,
mono- und bistatischer Radarsignaturen und deren Klassifizierung
(1992)

Band 2 Eberhardt Heidrich
Theoretische und experimentelle Charakterisierung der
polarimetrischen Strahlungs- und Streueigenschaften von Antennen
(1992)

Band 3 Thomas Kurner
Charakterisierung digitaler Funksysteme mit einem breitbandigen
Wellenausbreitungsmodell (1993)

Band 4  Jurgen Kehrbeck
Mikrowellen-Doppler-Sensor zur Geschwindigkeits- und
Wegmessung - System-Modellierung und Verifikation (1993)

Band 5  Christian Bornkessel
Analyse und Optimierung der elektrodynamischen Eigenschaften
von EMV-Absorberkammern durch numerische Feldberechnung (1994)

Band 6  Rainer Speck
Hochempfindliche Impedanzmessungen an
Supraleiter / Festelektrolyt-Kontakten (1994)

Band 7  Edward Pillai
Derivation of Equivalent Circuits for Multilayer PCB and
Chip Package Discontinuities Using Full Wave Models (1995)

Band 8  Dieter J. Cichon
Strahlenoptische Modellierung der Wellenausbreitung in
urbanen Mikro- und Pikofunkzellen (1994)

Band 9  Gerd Gottwald
Numerische Analyse konformer Streifenleitungsantennen in
mehrlagigen Zylindern mittels der Spektralbereichsmethode (1995)

Band 10 Norbert Geng
Modellierung der Ausbreitung elektromagnetischer Wellen in
Funksystemen durch Lésung der parabolischen Approximation
der Helmholtz-Gleichung (1996)

Band 11 Torsten C. Becker
Verfahren und Kriterien zur Planung von Gleichwellennetzen fur
den Digitalen Horrundfunk DAB (Digital Audio Broadcasting) (1996)



Forschungsberichte aus dem
Institut fir Hochstfrequenztechnik und Elektronik (IHE)
der Universitat Karlsruhe (TH) (ISSN 0942-2935)

Band 12

Band 13

Band 14

Band 15

Band 16

Band 17

Band 18

Band 19

Band 20

Band 21

Band 22

Band 23

Friedhelm Rostan
Dual polarisierte Microstrip-Patch-Arrays fur zuktnftige
satellitengestUtzte SAR-Systeme (1996)

Markus Demmler
Vektorkorrigiertes GroBsignal-MeBsystem zur nichtlinearen
Charakterisierung von Mikrowellentransistoren (1996)

Andreas Froese
Elektrochemisches Phasengrenzverhalten von Supraleitern (1996)

Jurgen v. Hagen
Wide Band Electromagnetic Aperture Coupling to a Cavity:
An Integral Representation Based Model (1997)

Ralf Potzschke
Nanostrukturierung von Festkorperflachen durch elektrochemische
Metallphasenbildung (1998)

Jean Parlebas
Numerische Berechnung mehrlagiger dualer planarer Antennen mit
koplanarer Speisung (1998)

Frank Demmerle
Bikonische Antenne mit mehrmodiger Anregung fur den raumlichen
Mehrfachzugriff (SDMA) (1998)

Eckard Steiger
Modellierung der Ausbreitung in extrakorporalen Therapien
eingesetzter Ultraschallimpulse hoher Intensitat (1998)

Frederik Ktchen
Auf Wellenausbreitungsmodellen basierende Planung terrestrischer
COFDM-Gleichwellennetze fur den mobilen Empfang (1998)

Klaus Schmitt
Dreidimensionale, interferometrische Radarverfahren im Nahbereich
und ihre meBtechnische Verifikation (1998)

Frederik Ktchen, Torsten C. Becker, Werner Wiesbeck
Grundlagen und Anwendungen von Planungswerkzeugen fur den
digitalen terrestrischen Rundfunk (1999)

Thomas Zwick
Die Modellierung von richtungsaufgelosten Mehrwegegebaude-
funkkanalen durch markierte Poisson-Prozesse (2000)



Forschungsberichte aus dem
Institut fir Hochstfrequenztechnik und Elektronik (IHE)
der Universitat Karlsruhe (TH) (ISSN 0942-2935)

Band 24

Band 25

Band 26

Band 27

Band 28

Band 29

Band 30

Band 31

Band 32

Band 33

Band 34

Band 35

Dirk Didascalou
Ray-Optical Wave Propagation Modelling in Arbitrarily
Shaped Tunnels (2000)

Hans Rudolf
Increase of Information by Polarimetric Radar Systems (2000)

Martin Dottling
Strahlenoptisches Wellenausbreitungsmodell und Systemstudien
far den Satellitenmobilfunk (2000)

Jens Haala
Analyse von Mikrowellenheizprozessen mittels selbstkonsistenter
finiter Integrationsverfahren (2000)

Eberhard Gschwendtner
Breitbandige Multifunktionsantennen fur den konformen Einbau
in Kraftfahrzeuge (2001)

Dietmar Loffler
Breitbandige, zylinderkonforme Streifenleitungsantennen fur den
Einsatz in Kommunikation und Sensorik (2001)

Xuemin Huang
Automatic Cell Planning for Mobile Network Design: Optimization
Models and Algorithms (2001)

Martin Fritzsche
Anwendung von Verfahren der Mustererkennung zur Detektion
von Landminen mit Georadaren (2001)

Siegfried Ginter
Selbstkonsistente Modellierung der Erhitzung von biologischem
Gewebe durch hochintensiven Ultraschall (2002)

Young Jin Park
Applications of Photonic Bandgap Structures with Arbitrary
Surface Impedance to Luneburg Lenses for Automotive Radar (2002)

Alexander Herschlein
Entwicklung numerischer Verfahren zur Feldberechnung
konformer Antennen auf Oberflachen héherer Ordnung (2002)

Ralph Schertlen
Mikrowellenprozessierung nanotechnologischer Strukturen am
Beispiel von Zeolithen (2002)



Forschungsberichte aus dem
Institut fir Hochstfrequenztechnik und Elektronik (IHE)
der Universitat Karlsruhe (TH) (ISSN 0942-2935)

Band 36 Jurgen von Hagen
Numerical Algorithms for the Solution of Linear Systems of
Equations Arising in Computational Electromagnetics (2002)

Band 37 Ying Zhang
Artificial Perfect Magnetic Conductor and its Application
to Antennas (2003)

Band 38 Thomas M. Schéfer
Experimentelle und simulative Analyse der Funkwellenausbreitung
in Kliniken (2003)

Band 39 Christian Fischer
Multistatisches Radar zur Lokalisierung von Objekten im Boden (2003)

Band 40 Yan C. Venot
Entwicklung und Integration eines Nahbereichsradarsensorsystems
bei 76,5 GHz (2004)

Band 41 Christian Waldschmidt
Systemtheoretische und experimentelle Charakterisierung
integrierbarer Antennenarrays (2004)

Band 42 Marwan Younis
Digital Beam-Forming for high Resolution Wide Swath Real
and Synthetic Aperture Radar (2004)

Band 43 Jurgen Maurer
Strahlenoptisches Kanalmodell fur die Fahrzeug-Fahrzeug-
Funkkommunikation (2005)

Band 44  Florian Pivit
Multiband-Aperturantennen fur Basisstationsanwendungen
in rekonfigurierbaren Mobilfunksystemen (2005)

Band 45 Sergey Sevskiy
Multidirektionale logarithmisch-periodische
Indoor-Basisstationsantennen (2006)
Band 46 Martin Fritz
Entwurf einer breitbandigen Leistungsendstufe fur den
Mobilfunk in Low Temperature Cofired Ceramic (2006)
Band 47 Christiane Kuhnert
Systemanalyse von Mehrantennen-Frontends (MIMO) (2006)
Band 48 Marco Liebler

Modellierung der dynamischen Wechselwirkungen von
hoch-intensiven Ultraschallfeldern mit Kavitationsblasen (2006)



Forschungsberichte aus dem
Institut fir Hochstfrequenztechnik und Elektronik (IHE)
der Universitat Karlsruhe (TH) (ISSN 0942-2935)

Band 49 Thomas Dreyer
Systemmodellierung piezoelektrischer Sender zur Erzeugung
hochintensiver Ultraschallimpulse fur die medizinische Therapie (2006)

Band 50 Stephan Schulteis
Integration von Mehrantennensystemen in kleine mobile Gerate
fur multimediale Anwendungen (2007)

Band 51 Werner Sorgel
Charakterisierung von Antennen fur die Ultra-Wideband-Technik
(2007)

Band 52 Reiner Lenz
Hochprazise, kalibrierte Transponder und Bodenempfanger
fur satellitengestttzte SAR-Missionen (2007)

Band 53 Christoph Schwérer
Monolithisch integrierte HEMT-basierende Frequenzvervielfacher
und Mischer oberhalb 100 GHz (2008)

Band 54 Karin Schuler
Intelligente Antennensysteme fur Kraftfahrzeug-Nahbereichs-
Radar-Sensorik (2007)

Band 55 Christian Romer
Slotted waveguide structures in phased array antennas (2008)

Fortfihrung als

"Karlsruher Forschungsberichte aus dem Institut fir Hochfrequenztechnik
und Elektronik" bei KIT Scientific Publishing

(ISSN 1868-4696)



Karlsruher Forschungsberichte aus dem
Institut fur Hochfrequenztechnik und Elektronik
(ISSN 1868-4696)

Herausgeber: Prof. Dr.-Ing. Thomas Zwick

Die Bande sind unter www.ksp.kit.edu als PDF frei verfigbar
oder als Druckausgabe bestellbar.

Band 55 Sandra Knorzer
Funkkanalmodellierung fur OFDM-Kommunikationssysteme
bei Hochgeschwindigkeitsziigen (2009)
ISBN 978-3-86644-361-7

Band 56 Thomas Flugen
Richtungsaufgeldste Kanalmodellierung und Systemstudien
fur Mehrantennensysteme in urbanen Gebieten (2009)
ISBN 978-3-86644-420-1

Band 57 Elena Pancera
Strategies for Time Domain Characterization of UWB
Components and Systems (2009)
ISBN 978-3-86644-417-1

Band 58 Jens Timmermann
Systemanalyse und Optimierung der Ultrabreitband-
Ubertragung (2010)
ISBN 978-3-86644-460-7

Band 59 Juan Pontes
Analysis and Design of Multiple Element Antennas
for Urban Communication (2010)
ISBN 978-3-86644-513-0

Band 60 Andreas Lambrecht
True-Time-Delay Beamforming fir ultrabreitbandige
Systeme hoher Leistung (2010)
ISBN 978-3-86644-522-2

Band 61 Grzegorz Adamiuk
Methoden zur Realisierung von dual-orthogonal, linear
polarisierten Antennen fur die UWB-Technik (2010)
ISBN 978-3-86644-573-4

Band 62 Jutta Kiihn
AlGaN/GaN-HEMT Power Amplifiers with Optimized
Power-Added Efficiency for X-Band Applications (2011)
ISBN 978-3-86644-615-1



Karlsruher Forschungsberichte aus dem
Institut fur Hochfrequenztechnik und Elektronik
(ISSN 1868-4696)

Band 63

Band 64

Band 65

Band 66

Band 67

Band 68

Band 69

Band 70

Band 71

Band 72

Matgorzata Janson

Hybride Funkkanalmodellierung fur ultrabreitbandige
MIMO-Systeme (2011)

ISBN 978-3-86644-639-7

Mario Pauli

Dekontaminierung verseuchter Béden durch
Mikrowellenheizung (2011)

ISBN 978-3-86644-696-0

Thorsten Kayser

Feldtheoretische Modellierung der Materialprozessierung
mit Mikrowellen im Durchlaufbetrieb (2011)

ISBN 978-3-86644-719-6

Christian Andreas Sturm

Gemeinsame Realisierung von Radar-Sensorik und
Funkkommunikation mit OFDM-Signalen (2012)
ISBN 978-3-86644-879-7

Huaming Wu

Motion Compensation for Near-Range Synthetic Aperture
Radar Applications (2012)

ISBN 978-3-86644-906-0

Friederike Brendel

Millimeter-Wave Radio-over-Fiber Links based on
Mode-Locked Laser Diodes (2013)

ISBN 978-3-86644-986-2

Lars Reichardt

Methodik fur den Entwurf von kapazitatsoptimierten
Mehrantennensystemen am Fahrzeug (2013)

ISBN 978-3-7315-0047-6

Stefan Beer

Methoden und Techniken zur Integration von 122 GHz
Antennen in miniaturisierte Radarsensoren (2013)

ISBN 978-3-7315-0051-3

tukasz Zwiretto

Realization Limits of Impulse-Radio UWB Indoor
Localization Systems (2013)

ISBN 978-3-7315-0114-5

Xuyang Li
Body Matched Antennas for Microwave Medical Applications (2014)
ISBN 978-3-7315-0147-3



Karlsruher Forschungsberichte aus dem
Institut fur Hochfrequenztechnik und Elektronik
(ISSN 1868-4696)

Band 73 Sebastian Diebold
Transistor- und Leitungsmodellierung zum Entwurf von
monolithisch integrierten Leistungsverstarkern fur den
hohen Millimeterwellen-Frequenzbereich (2014)
ISBN 978-3-7315-0161-9

Band 74 Christian Rusch
Integrierte, planare Leckwellenantennen fur 3D-Millimeterwellen-
Radarsysteme basierend auf dem holografischen Prinzip (2014)
ISBN 978-3-7315-0234-0









Integrierte, planare Leckwellenantennen
far 3D-Millimeterwellen-Radarsysteme

basierend auf dem holografischen Prinzip

Zur Erlangung des akademischen Grades eines

DOKTOR-INGENIEURS

von der Fakultit fiir

Elektrotechnik und Informationstechnik
am Karlsruher Institut fiir Technologie (KIT)

genehmigte

DISSERTATION

von

M. Sc. Christian Rusch

aus Saarlouis

Tag der miindlichen Priifung: 18.06.2014

Hauptreferent: Prof. Dr.-Ing. Thomas Zwick
Korreferent: Prof. Dr.-Ing. Lorenz-Peter Schmidt






Zusammenfassung

Die vorliegende Arbeit stellt Leckwellenantennen vor, deren Funktionsweise tiber
das holografische Prinzip beschrieben werden konnen. Die Antennen haben die
Eigenschaft, dass sich die Hauptstrahlrichtung iiber die Systemfrequenz steuern
lasst. Somit konnen frequenzmodulierte Radare entwickelt werden, die gleichzei-
tig Distanz- und Winkelinformationen aus den Echosignalen der Ziele erhalten.
Dabei wird die zur Verfiigung stehende Systembandbreite auf das Auflosungsver-
mogen der jeweiligen Messung aufgeteilt, sodass ein Kompromiss zwischen einer
maximalen Distanz- und einer maximalen Winkelauflosung entsteht. Bei hohen
Tragerfrequenzen im Millimeterwellenbereich konnen in vielen Fillen Bandbrei-
ten erreicht werden, die Distanzauflosungen ermoglichen, welche fiir die jeweili-
ge Anwendung nicht erforderlich sind. Stattdessen wird in Kombination mit der
frequenzschwenkenden Antenne ein Teil der Bandbreite genutzt, um die Winkel-
position des Ziels zu messen.

Dieses Systemkonzept bildet, neben der reduzierten Systemkomplexitit von fre-
quenzschwenkenden Radaren, die Motivation der Arbeit und wird in Kapitel 1
erldutert. Auerdem wird auf die Entwicklung im Bereich der Leckwellenanten-
nen mit besonderem Interesse auf die Ausfiihrung der holografischen Antennen
eingegangen, bevor die Ziele der Arbeit definiert werden.

Kapitel 2 befasst sich mit der Beschreibung der Funktionsweise holografischer
Antennen. Neben dem Zusammenhang zwischen der Holografie aus der Optik
und der Antennentheorie werden weitere Beschreibungsformen auf die Anten-
nenart angewendet, welche im weiteren Verlauf der Arbeit genutzt werden, um
unterschiedliche Aspekte der Antenne mit Hinblick auf die Radaranwendung zu
optimieren. Da holografische Antennen die Ausbreitung von Oberflichenwellen
nutzen, wird auf die Eigenschaften der verwendeten Moden eingegangen und es
werden Modendiagramme fiir unterschiedliche Substratmaterialien erstellt.

Die unterschiedlichen Beschreibungsformen des Funktionsprinzips werden in Ka-
pitel 3 genutzt, um die Eigenschaften der Antenne fiir die Verwendung in inte-
grierten Millimeterwellenradaren mit eindimensionaler Schwenkrichtung zu opti-
mieren. Im Fokus liegen bei der Optimierung das Schwenkbereich-Bandbreiten-
Verhiltnis, der Antennengewinn, die Apertureffizienz und die Riickstrahlung der
Antenne. Zusitzlich werden Moglichkeiten erarbeitet, die gewiinschte Oberfld-
chenmode effektiv zu erzeugen und das Hologramm optimal auszuleuchten.

Um den Schwenkbereich der Antenne um eine zweite Dimension zu erweitern,
werden die Oberflaichenwellenerzeuger als Antennengruppe verwendet, welche



eine ebene Phasenfront innerhalb des Substrats erzeugt und die Hologrammform
auf lineare, parallele Streifen senkrecht zur Ausbreitungsrichtung reduziert. Un-
terschiedliche Moglichkeiten zum zweidimensionalen Schwenken werden in Ka-
pitel 4 vorgestellt. Eine Verkippung des Hologramms zur ebenen Phasenfront in
Kombination mit der frequenzschwenkenden Eigenschaft erméglicht die zweidi-
mensionale Anderung der Hauptstrahlrichtung. Es werden zwei Konzepte erar-
beitet, dieses Prinzip mit mechanischen oder elektronischen Mitteln umzusetzen.
Zum rein elektronischen Schwenken wird die Gruppe der Oberflaichenwellenan-
reger als Phased-Array betrieben, wobei die Rotman-Linse als phasensteuerndes
Speisenetzwerk gewéhlt wurde.

Eine weitere Untersuchung zeigt, dass sich das Phasenzentrum der Antenne auf-
grund der Lingsausdehnung um mehrere Millimeter iiber der Frequenz bewegt.
Dieses Ergebnis wird bei der Radarauswertung in Kapitel 5 genutzt, welches ein
Demonstratorsystem mit einem Radar-Front-End mit integrierter holografischer
Antenne in LTCC bei 60 GHz beinhaltet. Das Messprinzip des frequenzschwen-
kenden Radars wird durch Messungen in statischen Ein- und Zweizielszenarien
verifiziert und es wird auf die Kurzzeitfouriertransformation als Zeit-Frequenz-
Analyse zur Signalauswertung eingegangen.

Abschlieend werden die wichtigsten Erkenntnisse der Arbeit und die Weiterent-
wicklung ausgehend vom Stand der Technik in der Schlussfolgerung zusammen-
getragen.
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1. Einleitung

1.1. Motivation und Umfeld der Arbeit

Systeme, welche mittels elektromagnetischer Wellen Ziele detektieren und deren
Position und Geschwindigkeit messen, sind als Radare (engl. Radio Detection
and Ranging) bekannt. Die Voraussetzung zur Entwicklung solcher Systeme
erbrachte Heinrich Hertz bereits 1886 in Karlsruhe durch den experimentel-
len Nachweis der Existenz elektromagnetischer Wellen und deren Ausbreitung
im Freiraum. Als Erfinder des Radars gilt jedoch Christian Hillsmeyer, der auf
Grundlage von Hertz’s Experimenten bereits 1904 die Reflexion der elektroma-
gnetischen Welle an metallischen Gegenstinden nutzte, um vorbeifahrende Schif-
fe auf dem Rhein zu detektieren. Grof3es Interesse an diesem ersten Radarsystem
blieb jedoch vorerst aus. Erst der militérische Einsatz wihrend des Zweiten Welt-
krieges fiihrte zu einer starken Weiterentwicklung solcher Systeme, welche haupt-
sdchlich zur Luft- und Seeiiberwachung genutzt wurden.

Heute werden Radare auch immer hiufiger in zivilen Anwendungsgebieten ver-
wendet. Die bekannteste Anwendung dient sicherlich dazu, Geschwindigkeits-
iberschreitungen im StraBenverkehr zu erfassen. Die Entwicklung im Automo-
bilbereich zeigt jedoch, dass inzwischen auch auf engstem Bauraum mehrere Ra-
darsysteme eingesetzt werden konnen, um die Umgebung zu analysieren. Die
Vorstellung von Radarsystemen als grofle Systeme mit Antennendurchmessern
von mehreren Metern, wie sie aus bekannten Bildern aus Luft- und Weltraum-
iiberwachung hiufig noch vorherrscht, muss heute um kompakte Sensormodule
erweitert werden. Erst die Entwicklung der letzten Jahre hin zu immer héheren
Frequenzen und damit immer kompakteren Systemen, bis hin zu hochintegrier-
ten Systems-in-Packages (SiP), ermoglichen den Einsatz von Radarsystemen in
verkehrstechnischen und industriellen Umgebungen und erschlieBen weitere neue
Anwendungsbereiche der Sensorik. Somit bieten Radare heute die Moglichkeit,
neben der herkommlichen Anwendung zur Luft- und Verkehrsiiberwachung, als
hoch genaue Distanz- und Winkelmesser eingesetzt zu werden. Kompaktheit und
hohe Messgenauigkeit bilden die Voraussetzungen fiir diese neuen Anwendungs-
bereiche. Beide Eigenschaften werden mafigeblich iiber die Systemfrequenz und
die verwendete Bandbreite bestimmt.

Der Weg hin zu immer kleineren Modulen tiber die Nutzung immer hoherer Fre-
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quenzen erschwert jedoch die Herstellung und die Verwendung der Radarsyste-
me, da die kleine Wellenlidnge zwangsldufig immer hthere Anforderungen an die
Herstellungsgenauigkeiten voraussetzt und gewohnlich verwendete Aufbau- und
Verbindungstechniken einen immer grofleren Einfluss auf die Funktionalitét der
Schaltung ausiiben. Auflerdem zeigen die Entwicklungen der letzten Jahre auch,
dass die Effizienz von Millimeterwellenkomponenten ebenfalls mit zunehmen-
der Frequenz stark abnimmt und ein Grofteil der Eingangsleistung aufgrund star-
ker Wirmeentwicklung und erhohter Materialverluste verloren geht. Fiir die An-
tennenentwicklung in Radarsystemen bedeutet dies, dass die Antenne eine hohe
Effizienz aufweisen sollte, um nicht zusétzliche Verluste zu produzieren. Dies
kann nur erreicht werden, wenn das Signal zur Antenne moglichst kurze und
weitestgehend gerade Leitungslingen zuriicklegen muss, um dielektrische Ver-
luste bzw. Leitungsabstrahlung so gering wie moglich zu halten. Auch die Ver-
bindungstechnik zwischen den ICs (engl. Integrated Circuit) und dem Antennen-
substrat kann die Performanz des Systems bei hohen Frequenzen stark beeintrich-
tigen. Daher werden Antennenkonzepte mit guter Integrierbarkeit und moglichst
wenigen hochfrequenten Signaliibergiingen mittels Bonddrihten oder Flip-Chip-
Verbindungen angestrebt. Bisherige Radarsysteme, welche die Funktionalitit ei-
ner schwenkbaren Hauptkeule in einer oder mehreren Dimensionen aufweisen,
widersprechen haufig dem Grundsatz der kurzen und gleichmifBigen Signalver-
bindung.

Abgesehen von mechanischem Scannen mit einer stark fokussierenden Antenne
kann die Winkelauflosung bei Radarsystemen mit einem Antennenarray prinzipi-
ell durch zwei Methoden erreicht werden: elektronisches Scannen durch Verin-
derung der Phasenansteuerung der Einzelelemente oder elektronisches Auswer-
ten aller Richtungen gleichzeitig tiber Digital Beamforming. Im ersten Fall re-
duziert sich das verfiigbare Signal-zu-Rausch-Verhéltnis (engl. Signal-to-Noise-
Ratio, SNR) bei limitierter Messzeit, da die unterschiedlichen Richtungen nach-
einander abgetastet werden miissen. Fiir Digital Beamforming dagegen werden
speziell im zweidimensionalen Fall, neben dem hohen Hardwareaufwand, sehr
grolle Rechenleistungen benétigt, was zu hoheren Kosten und deutlich gréfe-
rem Leistungsbedarf fiihrt. AuSerdem ist eine hohe Anzahl leitungsgebundener
Verbindungen zu den einzelnen Antennenelementen notwendig, welche die De-
signkomplexitdt erhohen und bei hohen Frequenzen stark verlustbehaftet sein
konnen.

In der vorliegenden Arbeit sollen neuartige frequenzschwenkende, integrierbare,
planare Millimeterwellenantennen fiir hybride 2D-Antennensysteme untersucht
und optimiert werden. Durch die Anderung der Hauptstrahlrichtung iiber der Fre-
quenz kann die Signalmodulation eingesetzt werden, um Winkelmessungen inner-
halb einer Ebene durchfiihren zu kénnen. Eine komplexe Ansteuerung zur Ande-
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rung der Winkelrichtung entféllt aus diesem Grund und verringert die Anzahl be-
notigter Komponenten und Signalleitungen. Die Kombination dieser Antennenart
mit phasensteuernden Speisenetzwerken erlaubt zusitzlich die Verdnderung der
Hauptstrahlrichtung des Radars in einer zweiten Dimension, indem die Anten-
nenhauptkeule in einer Ebene iiber die Frequenz und in der anderen Ebene iiber
das Phasenschaltnetzwerk geschwenkt wird. Zusammen mit darauf abgestimmten
Transceiver-Architekturen wird die Entwicklung von 3D-Radarsensoren zur Um-
gebungsiiberwachung (Indoor-Tracking oder Kollisionsschutz fiir autonome Fahr-
zeuge und Roboter, beispielsweise im industriellen Produktionsbereich) im Milli-
meterwellenfrequenzbereich moglich, welche eine weitaus geringere Systemkom-
plexitit aufweisen als bisher. Aktuelle medienwirksame Konzepte von Logistik-
unternehmen, welche neue Postzustellungswege per autonom fliegender Drohnen
als Ziel haben, konnten ebenfalls von dieser Art Radarsensor profitieren und einen
groBen Markt fiir die in dieser Arbeit behandelten Konzepte schaffen.

Ein Vergleich zwischen einem frequenzmodulierten-Radar (engl. Frequency-
Modulated-Continuous-Wave, FMCW) mit Phased-Array-Antenne und einem
FMCW-Radar mit frequenzschwenkender Antenne soll im Folgenden die Vor-
teile des neuen Konzepts hervorheben. Abb.[[1] bis [[.3] zeigen drei unterschied-
liche Antennenkonzepte mit jeweils einfachen RF-Front-Ends fiir den Radarbe-
trieb. Im Vergleich zwischen Abb.[[[Tlund Abb.[[.2]fillt die hthere Komplexitit
des Phased-Array-Systems aufgrund der beiden phasensteuernden Speisenetzwer-
ke (hier als Butler-Matrix) auf. Die eingezeichneten Antennen stellen End-Fire-
Antennen dar, welche innerhalb der Substratebene abstrahlen. Die Hauptstrahl-
richtung der entstehenden Antennengruppe kann je nach verwendetem Eingang
innerhalb dieser Ebene verdndert werden. Die gezeigte Realisierung mit Butler-

e one

1
14:1 MUX

Abbildung 1.1.: Radarsystem mit Phased-Array-Antenne
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Frequenzschwenkendes Antennensystem!

Phasen- |
steuerndes —<
Speisenetz- <

werk <

Abbildung 1.3.: Radarsystem mit einer Kombination aus Leckwellenantenne und Phased-
Array, welches die Verdnderung der Hauptkeule in zwei Ebenen erlaubt
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Matrix erlaubt somit vier unterschiedliche Abstrahlrichtungen. Durch eine weite-
re Erhohung der Komplexitit, z.B. die Verwendung einer Rotman-Linse oder von
jeweils aktiven, verstellbaren Phasenschiebern pro Antennenpfad, kann dieser Ab-
strahlbereich erweitert werden. Neben dem hohen Designaufwand verringert das
Speisenetzwerk die Antenneneffizienz aufgrund der auftretenden Signalverluste
in Abhingigkeit des verwendeten Triagermaterials.

Das Konzept nach Abb.[[.2] mit frequenzschwenkender Antenne erscheint be-
reits in dieser schematischen Darstellung einfacher und weniger komplex. Die
eigentliche Antennenstruktur (Typ Leckwellenantenne, hier ausgefiihrt als holo-
grafische Antenne) beinhaltet sowohl die Funktionalitit des Speisenetzwerkes als
auch die abstrahlenden Elemente. Die Richtung der Hauptkeule wird in diesem
Fall nicht direkt iiber die Phasenlage unterschiedlicher Signalpfade, sondern iiber
die Signalfrequenz gesteuert. Der Hauptkeulenschwenk erfolgt in diesem Beispiel
senkrecht zur Substratebene. Es entfillt eine komplexe Verkabelung der einzelnen
abstrahlenden Elemente und das mit Hinblick auf die Phasenlage aufwendige De-
sign des Speisenetzwerks. Die Kombination mit einem phasensteuernden Speise-
netzwerk nach Abb.[[3]erlaubt zusitzlich zum Frequenzschwenk die Richtungs-
danderung der Hauptkeule in einer zweiten Ebene.

Aus den vorgestellten Griinden der geringen Systemkomplexitit und der Mog-
lichkeit die Anzahl an leitungsgebundenen Signalwegen drastisch zu reduzieren,
wurden in der vorliegende Arbeit Methoden zur Optimierung planarer, integrier-
barer, frequenzschwenkender Antennen fiir die Verwendung in FMCW-Radaren
am Beispiel der holografischen Antenne erarbeitet. Am Institut fiir Hochfrequenz-
technik und Elektronik (IHE) realisierte Radarkonzepte werden vorgestellt und
eine Auswertung der Messgenauigkeiten anhand eines entwickelten Demonstra-
tionssystems vorgenommen.

Im Folgenden wird das Messprinzip der Kombination von FMCW-Radaren mit
frequenzschwenkenden Antennen niher erldutert, welches dem Einsatz der holo-
grafischen Antennen zu Grunde liegt und die Motivation der vorliegenden Arbeit
bildet.
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1.2. Prinzip von Radaren mit
frequenzschwenkenden Antennen

Wird ein konventionelles FMCW Radar mit einer Leckwellenantenne kombiniert,
so kann iiber eine Zeit-Frequenz-Analyse neben der Entfernung auch die Win-
kelrichtung eines Ziels im Messszenario bestimmt werden. Dabei ist keine me-
chanische Bewegung von Bauteilen oder der gesamten Antenne notig, was die
Komplexitit des Aufbaus verringert und die Gefahr von Ausféllen durch Mate-
rialermiidung senkt. Fahrt das Radar nun eine Frequenzrampe, so schwenkt die
Hauptstrahlrichtung der Antenne iiber den messbaren Winkelbereich. Die zuriick
reflektierte Welle wird wie bei konventionellen FMCW-Radaren mit dem Sende-
signal herunter gemischt, sodass eine zur Entfernung proportionale Zwischenfre-
quenz erzeugt wird. Da die Antenne je nach Frequenz nur einen kleinen Winkel-
bereich ausleuchtet, wird die Amplitude des empfangenen Signals entsprechend
der im Messbereich vorhandenen Ziele moduliert. Diese Amplitudenmodulation
ist nach dem Mischen noch im Zwischenfrequenzsignal enthalten und kann aus-
gewertet werden, um den Winkel zu bestimmen.

Abb.[[ 4] zeigt dies in einer Prinzipskizze. Links oben ist der Verlauf der Sende-
frequenz dargestellt, darunter die Leistung der Echosignale der einzelnen Ziele
(jeweils dem erzeugenden Ziel entsprechend gestrichelt). Die Uberlagerung der
einzelnen Echos ergibt die Empfangsleistung am Empfinger (schwarz). Das Bei-
spielszenario mit zwei Zielen ist auf der rechten Seite dargestellt, in welchem
ebenfalls die Antennencharakteristiken fiir verschiedene Zeitpunkte angedeutet
werden. Je nach Zeitpunkt der Frequenzrampe ergibt sich eine unterschiedliche
Strahlungskeule. Zum ersten Zeitpunkt trifft die Hauptkeule auf ein erstes Ziel
(kurz gestrichelt), wodurch ein starkes Echosignal empfangen wird. Zum zweiten
Zeitpunkt liegt eine Frequenz an, die in einen leeren Winkelbereich abgestrahlt
wird, sodass auch nur ein geringes Empfangssignal anliegt. Erst am Ende der Fre-
quenzmodulation steigt die Empfangsleistung wieder an, da die Antenne nun ein
zweites Ziel (lang gestrichelt) anstrahlt.

1.2.1. Entfernungsbestimmung

Die maximale Entfernungsauflosung AR, eines FMCW-Radars ergibt sich nach
Gleichung[T.Tlund ist damit umgekehrt proportional zur Bandbreite B und propor-
tional zur Ausbreitungsgeschwindigkeit ¢ der Welle.

C
Amec: E (11)
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Wird nun eine Leckwellenantenne verwendet, so steht fiir die Entfernungsmes-
sung nicht mehr die gesamte Bandbreite B zur Verfiigung. Da die Antenne das
Ziel nur wihrend einer bestimmten Zeitdauer anstrahlt, kann auch nur die in die-
ser Zeit gesendete Bandbreite B’ verwendet werden. Wird niherungsweise von
einer konstanten Antennencharakteristik, vor allem in Bezug auf die Keulenbrei-
te 6345 und dem Schwenkverhiltnis g—? ausgegangen, so kann die Verringerung
der Entfernungsauflosung iiber einen Faktor, dem Verhiltnis aus dem gesamtem
Schwenkbereich 05 zur Keulenbreite 05,5 bestimmt werden [MWMO3]].

c c B c Oy

=—=—_=_% 1.2
2B 2BB 2B 0y (1.2)

AR
Im Allgemeinen bleibt die Entfernungsbestimmung aus der Proportionalitit der
Zwischenfrequenz und der Zielentfernung nach Gleichung[[.3] wie beim gewdhn-
lichen FMCW-Radar giiltig [Sko90]]. Die Hohe der Zwischenfrequenz ist somit
auch iiber die Modulationsdauer ¢,,,; kontrollierbar. Die Entfernung R zum Ziel
ergibt sich aus der gemessenen Zwischenfrequenz nach Gleichung[T.3}

C
R= E’fZF'tmod (1.3)

Durch die unterschiedlichen ausgestrahlten Winkelbereiche wihrend der Sende-
dauer t,,,q ergeben sich, anders als beim FMCW-Radar mit konstanter Haupt-
strahlrichtung, winkelabhidngige maximale Zielentfernungen Ry, Dies ist in
Abb.[[[3] schematisch dargestellt. Fiir ein FMCW-Radar muss der Zeitpunkt fg.,

Abbildung 1.4.: Schematische Darstellung des Messprinzips eines FMCW-Radars mit fre-
quenzschwenkender Antenne
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Abbildung 1.5.: Schematische Darstellung des Beispielszenarios zur maximal messbaren
Zielentfernung

des Empfangs des letzten Echosignals zumindest innerhalb der Zeitdauer t,,,; er-
folgen, damit eine zeitliche Uberlappung von Sende- und Empfangssignal ent-
steht, wobei in einem realen Radar eher gy, << t,,,4 gilt, um eine ausreichend
genaue Bestimmung der entstehenden Zwischenfrequenz zu ermdglichen. Fiir
dieses Beispiel soll jedoch zur Vereinfachung die Bedingung tgy, < 0,4 gelten.
Liegt ein Ziel Z; innerhalb des Winkelbereichs, welcher zu Beginn der Frequenz-
rampe ausgeleuchtet wird, kann das ausgesendete und reflektierte Signal inner-
halb der restlichen Modulationsdauer einen weiteren Weg zuriicklegen ohne diese
Bedingung zu verletzten, als es fiir ein Ziel Z, moglich ist, welches innerhalb
des Winkelbereichs liegt, der gegen Ende der Frequenzrampe ausgeleuchtet wird.
Folgendes Beispielszenario soll diese Systemeigenschaft verdeutlichen. Fiir das
frequenzschwenkende Radar wird eine Frequenzmodulation mit einer Bandbrei-
te von 10 GHz und einer Modulationsdauer von #,,,; = 10ms verwendet. Ziel
Z; wird mit einem Signal der Frequenz f| angestrahlt, welches zum Zeitpunkt
try1 = 1 ms ausgesendet wurde und zum Zeitpunkt 7g,; wieder vom Radar emp-
fangen wird. Ziel Z, wird dementsprechend mit einem Signal der Frequenz f;
angestrahlt, welches wiederum zu einem spiteren Zeitpunkt t7,» = 9 ms ausge-
sendet wurde und nach zeitlicher Verzégerung durch die Laufzeit zum Zeitpunkt
trx2 am Empfinger detektiert wird. Damit das empfangene Signal weiterhin inner-
halb dem Zeitbereich der Modulation liegt, ergibt sich die maximale Entfernung
ndherungsweise zu:

€0

7 . (tmad - thn) (1 4)

Ropax =
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Fiir das Beispiel ergeben sich demnach die beiden maximalen Entfernungen fiir
die beiden Ziele R,;x1 = 1350km und R,,,0 = 150km. Das Beispiel zeigt, dass
dieser Effekt erst bei sehr schnellen Frequenzrampen bzw. sehr grof3en Zielentfer-
nungen zum Tragen kommt. Fiir das Anwendungsszenario des autonom fahrenden
Roboters innerhalb industrieller Umgebung, welches innerhalb dieser Arbeit der
Motivation dient, ist dies unerheblich.

1.2.2. Winkelbestimmung

Fiir die Winkelauflosung wird die Amplitudenmodulation des Empfangssignals
ausgewertet. Diese kommt durch die Antennencharakteristik zustande. Ist in
einem Winkelbereich 67 ein Punktziel vorhanden, iiber welches die Antenne
schwenkt, so ergibt sich im Echosignal eine Abtastung der Antennencharakte-
ristik in dieser Richtung iiber der Frequenz. Da durch die Art der Modulation der
Zusammenhang zwischen Zeitpunkt und gesendeter Frequenz bekannt ist, kann,
bei bestehender zeitlicher Synchronisation zwischen Sender und Empfinger, die
Winkelinformation ausgelesen werden (vgl. Abb.[[4). Die Synchronisation ist
notwendig, da durch das Heruntermischen die Sendefrequenz, welche in direktem
Zusammenhang mit der Hauptstrahlrichtung der Antenne steht, verloren geht.
Damit die Form der Antennencharakteristik ausreichend gut angenihert wird, darf
die Zwischenfrequenz nicht zu niedrig sein. Durchliuft die Zwischenfrequenz zu
wenige Perioden wihrend das Ziel angestrahlt wird, so kommt es quasi zu einer
Verletzung des Abtasttheorems und folglich zu einem Informationsverlust durch
Unterabtastung der Hiillkurve, welche die Winkelinformation der Messung ent-
hilt. Die Zwischenfrequenz stellt also eine untere Grenze fiir die Entfernungs-
messung mit gleichzeitiger Winkelbestimmung dar [CI98]. Wo diese liegt, muss
im Einzelfall bestimmt werden, je nachdem welche Auflésung angestrebt wird.
Um eine niedrigere Grenze des Messbereichs zu ermdglichen, konnen Verzoge-
rungsglieder in Sende- oder Empfangspfad eingesetzt werden [MWMO3]], um die
Nullebene zu verschieben und damit hohere Zwischenfrequenzen bei gleichblei-
benden Zielentfernungen zu erhalten. Bei der Winkelbestimmung gilt es zu be-
achten, dass durch die Laufzeit des Signals eine zeitliche Verschiebung der Am-
plitudenmodulation um At auftritt. Dadurch ergibt sich bei der Bestimmung der
Winkelrichtung des Ziels ein Fehler, da Empfangssignal und Frequenzmodulation
nicht synchron sind. Dieser Fehler kann korrigiert werden, wenn die Entfernung
zuvor mit Gleichung[T.3]bestimmt wird, wodurch At bekannt ist.

Die Winkelauflosung A8 des Radars wird iiber die 3 dB Breite 03,53 der Anten-
nenkeule definiert [Sko90]. Liegen die Ziele niher zusammen, so kdnnen sie in
der Signalauswertung nicht voneinander getrennt werden, da die beiden Maxima
innerhalb des Spektrums keine klare Trennung mehr aufweisen.
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1.2.3. Winkel-Entfernungskompromiss

Aus AbschnittT.2.1] geht hervor, dass eine breite Antennenkeule nétig ist, um
eine hohe Entfernungsauflésung zu erreichen. Dies steht im Gegensatz zu der
Bedingung einer schmalen Antennenkeule fiir eine hohe Winkelauflosung aus
Abschnitt[[.2.21 Dieser Konflikt stellt ein Hauptmerkmal der Kombination aus
FMCW Radar und frequenzschwenkender Antenne dar. Aus Gleichung[[.2] l4sst
sich durch Umstellen die Unschérferelation aufstellen.

C
AR-AO = —0 1.5
5% (1.5)

Damit lédsst sich bei gegebenem theoretischem Auflosungslimit fiir die eine Grofe
das Auflosungslimit der anderen GroBe berechnen [SS99].

1.3. Stand der Forschung

Innerhalb dieses Kapitels soll ein Uberblick iiber bestehende Systeme gegeben
werden, welche mit den in dieser Arbeit prasentierten Konzepten in Zusam-
menhang stehen. Dazu gehoren neben der speziellen Kombination von frequenz-
schwenkenden Antennen und Radaren, auf welche in Kapitel[[.3.4] eingegangen
wird, auch weitere Millimeterwellen-Systeme, bei denen der hochintegrierte und
kompakte Aufbau im Vordergrund steht (vgl. Kapitel[3.1). Es wird im Allge-
meinen auf die Entwicklung der frequenzschwenkenden Antennen eingegangen.
Dabei werden neben den holografischen Antennen auch weitere Konzepte, die zur
Gruppe der Leckwellenantennen gezihlt werden, betrachtet. Die Entwicklung der
im Fokus stehenden holografischen Antennen bis zum heutigen Stand der Technik
wird in Kapitel[[.33]nachvollzogen.

1.3.1. Integrierte Millimeterwellen-Antennengruppen

Antennen mit hohem Gewinn in Millimeterwellen-Systeme zu integrieren, stellt
hohe Anforderungen an den Modulaufbau sowie an die verwendete Technologie
und kann meist nur tiber Kompromisse erfolgreich durchgefiihrt werden. Vom
Standpunkt der Kompaktheit des Moduls aus betrachtet, ist die Integration der
Antenne direkt auf dem IC der praktikabelste Weg. Nachteilig ist jedoch, neben
der groflen bendtigten Chipfliche und den damit verbundenen Kosten, dass On-
Chip-Antennen wegen des verlustreichen Tragermaterials (meist Silizium) und
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der hohen Permittivitdt des Substrats nur einen kleinen Gewinn (< 0dBi) und
eine geringe Antenneneffizienz erreichen [ZSGO3||,[BGKT06]]. Die Entstehung
von ungewollten Oberflaichenwellen erschwert zusitzlich die direktive Abstrah-
lung und kann zudem die Funktion der Schaltung stéren. Im Integrationsgrad
sind Systeme mit On-Chip-Antennen nicht zu tibertreffen, weshalb sie weiter-
hin ein stark frequentiertes Forschungsfeld darstellen. Die mit Abstand hochste
Anzahl an Veroffentlichungen im Bereich On-Chip Antennen nutzt die CMOS-
Technologie (engl. Complementary Metal Oxide Semiconductor) bzw. BICMOS
auf Silizium (Si) oder Siliziumgermanium (SiGe) [CWYHI12], [UGGR13]. Der
Grund fiir die hdufige Verwendung von CMOS fiir Systeme mit On-Chip Anten-
nen liegt jedoch nicht in der technischen Uberlegenheit gegeniiber anderen Tech-
nologien, sondern in der weiten Verbreitung von CMOS-Herstellern und CMOS-
ICs. Dennoch sind in den letzten Jahren auch Millimeterwellen-Systeme mit On-
Chip-Antennen auf anderen Prozessen entwickelt und veroffentlicht worden, wel-
che sich eher fiir Schaltungen bei sehr hohen Frequenzen eignen. Beispielhaft sind
hier HEMT-Schaltungen (engl. High-electron-mobility transistor) auf Gallium-
Arsenid (GaAs) zu nennen (JAGW11], [GWS™08]]). Dem geringen Antennen-
gewinn wird dabei haufig mit dem Einsatz von dielektrischen Linsen entgegen
gewirkt. Der Einsatz von unbeweglichen Linsen widerspricht jedoch dem Prin-
zip der Winkelmessung, da die Hauptstrahlrichtung elektronisch nur sehr einge-
schrinkt verdndert werden kann.

Werden die Antennen auf einem separaten Substrat erstellt, besteht die Moglich-
keit das Antennensubstrat frei zu wihlen, um die Kriterien fiir eine hohe Anten-
neneffizienz und eine hohe Direktivitit zu erfiillen. Die Verbindung zum IC er-
folgt in diesem Aufbau iiber Flip-Chip- oder Bonddrahtverbindungen. Es wurde
bereits gezeigt, dass auch im D-Band Bonddraht- oder Flip-Chip-Verbindungen
eingesetzt werden konnen, um ICs mit der Antenne auf einem externen Antennen-
substrat zu verbinden [BRGT13]]. Dennoch sind diese IC-Substrat-Verbindungen
bei hohen Frequenzen stark verlustbehaftet und miissen entsprechend kurz ge-
halten werden. Eine Moglichkeit Bonddrahtverbindungen zu verkiirzen, ist die
Einbettung der ICs in Kavititen, welche im Substrat eingelassen werden. Dabei
sollte die Chipoberfliche moglichst plan mit der oberen Substratlage abschlieBen.
Eine Mehrlagentechnologie, welche besonders fiir die Verwendung eingebetteter
ICs geeignet ist und fiir Systeme mit Tragerfrequenzen bis 100 GHz eingesetzt
wird, ist LTCC (engl. Low-Temperature-Cofired-Ceramic) [CGBNT3].

Durch die Realisierung der Antennen auf dem Tréigersubstrat konnen beispiels-
weise Antennengruppen, welche zur Gewinnsteigerung oder zur Veridnderung
der Hauptstrahlrichtung eingesetzt werden, wegen ihres groflen Flichenbedarfs
im Vergleich zu On-Chip-Antennen kostengiinstiger erstellt werden ([LSO0S],
[LSKF08]). Komplette Systeme, welche ICs und Antennen gemeinsam in einem
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Gehiuse unterbringen (,,System-in-Package*) wurden bereits fiir unterschiedliche
Frequenzbidnder und Anwendungsbereiche vorgestellt. Zu nennen sind kompakte
Radare in V- [SKH'12], W- [FTH"13]], und D-Band [BRG"13].

Zur Anderung der Hauptstrahlrichtung ist es bei Antennengruppen notwendig, die
Phasenbelegung der einzelnen abstrahlenden Elemente steuern zu konnen. Dies
erhoht die Komplexitit des Aufbaus solcher Systeme wegen der groen Anzahl
an bendtigten Verbindungen zwischen der Phasensteuerung und den Einzelstrah-
lern. Die Phasensteuerung kann dabei iiber einzelne Phasenschieber an jedem An-
tennenelement oder iiber phasensteuernde Speisenetzwerke
erfolgen. Besonders die RF-Verbindungen zwischen IC und Antenne erzeugen im
angestrebten Frequenzbereich hohe Verluste und senken dadurch wiederum die
Antenneneffizienz. Leckwellenantennen, welche in dieser Arbeit im Vordergrund
stehen, bieten die Moglichkeit, die Anzahl der RF-Verbindungen deutlich zu re-
duzieren und die Hauptstrahlrichtung tiber die Frequenz zu schwenken. Daher
bieten sie sich als Alternative zu phasengesteuerten Antennengruppen an. Wegen
ihres vergleichsweise grofen Flichenbedarfs ist die Herstellung von On-Chip-
Leckwellenantennen wirtschaftlich nicht sinnvoll. Stattdessen eignen sie sich sehr
gut zur Implementierung in integrierte Module oder auf Mehrlagenkeramiken wie
LTCC.

1.3.2. Frequenzschwenkende Antennen

Ein bekanntes und hédufig verwendetes Beispiel fiir frequenzschwenkende An-
tennen sind geschlitzte Hohlleiterantennen, welche zur Gruppe der Leckwellen-
antennen gehoren. Vor allem in der Weltraumtechnologie werden diese Antennen
wegen ihrer Robustheit verwendet [CHWOS]|. Veroffentlichungen zeigen, dass mit
diesen Antennen Verdnderungen des Abstrahlwinkels der Hauptkeule um 30° bei
einer Verwendung von ca. 10% Bandbreite moglich sind ([CHWOS]|, [LXYLIQ],
[CRVT12]]). Neben dem groBen Herstellungsaufwand und der schwierigen Inte-
gration in planare Mikrostreifensysteme ist die Effizienz dieser Antennen proble-
matisch. Ein GroBteil der Leistung wird nicht abgestrahlt, sondern gelangt an das
Ende des Hohlleiters, welcher mittels absorbierendem Material reflexionsfrei ab-
geschlossen wird. M. Schiihler hat 2010 ein Konzept vorgestellt, um die transmit-
tierte Leistung wieder zuriickzufiihren und phasengleich mit der speisenden Welle
zu iiberlagern und somit die Effizienz zu verbessern [SWHI0]|. Zur Vereinfachung
der Integration in ein Millimeterwellensystem, zur Kostenreduzierung und zur
Reduzierung der AufbaugroBe werden in einigen Arbeiten ,,Substrate-Integrated-
Waveguides“ (SIW) verwendet [CHKT09]], [DI12]]. Das Prinzip der Wellenfiih-
rung ist sehr dhnlich dem eines mit Dielektrikum gefiillten Rechteckhohlleiters,
jedoch werden die seitlichen Metallflichen durch metallische Durchkontaktierun-
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gen im Substrat ersetzt. Die Speisung des SIWs kann mittels Mikrostreifenleitung
erfolgen . Damit die durch Vias ersetzten, seitlichen Hohlleiterwinde
eine hohe Transmission ermdglichen, steigen bei hoheren Frequenzen die Anfor-
derungen an den Herstellungsprozess, um ausreichend kleine Abstinde zwischen
den Durchkontaktierungen zu realisieren und die Welle als Hohlleitermode fiihren
zu konnen. Dies macht eine Verwendung dieser Antennen im oberen Millimeter-
wellenbereich bisher nicht moglich.

Fiir kleinere Frequenzen wurden jedoch bereits Antennenarrays vorgestellt, wel-
che das Prinzip der frequenzschwenkenden Antenne mit dem einer phasen-
schwenkenden Antennengruppe kombinieren und somit eine zweidimensionale
Veriinderung der Hauptstrahlrichtung erméglichen (Abb.[T.6(2)). Zur Ver-
einfachung der Integration in Millimeterwellensysteme kann dieses Konzept bei-
spielsweise mit holografischen Antennen umgesetzt werden.

1.3.3. Holografische Antennen

Ein weiteres Konzept zur Anderung des Richtungswinkels der Hauptkeule
iiber der speisenden Frequenz sind planare holografische Antennen ([PFAQ9],
[PFATI]), welche aufgrund der sehr guten Integrierbarkeit fiir den in dieser Ar-
beit verwendeten Frequenzbereich, aber auch dariiber hinaus, duflerst vielverspre-
chend sind. Holografische Antennen nutzen das bereits 1948 von D. Gébor er-
fundene Prinzip der Holografie [Gab48]. Die Holografie in der Millimeterwel-
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Abbildung 1.6.: (a) Antennengruppe aus frequenzschwenkenden Leckwellenantennen fiir
2D-Hauptkeulenschwenk [[OI190]; (b) Erste holografische Antenne mit
Oberflichenwellenerzeuger und Hologramm in gleicher Ebene
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lentechnik zu nutzen, um somit die Richtcharakteristik einer Antenne zu verin-
dern, wurde von P. Checcacci et. al. zum ersten Mal publiziert [CRS70]. Dazu
erzeugt Checcacci ein Interferenzmuster durch die Uberlagerung zweier kohi-
renter Wellen unterschiedlicher Antennen (Hornstrahler und Parabolspiegel). Das
dadurch erzeugte Hologramm wird im néchsten Schritt weiterhin mit dem Horn-
strahler bestrahlt und erzeugt in Transmission die rekonstruierte Richtcharakteri-
stik des Parabolspiegels. Checcacci beschreibt in seiner Arbeit, dass die Verwen-
dung metallischer Streifen zur Erzeugung der Nullstellen des Interferenzmusters
ausreicht, um die gewiinschte Richtwirkung der Antenne zu erzielen. Die von
ihm entwickelten Antennen zielten jedoch auf Kommunikationsanwendungen ab
.

Eine Erweiterung dieser Arbeit, welche zum praktischen Nutzen in der heutigen
Millimeterwellentechnik fiihrte, bildet die Arbeit von K. lizuka [IMUU73]. Das
vormals beschriebene Prinzip wird von lizuka so verdndert, dass die Referenzwel-
le und das Interferenzmuster in die gleiche Ebene verlagert werden (Abb.[T.6(b)).
Die Abstrahlung, senkrecht zu dieser Ebene, bildet somit das rekonstruierte Ab-
bild. In seiner Arbeit verwendet lizuka ein Substrat ohne riickseitige Metallisie-
rung und nutzt die Ausbreitung von TE(-Oberflichenwellen. Die Speisung er-
folgt iiber einen parallel zum Substrat strahlenden Hohlleiter. Werden Substrate
mit Metallisierung verwendet, auf welchen ausbreitungsfihige TM-Moden zur
Anregung genutzt werden, konnen statt metallener Streifen auch diinne Schlitze
in der Massefliche als abstrahlende Elemente verwendet werden [BerO7]).

Das Prinzip mit anregendem Hornstrahler wird auch in aktuelleren Verdffentli-
chungen weiter verfolgt [SMPIQ7], ist wegen der Speisung mittels Hornanten-
ne fiir die Systemintegration jedoch ungeeignet. Interessanterweise wurde die
Verwendung einer planaren Antenne auf dem Antennensubstrat als Anreger der
Oberflichenwelle erst lange nach der ersten Beschreibung der holografischen An-
tenne verdffentlicht [PTLIO4]. Mit solchen Oberflichenwellenerzeugern, welche
fiir unterschiedliche Arten von Oberflichenmoden entwickelt wurden ([PFAQ9],
[PEATT]), konnte das Problem der schlechten Integrierbarkeit bis in den hohen
GHz-Bereich gelost werden. Neben End-Fire Antennen wie Yagi-Uda Strahlern
oder aufgeweiteten Schlitzantennen werden auch Dipole oder
Patch-Antennen zur Anregung verwendet.

Damit bieten holografische Antennen gegeniiber den geschlitzten Hohlleiteran-
tennen den Vorteil, dass eine Realisierung ohne Durchkontaktierungen und somit
auf diinnen, ein- oder mehrlagigen, keramischen Substraten mit hoher Permittivi-
tidt moglich ist, wie es in der Diinnschichttechnologie bevorzugt verwendet wird.
Die Nutzung ist damit auch bei sehr hohen Frequenzen (> 100 GHz) méglich.
Die holografische Antenne mit phasengesteuerten Antennengruppen zu kombi-
nieren, wird in mit einer 2:1 Gruppe zur Erzeugung der Oberflichen-
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welle demonstriert. Je nach verwendetem Hologramm kann damit ein Schwenk
der Hauptstrahlrichtung in Azimuth um 7° bzw. £20° erzielt werden. Auf die
Kombination mit der frequenzschwenkenden Eigenschaft wird in dieser Arbeit
jedoch nicht im Detail eingegangen. Eine Optimierung des zweidimensionalen
Beamschwenks und die Beeinflussung der Hologrammform durch die ebene Pha-
senfront der erzeugenden Antennengruppe wurde in [BPZK11]] vom IHE publi-
ziert. Darauf aufbauend wurden weitere Konzepte zur optimalen Nutzung dieser
neuartigen Antenne auf verschiedenen Konferenzen und in Journals prisentiert
[RSG™14], [RBP™13|, [RBPZ13]. Das Interesse der Antennengemeinschaft an
diesem Thema hat sich unter anderem an der Auszeichnung mit dem ,,ESoA 2nd
Best Student Award* bei der European Conference of Antenna and Propagation
(EuCAP 2013) gezeigt.

1.3.4. Radare mit frequenzschwenkenden Antennen

Ein interessantes Einsatzgebiet fiir diese Antennenart sind hochintegrierte Milli-
meterwellen—Radarsysteme im Einsatz zur unterstiitzenden Steuerung unbemann-
ter Fahr- oder Flugzeuge. Viele dieser Radare scannen die Umgebung nur eindi-
mensional ab und konnen somit neben der Distanz die Position der Objekte in
einer Ebene bestimmen. Um den Uberwachungsbereich um eine Ebene zu erwei-
tern, werden bisher entweder komplexe Antennenarrays mit ebenso komplexen
Speisenetzwerken benotigt oder die Antennenposition wird mechanisch
veridndert [MCS0Q3]. Radarsysteme, welche verschiedene Frequenzen nutzen, um
die Richtung der Antennenabstrahlung zu dndern, sind zwar ebenfalls bekannt
(IMWMO3]], [RG98], [YLI12]]), unterscheiden sich jedoch vom in dieser Arbeit
behandelten Konzept, da die Richtwirkung entweder nur in einer Ebene oder nicht
kontinuierlich iiber der Frequenz verdndert wird. Die besonders interessante Kom-
bination frequenzschwenkender Antennen mit FMCW-Radaren zur gleichzeiti-
gen Messung von Distanz und Winkelposition der Ziele wird signaltheoretisch
in und behandelt. Eine Optimierung der Antenne zur
Verwendung in kompakten, integrierten Millimeterwellen-Radaren, beruhend auf
diesem Prinzip, ist bisher nicht bekannt.

1.4. Aufbau und Ziele der Arbeit

Ziel der Arbeit ist die Vorstellung eines methodischen Vorgehens, um hologra-
fische Antennen fiir Millimeterwellen-Radare optimal auszulegen. Dazu ist es
von Vorteil, diesen Antennentyp mit unterschiedlichen Theorien zu beschreiben,
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welche in Kapitel] vorgestellt werden. Die verschiedenen Betrachtungsweisen
des Funktionsprinzips der Antenne dienen dazu, einzelne Charakteristika beziig-
lich der Abstrahlung (z.B. Hauptstrahlrichtung, Nebenkeulenniveau, Keulenbrei-
te) iiber einfache Berechnungen zu bestimmen und die benétigte Simulationszeit
mit Feldsimulatoren zu reduzieren.

Die unterschiedlichen Betrachtungsweisen werden in Kapitel[3]verwendet, um die
vorgestellten Antennenkonzepte beziiglich der Radaranwendung anzupassen. Die
zu optimierenden Antenneneigenschaften fiir ein schwenkendes Radarsystem zur
Raumiiberwachung und gleichzeitigen Messung von Distanz und Winkel kénnen
wie folgt zusammengefasst werden:

Unidirektionale Antenne mit stark fokussierender Hauptkeule

— Hohe Nebenkeulenunterdriickung

GrofBer und moglichst stufenloser Schwenkbereich der Hauptkeule

Einfache Schaltungsintegration, auch fiir unterschiedliche Leitungsarten
— Hohe Antenneneffizienz und geringe Reflexionsverluste

Bereits die Wahl des vorgestellten Antennentyps, der holografischen Antenne auf
einem dielektrischen Wellenleiter, erlaubt eine gute Integrationsmoglichkeit in
Millimeterwellensysteme. Die Standardkonfiguration der holografischen Anten-
ne hingegen zeigt fiir die Anwendung ungiinstige Eigenschaften wie ein erhdhtes
Nebenkeulenniveau, eine geringe Apertureffizienz und einen Gewinneinbruch bei
zum Substrat senkrechter Abstrahlung (,,Broadside®). Diese Parameter werden
iiber die Entwicklung neuartiger Konzepte fiir das Antennendesign innerhalb der
KapitelBlund [ optimiert und anhand von Feldsimulationen und Messungen veri-
fiziert. Eine Ubersicht der zu optimierenden Antenneneigenschaften und die Auf-
teilung der Optimierungsverfahren auf die einzelnen Unterkapitel gibt Abb.[[7]
Zur Erarbeitung dieser neuen Konzepte dienen unterschiedliche Betrachtungswei-
sen und Theorien zur Funktionsweise der Antennen, auf welche detailliert in Ka-
pitelPleingegangen wird. Besonders das Ausloten eines maximal zu erreichenden
Schwenkbereichs und die Erarbeitung von Grenzen der Antennenperformanz ste-
hen im Fokus der Untersuchung.

Durch eine Kombination der frequenzschwenkenden Einzelantenne mit einem
Phased-Array-Feed kann der Schwenkbereich der Antenne um eine Dimension
erweitert werden. Dieses Verfahren, welches ebenfalls auf die Grundlagen der
Holografie zuriickgefiihrt werden kann, wird in Kapitel@ vorgestellt. Ein System,
welches die Machbarkeit dieser Idee durch die Kombination der holografischen
Antenne mit einer Rotman-Linse demonstriert, wurde am Institut aufgebaut und
messtechnisch verifiziert. Auch hier wird neben der Demonstration der Funktio-



1.4. Aufbau und Ziele der Arbeit 17

nalitit auf Konzepte eingegangen, welche den maximal erreichbaren Antennen-
schwenkbereich ausnutzen.

Zum Ende der Arbeit wird ein komplettes Radarsystem mit holografischer An-
tenne bei 60 GHz vorgestellt. Da der wissenschaftliche Anspruch der Signal-
prozessierung auf der frequenzschwenkenden Antenne liegt, wurde hier auf die
Kombination mit einem Phased-Array, wie in Kapitelld] beschrieben, verzichtet.
Das in LTCC hergestellte System wurde aufgebaut und Radarmessungen in sta-
tischen Szenarien wurden durchgefiihrt. Es werden Moglichkeiten der Signalpro-
zessierung présentiert und die gleichzeitige Distanz- und Winkelmessung demon-
striert. Dabei werden Erkenntnisse zur frequenzabhingigen Position des Phasen-
zentrums der holografischen Antenne genutzt, um die Messgenauigkeit weiter zu
steigern. Die in dieser Arbeit neu entstandenen Erkenntnisse sowie die wichtig-
sten Schlussfolgerungen werden anschliefend im letzten Kapitel zusammenge-
fasst.

Aper.tur- Antenpen- Nebgnkeulen- Schwenkbereich Broadside*-

effizienz gewinn niveau EEm—— Abstrahlung
Kapitel 3 Kapitel 4

Kapitel Kapitel Kapitel Kapitel Kapitel Kapitel

33,34 33,34 3.5 3.1 42 44

Abbildung 1.7.: Gliederung der Antennenoptimierung innerhalb der Arbeit
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2. Theoretische Betrachtung
holografischer
Millimeterwellenantennen

2.1. Grundlagen des holografischen Prinzips

2.1.1. Prinzip

Bei der im Jahr 1948 vom ungarischen Ingenieur Dénes Géabor erstmals beschrie-
benen Holografie handelt es sich um ein Verfahren, um das rdumliche Bild ei-
nes Gegenstandes auf einer ebenen Fotoplatte zu speichern und daraus das Bild
wiederum dreidimensional reproduzieren zu konnen [Gab48]],[LS06]. Der Begriff
Holografie besteht dabei aus den griechischen Bezeichnungen ,,holos®, was soviel
wie gesamt/komplett und ,,graphein®, was soviel wie zeichnen/abbilden bedeutet
[AE08]. Die Ubersetzung ,,gesamte Abbildung® ist daher sehr zutreffend, da ne-
ben den zweidimensionalen Intensititsinformationen auch die Hoheninformatio-
nen aufgezeichnet bzw. abgebildet werden. Verdeutlicht wird dies im folgenden
Vergleich zwischen Fotografie und Holografie.

Bei der Fotografie wird iiber ein Objektiv ein Abbild des Objektes auf einem Film
erzeugt. Hierzu muss das Objekt belichtet werden. Die Intensititswerte der vom
Objekt reflektierten Lichtwellen werden dabei auf dem Film gespeichert. Die Pha-
seninformationen der reflektierten Lichtwellen gehen bei diesem Verfahren ver-
loren und fiir den Betrachter ergibt sich nur ein zweidimensionales Abbild des
aufgezeichneten Objekts.

Das Verfahren der Holografie besteht hingegen aus zwei Prozessschritten: der
Aufzeichnung und der Rekonstruktion. Wihrend der Aufzeichnung (Abb.2:I(a))
werden Objekt und Film mit kohédrentem (Laser-)licht belichtet. Die von unter-
schiedlichen Objektpunkten reflektierten Lichtwellen (Objektwellen) haben, je
nach Hohe des Punktes, unterschiedliche Phasenbeziehungen zueinander und in-
terferieren auf dem holografischen Film mit den vom Laser direkt eingestrahlten
Lichtwellen (Referenzwellen). Das auf dem Film entstehende Interferenzmuster
wird auch als ,,Hologramm* bezeichnet, da es sowohl die Intensitéitsinformatio-
nen in Form modulierter Helligkeit (wie bei der Fotografie) als auch die Hohen-
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bzw. Phaseninformationen in Form der Abstinde zwischen den Interferenzlinien
enthilt.

Die Rekonstruktion (Abb.2.1(b)) des Abbildes erfolgt nun durch die Belichtung
des Hologramms mit der kohdrenten Referenz-Lichtwelle, welche bereits zur Er-
stellung des Abbilds genutzt wurde. Die Uberlagerung der Referenz-Lichtwelle
mit dem Interferenzmuster (Hologramm) ergibt nun in der Umkehrung fiir den
Betrachter wiederum das dreidimensionale Abbild des Objektes durch Erzeugung
der Objektwelle aus der im Hologramm gespeicherten Information. Diese einfa-
che Beschreibung des Funktionsprinzips der Holografie reicht aus, um die Funkti-
onsweise bestimmter Leckwellenantennen zu beschreiben und den Designprozess
zu unterstiitzen.

Laser-Belichtung

VA

Referenzwellen

Objekt Objektwellen

Fotofilm
(Interferenzmuster)

(a) Prozessschritt I: Aufzeichnung

Laser-Belichtung

N

Referenzwelle
Objektwellen
o _>_>_>_ _________ K&
virtuelles Abbild Rekonstruiertes Abbild

Hologramm s
5 444 transmittierte
Referenzwelle

(b) Prozessschritt I1: Rekonstruktion

Abbildung 2.1.: Prozessbeschreibung des holografischen Prinzips
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2.1.2. Mathematische Beschreibung

Eine mathematische Beschreibung nach [AEOS] soll im Folgenden das beschrie-
bene Prinzip verdeutlichen. Dazu werden Referenz- und Objektwelle als komple-
xe Schwingungen dargestellt:

Referenzwelle:  r=r-e /¢ Objektwelle: o =o0-¢ /P .1

Die Interferenz der beiden Wellen wird iiber die Summe der komplexen Terme
gebildet. Da bei der Aufzeichnung die Intensitdt der Wellen gespeichert wird,
wird die Interferenz als Betragsquadrat der Summe gebildet:

I=|r+o|? 2.2)

Zur Veranschaulichung wird in [AEOUS] die konjugiert komplexe Darstellung ge-
wihlt. Auf diese wird auch an dieser Stelle zuriickgegriffen:

I=|r+of=(r+0) (r+0) 2.3)
I=rr1"+o-0" +ro +or (2.4)
I=|rP+|e>+r-o-(e/5-e/P f e IP.cJ%) (2.5)
I=|r+]|e*+r-o0-2-cos(p—¢) (2.6)

Der Term r-0-2-cos(p — G) wird in der Literatur als Interferenzterm bezeichnet
und beschreibt die Abhédngigkeit der auftretenden Minima und Maxima von der
Phasendifferenz der beiden interferierenden Wellen.

Um nun die Rekonstruktion durchzufiihren, wird das erstellte Hologramm mit der
identischen Referenzwelle bestrahlt. Mathematisch kann dies durch die Multipli-
kation aus Intensitét / und Referenzwelle r beschrieben werden:

ril=r-(rr+o0 +ro+or) 2.7)

rl=r(r*+lo)+rro+|r o (2.8)



22 2. Theoretische Betrachtung holografischer Millimeterwellenantennen

Die fiir den Betrachter sichtbare und fiir die angestrebte Anwendung der holo-
grafischen Antenne entscheidende rekonstruierte Objektwelle ist vollstindig im
Term | r | -0 enthalten. Es ergeben sich weitere nicht erwiinschte Terme, wobei
r weiterhin vorhandene Anteile der Referenzwelle beschreibt und o* das virtuelle
Abbild des Objekts darstellt.

2.2. Verwendung der holografischen Theorie in
der Antennentechnik

Das beschriebene Prinzip kann in der Antennentheorie verwendet werden, um
ein Interferenzmuster mit einer beliebigen Abstrahlrichtung erstellen zu konnen.
Die Aufzeichnung wird jedoch nicht im eigentlichen Sinne durchgefiihrt, da kein
Fotofilm zum Speichern des Interferenzmusters verwendet werden kann. Jedoch
wird die dem Prozessschritt zugrunde liegende Theorie verwendet, um die Form
des Hologramms zu berechnen. Schematisch sind beide Prozessschritte, angewen-
det auf die Antennentheorie, in Abb.2.2] dargestellt. Holografische Antennen be-
stehen aus einem Wellenleiter, in welchem sich eine elektromagnetische Welle
mit der Wellenzahl fy bewegt. In diesem Beispiel dient ein dielektrisches Sub-
strat mit Permittivitit & und Substrathohe d als Wellenleiter. In Bezug auf die
Holografie bildet diese laufende Welle die Referenzwelle. Eine Erzeugung der
Referenzwelle kann durch die Einkopplung an einer Substratkante mittels Horn-
antenne [IMUU73||, [SMPIO7], oder durch die Verwendung planarer
Speiseantennen [PEAQ8al], [HAFMO3] erfolgen. In geringem Abstand zum Ober-
flaichenwellenerzeuger entsteht dadurch eine Wanderwelle mit zirkularer Wellen-
front. Bei Anregung mit einem Punktstrahler innerhalb des Substrats kann das
elektrische Feld der sich ausbreitenden Oberflichenwelle in einem verlustlosen

Objekt- Abstrahlung
welle | Dielektrikum als Berechnetes

Referenz- . Wellenleiter ); Hologramm
welle @ '\4’/2 I:>
y

Aufzeichnung Rekonstruktion
(Berechnung des Hologramms) (Abstrahlung in gewiinschte Richtung)

Abbildung 2.2.: Ubertragung des holografischen Prinzips nach Gabor auf die An-
tennentechnik
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Medium innerhalb eines kartesischen Koordinatensystems wie folgt beschrieben
werden.

E,p, =Epp-e Por 2.9)
mit
z=r-cos(¢)
y=r-sin(¢)

Die Oberflichenwelle breitet sich in diesem Fall von der Quelle zirkular und
gleichmiBig in der Substratebene aus (Abb.23a)). Der laufende Parameter r be-
schreibt den radialen Abstand der Welle zur Quelle. E,, s, und E, 1, bilden die
elektrischen Feldkomponenten. Bei idealer zirkularer Ausbreitung smd Amplitu-
de und Phase des elektrischen Feldes im radialen Abstand zur Quelle konstant.
Die Amplitude im Abstand r zum Oberflichenwellenerzeuger betrigt £, , .

Zur Berechnung des Hologramms wird die abgestrahlte ebene Welle als Objekt-
welle eingefiihrt. Es wird also angenommen, dass eine Uberlagerung der beiden
Wellen auf der Substratoberfliache stattfindet. Die Richtung der ankommenden
Objektwelle, welche die spitere Hauptstrahlrichtung der Antenne vorgibt, ist tiber
die Winkel 8y und ¢ nach Abb.22festgelegt. Die Komponenten des elektrischen
Feldes beim Auftreffen auf das Antennensubstrat (x = 0) konnen in Abhéngigkeit
der Strahlrichtung wie folgt berechnet werden:

Eobjz,y _ Eobjz_y . gJkosin(60) - cos(o) 2 , ,ikosin(9o) ¥ (2.10)

Die berechnete Phasenfront einer Objektwelle mit 6y = —45° und ¢y = 0° an der
Substratoberfldche ist beispielhaft in Abb.2.3(b) dargestellt. Fiir die Berechnung
der Interferenz wird nun angenommen, dass die Welle nicht abgestrahlt wird, son-
dern auf das Substrat trifft und sich dort mit der Referenzwelle, deren zirkulare
Phasenfront in Abb.2.3|a) dargestellt ist, iiberlagert. Ein Interferenzmuster wie in
Abb.23c) entsteht. Die zylindrische Form ergibt sich somit aufgrund der zylin-
drischen Phasenfront der Referenzwelle im Substrat nahe der Quelle. Ein grofler
Teil der Phaseninformation geht verloren, da das Interferenzmuster nur in redu-
zierter Form auf das Substrat aufgebracht werden kann. Fiir sich ausbreitende
TE-Moden beispielsweise, deren elektrische Feldkomponente senkrecht zur Aus-
breitungsrichtung der Oberflichenwelle stehen (vgl. Kapitel2.3.3)), bilden metal-
lische Streifen in Form der Phasenfront einen Kurzschluss des elektrischen Fel-
des und erzeugen somit Nullstellen. Wird das Interferenzmuster in Abb.2.3lc)
nun auf die Nullstellen reduziert, ergibt sich Abb.2.3(d). Solch ein Nullstellen-
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Hologramm kann iiber unterschiedliche Technologien auf dem wellenleitenden
Substrat in Form metallischer Linien aufgebracht werden und erzeugt iiber die
Anregung durch die Referenzwelle die Abstrahlung mit der zuvor berechneten
Hauptstrahlrichtung. Die Moglichkeiten der Hologrammrealisierung und der Ein-
fluss auf die Antennenperformanz standen bereits bei mehreren Veroffentlichun-
gen im Fokus. In wurde die Auswirkung der Reduktion des Hologramms
auf die Nullstellen in Bezug auf die Abstrahlcharakteristik untersucht. Es hat sich
ergeben, dass die Objektwelle mit dieser Technik zuverléssig rekonstruiert wer-
den kann. Weiterhin wurden unterschiedliche Formen der Streifen untersucht. So
konnen durchgehende metallene Leiter durch aneinandergereihte Dipole ersetzt
werden, um die Direktivitidt und Effizienz zu steigern und die Kreuzpolarisation
zu reduzieren [LIPT01]. Jedoch schrinkt dies die Bandbreite und den Schwenk-
bereich der Antenne ein und macht dieses Konzept fiir die angestrebte Anwen-
dung untauglich. Dass auch eine periodische Impedanzinderung des Wellenlei-
ters ausreicht um die Phaseninformation des Interferenzmusters nachzubilden und
die Objektwelle zu rekonstruieren zeigen sogenannte ,,Grating“-Antennen [MC-
CM11], [CNM0S]. Diese sind dem holografischen Konzept sehr dhnlich und mit
den gleichen Formeln beschreibbar. Statt der periodischen Anordnung von Null-
stellen durch Einfiigen metallener Streifen auf dem Substrat, wird in diesem Fall
die Substratform direkt moduliert, d.h. es werden Materialverdnderungen durch
das Einfiigen von Schlitzen oder durch Vergroerung der Substratdicke an den
entsprechenden Positionen vorgenommen. Die nahe Verwandtschaft beider Kon-
zepte wird in thematisiert.

2.3. Betrachtung als periodische
Leckwellenantennen

Jede in dieser Arbeit untersuchte Antenne gehort zur Gruppe der periodisch mo-
dulierten Leckwellenantennen, welche bereits mehrfach in der Antennenlitera-
tur beschrieben wurden [CZ69], [Oli93]. Die folgende Beschreibung der Funk-
tionsweise ist sowohl fiir planare Leckwellenantennen [PFATT], sowie
Hohlleiter-Leckwellenantennen [WB89J|, aber auch fiir ,,Grating“-Antennen giil-
tig.

Nach dem IEEE Standard 145-1993 ist eine Leckwellenantenne eine An-
tenne, welche Leistung in kleinen Mengen pro Lingeneinheit entweder fortlau-
fend oder diskret von einer Leckwellenstruktur zum Freiraum abgibt [Chal]. So-
mit unterscheidet sich diese Antennenart von resonanten Antennen (z.B. Patch-
Antenne) insoweit, dass eine gefiihrte Welle in einem Wellenleiter unterschiedli-
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Phasenfront der Referenzwelle in Grad Phasenfront der Objektwelle in Grad,0,=-45°
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Abbildung 2.3.: Erzeugung des Hologramms aus Superposition der sich im Substrat aus-
breitenden Referenzwelle mit der im Freiraum abgestrahlten Objektwelle,
Welleniiberlagerung bei x =0

cher Art die Energie nach und nach in den Freiraum abstrahlt und die restliche
Energie am Ende des Wellenleiters absorbiert oder ebenfalls abgestrahlt werden
muss. Entscheidend ist der Abschluss des Wellenleiters, der so entworfen werden
muss, dass die Entstehung einer stehenden Welle im Wellenleiter verhindert wird.
Nach [Cha] sind Leckwellenantennen wegen der folgenden Eigenschaften beson-
ders interessant:

— zahlreiche Moglichkeiten zur applikationsorientierten Optimierung der
Apertureigenschaften

— Verwendung zum Schwenk der Hauptstrahlrichtung mittels Frequenz an-
statt der Verwendung von elektronischen oder mechanischen Phasenschie-
bern
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— Hauptkeulen mit schmalen Halbwertsbreiten und oftmals hoher Polarisati-
onsreinheit

— Verringerung der Komplexitit der Verdrahtung und Speisung zur Rich-
tungsdnderung der Hauptkeule in zwei Ebenen gegeniiber der Verwendung
von groen zweidimensionalen Antennenarrays

— einfache Integration planarer Leckwellenantennen mit MMICs (engl.
Monolithic Microwave Integrated Circuit)

— gute Voraussetzungen zur breitbandigen, reflektionsarmen Anpassung

2.3.1. Floquet-Moden und deren Eigenschaften

Eine in der Literatur hdufig vorkommende Betrachtung von Leckwellenantennen
basiert, aufgrund der periodischen Strukturen, auf dem Theorem von Floquet. Im
Folgenden wird auf diese Beschreibung eingegangen und die in dieser Arbeit
zu optimierenden Eigenschaften der Leckwellenantennen werden mathematisch
beschrieben. Die Entstehung von Floquet-Moden setzt eine sich periodisch wie-
derholende Feldverteilung voraus. Allen Antennen aus der in dieser Arbeit be-
trachteten Gruppe der Leckwellenantennen ist gemeinsam, dass der Wellenleiter
tiber periodisch angeordnete Storstellen verfiigt, welche die Ausbreitung der Wel-
le beeinflussen. Es wird gezeigt, dass die Periodizitit des Hologramms zu weite-
ren Losungen der Helmholzschen Wellengleichung fiihrt und damit neue Moden
ausbreitungsfihig werden. Diese sogenannten Floquet-Moden kénnen unter be-
stimmten Voraussetzungen Leistung direktiv in den Freiraum abgeben und sind
somit verantwortlich fiir die Antenneneigenschaft der Struktur.

Ein Querschnitt durch ein Substrat mit aufgebrachtem Hologramm auf der Ober-
fliche ist in Abb.2.4] dargestellt. Fiir die folgenden Betrachtungen soll das Holo-
gramm in +z-Richtung unendlich ausgedehnt sein (N — o). Auflerdem wird eine

Hologramm (Array)
—
n:123456“.N

- 5 p €, Z

ausbreitende
Oberflichenwelle

Abbildung 2.4.: Holografische Antenne mit anregender Oberflichenwelle, Seitendarstel-
lung
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von y unabhingige Feldverteilung angenommen. In der Darstellung lduft die an-
geregte Welle zundchst ungestort in +z-Richtung bis sie durch die periodischen
Kurzschliisse des elektrischen Feldes in einen sich wiederholenden Verlauf ge-
zwungen wird. Wird eine Oberflichenmode angenommen, deren einzig existie-
rende elektrische Feldkomponente parallel zu den einzelnen Streifen des Holo-
gramms verlduft, so wird das elektrische Feld an diesen Stellen kurzgeschlossen
und es entsteht eine periodische Feldverteilung des elektro-magnetischen Feldes.
Die folgende mathematische Beschreibung ist an die Herleitung aus [CZ69] an-
gelehnt. Fiir eine beliebige Feldkomponente a(z) gilt somit:

a(z+p) = a(z)-e'Por @.11)
a(z+2p) =a(z+p)-ePor (2.12)
a(z+np) =az+ (n—1)p)-efor (2.13)

Die Gleichungen2.11]bis 2.13] sind notwendig, um das Feld in periodisch ange-
ordnete Einzelzellen einteilen zu konnen. Ein Betrachter, welcher sich mit einer
Schrittweite p von Zelle zu Zelle bewegt, soll eine sich nicht verdndernde Feldver-
teilung sehen. Durch Abstrahlung und Verluste ergibt sich jedoch eine Abschwi-
chung der Amplitude, welche in dieser Betrachtung vernachldssigt wird. Durch
die Verwendung einer komplexen Ausbreitungskonstanten fiir die Floquet-Moden
mit Einbeziehung der Dadmpfungskonstanten ¢, konnte dieser Einfluss ebenfalls
beriicksichtigt werden.

Der Feldverlauf der sich in +z-Richtung ausbreitenden Welle innerhalb einer Zel-
le des Hologramms ldsst sich iiber eine harmonische Schwingung darstellen:

a(z) = 7. p(z) (2.14)

P(z) = e P q(z) (2.15)

P(z) beschreibt somit die lokale Feldverteilung innerhalb einer Einzelzelle, wel-
che sich wegen der Kurzschliisse periodisch wiederholt.

P(z+p) = e~ IPo(z+p) ca(z+p) = e~ IPoz . ,—ibop -a(2) . ¢lBop
= ¢ /P -a(z) = P(z) (2.16)
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Diese sich periodisch wiederholende harmonische Funktion l4sst sich in Einheits-
zellen mit der jeweiligen Amplitude p, darstellen und daher als Fourier-Reihe
ausdriicken.

P)= Y pu7" 2.17)

n—=-—oo

Nach dem Einsetzen in Gleichung2. T4 ergibt sich

=)

a(@) =Y, paePiel T (2.18)
Nn—=—oo

und damit

a) =Y puelPr (2.19)
N—=—oco
mit
2n

Br=Pot (2.20)

Um das komplette Feld innerhalb der periodischen Struktur beschreiben zu kon-
nen, miissen neben der angeregten, laufenden Welle mit Wellenzahl 3y somit wei-
tere Moden beriicksichtigt werden, welche durch das Floquet-Theorem mathe-
matisch beschrieben werden konnen [Inc36]. Die jeweilige Floquet-Mode besitzt
die Wellenzahl f3,,, welche von der Modenzahl n, der Wellenzahl der angeregten
Oberflichenwellen-Mode 3y und der Periodizitit p des Hologramms abhéngt. Die
jeweilige Amplitude wird in Gleichung2.19durch p, beschrieben.

Nach und sind nur sogenannte ,,Fast-Waves* abstrahlfdhig. Dies
bedeutet, dass die Phasengeschwindigkeit der Mode schneller als die Lichtge-
schwindigkeit ¢y sein muss, damit Leistung in den Freiraum abgegeben werden
kann. Diese Voraussetzung kann mit Gleichung (Z.21]) beschrieben werden.

—ko < B < ko (2.21)

Ist diese Voraussetzung fiir eine ausbreitungsfihige Floquet-Mode erfiillt, fiihrt
diese Mode aufgrund des beispielhaften Aufbaus nach Abb.2Z:4lohne Riickseiten-
metallisierung zu einer bidirektionalen Abstrahlung. In den meisten Fillen wird
angestrebt, dass die Voraussetzung (2.21) nur fiir die Mode mit n = —1 erfiillt ist.
Liegen Moden mit hoherer Wellenzahl ebenfalls im Bereich £k, fiihrt dies zu
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mehreren Hauptkeulen (,,Grating Lobes*) der Abstrahlung. Sehr hilfreich fiir die
Entwicklung der Antenne ist die grafische Darstellung der Ausbreitungskonstan-
ten im Brillouin-Diagramm wie in Abb.2.3] dargestellt [[CZ69]. Das Brillouin-
Diagramm, oder k-f-Diagramm, kann fiir alle periodischen Strukturen, in wel-
chen sich Wellen unterschiedlicher Moden ausbreiten, erstellt werden. Daher wird
es beispielsweise auch héufig in der Filtertheorie verwendet. Zur Untersuchung
des Abstrahlverhaltens holografischer Antennen ist das Diagramm interessant, da
sehr schnell ersichtlich wird, zu welcher Frequenz die Voraussetzung (2.21) fiir
die einzelnen Floquet-Moden erfiillt ist und diese damit eine gerichtete Abstrah-
lung erzeugen. Dieser Frequenzbereich ist im Diagramm mit einer Schattierung
hinterlegt. Es zeigt sich, dass die Referenzwelle diesen Bereich niemals durchlduft
(;,Slow-Wave*), weswegen nur die Floquet-Moden zur Abstrahlcharakteristik der
Antenne beitragen.

Dies ist nicht bei allen Leckwellenantennen zwangsldufig der Fall. Fiir Leckwel-
lenantennen, die auf Hohlleitern basieren, kann bereits die vom Hohlleiter gefiihr-
te Mode innerhalb des schattierten Bereichs liegen und direkt die Antennenab-
strahlung erzeugen. Treten Moden in den schattierten Bereich ein, bedeutet dies,
dass ihre Phasengeschwindigkeit innerhalb dieses Frequenzbereichs grofer ¢ ist
und sie somit von einer ,,Slow-Wave zu einer ,,Fast-Wave* werden [Cap09]]. Da
solche Phasengeschwindigkeiten im dielektrischen Wellenleiter nie auftreten kon-
nen, ist die Nutzung von periodischen Strukturen und damit die Erzeugung der
Floquet-Moden notwendig, um Abstrahlung in den Freiraum erzeugen zu kon-
nen. Tritt eine Mode in den abstrahlfdhigen Bereich ein, beginnt die Ausbildung
der Hauptkeule bei 8) = —90° (,,Backward-Endfire*) und schwenkt um maximal
180° zu 6y = +90° (,,Forward-Endfire). Das Verhiltnis zwischen der Ausbrei-
tungskonstanten der jeweiligen Mode zur Freiraumwellenzahl ist innerhalb dieses
Bereichs reell und bestimmt den Winkel der Hauptstrahlrichtung der Antenne:

sin(6p) ~ lz—o (2.22)

Gleichung (2.22) ist fiir den ersten Designschritt von Leckwellenantennen sehr
hilfreich. Wie jedoch im Verlauf dieser Arbeit gezeigt wird, konnen die periodisch
angeordneten Einzelelemente die Ausbreitungsgeschwindigkeit der Oberfliachen-
welle je nach Art und Geometrie beeinflussen. Dieser Einfluss wird in (Z.22)) nicht
berticksichtigt. Fiir einfache Geometrien und homogene Substrate konnen analy-
tische Losungen gefunden werden, die komplexe Ausbreitungskonstante zu be-
stimmen und damit sowohl die Hauptstrahlrichtung der Antenne sowie die Form
des Antennenpattern zu berechnen [MKS8T]]. Es wird im Laufe dieser Arbeit auf
Feldsimulationen zuriickgegriffen, um den Einfluss der Einzelelemente auf die
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Ausbreitungskonstante der Oberflachenwelle zu bestimmen. Als Simulationspro-
gramm wird CST Microwave Studio verwendet.

Der theoretisch mogliche ausleuchtbare Winkelbereich von £90° ist aufgrund der
maximal erreichbaren Systembandbreite meist nicht komplett nutzbar. Au3erdem
variiert der Gewinn der Hauptkeule ebenfalls tiber der Frequenz. Ein Nachteil vie-
ler dieser Antennentypen ergibt sich beim Abstrahlwinkel von 6y = 0° (,,Broad-
side). Nach (2.20) ergibt sich fiir n = —1 und diesen Abstrahlwinkel eine Pe-
riodizitdt von p = A,.s. Dabei bildet A4,y die Wellenlidnge der sich im Substrat
ausbreitenden Referenzwelle. Da die abstrahlenden Elemente eine Anderung der
Wellenimpedanz erzeugen, bildet sich, wegen phasengleicher Uberlagerung der
an den Einzelelementen reflektierten Wellen, eine stehenden Welle bei dieser Fre-
quenz. Die Konsequenz ist ein drastischer Einbruch des Antennengewinns und
eine starke Erhohung des Reflexionsfaktors S;;. Der Effekt kann je nach Art der
verwendeten Einzelstrahler, und damit je nach Einfluss auf die Wellenimpedanz,
mehr oder weniger stark ausgeprégt sein.

Abstrahlungsfiahiger Bereich
Phasengeschwindigkeit von > ¢,

{ kop

Bp

Abbildung 2.5.: Brillouin-Diagramm mit im Wellenleiter gefiihrtem Mode fy und zwei
Floquet-Moden 1, B_»

2.3.2. Arten planarer periodischer Leckwellenantennen

Die theoretische Betrachtung nach Kapitel 2.3.1] lisst sich auf unterschiedliche
spezifische Strukturen anwenden. Eine gefiihrte Welle, welche periodisch in ih-
rem Verlauf gestort wird, bildet die Gemeinsamkeit dieser Antennenart. Sowohl
die gefiihrte Mode als auch die Art der Storstellen konnen sich jedoch unterschei-
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den. Im Folgenden sollen unterschiedliche Konzepte basierend auf dieser Theorie
vorgestellt werden.

Die bekannteste Leckwellenantenne, der geschlitzte Hohlleiter, zdhlt nur in Form
des SIWs zu den planaren Antennen. Jedoch liegt der Unterschied nicht nur im
Aufbau, sondern auch in der Funktionsweise. Wird die Hohlleiterschlitzantenne
ohne Dielektrikum verwendet, kann die Phasengeschwindigkeit der Hohlleiter-
mode schneller ¢ sein und bereits die Voraussetzung als abstrahlende Mode er-
fiillen. Daher erzeugen Hohlleiter mit lings-geschlitzten Seitenwidnden auch ohne
periodische Anordnung von Einzelstrahlern bereits hochdirektive Richtcharakte-
ristiken. SIWs hingegen benotigen zur Herstellung ein Substrat (&, > 1), wodurch
sich immer die Ausbreitung einer ,,Jangsamen* Welle im Hohlleiter ergibt. Erst
die Erzeugung der vormals beschriebenen Floquet-Moden, durch die periodische
Anordnung von Einzelstrahlern, konnen in diesem Fall die Voraussetzung nach
Gleichung (2.21) erfiillen. Da planare Antennen die Verwendung eines Substrat-
materials voraussetzen, sollen im Folgenden nur Leckwellenantennen vorgestellt
werden, bei denen einzelne Floquet-Moden die Abstrahlung erzeugen.

Im Falle des STWs ist eine Speisung beispielsweise mittels Mikrostreifenleitung
oder koaxialen Adaptern [GECT 12]] méglich und erlaubt daher eine
gute Integrierbarkeit in bestehende RF-Front-Ends. Zur Verwendung als Leckwel-
lenantenne muss die Voraussetzung erfiillt sein, dass der Hohlleiter zum Ende hin
reflexionsfrei abgeschlossen ist und damit keine stehende Welle entsteht. Die Po-
sition der periodisch angeordneten Schlitze, welche die abstrahlenden Elemente
der Antenne bilden, kann je nach Ausfithrung variieren. Um eine hohe Anten-
neneffizienz zu erhalten, ist es wichtig, die Schlitze an Positionen anzubringen,
an denen die Wandstréme maximal sind.

Wird der integrierte Hohlleiter in der Grundmode TE( betrieben, so ist eine Ab-
strahlung mit transversal angeordneten Schlitzen [LJL12] oder mit parallel zur
Ausbreitungsrichtung, jedoch seitlich angeordneten Schlitzen auf der oberen Me-
tallfliche moglich [GECT 12]]. Beides funktioniert nach dem selben Prinzip und
kann iiber die Ausbreitung von Floquet-Moden beschrieben werden. Im trans-
versalen Fall werden die abstrahlenden Schlitze tiber die Strome angeregt, wel-
che mittig innerhalb der Hohlleiteroberfléiche verlaufen (siehe Abb.[2.6(a)). Uber
die Periodizitit bzw. die Frequenz ergibt sich die Richtung der Hauptkeule 6,
nach Gleichung (2.22). Die Schlitze mit Ausdehnung parallel zur Ausbreitung der
Hohlleitermode storen die seitlich am Rand verlaufenden Strome. Die wechsel-
seitig periodische Anordnung ist notwendig, damit eine phasengleiche Uberlage-
rung der Abstrahlung aller Einzelelemente erfolgt. Gegeniiber der transversalen
Ausfithrung hat diese Antenne den Vorteil, dass bei einer Periodizitit von A,, 1
welche zu einer Abstrahlung mit 8y = 0° fiihrt, der Einfluss der stehenden Welle
auf den Reflexionsfaktor und damit auf den effektiven Antennengewinn geringer
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ausfillt [GJ93]). Fiir die transversal geschlitzte Ausfithrung wurden ebenfalls ver-
schiedene Konzepte entwickelt, um diesen Effekt zu minimieren [GW12], [DI12]].
Der Nachteil von SIWs ist die hohe Anzahl von Durchkontaktierungen, deren Ab-
stand zueinander mit steigender Frequenz immer geringer werden muss, um eine
hohe Transmission der Hohlleitermode zu garantieren. Aus diesem Grund ist die
Verwendung von SIWs fiir Frequenzen > 100 GHz mit kommerziellen Herstel-
lungstechnologien heute noch nicht moglich.

Leckwellenantennen basierend auf Leitungstechnologien, wie beispielsweise der
Mikrostreifenleitung, bendtigen keine Durchkontaktierungen und konnen auch
fiir sehr hohe Frequenzen verwendet werden [Men78]]. Oft werden Moden hohe-
rer Ordnung oder periodisch angeordnete Stubs unterschiedlicher Form zur Ab-
strahlung verwendet [LXYLIO], [PBEJ09] (siche Abb.2.6(b)). Die in den Frei-
raum abgegebene Leistung pro Einzelzelle ist in diesem Fall sehr gering, weshalb
die benotigte Anzahl an Einzelzellen, um die Antenneneffizienz der vormals be-
schriebenen SIW-Antennen zu erreichen, deutlich hoher ist. Dennoch kann auch
die Abstrahlung dieser Leckwellenantenne iiber die Theorie nach Kapitel2.3.1]
beschrieben werden. Auch fiir diese Antennenart wurden bereits Methoden ver-
offentlicht, um den Stopband-Effekt bei senkrechter Abstrahlung zu minimieren
([PBEJQI].

Der Fokus dieser Arbeit liegt auf den holografischen Antennen, da diese einerseits
keine Durchkontaktierungen benotigen, somit auch fiir sehr hohe Frequenzen her-
gestellt werden konnen und andererseits eine hohere Effizienz der Einzelstrahler
aufweisen. Damit erfiillt die Antenne, zusitzlich zur guten Integrierbarkeit und
zur geringen Komplexitdt im Aufbau, giinstige Eigenschaften fiir Radarsysteme
mit Trigerfrequenzen im hohen Millimeterwellenbereich.

gb&éggggg/
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(a) SIW-Antenne mit periodisch an- (b) Mikrostreifenleitung mit periodisch
geordneten transversalen Schlitzen angeordneten Stubs [PBFJO9]
([CIC1Z)

Abbildung 2.6.: Beispiele fiir periodische Leckwellenantennen
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2.3.3. Verwendung von Oberflachenwellen als
anregende Wanderwelle

Modendiagramme fiir Substrate ohne Metallisierung

Die einfache Integrierbarkeit der holografischen Antenne in Millimeterwellensy-
steme wird durch die direktive Anregung von Oberflaichenwellen, welche zur An-
regung des Hologramms genutzt werden, ermoglicht. Zur Berechnung der Holo-
grammform und damit der Abstrahlcharakteristik der Antenne ist es wichtig, die
Wellenzahl By der angeregten Mode im verwendeten Substrat zu kennen. Zur Be-
rechnung des Modendiagramms fiir ein Substrat nach Abb.2.7] werden folgende
Annahmen gemacht:

Das Substrat ist in y- und z-Richtung unendlich ausgedehnt

Das Substrat ist verlustlos

Ausbreitung der Oberflichenwelle erfolgt in 4-z-Richtung — e Pz

— alle Felder sind in y-Richtung konstant — a% =0

Kontinuitit der tangentialen Feldkomponenten am Ubergang zwischen Luft
und Dielektrikum — keine Unstetigkeit des Feldes an den Grenzflachen

X

Vakuum

(" Diclekirikum + 2d .z

N “ )

Vakuum
Abbildung 2.7.: Ausbreitung von Oberflachenwellen in Substraten ohne Metallisierung

Die Herleitung der Modengleichung wurde bereits in detailliert beschrie-
ben. Danach ergeben sich fiir den symmetrischen Fall nach Abb.[Z7laus den vier
Maxwell-Gleichungen die folgenden vier transversalen Feldkomponenten in Ab-
hingigkeit der longitudinalen Komponenten:

: JE
E <(f—2 - ﬁé) =i (2.23)
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? , oH.
Ey ( 2 Bo ) =] Cl)ﬂo.ur—axZ (2.24)
(1)2 2 . aI—IZ
(2B ) = —iB S (2.25)
(1)2 2 . &EZ
Hy (7~ B ) = —jose—7- (2:20)

Da das Medium senkrecht zur Ausbreitungsrichtung nicht homogen ist, ist ei-
ne Ausbreitung von transversal-elektromagnetischen Wellen (TEM-Wellen) nicht
moglich. Somit lassen sich die allgemeinen Feldkomponenten ([2.23) bis (2.26)
verwenden, um die ausbreitungsfihigen transversal-magnetischen (TM) bzw.
transversal-elektrischen (TE) Wellen zu beschreiben.

Es ergeben sich die in Tabelle2.I] zusammengestellten charakteristischen Glei-
chungen zur numerischen Losung nach Ig—; fiir vorgegebene Materialeigenschaften
i-

%Dabei bilden k. und % die Cut-Off-Wellenzahlen fiir die Regionen innerhalb des
Dielektrikums bzw. im Vakuum.

=& ki — B} fir0 < |x] <d (2.27)
=B~k fird<|x| < (2.28)
Modengleichung Cut-Off-Frequenz
gerade TM ]g—(‘)‘mn (%2%%) = 8,\/(& —1)— IZ—; fe=13 'Ls‘:_l
n=0,24,... 0
c d\ _ K2 _ nc
ungerade TM ——cot (1?2”%) =g (sr—l)—k—‘2 fe= e
n=1,35,... 0 '
gerade TE ]g—gtan (%2%%) =.,/(g—1)— i—ﬁ fe= ﬁ
n=0,24,... 0
ungerade TE —i—;cot(,ﬁ—;Zn%) =./(& 1)—2—% fe= 72
n=135.... 0 '

Tabelle 2.1.: Modengleichungen der TE- und TM-Oberflichenwellen zur numerischen

Losung
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Uber numerische Losungen der Modengleichungen aus Tabelle2.1] konnen die
Modendiagramme gezeichnet (Abb.[2.8) und die entsprechende Wellenzahl 3 fiir
das verwendete Substrat bestimmt werden. Es zeigt sich, dass die beiden Mo-
den TE( und TM bereits auf sehr diinnen Substraten ausbreitungsfihig sind, da
sie keine Cut-Off Frequenz besitzen. Die Verdnderung der Substratdicke hat bei
beiden Moden eine Steigerung der Wellenzahl zur Folge, wobei die Wellenzahl
der TEo-Welle hoher liegt und auch mit steigender Substratdicke stidrker ansteigt.
Durch Betrachtung des Brillouin-Diagramms folgt daraus, dass der Einfluss der
Substratdicke auf den Abstrahlwinkel und den Schwenkbereich der Antenne fiir
diese Mode am groBten ist. Auch iiber die Permittivitit kann die Wellenzahl der
Referenzwelle gesteigert und Einfluss auf den Schwenkbereich der Antenne ge-
nommen werden.

Fiir die in dieser Arbeit behandelten holografischen Antennen auf Substraten oh-
ne Metallisierungsfliche wird bevorzugt die TEyp-Mode verwendet. Vorteil dieser
Mode ist neben der nicht vorhandene Cut-Off Frequenz, die Moglichkeit eine ho-
he Modenreinheit in diinnen dielektrischen Wellenleitern zu erzeugen. Der Feld-
verlauf mit rotierendem Magnetfeld in Ausbreitungsrichtung und dem zur Aus-
breitungsrichtung senkrecht verlaufenden elektrischen Feld mit einzig existieren-
der E,-Komponente #hnelt stark der Mode einer Schlitzleitung (vgl. Abb2.9).
Aufgeweitete, planare Schlitzantennen auf der Substratoberfliche, welche spiter
vorgestellt werden, eignen sich somit besonders zur Erzeugung dieser Referenz-
welle.

(a) Permittivitit &, = 3,55 (b) Permittivitit & = 9,9

Abbildung 2.8.: Modendiagramme fiir Substrate ohne einseitige Metallisierungsflache
nach numerischer Losung der Gleichungen aus Tabelle[Z.]
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(a) Feldlinien des elektrischen Feldes (b) Feldlinien des magnetischen Feldes

Abbildung 2.9.: Feldlinien einer TEy-Oberflichenwelle auf einem Substrat ohne Massefld-
che; Langsschnitt entlang der Ausbreitungsrichtung

Oberflachenwellen auf unterseitig metallisierten Substraten

Durch eine Metallisierung an der Unterseite des Substrats werden die elektrischen
Feldlinien in y-Richtung, welche parallel zum Metall verlaufen, unterdriickt. So-
mit sind ungerade TM-Moden und gerade TE-Moden nicht weiter ausbreitungs-
fahig. Eine Nutzung der TEyp-Mode, welche sich fiir holografische Antennen auf
Substraten ohne Massefliache als sehr geeignet erwiesen hat, ist nicht weiter mog-
lich.

Wird die Metallisierung in die Symmetrieebene des Substrats in Abb.2. 10l gelegt,
haben alle Formeln aus Tabelle2.I] weiterhin Giiltigkeit. Es ist jedoch die unter-
schiedliche Definition der Substratdicke zu beachten (vgl. Abb.2.7). Die daraus
berechneten Modendiagramme sind in Abb.2.11ldargestellt. Der Verlauf der Kur-
ven der noch existierenden Moden ist identisch mit dem Verlauf in Abb.2.8l Je-
doch ergeben sich die berechneten Wellenzahlen fiir jeweils halbe Substratdicken,
sobald eine durchgehende Metallisierung auf der Riickseite verwendet wird.
Oberflichenwellen mit TMp-Mode sind auf einseitig metallisierten Substraten
weiterhin ausbreitungsfihig und weisen keine Cut-Off-Frequenz auf. Fiir den Ein-
satz mit einseitig metallisierten Substraten wird daher im Laufe dieser Arbeit der

X
Vakuum T
& Dielektrikum l d & \ z
RE@

Abbildung 2.10.: Ausbreitung von Oberflichenwellen in Substraten mit Metallisierung der
Substratunterseite
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Fokus auf TMy-Moden zur Anregung der Hologramme gelegt, da auch diese die
Voraussetzung einer hohen Modenreinheit in diinnen dielektrischen Wellenleitern
erfiillen. Ein simulierter Verlauf der magnetischen und elektrischen Feldlinien
der beiden ausgewihlten Moden ist in Abb.[2Z.12] dargestellt. Wie zu erwarten,
ergibt sich aufgrund des Dualititsprinzips ein Vertauschen der elektrischen und
magnetischen Feldkomponenten verglichen mit der TEy-Mode. Wie Kapitel3.4]
zeigen wird, ermoglicht das Dualitétsprinzip damit auch die Verwendung plana-
rer Schlitzantennen innerhalb der Metallisierung fiir die einfache Anregung die-
ser Mode. Duale Dipole eignen sich beispielsweise zur Verwendung und werden
im Verlauf dieser Arbeit als Feed genutzt. Eine duale Form der Vivaldi-Antenne
kann nicht verwendet werden, da diese aufgrund der sehr hohen Eingangsimpe-
danz auf gewohnliche Leitungsimpedanzen nicht angepasst werden kann. Durch
die Verwendung planarer Schlitzdipole ist eine einfache Implementierung in Mil-
limeterwellensysteme somit weiterhin gegeben.

1.8 3.5
)
16 e
'T™
_ : 2.5 Ao AT
T 1] S S A i:
2 ,,,,,
12b- i fo S
1.5/~
o %05 05 !
E . d/)\b . 0
(a) Permittivitét &, = 3,55 (b) Permittivitit & = 9,9

Abbildung 2.11.: Modendiagramme fiir Substrate mit einseitiger Metallisierungsfliche
nach numerischer Losung der Gleichungen aus Tabelle2.1]

(a) Feldlinien des elektrischen Feldes (b) Feldlinien des magnetischen Feldes

Abbildung 2.12.: Feldlinien einer TMy-Oberflaichenwelle auf einem Substrat mit Masse-
fliche auf der Unterseite; Langsschnitt entlang der Ausbreitungsrichtung
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2.4. Betrachtung als aquidistante
phasengesteuerte Antennengruppe

Zur Optimierung der Abstrahlcharakteristik, insbesondere des Nebenkeulenni-
veaus und zur Untersuchung der Gewinnminderung bei grof3en Schwenkwinkeln,
ist die Darstellung der holografischen Antenne als phasengesteuerte Antennen-
gruppe duBerst hilfreich [CI04], [CWLIT]. Wie Abbildungl.4] zeigt, bildet das
Hologramm in urspriinglicher Form, welches nur die Nullstellen des Interferenz-
musters abbildet, ein dquidistantes Array von Einzelstrahlern im Abstand p zu-
einander, welche von der Oberflachenwelle (ausbreitend in +z-Richtung) gespeist
werden. Durch die Laufzeitverzogerung ergibt sich eine frequenzabhingige Pha-
senbelegung der Einzelelemente, womit die frequenzschwenkende Eigenschaft
der Antenne zu erkldren ist. Die dielektrischen Verluste und die serielle Speisung
der Einzelelemente fithren aulerdem zu einer inhomogenen Amplitudenbelegung
der Einzelelemente.

Nach [Bha06]], ergibt sich der Gruppenfaktor fiir ein eindimensionales
Antennenarray zu:

N . .
AF(G) _ ZAnejko'p'(nfl)~(sm975m90) (2.29)

n=1

Die Definition der Antennengruppe ergibt sich weiterhin nach Abb.[2.:4] wobei N
der Anzahl der Einzelzellen, p der Periodizitit und 6y der Hauptstrahlrichtung
innerhalb der xz-Ebene entspricht. Der Anregungskoeffizient A, variiert aufgrund
der seriellen Speisung von Element zu Element und fillt in Ausbreitungsrichtung
aufgrund der dielektrischen Verluste und der abgestrahlten Leistung vorangehen-
der Elemente exponentiell ab. Damit beeinflusst der Verlauf von A,, die Keulen-
breite und das Nebenkeulenniveau der Antenne. Die Frequenzabhingigkeit der
Hauptstrahlrichtung 6 ergibt sich nach Gleichung[2.22] durch die von ¢y abwei-
chende Ausbreitungsgeschwindigkeit der abstrahlenden Mode mit Wellenzahl f3,.
Das Einzelelement kann als in y-Richtung ausgedehnter Stabstrahler angenom-
men werden. Da sich die Form der Einzelstrahler nach der Form der Phasen-
front der Oberflichenwelle richtet, konnen die magnetischen Feldkomponenten
der TE(-Mode entlang des Stabstrahlers mit Linge / konstant angenommen wer-
den. Als Elementfaktor ergibt sich somit eine dhnliche Richtcharakteristik in der
xz-Ebene wie die des Hertz’schen Dipols mit Beeinflussung durch das Substrat
innerhalb der yz-Ebene. In Richtung des Frequenzschwenks ist der Gewinn des
Einzelstrahlers somit bis zu groBen Werten fiir | 6y | konstant, so dass der Ge-
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samtgewinn der Antennengruppe vom Gruppenfaktor bestimmt wird:

Gges = GE + GGr (230)
~—~
Gewinn des Einzelelemts in dBi ~ Gewinn des Gruppenfaktors in dBi

Der Einfluss des diinnen Dielektrikums unterhalb der Einzelstrahler kann dabei
vernachléssigt werden.

2.4.1. Gewinnminderung fiir schwenkende Abstrahlung

Nach zeigen phasengesteuerte Antennengruppen eine Verbreiterung der
Hauptkeule fiir zunehmende Winkel |6y| und damit eine Reduzierung des Anten-
nengewinns fiir schrig strahlende Gruppen. Fiir Antennengruppen mit homogener
Amplitudenbelegung kann Gleichung (2.29) fiir den Gruppenfaktor wie folgt ge-
schrieben werden:

AF(G) _ ej%kopN'(sin(-)—sineo) . sin(%kopN. (SinG _ Sin@o))

2.31
el ko (sinb—sinby)  sin (%kop (sin6 — sin6y)) (230

Diese Umformung ist moglich, da fiir endliche geometrische Reihen allgemein
gilt [BMO8]:

N—1 N
1—
Y ¢ = q (2.32)
n=0 - q
Daraus folgt der Absolutwert:
.1 . .
5kopN - (sin6 — sin6,
IAF(0)| = sin(gkopN(sinf — sinéy)) (2.33)

 sin (%kop- (sin6 — siny)) |

Fiir omnidirektionale Abstrahlung, wie sie im Falle des Hologramms annéhernd
innerhalb der xz-Ebene gilt, ergeben sich fiir eine Elementanzahl N = 10 die
Richtdiagramme nach Abb.2. 3] bei einem Abstand von p = % mit Anderung
der Hauptkeulenrichtung innerhalb der xz-Ebene. Eine extreme Verbreiterung der
Antennenkeule ergibt sich fiir Schwenkwinkel > 60°, da die beiden Hauptkeulen
zusammenfallen. Der Bereich |60°| < 6y < [90°] ist aus diesem Grund fiir die Ver-
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Abbildung 2.13.: Richtdiagramme des Gruppenfaktors fiir 10 Einzelstrahler (N = 10)

wendung als Radarantenne mit guter Winkelauflosung ungeeignet und wird nicht
weiter betrachtet. Abstrahlung parallel zur Substratoberfliche wie in Abb.2.13(c)|
ist wegen der Anordnung des Hologramms und der entstehenden starken Ver-
kopplung der Einzelelemente ohnehin nicht moglich. Eine weniger starke Ver-
breiterung der Hauptkeule ist jedoch auch fiir kleinere Schwenkwinkel bereits zu
beobachten und wird im Folgenden mit Hinblick auf die serielle Speisung inner-
halb der Leckwellenantenne genauer untersucht.

Aus Gleichung (Z.33) wird die Halbwertsbreite 0543 fiir unterschiedliche Haupt-
strahlrichtungen 6p bestimmt. Das Ergebnis der numerischen Losung fiir
Schwenkwinkel —60° < 6y < 60° und iiber eine grofer werdende Anzahl von
Einzelstrahlern ist in Abb.2.14] dargestellt. Dies gilt fiir phasengesteuerte An-
tennengruppen im Allgemeinen bei gleichbleibendem Abstand p = % der Ein-
zelelemente und idealer phasenverschobender Anregung. Es zeigt sich, dass die
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Abbildung 2.14.: Halbwertsbreite in Abhéngigkeit der Hauptstrahlrichtung fiir phasenge-
steuerte Antennengruppen im Allgemeinen fiir unterschiedliche Anzah-
len an Einzelelementen

minimale Halbwertsbreite und somit die maximale Direktivitit des Gruppenfak-
tors bei zum Antennensubstrat senkrechter Abstrahlung erreicht wird. Durch die
angewendete Normierung ist der Einfluss der Elementanzahl auf die Direktivi-
tit der Antennengruppe in dieser Darstellung nicht mehr ersichtlich. Wegen der
geometrischen Verkleinerung der Antennenwirkfldche mit steigendem Winkel der
Hauptstrahlrichtung ergibt sich der dargestellte m—\ferlauf [Sko90].

Anders als bei Antennengruppen mit parallel gespeisten Elementen und ein-
zeln steuerbaren Phasendifferenzen zwischen den Einzelstrahlern, besteht bei den
frequenzschwenkenden Antennen eine Abhingigkeit zwischen dem Winkel der
Hauptkeule 6y, dem Elementabstand % und der Wellenldnge der speisenden

Oberflichenwelle A,.r. All diese Grofen sind abhidngig von der Betriebsfrequenz
und Gleichung (Z.33) wird zu:

B \sin(%kopN- (sin6 — sin6y(f)))|

[AF(6)] = |sin (%kop- (sinf — sinB()(f))) | (239
mit
00(f) = arcsin <[3k—ol) = arcsin (%%) (2.35)

Wird bei der Mittenfrequenz f. = 60 GHz eine zum Substrat senkrechte Abstrah-
lung festgelegt, ergibt sich p = A,,7(60GHz). Es wird 233) in (2.34) einge-
setzt und fiir unterschiedliche Hauptstrahlrichtungen 6y der Gruppenfaktor be-
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rechnet, aus welchem jeweils die Halbwertsbreite ausgelesen werden kann. Fiir
unterschiedliche Antennensubstrate ergeben sich demnach die in Abb.2.13] ge-
plotteten Anderungen der jeweiligen Halbwertsbreiten bei Annahme einer Spei-
sung des Hologramms, bestehend aus N = 20 Einzelelementen, mit einer TEg-
Oberflichenwelle bzw. TMy-Oberflichenwelle.

Die Ergebnisse zeigen, dass die grofte Direktivitit nicht mehr im Bereich senk-
rechter Abstrahlung liegt. Statt dessen haben die Antennen bei etwa +30° die
geringste Halbwertsbreite und damit den hochsten Antennengewinn. Weiterhin
ist eine starke Zunahme der Halbwertsbreite fiir negative Abstrahlwinkel 6y zu
erkennen und es ist somit eine Reduzierung der Direktivitit zu erwarten. Simu-
lationen in CST bestitigen, dass der hochste Antennengewinn mit holografischen
Antennen bei Abstrahlung im ersten Quadranten zu erreichen ist. Stinde daher
der komplette positive Schwenkbereich von 0° bis 60° zur Verfiigung, wire die
Abnahme der Direktivitit in diesem Schwenkbereich deutlich geringer als fiir ne-
gative Abstrahlwinkel und somit zu favorisieren. Es muss jedoch beachtet wer-
den, dass diese Berechnung den Filtereffekt, welcher den Antennengewinn bei
senkrechter Abstrahlung reduziert und durch die periodische Anordnung der Ein-
zelstrahler entsteht, nicht beriicksichtigt. Auch die in KapitelZ.3.1] hergeleitete
Entstehung von Grating Lobes fillt in diesen Bereich. Somit ist der Schwenkbe-
reich fiir 6p-Werte im ersten Quadranten eingeschrinkt, weshalb der Fokus der im
weiteren Verlauf der Arbeit folgenden Betrachtungen auf Antennen mit Abstrah-
lung im Bereich —60° < 6y < —5° liegt und die Verbreiterung der Hauptkeule
akzeptiert wird.

i 8 "8 -
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Abbildung 2.15.: Anderung der Halbwertsbreite von frequenzschwenkenden Antennen-
gruppen mit N = 20 Einzelelementen in Abhingigkeit der Hauptstrahl-
richtung
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2.4.2. Nebenkeulenniveau der uniformen holografischen
Antenne

In der bisherigen Betrachtung der charakteristischen Abstrahlung von hologra-
fischen Antennen wurde nur auf die Wellenzahl By und die daraus resultieren-
den Wellenzahlen der einzelnen Floquet-Moden eingegangen. Diese Wellenzah-
len sind verantwortlich fiir die Hauptstrahlrichtung und gegebenenfalls fiir die
Richtung der entstehenden Grating Lobes, geben jedoch keine vollstindige Infor-
mation iiber das Nebenkeulenniveau oder die Keulenbreite, da der Einfluss der
Amplitudenbelegung des Hologramms, bei Berechnung des Gruppenfaktors, bis-
her vernachldssigt wurde. Stattdessen hingen diese beiden Antennenmerkmale
von der sogenannten Ddmpfungskonstanten o ab, welche bei periodischen Leck-
wellenantennen nicht zwangsldufig konstant sein muss, sondern wie die Wellen-
zahl B eine Funktion von der Ausbreitungsrichtung z sein kann [JOOS]|, [Wal63].
Die Dampfung der sich ausbreitenden Referenzwelle setzt sich zusammen aus den
dielektrischen Verlusten im Wellenleiter ap und der Abstrahlung 4, welche in
diesem Fall, anders als bei durchgehend geschlitzten Leckwellenantennen, nicht
kontinuierlich stattfindet. o,,; wird in der Literatur auch hiufig als Leckrate der
Antenne bezeichnet.

o(z) = ap + Qaa(2) (2.36)

Uber die Berechnung des Gruppenfaktors kann das Nebenkeulenniveau der Leck-
wellenantenne abgeschitzt werden. Die Amplitudenbelegung der Einzelstrahler
bei dquidistantem Hologramm bestehend aus identischen Einzelstrahlern wird
entsprechend einer kontinuierlich abstrahlenden Antenne berechnet [O1i93]. Das
Feld nimmt somit in Ausbreitungsrichtung der Referenzwelle exponentiell ab
und fiir jeden Einzelstrahler n ergibt sich eine Amplitudenbelegung nach Glei-

chung 2.37).
A, =Ag-e @ =1)p (2.37)

mitn = 1..N.

Im Fall der holografischen Antenne konnen beispielsweise Variationen der
Leiterbreiten einzelner Elemente genutzt werden, um die Leckrate in Ausbrei-
tungsrichtung zu modulieren. Durch unterschiedliche Strahlerbreiten innerhalb
des Hologramms ist dadurch eine z-Abhingigkeit fiir o gegeben.

In Abb.[Z.T6(a)]ist der Gruppenfaktor einer Antennengruppe mit einer Amplitu-
denbelegung nach Gleichung (2.37) dargestellt. o ist in diesem Beispiel konstant,
also unabhingig von z. Die Richtcharakteristiken zeigen, dass ein grofer Wert
fiir ¢ eine breitere Hauptkeule und ein verbessertes Nebenkeulenniveau ergibt.
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Fiir periodische Leckwellenantennen kommt ein weiterer Effekt hinzu, welcher
durch diese Berechnung vernachlissigt wird. Jedes Einzelelement der periodi-
schen Leckwellenantenne fiihrt zu einer Impedanzinderung des Wellenleiters
und somit wird ein Teil der Leistung wieder in negative z-Richtung reflektiert.
Diese reflektierte Leistung fithrt wiederum zu einer mit Phasenfehlern belegten
Anregung der vorhergehenden Streifen. Daher liegt das praktisch resultierende
Nebenkeulenniveau oberhalb der theoretischen Werte nach Abb.2.16 Die
Tendenz, dass mit groBerem o die Nebenkeulenddmpfung und die Breite der
Hauptkeule ansteigen, bleibt weiterhin giiltig.

Das Nebenkeulenniveau einer Leckwellenantenne ohne Optimierung kann im
Allgemeinen zu etwa -13dB angenommen werden [GTQPAMO3|, wobei zu
beachten ist, dass auch die Anzahl an Einzelelementen das Nebenkeulenniveau
beeinflusst (Abb.2.I6(b)). Diese Feststellung wurde bereits in [SP83] untersucht.
Eine Ausdehnung der Antenne zur Optimierung des Nebenkeulenniveaus stellt
jedoch keine Alternative dar, da die Apertureffizienz mit steigender Anzahl N
abnimmt. Zusitzlich fithren die dielektrischen Verluste innerhalb des Substrats
zu einer Abnahme der Antenneneffizienz bei ausgedehnten Leckwellenantennen.
Ziel einer Optimierung wie sie in dieser Arbeit durchgefiihrt wurde, ist die geziel-
te Beeinflussung von 04,,(z), um aus der Literatur bekannte Belegungsfunktionen
nach Taylor oder Dolph-Chebyshev mit geringem Nebenkeulenniveau
qualitativ nachbilden zu kénnen und so den Kompromiss zwischen Aperturgrofie
und Nebenkeulenniveau weitestgehend zu umgehen. Die Bestimmung der Ab-
strahlkoeffizienten der Einzelleiter mit unterschiedlichen Breiten und inwieweit
das Nebenkeulenniveau iiber die gezielte Modifikation dieser verbessert werden
kann, wird in Kapitel 3.5l untersucht.

normierte Direktivitit in dBi

normierte Direktivitit in dBi

40

—150 =100 =50 0 50 100 150
0 in Grad 0 in Grad

(@ N=20 (b) ¢ =20
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Abbildung 2.16.: Auswirkung der Abstrahlung pro Einzelelement und der Anzahl der Ein-
zelelemente auf die Abstrahlcharakteristik



2.5. Fazit 45

2.5. Fazit

Die in diesem Kapitel vorgestellten Moglichkeiten zur Beschreibung der Funk-
tionsweise von holografischen Antennen dienen im Folgenden zur Optimierung
der Abstrahleigenschaften. Dabei erweisen sich je nach Optimierungsparameter
unterschiedliche Beschreibungen als geeignet. Uber die Theorie zum holografi-
schen Prinzip kann die Hologrammform und die Periodizitit fiir unterschiedliche
Hauptstrahlrichtungen berechnet werden. Ist die Ausbreitungsform und die Wel-
lenzahl der speisenden Referenzwelle bekannt, kann das Hologramm fiir die Er-
zeugung einer beliebigen Hauptstrahlrichtung erzeugt werden. Ein Hologramm
mit fester Periodizitédt p weist durch die verdnderliche Wellenldnge der Referenz-
welle aulerdem einen Schwenk der Hauptstrahlrichtung tiber der Frequenz auf.
Der mogliche Schwenkbereich, welcher sich fiir die verfiigbare Bandbreite ergibt,
ist iber die Berechnung der abstrahlenden Floquet-Moden zu bestimmen. Dabei
ist die genaue Kenntnis der ausbreitbaren Moden und deren Wellenzahl f in Ab-
hingigkeit der Substratpermittivitit und Substratdicke vorauszusetzen.

Fiir homogene Substrate mit und ohne Massefliche auf der Unterseite sind die
Modendiagramme in Kapitel2.3.3] dargestellt worden. Wegen der einfachen An-
regung werden die folgenden holografischen Antennen ausschlieBlich mit TE-
bzw. TMp-Moden gespeist, welche aufierdem den Vorteil haben, dass sie keine
Cut-Off-Frequenz besitzen. Aus der Wellenzahl der Referenzwelle konnen die re-
sultierenden Wellenzahlen der Floquet-Moden in Abhédngigkeit der Hologramm-
periodizitit berechnet und iiber der Frequenz als Brillouin-Diagramm aufgetragen
werden. Uber das Brillouin-Diagramm kann die frequenzabhiingige Abstrahlrich-
tung und die nutzbare Bandbreite ohne Limitierung durch Grating Lobes schnell
bestimmt werden.

Wird das Hologramm als serielle Anordnung von Einzelstrahlern betrachtet, wel-
ches von der sich ausbreitenden Oberflichenwelle gespeist wird, kann der Verlauf
des Antennengewinns in Abhéngigkeit von der Frequenz iiber den Gruppenfaktor
berechnet werden. Dies hat den Vorteil, dass neben der Hauptstrahlrichtung auch
weitere charakteristische Merkmale der Abstrahlung wie die Halbwertsbreite oder
das Nebenkeulenniveau iiber einfache Rechnungen abgeschitzt werden konnen.
Auflerdem kann diese Betrachtungsweise genutzt werden, um eine Optimierung
des Nebenkeulenniveaus durch gezielte Beeinflussung der Abstrahlkoeffizienten
der Einzelstrahler zu erzielen.

Um diese Optimierung durchfithren zu konnen, muss die komplexe Ausbreitung
der Welle im Bereich des Hologramms bestimmt werden. Der Realteil o beein-
flusst maBgeblich die Hauptkeulenbreite und das Nebenkeulenniveau. Wie Kapi-
tel24.2] zeigt, ergibt sich ein Kompromiss aus Apertureffizienz und Antennenge-
winn. Uber geometrische Verinderungen der Hologrammform kann ¢ innerhalb
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einzelner Zellen des Hologramms veridndert werden, um Einfluss auf die Richt-
charakteristik zu nehmen und diesem Kompromiss des uniformen Hologramms
entgegen zu wirken.
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3. Konzepte holografischer
Millimeterwellenantennen

Zur Optimierung der holografischen Antenne fiir den Einsatz in kompakten
Millimeterwellen-Radaren werden die unterschiedlichen Beschreibungen nach
Kapitel 2] verwendet, um allgemeine Aussagen iiber die zu wihlenden Material-
und Designparameter zu treffen. Die analytischen Beschreibungen werden in Ka-
pitel3.I] zur Optimierung der Antennenparameter angewendet und im folgenden
Kapitelverlauf mittels CST Simulationen verifiziert. Nachdem geeignete Materia-
lien ausgewihlt wurden, folgen in Kapitel[3.3]und Kapitel3.4] verschiedene Kon-
zepte holografischer Antennen auf Substraten mit und ohne Massefliche. Es wer-
den die Vor- und Nachteile der beiden Antennenarten aufgezeigt und ihre Eig-
nung mit Hinblick auf die spitere Anwendung miteinander verglichen. Neben ei-
ner simulativen, optimalen Anregung des Hologramms werden fiir die jeweiligen
Antennen unterschiedliche Moglichkeiten zur Erzeugung der anregenden Ober-
flichenmoden untersucht. Die Vielfalt der Moglichkeiten ist bei holografischen
Antennen ohne Metallisierung groBer, jedoch besteht der Nachteil einer bidirek-
tionalen Richtcharakteristik. Um auch bei den Antennen ohne einseitige Metalli-
sierungsfiche ein unidirektionales Richtdiagramm zu erhalten und die Riickstrah-
lung im Allgemeinen zu reduzieren, werden erstmalig Metamaterialien (,,Artifici-
al Magnetic Conductors, AMC) als magnetische Reflektoren mit der holografi-
schen Antenne kombiniert. Ebenfalls wird zum ersten Mal eine Optimierung des
Nebenkeulenniveaus durch Modifizierung der Abstrahleffizienz der Einzelstrahler
innerhalb des Hologramms vorgenommen (sieche Kapitel(3.3)).

3.1. Wahl der Designparameter

Fiir den Einsatz in beam-schwenkenden FMCW-Radarsystemen zur Umgebungs-
iiberwachung liegt der Fokus der Antennenoptimierung auf einem moglichst
groBBen Schwenkbereich-Bandbreiten-Verhéltnis und einer kleinen Hauptkeulen-
breite 63,3 fiir eine hohe Winkelauflosung.

Ist die Wellenzahl der anregenden Oberflaichenwelle bekannt, kann nach Glei-
chung das Brillouin-Diagramm der holografischen Antenne berechnet wer-
den. Die Periodizitit p sollte dabei so gewihlt werden, dass ausschlieBlich die
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Mode mit n = —1 innerhalb des abstrahlungsfihigen Bereichs liegt, um Grating
Lobes und damit verbundene Mehrdeutigkeiten in der Radarauswertung zu ver-
meiden. Demnach besteht bei ausreichend zur Verfiigung stehender Bandbreite
die Moglichkeit, den Schwenkbereich von —90° < 6y < +90° zu nutzen. Dies
wird jedoch durch die vormals beschriebenen Faktoren, wie dem entstehenden
Stopband bei einer Abstrahlung senkrecht zum Substrat [CZ69]], und
die Entstehung von Grating Lobes bei Abstrahlung in den ersten Quadranten, ein-
geschrinkt.

Wegen der erhohten Antennenfehlanpassung und dem resultierenden Einbruch
des effektiven Antennengewinns im Bereich —5° < 6y < +5° muss dieser Be-
reich fiir viele Konfigurationen von Leckwellenantennen gemieden werden.

Der nutzbare Abstrahlbereich wird weiterhin beeintrichtigt, sobald die nichstho-
here Floquet-Mode mit n = —2 in den abstrahlungsfidhigen Bereich eintritt und
die ersten Grating Lobes auftreten (siche Abb.[3.11(a)). Durch die Verkiirzung der
Wellenlidnge der im Substrat laufenden Welle kann dies erst geschehen, wenn die
Hauptkeule der Mode mit n = —1 in den ersten Quadranten abstrahlt (8_; > 0).
Bei Eintritt der Mode mit n = —2 strahlt diese in Richtung 6 = —90° innerhalb
des zweiten Quadranten und bewegt sich mit steigender Frequenz in Richtung
6 = +90°. Die dadurch entstehende Mehrdeutigkeit kann fiir die angestrebte Ra-
daranwendung problematisch sein.

Die Uberlappung der Abstrahlbereiche beider Floquet-Moden mit n = —1 und
n = —2 kann verhindert werden, indem ein Antennensubstrat mit sehr hoher Per-
mittivitdt verwendet wird (z.B. & = 30 in Abb.31] (b)). Durch die starke Ver-

Abstrahlféhiger Bereich der Floquet-Mode mit n=-1
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Abbildung 3.1.: Brillouin-Diagramme fiir holografische Antennen mit TE-
Oberflichenwelle und (a) & = 9,9; d = 0,254 mm; p = 2,6 mm; (b)
& =30;d =0,254 mm; p=1,3mm



3.1. Wahl der Designparameter 49

kiirzung der Wellenlinge der im Substrat laufenden Welle wird die Abstrahlung
der Floquet-Mode mit n = —2 zu hoheren Frequenzen verschoben, sodass die
Abstrahlung der Floquet-Mode mit n = —1 innerhalb des kompletten Schwenk-
bereichs —90° < 6y < +-90° ohne die Entstehung von Grating Lobes genutzt wer-
den kann. Diese Berechnung beruht auf der Voraussetzung, dass auch bei einem
solch hoch-permittiven Substrat nur die erste ausbreitungsfihige Oberflachen-
Mode TEq angeregt wird. Aufgrund der Vielzahl ausbreitungsfihiger Moden
auf einem solchen Substrat (vgl. Kapitel23.3) ist es problematisch, diese ge-
wiinschte Modenreinheit in der Praxis zu gewihrleisten. Auflerdem sind Sub-
strate mit solch hohen Permittivititen in der Millimeterwellentechnik wegen der
damit meist verbundenen hohen Verluste uniiblich und werden in dieser Arbeit
nicht verwendet. Aus diesen Griinden werden im Folgenden die Antennen so ent-
wickelt, dass eine Abstrahlung im zweiten Quadranten angestrebt wird. Die zur
Verfiigung stehende Bandbreite wird auf 10 GHz innerhalb des Frequenzbereichs
55GHz < f < 65 GHz festgelegt und entspricht damit der geplanten Systemband-
breite des Anwendungsbeispiels in Kapitel[3l

Die nach Gleichung fiir eine Leckwellenantenne mit anregender TE(-Mode
aufgetragenen Kurven fiir unterschiedliche Substrate ohne Metallisierungsfliche
in Abb.[3.2] zeigen, dass hochpermittive Substrate fiir einen groBen Schwenkbe-
reich der Antenne zu bevorzugen sind. Aulerdem kann der Schwenkbereich durch
eine groflere Substratdicke d weiter ausgeweitet werden. Diese Ergebnisse bezie-
hen sich auf Berechnungen mit anregender TEy-Mode, sind jedoch qualitativ auf
Antennen mit TMp-Mode und damit auf holografische Antennen auf Substraten
mit Metallisierungsfldche iibertragbar, da sich in diesem Fall nur die anregende
Mode und damit die Ausbreitungskonstante verdndert. Die Periodizitdt wird je-
weils so gewihlt, dass fiir die max. Frequenz von 65 GHz die Hauptkeule in Rich-
tung By = —5° strahlt, um einen Vergleich der Kurven zu ermoglichen. Der ma-
ximale Schwenkwinkel ergibt sich iiber f,,;, der Systembandbreite. Die Verwen-
dung eines Substrats mit einer hohen Permittivitit und einer Dicke von mehreren
100 um fordert auBerdem die Anregung der benotigten Oberflichenwellen TE
bzw. TMy, da die eingespeiste Leistung in die gewiinschte Wellenart tiberfiihrt
wird [[Poz83]). In der Literatur vorgestellte planare Leckwellenantennen basierend
auf dielekrischen Wellenleitern verwenden daher meist Substrate mit Permittivi-
titen & > 9 [GBII].

Es lasst sich somit allgemein zusammenfassen, dass sich iiber die Designparame-
ter Permittivitit und Substratdicke der Schwenkbereich der Antenne beeinflussen
lisst. Uber die Periodizitit wird die Hauptstrahlrichtung bei der maximal zur Ver-
fligung stehenden Systemfrequenz festgelegt, wohingegen die minimale System-
frequenz den maximalen Abstrahlwinkel definiert.
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Abbildung 3.2.: Frequenzabhingiger Abstrahlwinkel einer holografischen Antenne mit an-
regender TEp-Mode fiir unterschiedliche Materialien und Substratdicken

3.2. Verwendete Aufbautechnik

Die holografischen Antennen mit anregender Oberflachenwelle profitieren somit
von einer hohen Permittivitdt und einer groflen Substratdicke. Um eine gute An-
bindung der holografischen Antennen an ein leitungsgebundenes Gesamtsystem
zu ermdglichen, wird ein Mehrlagensubstrat mit unterschiedlichen Permittivité-
ten verwendet. Der planare Feed zur Anregung der Referenzwelle sowie das Ho-
logramm werden mit einem Atzprozess auf einem RO4003® Substrat (&, = 3,55)
der Rogers Corporation mit einer Dicke d = 0,2mm und beidseitiger Metal-
lisierung aufgebracht. Unterhalb der RO4003®-Lage wird eine Lage Alumina
(99,6 %, & = 9,9) mit einer Dicke von d = 0,254 mm angebracht. Im Bereich
der Millimeterwellenschaltung in Mikrostreifentechnologie sind beide Substrate
durch eine Massefldche voneinander getrennt. Die Massefldche wird unterhalb des
Hologramms ab dem Ubergang der Speiseantenne zur Oberflichenwelle entfernt,
sodass sich die Oberflichenmode in positiver z-Richtung innerhalb des hochper-
mittiven Aluminas ausbreiten und das Hologramm speisen kann (vgl. Abb.33).
Die Alumina-Lage vergrofert das Schwenkbereich-Bandbreiten-Verhiltnis der
Antenne ohne die Effizienz des leitungsgebundenen Systems negativ zu beein-
flussen. Fiir leitungsgebundene Millimeterwellensysteme bestehend aus Mikrost-
reifenleitungen oder koplanaren Wellenleitern ist eine gute Ausbreitungsfahigkeit
der Oberflachenmoden stérend und sollte nach Moglichkeiten unterbunden wer-
den, um die Systemeffizienz zu steigern [CW76]]. Dies ist ein Grund, warum bei
gewohnlichen Millimeterwellenschaltungen fiir hohere Frequenzen immer klei-
nere Substratdicken verwendet werden. Sobald die Antenne in ein komplexeres
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System (z.B. phasensteuerndes Speisenetzwerk) implementiert wird, wie es im
spiter folgenden Kapitelld] der Fall ist, zeigen sich die Vorteile des Mehrlagen-
aufbaus mit unterschiedlichen Substraten. Durch die niedrige Permittivitit des
Rogers-Substrats wird die Anregung von Oberflichenwellen im Bereich des Spei-
senetzwerkes unterdriickt, wodurch eine hohere Effizienz erreicht werden kann.
Erst das Alumina unterhalb der Speiseantenne fordert die Anregung der zur An-
tennenspeisung benotigten Oberflichenmoden.

Diese Aufbautechnik, welche fiir diese Arbeit zum Aufbau der Prototypen und
zur messtechnischen Verifikation der Simulationen verwendet wird, ist ein Stan-
dardprozess kommerzieller Leiterplattenhersteller und auSerdem vergleichbar mit
Mehrlagenkeramiken, wie beispielsweise LTCC, welche fiir den Aufbau des
Radar-Front-Ends in Kapitel[] verwendet wurde. AuBerdem konnen Antennen
mit dem vorgestellten Lagenaufbau iiber die am Institut zur Verfiigung stehende
Aufbautechnik hergestellt werden. Dies ermdglicht den schnellen und kostengiin-
stigen Aufbau von Prototypen-Antennen.

Mit steigender Triagerfrequenz werden die verwendeten Substrate fiir mmW-
Systemen immer diinner gewéhlt, um weiterhin die Effizienz der Schaltungen ge-
wihrleisten zu konnen. Daher kann auch die mechanische Stabilitit solcher Kon-
zepte ein Problem darstellen. Durch das Auflaminieren der zusétzlichen Alumina-
Lagen kann auch dieser Problematik entgegen gewirkt werden.

Speise-
antennen Hologramm . . .
Mikrostreifenleitung
Y, bzw. Feed £=3,55  £399
. d=0,2mm d=0,254mm
[0 __<___ -y 1} | |  Schnitt-

(a) Draufsicht (b) Seitenansicht

Abbildung 3.3.: Verwendete Aufbautechnik mit zwei Substraten unterschiedlicher Dicke
und Permittivitéit
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3.3. Holografische Antennen auf Substraten
ohne Masseflache

3.3.1. Verwendete Moden und passende Hologramme
Ideale Anregung im Mehrlagensubstrat

Wie die Herleitung der ausbreitungsfihigen Moden aus Kapitel2.3.3] zeigt, sind
sowohl TE- wie auch TM-Moden auf Substraten ohne Massefliche ausbreitungs-
fahig. Aufgrund der einfachen Anregung und der Tatsache, dass die Mode keine
Cut-Off-Frequenz besitzt, beschrinken sich die im Folgenden vorgestellten An-
tennen auf die Verwendung von TEj-Oberflichenmoden. Moden hoherer Ord-
nung zu verwenden, birgt die Gefahr von Multimoden-Ausbreitung und damit
von ungewollten, zusitzlichen Hauptkeulen.

Zur Berechnung der Wellenzahl 3y kann wegen der Mehrlagenstruktur nicht wei-
ter die analytische Losung nach Kapitel2.3.3] verwendet werden. Es kann statt-
dessen auf eine numerische Losung aus CST zuriickgegriffen werden, um das
Abstrahlverhalten der Antenne und die Form des Hologramms zu berechnen. Es
wird eine ideale Modenanregung direkt iiber die Verwendung von Waveguide-
Ports in CST genutzt, um bandbreitenbeschrinkende Effekte der Anregung auf
die Antennenperformanz zu vermeiden. Wie die Abbildungen3.4lund[3.3]zeigen,
funktioniert ein im Substrat platzierter Waveguide-Port wie ein Aperturstrahler
zur Erzeugung der TEy-Oberflichenwelle mit Richtwirkung in die gewiinschte
Ausbreitungsrichtung. Die vom Port erzeugte Mode zeigt den gleichen Feldlinien-
verlauf wie die sich ausbreitende TEy-Welle in Abb.2.9] wobei die Darstellung in
Abb.[B.4lauf den Feldlinienverlauf innerhalb der Portebene reduziert ist. Daher ist
die longitudinale H.-Komponente der Welle in dieser Darstellungsform nicht zu
erkennen. Um eine korrekte Anregung der angestrebten Welle zu erhalten, diirfen
die horizontalen Portkanten keinen Einfluss auf die Feldverteilung ausiiben. Eine
Porthohe von £5 mm hat sich als geeignet erwiesen, um diesen Einfluss vernach-
lassigen zu konnen. Die Direktivitidt der Oberflichenwellenerzeugung ist hierbei
genau wie bei Fldchenstrahlern abhiingig von der Portbreite. Schmale Portbreiten
kleiner einer halben Wellenlinge A,.ro der Oberflichenwelle ergeben die erwar-
teten zirkularen, transversalen E-Feldlinien ausgehend vom anregenden Port tiber
einen beliebig groBen Frequenzbereich. Die Direktivitit der sich ausbreitenden
Oberflichenwelle, ebenso wie die Effizienz, kann proportional zum Fernfeld des
Oberflichenwellenerzeugers angenommen werden [KZ53]. Auf die Funktions-
weise der Waveguide-Ports in CST wird detailliert in Anhang[A]eingegangen.
Die Berechnung in CST gibt fiir den verwendeten Mehrlagenaufbau die Wel-
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lenzahl f3y der Oberflichenwelle aus, indem die Anregung der entsprechenden
Mode mittels Waveguide-Port erfolgt. Die Ergebnisse fiir ein einfaches Alumina-
Substrat und fiir den beschriebenen Mehrlagenaufbau sind in Abb.[3.6(a) darge-
stellt. AuBerdem zeigt die sehr gute Ubereinstimmung zwischen der analytischen
Losung und dem CST Ergebnis fiir den einfachen Fall mit nur einem Substratma-

terial die Zuverlissigkeit der Werte.
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Abbildung 3.4.: Ideale Anregung der TE(-Referenzwelle in CST mit Ausbreitung der
Welle in +z-Richtung
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Veranderung der Wellenzahl durch Beeinflussung des Hologramms

Zur genauen Berechnung des Abstrahlwinkels der holografischen Antenne nach
Gleichung (2.22)) sind diese Werte aus CST jedoch nicht ausreichend. Je nach
Form und Art der Hologrammelemente dndert sich die Ausbreitungsgeschwin-
digkeit der Referenzwelle im Bereich des Hologramms [Ham(Q7]).

Fiir anregende TE(-Wellen bilden metallische Leiter entlang des Phasengangs
der Referenzwelle das Interferenzmuster, indem die elektrische Feldkomponen-
te kurzgeschlossen wird. Der Einfluss dieser Storung kann ebenfalls iiber CST
bestimmt werden, indem die Transmission der Oberflichenwelle innerhalb einer
Einzelzelle des Hologramms simuliert wird. Dazu wird ein Simulationsszenario
erstellt, bestehend aus dem Antennensubstrat und einem mittig liegenden Einzel-
element. Diese Einzelzelle wird von zwei sich gegeniiberliegenden Ports abge-
schlossen, um den Transmissionskoeffizienten Sp; der TEy-Welle simulieren zu
konnen. Uber den Phasenverlauf des Transmissionskoeffizienten arg(S,;) kann
dementsprechend die sich ergebende Wellenzahl B,.¢ und die resultierende Wel-
lenléinge A, r innerhalb der Einzelzelle bestimmt werden (Abb.[3.6(b)). Zu Beginn
der Einzelzelle lduft die Welle mit Wellenzahl f3y bis sie auf das Einzelelement
auftrifft. Ein Teil der Welle wird an dieser Stelle reflektiert und die Wellenzahl
der transmittierenden Welle dndert sich wegen der unterschiedlichen Impedanz
des Wellenleiters unter Beeinflussung des Metallstreifens. Bis zum Ausgangs-
port bewegt sich die Welle wiederum mit f3y fort. Die sich ergebende Wellenzahl
Byey stellt somit einen Mittelwert aus diesen unterschiedlichen Transmissionsbe-

2800 - 5 -
= CST; Alumina X ! ! = ohne Leiter
2600 {|=®-analytisch; Alumina P 4.5k ! 1] =w=0.01 mm
- = CST; Rogers 4003 + Alumina TR
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2200 j j A
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22000 -t AT oo
1800 -~
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1600 ™"t RN
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Abbildung 3.6.: (a) Wellenzahl By der TEp-Oberflichenwelle fiir reines Aluminasubstrat
(& =9,9) mit Dicke d = 0,254mm und fiir die verwendete Mehrlagen-
struktur aus Alumina und Rogers 4003 (g, = 3,55, d = 0,2mm); (b) Ein-
fluss der Hologrammelemente auf die Wellenlidnge der Referenzwelle
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reichen innerhalb einer Einzelzelle dar. Im Bereich des Hologramms wird dieser
Mittelwert als Wellenzahl der Transmission definiert. Es zeigt sich, dass die Wel-
lenlinge mit steigender Breite des Hologrammelements ansteigt. Es findet daher
eine Beschleunigung der Welle unterhalb des Hologramms statt. Somit beschreibt
die Wellenlénge A, die sich ergebende Wellenlénge, welche durch den Einfluss
der Einzelelemente des Hologramms entsteht, wohingegen A, o als Wellenldnge
der sich ausbreitenden Referenzwelle innerhalb des Substrats ohne Hologramm
definiert ist.

Ist die Ausbreitungskonstante der anregenden Welle bekannt, kann die Periodi-
zitdt iiber das Brillouin-Diagramm so berechnet werden, dass der gewiinschte
Schwenkbereich mit der zur Verfiigung stehenden Systembandbreite abgedeckt
wird (Abb.37). Diese Vorgehensweise fiihrt zu sehr genauen Voraussagen des
Abstrahlwinkels der Antenne mit Fehlern < £0,1°, auch fiir komplexe Mehrla-
genaufbauten.

Simulation der Antenne mit zylindrischem Hologramm

Die Periodizitit wird auf p = 2,61 mm festgelegt, um eine Abstrahlrichtung von
6y = —5° bei 65 GHz zu erhalten und die Antenne ohne den Einfluss des Stop-
bands optimieren zu konnen, welches bei Abstrahlung in Richtung Broadside auf-
tritt. Uber die minimale Frequenz der zur Verfiigung stehenden Systembandbreite
ist damit der maximale Schwenkwinkel festgelegt.

Bei sinusformiger Anregung nimmt die Feldstirke der Oberflaichenwelle mit zu-
nehmender Ausbreitung in z-Richtung ab. Ein Teil der Leistung geht durch die
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Abbildung 3.7.: (a) Simulationsmodell (b) Brillouin-Diagramm fiir die holografische An-
tenne mit TEy-Oberflichenwelle auf Mehrlagensubstrat fiir unterschiedli-
che Periodizititen p
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dielektrischen Verluste im Substrat verloren, der grofiere Anteil wird jedoch von
den einzelnen Elementen des Hologramms nach und nach abgestrahlt. Somit ldsst
sich feststellen, dass ab einer gewissen Anzahl an Einzelelementen der Anten-
nengewinn nicht weiter gesteigert werden kann, da die Feldstirke der Referenz-
welle an den hinteren Elementen so gering ist, dass diese nicht weiter zur Ab-
strahlung beitragen [CPR71]]. Dies bedeutet, dass die Apertureffizienz ab einem
gewissen Wert N absinkt (vgl. Abb.3.8). Auch die Leiterbreite der Einzelelemen-
te hat, durch die Veridnderung der Leckrate, einen Einfluss auf den Antennen-
gewinn. Wird die Leiterbreite jedoch zu grofl gewdhlt, ist die Abstrahlung der
vorderen Hologrammelemente stark dominant, sodass die effektive Aperturgro-
Be verringert wird. Auflerdem iiberwiegt der entstehende Phasenfehler durch die
Ausdehnung des Kurzschlusses in Ausbreitungsrichtung. Fiir die Leiterbreite w
ergibt sich daher ein Wert, der fiir eine optimale Abstrahlung nicht iiberschrit-
ten werden sollte. Nach Auswertung der Simulationsergebnisse in Abb.[3.8] wird
eine Antennenkonfiguration mit den folgenden Werten gewihlt: p = 2,61 mm,
N =20, dfoeq = 5Smm und w = 0,1 mm. Damit ergibt sich eine Antennengrofe
von a = 55,5 mm und b = 20 mm. Die Wahl der Hologrammbreite b ist in diesem
Fall abhiingig von der Direktivitit des Oberflichenwellenerzeugers und
wurde hier ebenfalls mit Hinblick auf die Optimierung der Apertureffizienz ge-
wihlt. Bei hoher Fokussierung der Energie durch den Feed innerhalb der Substrat-
mitte kann die Hologramm- und damit auch die Substratbreite reduziert werden.
Ein Abstand d..s zwischen Hologramm und Speisung hat sich als notwendig er-
wiesen, um im Bereich des ersten Hologrammelements eine hohe Modenreinheit
der Referenzwelle voraussetzen zu konnen. Die simulierte, frequenzschwenken-
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Abbildung 3.8.: (a) Entwicklung des Antennengewinns und (b) der Apertureffizienz bei
Erhohung der Streifenanzahl fiir verschiedene Leiterbreiten. Ergebnisse
fiir b =20 mm und 6y = —10°
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de Abstrahlung fiir diese Antennenkonfiguration ist in Abb.[3.9] dargestellt. Der
Antennenaufbau mit einem Substrat ohne Massefldche erzeugt eine bidirektiona-
le Abstrahlung innerhalb der xz-Ebene. Die abgestrahlte Leistung teilt sich wegen
der beiden Substrate mit unterschiedlicher Permittivitit nicht symmetrisch zur
vz-Ebene auf. Die Hauptkeule, welche das hochpermittive Alumina durchdringt
weist einen um bis zu 4,6 dB hoheren Gewinn auf. Insgesamt hat die Antenne
einen maximalen Gewinn von 21,6 dBi bei 6y = —12° innerhalb des Frequenzbe-
reichs 55GHz — 65 GHz. Das Stopband bei hoheren Frequenzen verhindert eine
gerichtete Abstrahlung senkrecht zum Substrat. Der Einfluss des Stopbands auf
den Gewinn ist bereits bei 8y = —5° vorhanden und der Antennengewinn liegt
um 2 dB unter dem Maximalwert bei 6, = —12°. Unterhalb von 60 GHz wird die
Antennenkeule wegen des grolen Schwenkwinkels breiter und der Gewinn somit
reduziert. Die Verwendung von 20 Hologrammelementen fiihrt zu einer Anten-
nenwirkfliche von 1110 mm?. Die Apertureffizienz liegt damit bei 21,5 %. Diese
Werte sind mit dem idealen Portfeed erreicht worden und sind somit die maximal
zu erreichenden Werte fiir einen Aufbau mit praktisch herstellbaren Feeds. Die
Verwendung des idealen Portfeeds ldsst an dieser Stelle noch keine Aussage iiber
die Antenneneffizienz oder einen realisierbaren Reflexionsfaktor zu, da beides
stark vom verwendeten Feed abhingt. Eine Untersuchung der Antenneneffizienz
folgt daher in Kapitel3.3.3] in welchem herstellbare End-Fire Speiseantennen zur
Anregung des Hologramms verwendet werden.
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Abbildung 3.9.: Simulierter Antennengewinn der holografischen Antenne mit idealer TEq-
Anregung
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Direktive Anregung zylindrischer Hologramme

Fiir die zylindrische Hologrammform nimmt die Direktivitit eine besondere Rolle
ein. In wird darauf eingegangen, dass die Direktivitiit des Feeds die An-
tenneneffizienz empfindlich beeinflussen kann, da ein gleichmé@Biges Ausleuchten
des Hologramms mit der vollstindig eingespeisten Leistung notwendig ist, um die
maximale Effizienz der Antenne zu erreichen. Eine hohe Feed-Direktivitit fiihrt
dazu, dass die abgegebene Welle komplett mit dem Hologramm interagiert, an-
statt zu den seitlichen Substratkanten zu laufen und dort ungewollte Abstrahlung
zu erzeugen. Damit steigert eine hohe Direktivitit neben der Effizienz auch den
Gewinn der Antenne.

Bei Betrachtung des skizzierten Feldverlaufs nach Abb.[3.10I fillt auBerdem auf,
dass eine kleine Halbwertsbreite des Feeds (¢r34p) dazu fiihrt, dass die Wel-
le in +z-Richtung fokussiert wird und damit hauptsichlich E,-Komponenten
zur Abstrahlung beitragen. Die Feldstirke der in +y-Richtung laufenden E. -
Komponenten wird mit steigender Direktivitdt schwicher. Diese Feldkomponen-
ten erzeugen beim Auftreffen auf das Hologramm zwei kreuzpolarisierte Neben-
keulen seitlich der Antennenhauptkeule [PFA0S8all. Um somit eine hohe Polarisa-
tionsreinheit der Antenne zu erhalten, muss die Anregung der Oberflichenwelle,
im Falle der zylindrischen Hologrammform, moglichst direktiv erfolgen.

\ zylindrisches .
\ ’
s, Hologramm ’

A/ elektr. \

®rs8 ¥ Eeldlinien y

Abbildung 3.10.: Skizzierter Feldverlauf der elektrischen Feldlinien parallel zum
Hologramm



3.3. Holografische Antennen auf Substraten ohne Masseflidche 59

3.3.2. Anbindung an Systeme mit unterschiedlichen
Leitungsarten

Ein groBer Vorteil der holografischen Antenne, insbesondere auf Substraten ohne
Massefldche, ist die flexible Antennenanbindung an Systeme mit unterschiedli-
chen Leitungsarten. Moglich ist dies, da die ausgewihlte Speiseantenne zur An-
regung der Oberflichenwellen nur einen zweitrangigen Einfluss auf die Anten-
nencharakteristik hat, da das Hologramm die eigentliche Antennenapertur bildet.
Sind die vormals beschriebenen Voraussetzungen einer hohen Feed-Direktivitit
und eines kompletten Ausleuchtens des Hologramms erfiillt, kann die Speisean-
tenne auf die Ausgangskonfiguration des Sender- bzw. Empfianger-ICs angepasst
werden, ohne die Antennencharakteristik der holografischen Antenne entschei-
dend zu verdandern. Zusammengefasst sollte eine geeignete Speiseantenne folgen-
de Kriterien moglichst gut erfiillen:

Erzeugung der angestrebten Oberflichenmode mit moglichst hoher Moden-
reinheit

— geringe Antennenfehlanpassung

hohe Direktivitit parallel zur Substratebene in Richtung des Hologramms
— frequenzstabile Abstrahlcharakteristik

Fiir den Einsatz holografischer Antennen in Millimeterwellensystemen konnen
jegliche planare End-Fire Antennen verwendet werden. Abb.B.IT]zeigt eine Uber-
sicht iiber verschiedene Speiseantennenarten, welche im Laufe dieser Arbeit
untersucht wurden. Die Antennen sind fiir den Mehrlagenprozess nach Kapi-
tel 3.2 optimiert und auf dem RO4003® Substrat aufgetragen. Wegen der mini-
mal herstellbaren Leiterbreite von etwa 100 um, die mit dem verwendeten Atz-
prozess noch zuverlissig erreicht werden kann, wird eine Leitungsimpedanz von
Zy = 80Q fiir die verschiedenen Feeds verwendet. Die simulierten und gemes-
senen S-Parameter sind ebenfalls auf diese Leitungsimpedanz normiert. Die An-
regung der TEq-Oberflichenmode erfolgt im anschlieBenden RO4003®-Alumina
Mehrlagensubstrat.

Yagi-Uda Feed

Planare Dipole oder Faltdipole sind die am hédufigsten verwendeten Feeds, wel-
che zur Anregung von Oberflachenwellen verwendet werden. Die Erweiterung
der Dipole um einen Reflektor und mindestens einen Direktor erhoht die Richt-
wirkung des Feeds, sodass eine effizientere Speisung des Hologramms moglich
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Abbildung 3.11.: Mogliche Speiseantennen mit unterschiedlichen Zuleitungen und zuge-
horigem, simuliertem Reflexionsfaktor normiert auf Zy = 80Q
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wird. Die Lingen und Abstinde des induktiven Reflektors und kapazitiven Di-
rektors konnen von den Richtwerten fiir Yagi-Uda-Antennen in Luft, beispiels-
weise aus [RK93], iibernommen werden, sofern die verwendete Wellenlinge auf
die anzuregende Mode angepasst wird. Eine Feinoptimierung der Parameter zur
Erstellung des Feeds in Abb.3.T1(a)] wurde anschlieBend in CST durchgefiihrt.
Der Reflektor wurde direkt in einen Balun integriert, welcher die Schlitzleitung
zu einem koplanaren Wellenleiter transformiert [MQI99]]. Damit eignet sich die
Antenne fiir eine Verbindung mit single-ended ICs und ermdglicht direkt die Ver-
bindung zu messspitzen-basierten Messsystemen.

Da die Yagi-Uda-Antenne auf der Verwendung von %-Strahlern basiert, wird sie
eher in schmalbandigen Systemen verwendet. Die simulierten S-Parameter zei-
gen eine Anpassung mit 7,5 % Bandbreite bei ungestorter Ausbreitung in einem
unendlich ausgedehnten Mehrlagensubstrat.

Vivaldi-Feed

Vivaldi-Antennen, wie in Abb.BI1(b)] dargestellt, gehdren zur Gruppe der
Schlitzstrahler und finden wegen der breitbandigen Anpassung und frequenz-
stabilen Abstrahlung hauptsidchlich Verwendung in der Ultra-Wideband-Technik
(UWB) [PZW11]], [AZW08]. Die Form und Linge der Aufweitung von Schlitz-
antennen ist Thema zahlreicher Verdffentlichungen [FLI91]], . Fiir diese
Arbeit wurde eine exponentielle Taperung gewihlt, welche zu einer breitbandi-
gen Anpassung und einer hohen Direktivitét fithrt. Durch die stark ausgeprigte
Ey-Komponente des elektrischen Feldes zwischen den beiden Flanken hat sich
diese Antenne als sehr guter Feed zur Anregung der TE;-Mode erwiesen. Die
verwendeten Korrugationen fithren dazu, dass die Antennenfehlanpassung bei der
Mittenfrequenz 60 GHz nochmals stark verbessert werden kann, indem die an
den AuBenseiten der Flanken riicklaufenden Strome reduziert werden. Es zeigt
sich ein simulierter Reflexionsfaktor von S; < —15dB innerhalb der kompletten
Systembandbreite.

Ein Nachteil ist die frequenzabhiingige Anderung des Phasenzentrums, welche es
nicht erlaubt, die Antenne iiber ein gro3es Frequenzband im Mittelpunkt der zy-
lindrischen Hologrammelemente zu positionieren. Ein solcher Fehler in der Feed-
Positionierung senkt die Effizienz der holografischen Antenne.

Wegen der speisenden Schlitzleitung eignet sich diese Antennenform besonders
zur Verwendung mit ICs mit differentiellem Ausgang. Sollen single-ended ICs
oder Messspitzen zur Speisung verwendet werden, ist eine Kombination mit dem
Balun, welcher fiir den Yagi-Uda-Feed verwendet wurde, ebenfalls moglich, ver-
ringert jedoch wiederum die Bandbreite.
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Antipodaler Vivaldi-Feed

Bei einer antipodalen Ausfithrung der Vivaldi-Antenne werden die beiden An-
tennenflanken auf Vorder- und Riickseitenmetallisierung des Antennensubstrats
verteilt (vgl. Abb.3TT(c)) [HKTOS8], [BSPII]. Dies hat den Vorteil, dass diese
Antenne direkt tiber eine Mikrostreifenleitung gespeist werden kann, wie sie hdu-
fig in Millimeterwellensystemen verwendet wird. Da keine Leitungstransformati-
on notwendig ist, kann der Feed eine sehr hohe Bandbreite aufweisen. Die Aus-
wirkung von Taperform und Lidnge auf die Antennenperformanz entspricht der
planaren Vivaldi-Antenne. Zusitzlich muss der Ubergang von der speisenden Mi-
krostreifenleitung auf die Schlitzleitung zwischen den beiden Flanken mit Fokus
auf eine breitbandige Anpassung optimiert werden. Die Korrugationen haben sich
in diesem Fall als problematisch erwiesen, da sie aufgrund ihrer Ldnge bereits mit
dem Feld zwischen den beiden Flanken interagieren. Aus diesem Grund wurde
fiir dieses Design auf die Verwendung von Korrugationen verzichtet. Dennoch
zeigen die Simulationsergebnisse, dass eine Anpassung von S1; < —10dB fiir die
komplette Bandbreite erzielt werden konnte.

Vergleich der vorgestellten planaren Feeds

In Abb.B12]ist die simulierte elektrische Feldstirke der TE(-Oberflichenwelle
im Querschnitt zur Ausbreitungsrichtung in einem Abstand von 10 mm zum Ober-
flichenwellenerzeuger dargestellt. Die dargestellten Kurvenverldufe zeigen, dass
bei der Mittenfrequenz f, = 60 GHz die Direktivitit der Yagi-Uda-Antenne sehr
hoch ist, jedoch zu den beiden Frequenzbandgrenzen abnimmt. Die Keulenbreite
der antipodalen Vivaldi-Antenne ist im Vergleich dazu stabil tiber das komplette
Frequenzband, sodass eine geringere Gewinnvariation der holografischen Anten-
ne bei Verwendung dieser Speisung angenommen werden kann.

Aus diesem Grund, und wegen der Verwendung von single-ended ICs im Radar-
Front-End, wird die antipodale Vivaldi-Antenne zur breitbandigen Anregung der
TE(-Oberflichenmode bevorzugt eingesetzt.
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Abbildung 3.12.: Elektrische Feldstirke auf der Substratoberfliche im Abstand 10 mm
von der Speiseantenne

3.3.3. Simulative und messtechnische Verifikation mit
zwei unterschiedlichen Speiseantennen

Fiir die messtechnische Verfikation der bisherigen Ergebnisse werden zwei der in
KapitelB.3. 2] vorgestellten Feeds zur Anregung der Oberflichenwelle verwendet.
Neben dem antipodalen Vivaldi-Feed wird die Antenne mit dem Yagi-Uda-Feed
aufgebaut, um den bandbreitenlimitierenden Effekt der Speisung zu demon-
strieren. Beide Feeds werden jeweils mit einer Leitung mit Leitungsimpedanz
von Zy = 80Q gespeist. Die gemessenen S-Parameter werden daher in der
Nachbearbeitung der Daten ebenfalls auf diese Leitungsimpedanz normiert.
Anhand von Simulationen und messtechnischer Verifikation sollen die Er-
kenntnisse aus den vorherigen Kapiteln mithilfe der in Abb.3.13| gezeigten
Prototypen belegt werden. Das Hologramm der Antennen ist dabei bei bei-
den Ausfithrungen identisch. Die antipodale Vivaldi-Antenne zur Erzeugung
der TEp-Oberflichenwelle ist besonders zur Verwendung in Systemen mit
Mikrostreifentechnologie geeignet, wohingegen die Speisung mittels Quasi-
Yagi-Antenne mit Balun sehr einfach in Systeme mit koplanarer Streifenleitung
integriert werden kann.

Die S-Parameter unter Einfluss des angeregten Hologramms in Abb.[3.14(a)] und
Abb.[B14(b)| zeigen wie erwartet eine breitbandigere Anpassung der Antenne
mit antipodaler Vivaldi-Speisung. Die Quasi-Yagi-Antenne zeigt zwar eine
schmalbandigere Anpassung, welche jedoch bei 60 GHz mit etwa S;; = —25dB
noch unterhalb der Fehlanpassung der antipodalen Vivaldi-Antenne liegt. Beim
direkten Vergleich mit den simulierten S-Parametern aus Abb.3.11] zeigt sich
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der Einfluss des Hologramms auf den Reflexionsfaktor. Durch die Impedanz-
dnderung, die das Hologramm fiir die im dielektrischen Wellenleiter gefiihrte
Welle bildet, wird ein Teil der Referenzwelle in Richtung der Speisung zuriick
reflektiert. In Abhingigkeit vom Abstand d..s konnen dabei wiederum stehende
Wellen zwischen Speisung und Hologramm entstehen. Der Einfluss ist sowohl
in der Simulation sowie in den Messungen klar ersichtlich, der Reflexionsfaktor
liegt jedoch zumindest bei der Speisung mit antipodalem Vivaldi-Feed innerhalb
der kompletten Systembandbreite unter —10 dB. Fiir den Quasi-Yagi-Feed stim-
men Messung und Simulation sehr gut iiberein. Die Ubereinstimmung bei der
Antenne mit antipodalem Vivaldi-Feed ist geringer, dennoch konnte die Breitban-
digkeit der Speisung und die Funktionalitit der gesamten Antenne messtechnisch
verifiziert werden. Die Abweichungen zwischen Simulation und Messung des
Reflexionsfaktors konnen durch herstellungsspezifische Abweichungen in der
exponentiellen Taperform der Vivaldi-Antenne entstehen.

Die hohere Breitbandigkeit der Vivaldi-Speisung fithrt zu einem stabileren
Antennengewinn im gesamten Schwenkbereich der Antenne (vgl. Abb.[3.15(a)]
und[3:T5(b)). Wie in Abb.[3:.16(a)zu sehen ist, schwankt der Antennengewinn im
Frequenzbereich von 55 GHz—64 GHz um 2,87 dB bei einem Maximalwert von
20,75 dBi bei 61 GHz. Bei 65 GHz und einer Hauptstrahrichtung von 8y = —5°
liegt der Gewinn bereits nur noch bei 17,26 dBi. Diese Reduzierung ist nicht
auf die Feed-Performanz, sondern auf den Einfluss des erreichten Stopbands
zuriickzufithren. Der maximale Antennengewinn mit Quasi-Yagi-Speisung liegt
bei 21,62 dB bei 61 GHz, zeigt im Frequenzband jedoch eine hohere Schwankung
von 4,9dB und unter Einfluss des Stopbands wird bei ) = —5° nur noch ein
Antennengewinn von 11,04 dBi erreicht. Die simulierten Effizienzwerte bei der
Mittenfrequenz 60 GHz liegen bei 84,89 % fiir die Antenne mit Vivaldi-Speisung
und 88,12 % fiir die Antenne mit Quasi-Yagi-Speisung.

Abbildung 3.13.: Foto der vermessenen holografischen Antennen mit Quasi-Yagi- bzw. an-
tipodaler Vivaldi-Speisung
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Abbildung 3.15.: Gegeniiberstellung des Antennengewinns der holografischen Antennen
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Abbildung 3.16.: (a) Simulierter maximaler Antennengewinn und (b) Polarisationsreinheit
der beiden Antennen aus simulierter 3D-Richtcharakteristik

Da der messbare Winkelbereich aufgrund des verwendeten Messaufbaus nach An-
hang[El eingeschriinkt ist, zeigen die Polarplots in Abb.[3.17(a)|und [3.17(b)] Stich-
proben der Richtcharakteristiken bei 60 GHz und 63 GHz fiir die beiden Anten-
nenkonfigurationen. Die hohere Keulenstabilitét der Vivaldi-Speisung ist auch in
der Messung erkennbar. Weiterhin zeigen die Messungen im Allgemeinen einen
leicht geringeren Antennengewinn als die Simulation. Die Abweichung liegt bei
maximal 1,7 dB und kann auf erhohte dielektrische Verluste der Substratmateria-
lien und Herstellungstoleranzen im Atzprozess oder der Aufbautechnik zuriick-
gefiihrt werden. Auch die Abweichung des Hauptstrahlwinkels zwischen Mes-

(a) Gemessene Co.-Pol. mit Quasi- (b) Gemessene Co.-Pol. mit antipoda-
Yagi-Speisung ler Vivaldi-Speisung

Abbildung 3.17.: Messtechnische Verifikation der Richtcharakteristiken der beiden holo-
grafischen Antennen mit Quasi-Yagi-Speisung bzw. antipodaler Vivaldi-
Speisung
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sung und Simulation liegt unterhalb der fiir die Messung genutzten Winkelauf-
losung von 2°. Insgesamt konnte die simulierte Antennenperformanz somit sehr
gut messtechnisch verifiziert werden.

Die Polarisationsreinheit kann fiir diese Antenne mit dem verwendeten Mess-
system nicht erfasst werden, da sich gezeigt hat, dass sich durch die Verringe-
rung der Feed-Direktivitdt zwei Nebenkeulen mit senkrechter Polarisation neben
der Hauptkeule entwickeln (vgl. Kapitel3.3.1). Diese entstehen somit
nicht innerhalb der gemessenen xz-Ebene und werden bei der Messung dieser
Ebene nicht erfasst. Daher muss an dieser Stelle wieder auf Simulationsergebnis-
se zuriickgegriffen werden, um kreuzpolarisierte Abstrahlung innerhalb der kom-
pletten 3D-Richtcharakteristik erfassen zu konnen. Fiir die beiden vorgestellten
Feeds ergibt sich der Frequenzgang fiir die simulierte Polarisationsreinheit nach
Abb.[3.T6(b)} Die Polarisationsreinheit wird iiber das Verhiltnis der maximalen
Gewinnwerte aus der 3D-Richtcharakteristik fiir Ko- und Kreuzpolarisation ge-
bildet. Es ist ein Zusammenhang zwischen der Feed-Direktivitdt und der Polari-
sationsreinheit im Kurvenverlauf ersichtlich. Bis 63 GHz liegt die Direktivitit des
Yagi-Feeds iiber der des Vivaldi-Feeds und es entsteht daher eine hohere Polarisa-
tionsreinheit. Dies dndert sich fiir den weiteren Frequenzbereich, da die Direktivi-
tit des Yagi-Feeds stark abnimmt, wohingegen die des Vivaldi-Feeds anndhernd
konstant bleibt. Fiir den verwendeten Frequenz- und Winkelbereich liegt die mi-
nimale Polarisationsreinheit mit antipodalem Vivaldi-Feed bei 10,11 dB.

3.3.4. Verwendung von Reflektoren zur Erzeugung von
Unidirektivitat

Das vorgestellte Antennenkonzept mit dielektrischem Wellenleiter ohne Masse-
flache weist die fiir Radaranwendungen nachteilige Eigenschaft einer bidirektio-
nalen Richtcharakteristik auf. Um eine Fehlfunktion des Radars zu vermeiden,
besteht die Moglichkeit die Riickstrahlung der Antenne zu absorbieren. Um die
Effizienz jedoch nicht weiter zu verringern, werden in diesem Kapitel Moglich-
keiten aufgezeigt, die riickgestrahlte Energie zu reflektieren und eine konstruktive
Uberlagerung mit der vorwiirts gerichteten Strahlung zu erzeugen.

Metallische Reflektoren haben den Nachteil, dass sie aufgrund des Reflexions-
faktors von I' = —1, im Abstand einer viertel Wellenldinge zum Phasenzentrum
positioniert werden miissen, um eine konstruktive Uberlagerung zu erzeugen.
Dies macht den Aufbau solch eines Moduls mit integriertem metallischem Re-
flektor, besonders bei hohen Frequenzen, wegen des einzuhaltenden Abstands
kompliziert. AuBerdem ist die Bandbreite eines solchen Konzepts wegen der A /4-
Transformation eingeschrinkt.
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Eine weitere Moglichkeit wird in vorgestellt. Die sogenannte
,,Volume-Type* holografische Antenne verwendet zwei sich gegeniiberliegende
Hologramme auf zwei getrennten Substraten, welche in einer Weise angeordnet
werden, dass sich die Vorwirtsstrahlung beider Aperturen konstruktiv iiberlagert
und gleichzeitig eine destruktive Uberlagerung der Riickstrahlung eintritt. Die-
ses Prinzip fiihrt zu einem Verhiltnis zwischen Vorwirts- und Riickstrahlung von
20 dB, zeigt aber wegen des ebenfalls erforderlichen A/4-Abstands zwischen den
beiden Substraten die gleiche Problematik in der Aufbautechnik auf, wie die me-
tallischen Reflektoren. Zusitzlich ist die gleichzeitige Speisung beider Hologram-
me mittels planarer Feeds schwierig zu realisieren.

Sogenannte magnetische Reflektoren zeigen im Gegensatz zum metallischen
Reflektor keine Phasenverschiebung der reflektierten Welle und sind theore-
tisch direkt unterhalb der Antenne anzubringen. Dies erlaubt die Herstellung
von unidirektionalen holografischen Antennen mit standardisierten Mehrlagen-
Technologien. Im Gegensatz zu den metallischen Reflektoren sind magnetische
Reflektoren ein Konstrukt aus periodisch angeordneten Resonatoren, da ideale
magnetische Reflektoren in der Natur nicht existieren. In der Literatur sind solche
Materialien, deren elektrische Eigenschaften tiber die Strukturierung der Oberfld-
che verdndert werden, hiufig unter dem Begriff Metamaterial zu finden. Struk-
turen, welche die hier angestrebten Eigenschaften zeigen, sind unter dem engli-
schen Begriff ,,Artificial Magnetic Conductor (AMC)“ bekannt [ISO3], [KCA12].
Wegen der eingeschrinkten Bandbreite der einzelnen Resonatoren sind die ge-
wiinschten Eigenschaften des Reflektors (hier: I' = +1) ebenfalls bandbreitenbe-
schriankt. Wegen der groflen Vorteile der magnetischen Reflektoren in der Auf-
bautechnik, welche auch den Einsatz bei sehr hohen Frequenzen ermdglichen,
wird in diesem Kapitel die Eignung von AMCs zur Kombination mit holografi-
schen Antennen untersucht. Eine solche Kombination ist bisher nicht bekannt. Die
AMC-Struktur muss so konfiguriert werden, dass eine Storung der sich ausbrei-
tenden Oberflichenwelle so gering wie moglich gehalten wird und das Hinzufii-
gen des Reflektors eine Verbesserung der Antennenperformanz ermoglicht. Dazu
wird die Mehrlagenstruktur mit Hinblick auf die Beeinflussung der Feldlinien der
TEp-Mode durch die AMC-Struktur modifiziert.

Als Referenz werden im Folgenden ideale magnetische Reflektoren in CST mit
den holografischen Antennen kombiniert, bevor der Designprozess vorgestellt und
die Auswirkungen des AMCs auf die Antennenperformanz gezeigt werden.

Ideale magnetische Reflektoren

Ideale magnetische Reflektoren konnen wegen des Reflexionsfaktors von I' = +1
direkt unterhalb des Phasenzentrums der Antenne angebracht werden, um die ge-
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wiinschte konstruktive Uberlagerung der reflektierten Riickstrahlung mit der Vor-
wirtsstrahlung zu erhalten. Ideale magnetische Reflektoren existieren zwar nicht
in der Realitdt, konnen jedoch in CST als Randbedingung eingesetzt werden.
Der Verlauf der elektrischen Feldlinien der TE(-Oberflichenwelle wird durch die
magnetische Grenzflache unterhalb des Substrats nicht beeinflusst, da alle elek-
trischen Feldanteile parallel dazu liegen. Jedoch wirkt die magnetische Grenz-
flache wie eine Symmetrieebene und damit ergibt sich eine effektive Verdopp-
lung der Substratdicke bei homogenem Lagenaufbau. Es muss daher eine Anpas-
sung der Periodizitit des Hologramms vorgenommen werden, um fiir beide Fille
die identischen Abstrahlwinkel zu erhalten. Fiir ein homogenes Aluminasubstrat
(& =9,9) mit einer Dicke d = 0,254 mm ergeben sich die Designparameter nach
TabelleIl Durch die Anderung der Wellenzahl S, wird die Periodizitiit des
Hologramms von 2,8 mm auf 2,05 mm angepasst, um den gewiinschten Abstrahl-
winkel von 6y = —5° bei 65 GHz zu erhalten. Es zeigt sich, dass durch den ma-
gnetischen Reflektor mit der gleichen verfiigbaren Systembandbreite ein groferer
Winkelbereich fiir 6y eingestellt werden kann, was wiederum durch die effektiv
groBere Substratdicke zu erkléren ist.

Der Vergleich der Gewinnkurven in Abb[3.I8]fiir die Antennen mit und ohne ma-
gnetischem Reflektor zeigen, dass iiber das komplette Band eine Steigerung des
Antennengewinns erzielt wird. Da die Antenne ohne magnetischen Reflektor be-
reits nicht symmetrisch abstrahlt, sondern eine stirkere Hauptkeule in Richtung
des Antennensubstrats aufweist, liegt die Steigerung des Antennengewinns im
Allgemeinen unter 3 dB. Es ist zu erkennen, dass die unsymmetrische Verteilung
der abgestrahlten Leistung auf die beiden Hauptkeulen im Fall ohne Reflektor zu
kleineren Winkeln hin zunimmt. Da der Gewinnunterschied der beiden Hauptkeu-
len bei 6 = —5° bereits 5,4 dB betrigt, nimmt der Einfluss des Reflektors auf den
Antennengewinn ab. Dennoch entsteht der Vorteil, dass ein idealer magnetischer
Reflektor die Riickstrahlung der Antenne vollstindig unterdriickt. Im Folgenden
wird eine Konfiguration zur Verwendung des AMCs erarbeitet, die diesen Einfluss
des idealen magnetischen Reflektors moglichst gut nachbildet.

Artificial Magnetic Conductor (AMC)

Design und Aufbau In der Literatur konnen unterschiedliche Arten der so-
genannten ,,Artificial Magnetic Conductors® (AMC) gefunden werden. Die als
erstes veroffentlichte und auch bekannteste Struktur ist die von Sievenpiper erfun-
dene ,,Mushroom*“-Struktur [SZBT99]], [SBY99], [SZY99]. Uber die Jahre wurde
diese mehrfach modifiziert, um beispielsweise auf Durchkontaktierungen verzich-
ten zu konnen oder einen breitbandigeren Funktionsbereich zu erhal-
ten [DCALHIT]. All diese Modifikationen sowie die Originalstruktur basieren
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Nr. p Reflektor Bo bei Schwenkbereich
60 GHz
1 | 2,8mm ohne 1984 1/m —40° < 6y < —5°
(55GHz < f < 65GHz)
2 | 2,8mm | ideal ma- | 25241/m 0°< 6y < +18°
gnetisch (55GHz < f < 65GHz)
3 | 205mm | ideal ma- | 2524 1/m —60° < 6y < —5°
gnetisch (58GHz < f < 65GHz)

Tabelle 3.1.: Vergleichstabelle zwischen Antennen mit TEy-Referenzwelle mit und ohne
ideale magnetische Reflektoren

30 : : —°

Gewinn in dBi

Vor—/Riickstrahlung in dB

0,1in Grad

Abbildung 3.18.: Simulierte Gewinnkurven fiir die holografischen Antennen nach Tabel-
leBdlund das Verhiltnis der beiden Hauptkeulen der Antenne ohne Re-
flektor zueinander

auf dem Effekt, dass periodisch angeordnete, resonante Einzelzellen bei angereg-
ter Resonanz hochohmig wirken und damit einen Reflexionsfaktor von I = +1
aufweisen.

Die Theorie wurde bereits mehrfach iiber Feldsimulationen und Ersatzschaltbil-
der in Artikeln und Biichern erldutert. Um ein detailliertes Verstidndnis zu erhal-
ten, sei an dieser Stelle auf diese Literatur verwiesen. AuBerdem kann eine kur-
ze Beschreibung des Funktionsprinzips in Anhang[Bl nachgeschlagen werden. In
dieser Arbeit wurde die sogenannte ,,Zhang*-Struktur ausgewihlt, da diese ohne
Durchkontaktierungen auskommt und damit auch fiir den Einsatz bei hohen Fre-
quenzen einfach herzustellen ist. Wie in Abb.[3.19]dargestellt, besteht die Zhang-
Struktur aus periodisch angeordneten, quadratischen Patch-Elementen auf einem
Substrat mit durchgezogener Metallisierung auf der Substratunterseite. Vergleiche
der Strukturen mit und ohne Durchkontaktierungen haben gezeigt, dass sich die
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Durchkontaktierungen je nach Polarisation der ebenen Welle bei nicht senkrechter
Abstrahlung negativ auf den Reflexionsfaktor auswirken konnen [LCY T08]]. Dies
ist dann der Fall, wenn der E-Feld-Vektor durch die Kippung der ebenen Welle
parallel zur metallischen Durchkontaktierung liegt. Fiir die hier untersuchte holo-
grafische Antenne mit TEy-Oberflichenmode gilt dies nicht.

Die Optimierung des Reflektors erfolgt tiber zwei Simulationsprozesse. Im ersten
Schritt wird das Simulationsszenario nach Abb.3.19in CST verwendet, um den
Reflexionsfaktor der Oberfliche passend zur Antenne zu optimieren. Die Simula-
tion beinhaltet eine Einzelzelle der Zhang-Struktur bestehend aus einem Rogers-
Substrat, dem Patch-Element auf der Oberseite und der vollstindigen Metalli-
sierung der Unterseite. Eine weitere Lage RO4003® wird oberhalb des AMC
angebracht. Diese verhindert die Unterdriickung der TEq-Referenzwelle, wie im
folgenden Verlauf dieses Kapitels gezeigt wird. Oberhalb dieser zweiten Rogers-
Lage wird spiter das Hologramm der fertigen Antenne positioniert werden, wes-
halb diese Position als Referenzebene fiir die simulierten S-Parameter gewéhlt
wird. Ein Waveguide-Port wird zur Anregung der Struktur verwendet. Um eine
TEM-Welle mit der gewiinschten Polarisation zu erhalten, werden die Randbedin-
gungen der Simulation so angeordnet, wie in Abb.[3:19dargestellt. Fiir die Werte
Wpaten = 0,7 mm und s = 0,125 mm ergibt sich ein Reflektor mit dem simulierten
Phasengang der Reflexion nach Abb.3.20] Es ist zu erwarten, dass der Reflektor
bei 60 GHz den gewiinschten Reflexionsfaktor von I' = +1 aufweist. Innerhalb
des griin hinterlegten Frequenzbereichs wird sich der Reflektor steigernd bzw.
neutral auf den Antennengewinn auswirken. Erst bei einer Phase grofer +90° be-
ginnt der Antennengewinn aufgrund der Welleniiberlagerung zu sinken. Dies tritt
nach diesem Simulationsergebnis jedoch erst in Frequenzbereichen auflerhalb der
Systembandbreite auf.

Auch wenn die Struktur nach diesem Ergebnis makroskopisch wie eine hoch-
ohmige Oberfliche wirkt, besteht sie im einzelnen aus metallischen Elementen,
die einen direkten Einfluss auf die Feldlinien der transmittierenden Oberfldchen-
welle ausiiben konnen. Daher folgt im zweiten Designschritt eine Untersuchung
der Beeinflussung des AMCs auf die Ausbreitung der TEp-Mode. Wie Abb.B21]
zeigt, wird die Oberflichenwelle innerhalb des Mehrlagensubstrats, bestehend
aus Alumina und RO4003®, angeregt, welches aus den vorherigen Kapiteln be-
kannt ist. Nach 5,5 mm ungestorter Ausbreitung in z-Richtung trifft die Welle auf
den AMC unterhalb der zweiten Rogers-Lage. Wie der elektrische Feldverlauf
der Ey-Komponente zeigt, bewegt sich der grote Feldanteil der Oberflichenwel-
le im hochpermittiven Alumina. Die zusétzlich hinzugefiigte Rogers-Lage zwi-
schen Antennensubstrat und AMC fiihrt dazu, dass die Welle, trotz der zu den
metallischen Patches parallel verlaufenden elektrischen Feldkomponenten, inner-
halb der Alumina-Lage nur gering beeinflusst wird und zum Ende der Anord-
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nung transmittiert. Es zeigt sich weiterhin eine hohe Modenreinheit der TE(-
Oberflachenwelle. Dies ist daran zu erkennen, dass fast die gesamte elektrische
Feldstirke in der E,-Komponente beinhaltet ist. Vernachldssigbar geringe An-
teile einer E;,-Komponente sind nur an der untersten Metalllage erkennbar. Die
S-Parameter fiir das untersuchte Frequenzband sind in Abb.[322] dargestellt. Die
Verluste gegeniiber der Transmission ohne AMC sind um bis zu 3 dB erhéht und
der Reflexionsfaktor steigt an, liegt jedoch weiterhin im kompletten Band un-
terhalb -10dB. Wegen der Verinderung der Wellenimpedanz am Ubergang zur
Transmission oberhalb des AMC entstehen Mehrfachreflexionen, wie am peri-
odischen Verlauf von S;; zu erkennen ist.

PEC

Draufsicht auf
obere Lage von
Lage A

PMC

Rogers 4003; Lage B; 0,2 mm
Rogers 4003; Lage A; 0,2 mm

Abbildung 3.19.: Simulationsszenario in CST zur Entwicklung des AMC
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Abbildung 3.20.: Simulierter Phasengang der Reflexion des AMC (Wpy;,=0,7 mm und s =
0,125 mm)
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Abbildung 3.22.: Simulierte S-Parameter der Transmission mit AMC nach Abb[B3.21] mit
Wpatenh = 0,7mm und s = 0,125 mm

Beeinflussung der Richtcharakteristik Wie die Simulationskurven in
Abb.B23 und Abb.3.24] zeigen, werden die beiden Ziele, einerseits den Anten-
nengewinn zu erhohen und andererseits die Riickstrahlung der Antenne zu ver-
ringern, durch den Einsatz des AMCs erreicht. Um 60 GHz liegt der erreichte
Antennengewinn mit AMC nur leicht unter dem berechneten idealen Wert. Der
ideale Wert ergibt sich durch die ideale phasengleiche Uberlagerung der beiden
Hauptkeulen. Im Bereich f < 58 GHz werden die idealen Werte deutlich unter-
schritten. Neben der eingeschrinkten Bandbreite des AMC:s ist die Verdnderung
des Abstrahlwinkels 6y fiir diesen Effekt verantwortlich (vgl. Abb.3.23(b)). Es
zeigt sich, dass sich die Hauptstrahlrichtung schneller iiber der Frequenz dndert.
Dies entspricht einer Erhohung des Schwenkbereich-Bandbreiten-Verhiltnisses.
Da der Antennengewinn zu negativen Werten fiir 6y abnimmt, tritt auch dieser
Effekt fiir die Struktur mit AMC bereits bei hoheren Frequenzen auf.

Sehr positiv wirkt sich die Verwendung eines AMCs auf das Verhiltnis der beiden
Hauptkeulen zueinander aus. Durch die durchgezogene Metallisierung auf der un-
tersten Substratlage wird die zweite Hauptkeule nahezu vollstindig unterdriickt.
Da das Substrat in der yz-Ebene nicht unendlich ausgedehnt ist, bildet sich jedoch
weiterhin eine Abstrahlung unterhalb der Massefliiche. Abb.[3.24] zeigt das Ver-
hiltnis der beiden Hauptkeulen zueinander fiir die Antenne ohne AMC als auch
das Verhiltnis der Hauptkeule zur stirksten nach unten strahlenden Nebenkeule
fiir die Antenne mit AMC. Es entsteht eine Verbesserung von mindestens 13 dB
im gesamten relevanten Frequenzbereich.
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Messtechnische Verifikation Zur messtechnischen Verifikation der Ge-
winnsteigerung und Verbesserung des Riickstrahlniveaus der Antenne mit AMC
wird die hergestellte Struktur nach Abb.3.23] verwendet. Anders als bei den vor-
angegangenen Simulationen wird ein Aufbau mit linearem Hologramm zur Mes-
sung genutzt. Diese Hologrammform entsteht durch die Speisung mittels Anten-
nengruppen zur Erzeugung der TEj-Welle. Im Detail wird auf dieses Konzept
in Kapitel[ eingegangen. Die Funktionalitit der Kombination aus holografischer
Antenne und AMC kann messtechnisch mit beiden Hologrammformen erfolgen,
wurde an dieser Stelle jedoch mit dem linearen Hologramm durchgefiihrt.

Es wird zur Speisung eine Antennengruppe bestehend aus vier antipodalen
Vivaldi-Antennen genutzt. Der Lagenaufbau entspricht der Beschreibung nach
Kapitel3.3.4] Die Antennengruppe wird phasengleich iiber ein Speisenetzwerk in
Mikrostreifentechnologie angeregt. Der Einfluss des AMCs auf die Richtcharak-
teristik und besonders auf die Riickstrahlung ist in Abb.[3:26(a)|klar zu erkennen.
Die zweite Hauptkeule bei 0 = 192° ist durch den Einsatz des AMC vollstdn-
dig unterdriickt worden. Nach Abb.[3.26(b)|ergibt sich wie erwartet ein erhdhter
Antennengewinn iiber die komplette Systembandbreite. Besonders stark ist diese
Erhohung bei 6y = —20°, was der Mittenfrequenz f, = 60 GHz entspricht. Auf
der x-Achse ist die jeweilige Hauptstrahlrichtung der untersuchten Antenne auf-
getragen. Die Frequenzachse kann an dieser Stelle nicht verwendet werden, da
der AMC den jeweiligen Abstrahlwinkel zu hoheren Frequenzen hin verschiebt.
Dadurch, dass die Kurven in Abhingigkeit von 6, anstatt der Frequenz aufgetra-
gen werden, ist der Einfluss des AMC direkt aus dem Diagramm ablesbar.
Insgesamt ist der Antennengewinn in beiden Féllen um bis zu 3 dB geringer als in
den vorangegangenen Simulationen, welche mit der zirkularen Hologrammform
durchgefiihrt wurden. Dies liegt an den zusitzlichen Verlusten des Speisenetz-
werks, am Ubergang der Messspitze auf die Mikrostreifenleitung und an der nicht
idealen Anregung durch die antipodalen Vivaldi-Feeds statt der Anregung mit ei-
nem einzelnen Waveguide-Port, wie er in der Simulation verwendet wurde. Als
ideale Reflexion sind in der Abbildung die Gewinnwerte eingetragen, welche sich
ergeben, wiirde sich die komplette riickstrahlende Hauptkeule ideal mit der vor-
wirts gerichteten Hauptkeule iiberlagern. Da durch die Position des Hologramms
bereits ohne AMC eine unsymmetrische Richtcharakteristik entsteht, betréigt die-
ser Gewinnzuwachs weniger als 3 dB. Teilweise liegen die gemessenen Gewinn-
steigerungen hoher als diese idealen Werte. Dies ist darauf zuriickzufiihren, dass
der Lagenaufbau der Antennen gewissen Qualititstoleranzen unterliegt und so-
mit der gemessene Antennengewinn je nach verwendetem Muster leicht variieren
kann.

Weiterhin konnte der aus der Simulation bekannte Effekt der unterdriickten Riick-
strahlung ebenfalls messtechnisch verifiziert werden. Da die zweite Hauptkeule in
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der Messung mit AMC nicht weiter zu erkennen ist, wird als Riickstrahlung die
maximal auftretende Nebenkeule innerhalb der unteren Hemisphére gewihlt und
mit der Hauptkeule, welche in die obere Hemisphire strahlt, ins Verhiltnis ge-
setzt. Es zeigt sich insgesamt eine gemessene Verbesserung des Verhiltnisses von
Vorwirts- zu Riickstrahlung von 11 bis 13,5dB innerhalb des untersuchten Fre-
quenzbands. Abstrahlrichtungen kleiner -40° konnten wegen des eingeschrinkten
Bewegungsradius der Referenzantenne und der Position der Messspitze zur Kon-
taktierung des Samples am Messplatz nicht untersucht werden (vgl. Anhang[E).

=¥ Gewinn mit AMC

=¥ Gewinn ohne AMC

% 10r{ ¢ Gewinn bei idealer Reflexion
=% - Vor—/Riickstrahlung mit AMC

- % - Vor—/Riickstrahlung ohne AMC

Gewinn in dBi

=30 ‘ ‘ ‘ 0 ‘ :
250 200 150 100 50 0  -50 —40 =30 —20 -10 0
6 in Grad 0,in Grad
(a) Gemessener Gewinn, 6y = —12° (b) Messergebnisse

Abbildung 3.26.: Messung des Gewinns und des Vor-Riick-Verhiltnisses der holografi-
schen Antenne mit AMC (wpyse, = 0,7 mm und s = 0,125 mm)
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3.4. Holografische Antennen auf Substraten
mit Masseflache

3.4.1. Verwendete Moden und passende Hologramme

Die parallel zur Substratebene verlaufenden elektrischen Feldlinien der bisher ver-
wendeten TE(p-Mode werden von der einseitigen Metallisierung des Substrats un-
terdriickt, sodass die erste ausbreitungsfahige Mode auf Substraten mit Massefld-
che die TMp-Mode ist. Auch diese Mode kann ideal mit einem Waveguide-Port in
CST ohne Bandbreitenbeschriinkung angeregt werden. Wie Abb.3.27] zeigt, sind
die elektrischen und magnetischen Feldlinien im Vergleich zur TEy-Mode ver-
tauscht (vgl. Kapitel 3.3.1).

Eine naheliegende Form des Hologramms fiir eine anregende TMy-Welle sind
Schlitze innerhalb der Metallisierungsfliche. Wegen der Dualitit der Max-
well’schen Gleichungen verindert sich das Fernfeld der Schlitzstrahler nicht ge-
geniiber dem Fernfeld des vormals verwendeten Stabstrahlers. Durch das Vertau-
schen von elektrischem und magnetischem Feld dndert sich jedoch die Polarisa-
tion der Antenne und steht senkrecht zu der Polarisation der TE(p-Antennen mit
dem elektrischen Feldvektor in z-Richtung. Die Schlitze fithren nun zu einer Un-
terbrechung des Stroms, sodass auch das magnetische Feld an diesen Positionen
zu null gesetzt wird.

Eine zweite Moglichkeit das Hologramm auf Substraten mit einseitiger Metalli-
sierung abzubilden, ist die Verwendung metallischer Streifen auf der gegeniiber-
liegenden Substratseite [PFAO8D]. In diesem Fall werden wiederum die elektri-
schen Feldkomponenten in Ausbreitungsrichtung (E;) der Oberflichenwelle kurz-
geschlossen. Da die elektrischen Feldlinien anders als bei den TEp-Antennen
nicht weiter parallel zum Substrat liegen, ist eine breitere Metallflache notwen-
dig, um die Nullstelle des elektrischen Feldes zuverlissig zu erzeugen. Abb.3.28]
zeigt unterschiedliche Aufbaumdéglichkeiten fiir die holografische Antenne mit
anregender TMp-Mode auf einem Substrat mit Massefliche und dem verwende-
ten Mehrlagenaufbau. Alle gezeigten Konzepte haben die Gemeinsamkeit, dass
die gesamte metallische Strukturierung auf Ober- und Unterseite der RO4003®-
Substratlage aufgetragen ist und das Alumina nur zur Verbesserung der Abstrah-
lung beitrégt.

Die simulierten Werte fiir die Wellenzahlen fy fiir die verschiedenen Moglichkei-
ten im Lagenaufbau sind in Abb.[3.29] dargestellt. Der Einfluss des Hologramms
ist an dieser Stelle noch nicht beriicksichtigt worden. Es zeigt sich, dass das Ro-
gers in Konfiguration B die Ausbreitung kaum beeinflusst, da sich der Grofteil
der Energie im hochpermittiven Alumina bewegt. Auch wenn das Abstrahlver-



3.4. Holografische Antennen auf Substraten mit Massefliche 79

halten der beiden Konfigurationen A und C sich stark unterscheidet, ist die Aus-
breitungsgeschwindigkeit der Referenzwelle in beiden Fillen fast identisch. Die
Unterschiede in der Richtcharakteristik der Antennen ergeben sich erst durch den
Einfluss der verschiedenen Hologrammformen.

Im Folgenden werden diese vorgestellten Konfigurationen auf die Eignung als
frequenzschwenkende Antenne in FMCW-Radarsystemen untersucht. Konfigura-
tion D unterscheidet sich von den iibrigen Konzepten durch die anregende Mo-
de. Wegen der sich gegeniiberliegenden Metallflichen wird sich in diesem Fall
keine Oberflaichenwelle, sondern ein Parallelplattenmode (auf ausgedehnten Sub-
straten als TEM-Welle) ausbreiten. Der Verlauf der By Kurve fiir diese Konfigu-
ration ist noch flacher als der Verlauf fiir Konfiguration B. Dies bedeutet, dass
der schwenkbare Bereich der Hauptkeule fiir diese Antennenkonfiguration noch
geringer ausfillt. Auch sonst sind keine Vorteile gegeniiber den anderen Kon-
figurationen ersichtlich, weshalb diese Konfiguration nur zur Vollstindigkeit in
Abb[B 28] dargestellt ist, aber im Laufe dieser Arbeit nicht weiter untersucht wird.

t
1 X,

,;WH i ———

(a) Elektrische Feldlinien der (b) Magnetische Feldlinien der
TMp-Mode TMy-Mode

Abbildung 3.27.: Ideale Anregung der TMy-Referenzwelle in CST mit Ausbreitung der
Welle in +z-Richtung

Hologramm (Schlitze)

RO 4003 (£,=3,55) Alumma(S =9.9)

d=0,2mm d=0,254mm
Konfiguration A Konfiguration B
Metalllage Hologramm (Streifen)

mit Feed \u

Konfiguration C Konfiguration D

Abbildung 3.28.: Mogliche Aufbautechniken fiir die holografische Antenne auf einem
Mehrlagensubstrat mit Massefldche und anregender TM(-Mode
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Abbildung 3.29.: Ausbreitungskonstante und Wellenldnge der Oberflichenwelle fiir die
unterschiedlichen Konfigurationen aus Abb.[3.28]

Konfiguration A und B

Die abstrahlenden Elemente werden durch Schlitze innerhalb der Massefliche
gebildet (siche Abb.3:30(a)). Die beiden Aufbauten unterscheiden sich nur in
der Position der Metalllage, wodurch die Wellenzahlen der Referenzwellen un-
terschiedlich sind und damit die Periodizitit des Hologramms angepasst werden
muss. Der Einfluss der Schlitzgeometrie ist jedoch bei beiden Konfigurationen
gleich. So zeigt Abb.[3.30(b)} dass die Anzahl und Breite der Schlitze einen Ein-
fluss auf den Antennengewinn hat, wie es bereits bei den Antennen mit TE,-Welle
der Fall war. Durch die Unterbrechung der Masseflache ergibt sich auch fiir diese
Antennen eine bidirektionale Richtcharakteristik (sieche Abb.3.31)). Die geringere
Steigung der By-Kurve fiir Konfiguration B fiihrt zu einem geringen Schwenkbe-
reich der Hauptkeule bei gleichbleibender Systembandbreite.

Die sehr schmale Hauptkeule deutet darauf hin, dass die Leckrate, also die in den
Freiraum abgegebene Leistung pro Einheitszelle, fiir Konfiguration B niedrig ist.
Dies erhoht zwar die Winkelauflosung der Radaranwendung, fiihrt jedoch zu einer
hohen Restleistung am Ende des Hologramms, welche zusitzliche Nebenkeulen
an den Substratkanten erzeugt oder durch Reflexion das Hologramm nochmals
riickseitig speist. Trotz der schmaleren Hauptkeule liegt der Antennengewinn von
Konfiguration B um bis zu 4,8 dB unter dem Gewinn von Konfiguration A bei
gleichem Abstrahlwinkel. Der Grund hierfiir ist die geringere Antenneneffizienz
von Konfiguration B und die erhohte transmittierte, nicht abgestrahlte Leistung.
Die Apertureffizienzen liegen bei 24,2 % fiir Konfiguration A und nur 6,4 % fiir
Konfiguration B. Im direkten Vergleich ist somit Konfiguration A vorzuziehen.
Insgesamt zeigen beide Antennenkonfigurationen keine entscheidenden Vorteile
gegeniiber den Antennen ohne riickseitige Substratmetallisierung.
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Antennengewinns bei Erhohung der Schlitzanzahl fiir verschiedene Lei-
terbreiten ausgelesen bei 6y = —10° fiir Konfig. A
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Abbildung 3.31.: Fernfeld der holografischen Antennen mit optimiertem Hologramm fiir
Konfiguration A und B. N =20; w = 0,2 mm; b = 20 mm
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Konfiguration C

Die Einzelstrahler in diesem Aufbau sind wiederum leitende Stabstrahler. An-
ders als im Fall der speisenden TEy-Mode verlaufen die elektrischen Feldlinien
bei diesem Antennentyp jedoch nicht parallel zum Leiter, da die TMp-Mode kei-
ne E,-Komponente besitzt. Stattdessen wird die nun vorhandene E,-Komponente
von den Metallstreifen kurzgeschlossen. Die Simulationsergebnisse in Abb.3.32]
zeigen, dass dies mit diinnen Leitern wie sie im Fall der TEy-Antennen verwen-
det wurden, nicht moglich ist. Erst ab einer Leiterbreite von w = 0,3 mm bildet
sich eine auswertbare Hauptkeule aus. Der Gewinn steigt, wie in den vorherigen
Fillen, mit steigender Anzahl an Einzelelementen ebenfalls an bis eine Séttigung
erreicht wird. Die Abbildung zeigt ebenfalls, dass zu grof} gewihlte Leiterbreiten
sich negativ auf das Abstrahlverhalten der Antenne auswirken. Als Antennenkon-
figuration werden fiir den Vergleich mit den TEp-Antennen die Parameter N = 20
und w = 0,6 mm gewéhlt. Bei ausreichender Direktivitit des Feeds zeigt eine Ver-
breiterung des Hologramms ab b = 20 mm nur noch einen geringen Einfluss auf
den Antennengewinn.

Fiir die dargestellte Antenne mit idealer Port-Speisung ergibt sich eine Abstrah-
lung nach Abb.333] Im Richtdiagramm fllt auf, dass der Antennengewinn dies-
mal nicht den bisher beobachteten Einbruch bei 6y > —5° zeigt. Da sich die in-
duzierten Oberflichenstrome auf der unterseitigen Metallisierung ungestort aus-
breiten konnen, ist das entstehende Stopband und die damit verbundene Anten-
nenfehlanpassung weniger ausgeprigt. Dies ist ein groB3er Vorteil dieser Konfigu-
ration, da sie eine Abstrahlung in Richtung Broadside erlaubt bzw. die Verwen-
dung eines Hologramms ermoglicht, welches den Schwenkbereich um 6y = 0°
definiert (vgl. Abb.3.33(b)). Die Simulation zeigt, dass durch Verinderung der
Periodizitit ein um 6y = 0° symmetrischer Schwenkbereich von +12° fiir die
Systembandbreite von 10 GHz erreicht werden kann. Ein um Broadside symme-
trischer Schwenk der Hauptstrahlrichtung kann fiir viele Radaranwendungen von
Vorteil sein, auch wenn der Schwenkbereich im Vergleich zu den 40°, welche
bei den anderen vorgestellten Antennenkonfigurationen erreicht wurden, deutlich
geringer ausfillt. Der Grund liegt im Kurvenverlauf der Arcus-Sinus-Funktion,
welche den Zusammenhang zwischen Abstrahlwinkel 6y und Wellenzahl bildet
(vgl. Gleichung (2.22)). Die Steigung der Funktion ist im Bereich senkrechter
Abstrahlung am geringsten, weshalb die Verkleinerung des Schwenkbereichs fiir
symmetrische Abstrahlung um Broadside mit den holografischen Antennen nicht
zu umgehen ist.
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Abbildung 3.33.: Fernfeld der holografischen Antennen nach Konfig. C mit N = 20; w =
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3.4.2. Oberflachenwellenerzeugung

Zur Erzeugung der TMy-Oberflichenwelle konnen gerichtete Schlitzstrahler in-
nerhalb der Metalllage verwendet werden. Mehrfach von Podilchak veroffentlicht
ist ein Quasi-Yagi-Uda Schlitzstrahler ([PFAQY], [PFA08al]), welcher in leicht mo-
difizierter Form auch in dieser Arbeit verwendet wurde (siehe Abb.[3.34)). Ein
anderes Konzept, welches sich als sehr geeignet erwiesen hat, ist die Verwen-
dung eines getaperten Substrate-Integrated-Waveguides (SIW). Dieses Konzept
entspricht der Funktionsweise der in der Literatur hdufig vorkommenden Anre-
gung mittels Hornstrahler, ist jedoch besser integrierbar. Da fiir diese Art von
Feed jedoch wiederum sehr nah zueinander stehende Durchkontaktierungen be-
notigt werden, wurde dieses Konzept nicht weiter verfolgt. Die in dieser Arbeit
vorgestellten Konzepte sollen auch fiir Sub-Terahertz Systeme verwendet werden
konnen. Spitestens in diesem Bereich sind SIW-Komponenten nicht weiter ver-
wendbar.

Die Bemafung des Feeds ist je nach Ausbreitungskonstante fiir die einzelnen
Konfigurationen aus dem vorherigen Unterkapitel anzupassen. Der simulierte Ver-
lauf des Reflexionsfaktors zeigt eine groBe Ahnlichkeit zum Yagi-Uda-Feed, wel-
cher in Kapitel3:3.2] zur Erzeugung der TE(-Welle verwendet wurde. Die Band-
breite féllt mit 6,4 GHz noch um 2 GHz hoher aus. Auch hier wird eine Leitungs-
impedanz von Zy = 80 verwendet.
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Abbildung 3.34.: Schlitzdipol zur TMy-Oberflichenwellenerzeugung mit simulierter An-
passung ohne Hologramm (normiert auf Zy = 80Q)
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3.4.3. Simulative und messtechnische Verifikation

Da sich Konfiguration C wegen des hohen Antennengewinns und der unidirekti-
ven Richtcharakteristik als besonders geeignet erwiesen hat, wurde dieses Kon-
zept mit dem Quasi- Yagi-Schlitzstrahler zur Anregung der Oberflichenwelle auf-
gebaut. Die Hologrammperiodizitit wurde mit p = 3,45 mm so gewihlt, dass die
Antenne bei der Mittenfrequenz senkrecht zum Substrat abstrahlt, um diese Be-
sonderheit der vorliegenden Konfiguration zu verifizieren. Ein Foto der Vorder-
und Riickmetallisierung des RO4003®-Substrats ist in Abb.[333]dargestellt. Die
Anzahl der Hologrammelemente wurde auf N = 12 reduziert und die Leiterbreite
w = 0,7 mm verwendet, um eine kompaktere Antennengréfe zu erhalten.
Die aufgezeichnete Antennenfehlanpassung in Abb.[3:36(a)| zeigt innerhalb der
Systembandbreite eine sehr gute Ubereinstimmung zwischen Simulation und
Messung. Jedoch zeigt die Simulation im Bereich der senkrechten Abstrahlung
(etwa 58 GHz) nochmals eine Verringerung der Antennenanpassung, welche in-
nerhalb der Messkurve nicht zu erkennen ist. Das verwendete Sample weist ein
Uberiitzen von Reflektor und Direktor auf. Dies konnte dazu fiihren, dass der rea-
lisierte Feed eine geringere Direktivitit als in der Simulation aufweist und seitlich
(in +y-Richtung) verlaufende Oberflichenwellen stirker anregt als in der Simu-
lation. Dadurch kénnten Reflexionen, welche am Hologramm entstehen einen ge-
ringeren Einfluss auf S;; ausiiben.

Dennoch zeigen die simulierten und auch die gemessenen Richtdiagramme in
Abb.[336(c) und Abb.337] dass der Gewinneinbruch aufgrund des Stopbandes
bei dieser Konfiguration deutlich niedriger ausfillt als bei den zuvor betrachte-

27

Abbildung 3.35.: Vorder- und Riickseite der TMg-Antenne mit geschlitzter Quasi-Yagi-
Antenne als Oberflichenwellenerzeuger
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ten Antennen. Die geringere Direktivitit des realisierten Feeds erklart auch die
Abweichung von 2,3dB zwischen simuliertem und gemessenem Antennenge-
winn. Die Polarisationsreinheit liegt auf einem &dhnlichen Niveau wie bei den
TEp-Antennen, weist jedoch innerhalb der Systembandbreite wegen der grofe-
ren Bandbreite des Feeds und der geringeren Auswirkung des Stopbands einen
stabileren Verlauf auf (vgl. Abb.[3.36(b)). Das Verhiltnis aus Vor- und Riickstrah-
lung liegt im Mittel 10 dB iiber dem der TE(-Antenne und damit in etwa auf dem
gleichen Niveau wie bei der Antenne mit AMC aus Kapitel3.3.4] Aus den zur
Verfiigung stehenden Daten ergibt sich bei der Mittenfrequenz f. = 60 GHz eine
simulierte Apertureffizienz von 19,6 % (gemessen: 12,1 %).
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Abbildung 3.36.: Antennenperformanz der holografischen Antenne nach Konfig. C mit
Schlitzdipol-Feed
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Abbildung 3.37.: Simulierter und gemessener Antennengewinn bei 60 GHz

3.4.4. Bewertung und Vergleich der einzelnen
Konfigurationen

Konfigurationen A und B weisen in ihrer Abstrahlcharakteristik hohe Ahnlichkeit
zu den Antennen mit anregender TEq-Welle aus Kapitel[3.3lauf. Es ist jedoch zu
beachten, dass sich die Polarisationsrichtung wegen der TMp-Referenzwelle um
90° dreht. Fiir Konfiguration A liegt der Antennengewinn bei gleicher Elemen-
tanzahl um 2-3 dB hoher als bei den vorgestellten TEy-Antennen, jedoch bewirkt
die groBere Ausbreitungsgeschwindigkeit der Welle eine Vergroferung des Ho-
logramms, sodass sich nur eine leichte Steigerung der Apertureffizienz um we-
niger als 3 % ergibt. Ebenfalls wegen des stirkeren Anstiegs der Wellenzahl f3,
iiber der Frequenz zeigt sich ein kleinerer Schwenkbereich fiir die vorgegebe-
ne Bandbreite. Dieser Effekt wird bei dem Aufbau nach Konfiguration B noch
verstdrkt. Der Schwenkbereich fiir die zur Verfiigung stehende Bandbreite von
10GHz liegt unter 30° und auch der Antennengewinn, die Antenneneffizienz und
die Apertureffizienz nehmen bei gleichbleibender Elementanzahl aufgrund der
geringen Leckrate der Konfiguration ab. Wegen dieser nachteiligen Eigenschaf-
ten und wegen der geringeren Flexibilitit durch die eingeschrinkte Auswahl an
TMy-Oberflichenwellenerzeugern ist die Verwendung von holografischen Anten-
nen auf Substraten ohne Masseflidche diesen beiden Konfigurationen zu bevorzu-
gen.

Konfiguration C weist zwar ebenfalls ein geringeres Schwenkbereich-
Bandbreiten-Verhiltnis gegeniiber der TEg-Antennen auf, besitzt mit der Mog-
lichkeit einer Abstrahlung in Richtung Broadside aber einen entscheidenden Vor-
teil, welcher fiir gewisse Radaranwendungen den Nachteil einer weniger flexiblen
Anregung dieser Antenne iiberwiegen konnte. Wegen der durchgehenden Metal-
lisierungsflache auf der Substratoberflidche ist das Stopband, welches durch die
stehende Welle fiir 6y = 0° entsteht, weniger ausgeprigt. Innerhalb der Messer-
gebnisse kann kein Ansteigen der Antennenfehlanpassung durch den Einfluss des
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Stopbandes bei Broadside-Abstrahlung und bei Verwendung des Schlitzdipols be-
obachtet werden. Es konnte gezeigt werden, dass fiir die Systembandbreite ein
symmetrischer Schwenkbereich von +12° mit dem verwendeten Mehrlagensub-
strat erzielt werden kann.

Ein Uberblick iiber die untersuchten Konfigurationen und deren Performanz gibt
Tabelle3.2]

Konfig. A Konfig. B Konfig. C Konfig. C
(idealer (idealer (idealer (Schlitzdi-
Feed) Feed) Feed) pol)
N 20 20 20 12
p 3,05 mm 4 mm 3,45 mm 3,45 mm
w 0,2 mm 0,2 mm 0,6 mm 0,7 mm
max. Gewinn 22,83 19,36 24,76 21,82
in dBi (gemessen:
19,9)
min. Gewinn 18,62 14,34 22,52 18,25
in dBi (gemessen:
18,1)
Schwenkbereich 36,6° 15,3° 23,9° 23,9°
Os
Apertureffizienz 24,2 % 6,4 % 38,7 % 19,6 %
(bei 60 GHz) (gemessen:
12,1 %)
Broadside- nein nein ja ja
Abstrahlung

Tabelle 3.2.: Vergleichstabelle der untersuchten Konfigurationen zum Aufbau der hologra-
fischen Antennen mit Massefldche
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3.5. Beeinflussung der Amplitudenbelegung
des Hologramms zur
Nebenkeulenunterdriickung

3.5.1. Bestimmung und Beeinflussung der
Abstrahlkoeffizienten

Wie in Kapitel2.4] beschrieben, kann das auf die Nullstellen reduzierte Holo-
gramm als phasengesteuerte Antennengruppe beschrieben werden. Daher entste-
hen Nebenkeulen und Grating Lobes in Abhingigkeit des Abstands der Einzelele-
mente zueinander, deren Auspriagungen iiber eine Modifikation der Periodizitét
und der Amplitudenbelegung der Einzelstrahler beeinflusst werden konnen.

Der in Kapitel2Z.:4.2] beschriebene Verlustfaktor o beinhaltet neben den dielektri-
schen Verlusten des Wellenleiters die Abstrahlverluste, welche im Fall der ho-
lografischen Antenne stark dominieren. Es kann angenommen werden, dass bei
gleichbleibender Linge des Wellenleiters die dielektrischen Verluste unverdndert
bleiben, sodass eine Anderung des Verlustfaktors ausschlieBlich aus einer Ande-
rung des Abstrahlkoeffizienten resultiert. Zur Berechnung von « einer Einzelzelle
werden in die Verluste innerhalb der Transmission verwendet, wel-
che vor allem die Abstrahlung beinhalten. Dieser Ansatz wird leicht abgeédndert,
da ein Teil der Welle an der Position des Einzelelements zuriick zur Quelle reflek-
tiert wird und somit nicht zur Abstrahlung beitrégt. Statt nur den Transmissions-
koeffizienten zu betrachten, wird o daher nach Gleichung (3.I) aus der Leistung
berechnet, welche der Einzelzelle entnommen wurde.

l”(\/5%1+S%1) G.1)

p

o=—

Die Periodizitdt p beschreibt bei dieser Einzelzellenbetrachtung die Linge der
Zelle. Dennoch stellt auch diese Gleichung eine Niherung dar, da die Leistung,
welche iiber die dielektrischen Verluste innerhalb der Einzelzelle verloren geht,
als Abstrahlung in die weitere Berechnung mit eingeht. Fiir zwei der vorgestell-
ten Antennenarten sind die berechneten Werte fiir ap in Abb.[3.38]dargestellt. Es
zeigt sich, dass die Abstrahlung einer Einzelzelle iiber die Leiterbreite des mittig
positionierten Leiters beeinflusst werden kann.

Bei Anregung durch eine TE(-Welle zeigt sich ein weitgehend linearer Verlauf
des Verlustfaktors bei Steigerung der Leiterbreite. Wegen der zu den Streifen
senkrecht verlaufenden elektrischen Feldkomponenten ist solch ein linearer Ver-
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lauf bei Anregung durch eine TM(-Mode nicht gegeben. Wird die Amplituden-
belegung der Einzelstrahler dargestellt, ergeben sich die Kurven aus Abb.[3.39
Demnach fillt die Amplitude bis zu Strahler 20 fiir eine Antenne mit anregender
TEp-Welle und dquidistanter Elemente gleicher Breite auf etwa 60 % gegeniiber
dem Anfangswert ab. Dies entspricht einer transmittierten Leistung von 36 %. Fiir
die TMy-Antenne kann der Anteil der transmittierten Leistung durch die Verwen-
dung von Leiterbreiten w = 0,7 mm auf bis zu 4 % gesenkt werden. Transmittierte
Leistung kann zu einer Abstrahlung an der Substratkante fithren oder eine weitere
Hauptkeule erzeugen, indem die an der Substratkante reflektierte Welle das Holo-
gramm noch einmal riickseitig speist. Um die Effizienz der Antenne zu steigern,
sollte daher eine Amplitudenbelegung gewihlt werden, welche diesen transmit-
tierten Leistungsanteil minimiert. Alternativ ist die Absorption der transmittierten
Leistung eine Moglichkeit, ungewiinschte Nebenkeulen zu unterdriicken.

3.5.2. Anwendung einer Belegungsfunktion

Im Folgenden soll die Ddmpfungskonstante der Einzelelemente so angepasst wer-
den, dass die Belegung a,(z) dem Verlauf einer gewiinschten Verteilungsfunktion
bestméglich folgt. Uber die bei Antennengruppen fiir Radaranwendungen hiu-
fig angewendete Taylor-N-bar Distribution kann das Niveau der zur Hauptkeule
nichstliegenden Nebenkeulen festgelegt werden. Uber den Parameter 7y, wird
festgelegt, wie viele weitere Nebenkeulen in etwa auf dem gleichen Niveau ge-
halten werden. Ein niedriger Wert fiihrt dazu, dass die von der Hauptkeule weiter
entfernten Nebenkeulen das angestrebte Nebenkeulenniveau (NKN) iiberschrei-
ten konnen. Eine Erhohung dieses Wertes fiihrt jedoch zu einer Verbreiterung der

0.1
-¢-55 GHz

-6-60 GHz
K65 GHz,

0.024 "0 N
% o1 02 03 04 05 02 04 06 08 1
Leiterbreite w in mm Leiterbreite w in mm
(a) TEg (b) TMy, Konfig. C

Abbildung 3.38.: Simulierte Werte fiir ¢ fiir unterschiedliche Antennenkonfigurationen
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Abbildung 3.39.: Amplitudenverlauf a,, einer holografischen Antenne mit dquidistantem
Hologramm

Hauptkeule und damit zu einer schlechteren Winkelauflosung der angestrebten
Radaranwendung.

Um eine angestrebte Belegungsform nachbilden zu konnen, ist die gezielte Verin-
derung des Abstrahlkoeffizienten a,, einzelner Zellen notwendig. Dies bedeutet ei-
ne Abhingigkeit der Dampfungskonstante von der Ausbreitungsrichtung z und es
ergibt sich a(z). Fiir kontinuierlich abstrahlende Leckwellenantennen gibt Oliner
in Gleichung (3.2)) an, um die entsprechende Funktion a(z) zu berechnen
[Hon59].

A%(z)
=05- _ 3.2
OO DL - a0 o
mit
Progi = Li,(_of @) (3:3)

A(z) entspricht dabei der gewiinschten Belegungsfunktion und ¢ bildet die In-
tegrationsvariable. Uber den Parameter P, i wird festgelegt, wie viel Leistung
vom Hologramm nicht abgestrahlt wird und zur Substratkante transmittiert. Die
Gleichung wurde fiir kontinuierlich abstrahlende Leckwellenantennen hergelei-
tet, weswegen iiber den Parameter L die Linge des kontinuierlich abstrahlenden
Elements festgelegt wird. Fiir die periodische Leckwellenantenne kann die be-
rechnete Funktion diskretisiert werden, indem die Ausbreitungsrichtung z in Ein-
zelzellen unterteilt wird und die Lénge L der Zellenanzahl N entspricht.

Der nicht abgestrahlte und damit transmittierte Leistungsanteil sollte moglichst
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gering sein, jedoch kdnnen zu kleine Werte dazu fithren, dass der benotigte Varia-
tionsbereich der Abstrahlkoeffizienten die Nachbildung der angestrebten Vertei-
lung nicht mehr ermoglicht. In der Literatur werden daher Werte im Bereich von
10 % empfohlen [Hon39].

Der Parameter ny,, der angestrebten Taylor-Verteilungen wird auf 2 festgelegt,
um einerseits die Nebenkeulen in direkter Umgebung der Hauptkeule zu dimp-
fen, aber im Gegenzug die Hauptkeulenbreite nicht stark zu vergroBern. Aus den
berechneten Verteilungsfunktionen nach Anhang[C2 geht hervor, dass fiir die An-
tenne mit TE(-Referenzwelle eine Anpassung der Elementanzahl auf N = 25 not-
wendig ist, um mit der zur Verfiigung stehenden Variation der Leiterbreiten die
Amplitudenverteilungen nachbilden zu kénnen. Der Variationsbereich der TM-
Antenne reicht aus, um N = 15 Elemente zu verwenden. Kleine Verdnderungen
der berechneten Funktionen miissen dennoch vorgenommen werden, da beispiels-
weise die kleinste verwendete Leiterbreite von w = 0,01 mm der TEy-Antenne
bereits ein groBeres o aufweist als der vorgegebene Minimalwert der Funkti-
on nach Gleichung (3.2). Die verwendeten Amplitudenverteilungen mit Anpas-
sung an die zur Verfiigung stehenden Wertebereiche fiir a(z) sind in Abb.3.40]
dargestellt. Abb.3.4] zeigt zusitzlich die sich daraus ergebenden Gruppenfakto-
ren. Wegen der notwendigen Anpassung und dem niedrig angesetzten Parameter
npqr der Taylor-Verteilung, welcher gewéhlt wird um eine weiterhin gentigend
schmale Hauptkeule zu erhalten, werden die gewiinschten Nebenkeulenniveaus
von —30dB bzw. —40dB nicht erreicht. Besonders die Anpassung an den Werte-
bereich von o(z), welche im Fall der TE(-Antenne fiir die ersten sieben Strahler
vorgenommen werden muss, wirkt sich stark negativ auf das berechnete Neben-
keulenniveau aus. Fiir die TMp-Antenne liegt das zu erwartende Nebenkeulen-
niveau im fast gesamten Winkelbereich bei —30dB und somit um bis zu 17 dB
unterhalb der nicht optimierten Antenne aus den vorherigen Kapiteln.

3.5.3. Simulative und messtechnische Verifikation

Zur Erzeugung einer konstanten Phasendifferenz zwischen den Einzelelementen
der Antenne miissen zusitzlich zu den Abstrahlkoeffizienten die Abstinde der
Einzelstrahler zueinander angepasst werden. Wie in Kapitel B3] gezeigt, beein-
flussen die Strahler mit unterschiedlicher Breite die Wellenzahl der Referenzwel-
le. Werden verschiedene Leiterbreiten im dquidistanten Hologramm eingesetzt,
fiihrt dies dadurch zu unterschiedlichen Phasendifferenzen zwischen den Einzel-
elementen. Der bisher verwendete Mittelwert fiir die Ausbreitung im kompletten
Hologrammbereich verliert damit an Giiltigkeit. Diesem Effekt muss entgegen-
gewirkt werden, indem das Hologramm nicht weiter dquidistant aufgebaut wird.
Eine Anpassung des Abstands py,,(n), basierend auf den unterschiedlichen sich
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ergebenden Wellenzahlen zwischen Streifen mit verschiedenen Breiten, wird vor-
genommen.
Eine Berechnung erfolgt iiber die festgelegte Hauptstrahlrichtung 8y nach Glei-

chung (33):

Bref(w) — 2—7[”
sin(6p) = ﬁk—_ol = % (3.4)

(n) = 21
Phorr ) =8 = (w) — sin(8o)ko

(3.5)

Es ergibt sich somit fiir die Zelle n ein korrigierter Abstand py,,r(n) in Ab-
hiingigkeit der neuen Wellenzahl f,.r(w), welche von der Leiterbreite des Ein-
zelelements innerhalb der Einzelzelle festgelegt wird. Fiir die Verifikation der
Optimierung mittels Feldsimulation und Messung wird die Antenne mit TMy-
Referenzwelle und Aufbau nach Konfig. C (vgl. Kapitel3.4.1) gewihlt, da eine
Optimierung ohne Verwendung sehr diinner Leiterbreiten (w < 0,1 mm), wie sie
fiir die TEp-Antenne verwendet werden miissen, moglich ist. Die Optimierung
wird fiir die Mittenfrequenz f. = 60 GHz durchgefiihrt. Das Hologramm mit den
optimierten Leiterbreiten und dem nicht dquidistanten Aufbau ist in Abb.[3.42]dar-
gestellt. Das simulierte Fernfeld in Abb.[3:43(a)|zeigt eine deutliche Verbesserung
des Nebenkeulenniveaus auf bis zu —26,6 dB und damit um bis zu 14 dB gerin-
ger gegeniiber der nicht optimierten Antenne. Jedoch kann dieser Wert nicht iiber
das komplette Frequenzband erreicht werden. Auftretende Nebenkeulen vor allem
bei den hoheren Frequenzen, welche in der Berechnung des Gruppenfaktors nicht
vorkamen, erh6hen den Wert des Nebenkeulenniveaus innerhalb der Systemband-
breite auf bis zu —20,03 dB. Dennoch ist auch dieser Wert eine Verbesserung um
8 dB gegeniiber der nicht optimierten Antenne.

Es kann davon ausgegangen werden, dass die entstehenden Nebenkeulen durch
die erhohte Reflexion an den breiteren Einzelelementen entstehen oder sich durch

Il

Abbildung 3.42.: Foto der holografischen Antenne mit optimiertem Nebenkeulenniveau
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die Reflexion an der Substratkante ergeben. Diese Effekte werden in der Be-
rechnung des Gruppenfaktors nicht beriicksichtigt. Es fillt auerdem auf, dass
der beste Wert nicht bei der Mittenfrequenz f. = 60 GHz sondern fiir niedrigere
Frequenzen erreicht wird, obwohl die Belegung fiir die Mittenfrequenz ausgelegt
wurde (vgl. Abb.[3.43). Einerseits zeigt Abb.[3:38(b)] dass a bei 55 GHz fiir Lei-
terbreiten um w = 0,8 mm hoher liegt und der resultierende Amplitudenverlauf
daher einer Taylor-Verteilung mit geringem Nebenkeulenniveau folgt. Anderer-
seits ergeben sich auch bei der nicht optimierten Antenne umso mehr Nebenkeu-
len je mehr sich die Hauptstrahlrichtung Broadside nihert.

Weiterhin zeigt sich eine Verbreiterung der Hauptkeule verglichen mit einer nicht
optimierten Antenne mit homogener Leiterbreite von 0,6 mm. Die Erkldrung da-
fiir ergibt sich dadurch, dass ap fiir gewisse Einzelzellen sehr grof} ist und im
Mittel eine hohere Leckrate verwendet wird, was die Antennenkeule verbreitert
[JOO8]. Der Verbreiterung der Hauptkeule kann entgegen gewirkt werden, indem
das Hologramm mit einer hoheren Anzahl an Einzelzellen aufgebaut wird oder
indem ein hoherer transmittierter Leistunganteil Py, zugelassen wird, welcher
hinter dem Hologramm absorbiert werden muss. Beides verringert die Leckra-
te und erzeugt damit eine schmalere Hauptkeule, jedoch werden auch Antennen-
und Apertureffizienz verringert.

Die Simulationsergebnisse konnten durch die Fernfeldmessung mit dem Auf-
bau nach Anhang[Elim Frequenzbereich 60 GHz — 65 GHz verifiziert werden (vgl.
Messpunkte in Abb.[3.43). Es zeigt sich, dass die Hauptkeule durch die Messung
sehr gut nachgebildet wird, jedoch die Frequenz fiir den betrachteten Abstrahlwin-
kel um 0,38 GHz abweicht (vgl. Abb.[3.43(@)). Auch der Verlauf der zur Haupt-
keule nahe gelegenen Nebenkeulen stimmt sehr gut mit den simulierten Werten
iiberein. Die Ubereinstimmung lzsst bei den weiter entfernt liegenden Nebenkeu-

NKN in dB

Gewinn in dBi

¥ 1 % 1—55 Gz (Simulation)
.~ 7" 7---60 GHz (Simulation)
4 == 65 GHz (Simulation)
i ® 59.62 GHz (Messung) 30 : ! | |
=50 .0 50 50 55 60 65 70
0 in Grad Frequenz in GHz
(@ (b)

Abbildung 3.43.: Abstrahlcharakteristik der optimierten Antenne nach Abb.[3.42]
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len zwar nach, dennoch liegen die Maxima in diesem Bereich unterhalb des aus-
gelesenen Wertes fiir das Nebenkeulenniveau. In Abb.[3.43(b)]ist bei 65 GHz eine
groBere Abweichung der Messung zur Simulation zu erkennen. Der Abstrahlwin-
kel liegt bei der vermessenen Antenne bei 65 GHz bereits ndher an Broadside als
bei der Simulation, weshalb das Stopband in der Messung bei dieser Frequenz be-
reits grolere negative Auswirkungen auf das Nebenkeulenniveau hat. Ein Grund
konnte eine kleine herstellungsbedingte Abweichung des Streifenabstands sein.
Dies kann durch Uberitzung einzelner Hologrammelemente entstehen. Insgesamt
zeigt sich aber sowohl in den Simulations- als auch in den Messergebnissen, dass
das vorgestellte Verfahren fiir die Verbesserung des Nebenkeulenniveaus hologra-
fischer Antennen sehr gut geeignet ist.

3.6. Bewertung und Diskussion der Ergebnisse

In Kapiteld] dieser Arbeit konnte gezeigt werden, dass sich holografische
Antennen auf dielektrischen Materialien sehr gut eignen, um in hochfrequente
Millimeterwellenradare als frequenzschwenkende Antenne integriert zu werden.
Gegeniiber anderen Leckwellenantennen zeigt der Aufbau der holografischen
Antenne kein Element, dessen Funktionalitidt stark von der Signalwellenldnge
abhingt, wie es bei geschlitzten SIW-Hohlleitern durch die von Durchkontaktie-
rungen gefiihrte Mode der Fall ist.

Nachdem die Beeinflussung des Schwenkbereich-/Bandbreiten-Verhiltnisses
in KapitelBI] untersucht wurde, konnte das verwendete Antennensubstrat
bestehend aus RO4003® und dem hochpermittiven Alumina gewihlt werden.
Hochpermittive Substrate erhohen das Schwenkbereich-/Bandbreiten-Verhéltnis
und wirken sich demnach positiv auf die fiir Radaranwendungen gewiinschten
Antenneneigenschaften aus. Nachteilig ist die erhohte Problematik von sich
ausbreitenden Oberflichenwellen an Stellen im System, an denen diese nicht
erwiinscht sind. Dies ist an Positionen im System der Fall, an denen das Signal
leitungsgebunden iibertragen werden soll. Im Falle der in Kapitel[3.3] untersuch-
ten holografischen Antennen kann die Ausbreitung der TEy-Welle iiber Feeds
erfolgen, welche iiber Mikrostreifenleitungen gespeist werden. Wird das vor-
geschaltete Front-End ebenfalls in Mikrostreifentechnologie realisiert, kann bis
zum Antennenfeed eine durchgehende Metallisierung zwischen der Rogers- und
der Alumina-Lage verwendet werden. Dies bedeutet, dass die Feldverteilung der
einzelnen Mikrostreifenleitung sich ausschlieBlich innerhalb der RO4003®-Lage
und im Freiraum ausbreitet und durch das unterhalb liegende Alumina nicht
beeinflusst wird. Wird die Metallisierung im Bereich der TEo-Wellenausbreitung
unterbrochen, erfolgt die Anregung der Oberflichenwelle im hochpermittiven
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Alumina und die Antennencharakteristik wird positiv beeinflusst.

Neben der antipodalen Vivaldi-Antenne mit Mikrostreifenleitung wurden in
Kapitel3.3.2] weitere Moglichkeiten zur Erzeugung der Oberflichenwelle vor-
gestellt. Die grofle Flexibilitit im Einsatz von holografischen Antennen mit
TEo-Mode zeigt sich an den drei dargestellten Oberflichenwellenerzeugern,
welche besonders gut an unterschiedliche Leitungstechnologien angepasst
werden konnen. Da das Hologramm die Antennenapertur darstellt und damit die
Abstrahleigenschaften vorgibt, kann die Wahl des Oberflichenwellenerzeugers
somit auf Grundlage der bestmoglichen Integrierbarkeit getroffen werden.

Die simulierten und messtechnisch verifizierten Richtcharakteristiken der holo-
grafischen Antennen ohne Massefliche zeigen in Kapitel[3.3] eine bidirektionale
Abstrahlung. Eine Moglichkeit diese zu unterbinden, wurde in Kapitel[3.3.4]
untersucht und erarbeitet. Durch die Verwendung von AMCs in Kombination
mit holografischen Antennen konnte erstmalig ein Konzept présentiert werden,
welches einerseits die Flexibilitdt der Antenne beibehilt und andererseits die
Riickstrahlung um ein Vielfaches reduziert. Messtechnisch wurde eine Verbes-
serung des Vor-/Riickstrahlverhiltnisses von 11dB verifiziert. Im Gegensatz
zu Konzepten mit metallischen Reflektoren ist der Aufbau der Antenne mit
AMC direkt iiber kommerzielle Leiterplattentechnologie moglich. Dies erlaubt
die Herstellung und die Verwendung solcher Reflektoren bis in den hohen
Millimeterwellenbereich.

Statt der Verwendung der TEyp-Mode kann auf Substraten mit Massefldache eine
Oberflichenwelle mit TMp-Mode zur Anregung des Hologramms verwendet
werden. In Kapitel3.4.1] werden drei unterschiedliche Modifikationen dieser
Leckwellenantenne untersucht, welche alle mit dem Ansatz des holografischen
Prinzips beschrieben werden konnen. Unterschiedlich ist dabei die Art der
Beeinflussung der Phase der anregenden Oberflichenwelle. Jedoch ist die Anre-
gung der TMy-Mode aufgrund der eingeschrinkten Moglichkeiten an planaren,
geschlitzten End-Fire-Antennen weniger flexibel einsetzbar als die TE gespeiste
Antenne. Das Richtdiagramm der vorgestellten Konfiguration C mit TMj
gespeistem Hologramm zeigt die positiven Eigenschaften einer unidirektionalen
Abstrahlung sowie einer moglichen Abstrahlung der Hauptkeule in Richtung
Broadside, aufgrund der geringeren Auswirkung des entstehenden Stopbands.
Dennoch weist auch dieser Aufbau, wie auch die anderen Konfigurationen
mit TMp-Mode, den Nachteil eines geringeren Schwenkbereich-/Bandbreiten-
Verhiltnisses gegeniiber den TEg-Antennen auf, sodass je nach Anwendung der
Einsatz beider Antennenarten in Frage kommt.

Die sich ergebenden Apertureffizienzen von 20 — 25 % fiir die vorgestellten
Antennen erscheinen fiir Einzelantennen gering. Durch die Figenschaft des
Frequenzschwenks muss die Antenne jedoch direkt mit phasengesteuerten 1xN
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Antennengruppen inkl. phasensteuerndem Speisenetzwerk verglichen werden,
welche ebenfalls die Anderung der Hauptstrahlrichtung in einer Ebene ermogli-
chen. Werden die Verluste und die Ausdehnung der Speisung in die Berechnung
mitaufgenommen, liegt die Apertureffizienz solcher Antennengruppen in einem
dhnlichen Bereich wie die der holografischen Antennen.

Um die Richtcharakteristik fiir den Einsatz in Radar-Systemen zu optimieren,
wird in Kapitel3.3] eine Moglichkeit gefunden, das Nebenkeulenniveau der
Antenne zu verbessern. Dazu wird die abgestrahlte Leistung der Einzelelemente
des Hologramms iiber die Geometrie der Einzelstrahler variiert. Es zeigt sich,
dass dadurch aus der Literatur bekannte Amplitudenbelegungen zur Optimierung
des Nebenkeulenniveaus von Antennengruppen auf die holografische Antenne
annihernd iibertragbar sind. Einschrinkungen ergeben sich hauptséichlich durch
die technologischen Grenzen im Herstellungsprozess. Aufgrund der Beeinflus-
sung der Ausbreitungsgeschwindigkeit durch die Geometrie der Einzelstrahler
muss fiir die Verbesserung des Nebenkeulenniveaus die uniforme Periodizitét des
Hologramms aufgelost werden. Ein Prozess zur Bestimmung der Leiterbreiten
und der daraus resultierenden unterschiedlichen Abstinde der Einzelstrahler
zueinander wird erstmalig in dieser Arbeit prisentiert und eine Verbesserung des
Nebenkeulenniveaus um mindestens 8 dB wurde messtechnisch verifiziert.
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4. Zweidimensional
schwenkende Konzepte

Um die Richtung der Hauptkeule bei holografischen Antennen auch in einer
zweiten Ebene verdndern zu konnen, ist eine Kombination mit mechanisch oder
elektrisch schwenkenden Konzepten moglich. Eine Kombination aus frequenz-
schwenkender und mechanisch veréinderlicher Richtcharakteristik wird in Kapi-
telE1] vorgestellt. Diese Moglichkeit ergibt sich ebenfalls aus der Verwendung
der holografischen Theorie und wird mit dem zirkularen Hologramm aus dem
vorhergehenden Kapitel untersucht. Auch wenn die praktische Realisierung pro-
blematisch ist und dieses Konzept nicht praktisch umgesetzt wurde, dient es als
Ubergang zum ausschlieBlich elektronisch schwenkenden 3D-Messsystem, wel-
ches im weiteren Verlauf dieses Kapitels vorgestellt wird.

Die mechanische Umsetzung des zweidimensional schwenkenden Konzepts stellt
fiir Anwendungsgebiete, die eine sehr schnelle Anderung der Hauptstrahlrichtung
fordern oder in Umgebungen welche starken Vibrationen ausgesetzt sind, keine
Option dar. Hiufig ist daher ein komplett elektronisch schwenkendes System ge-
wiinscht, um die Geschwindigkeit der Hauptstrahlrichtungsinderung erhthen zu
konnen und einen moglichst groen Sichtbereich zu erzielen, ohne dass der Ver-
schleil mechanischer Teile die Lebensdauer einschrinkt.

Die frequenzschwenkende Eigenschaft der holografischen Antenne wird im Fol-
genden mit einer phasengesteuerten Antennengruppe kombiniert. Der Vorteil liegt
in der daraus resultierenden ebenen Phasenfront der Referenzwelle (Kapitel.[.2),
welche das bisher zylindrisch geformte Hologramm auf gerade Metallbahnen re-
duziert. Diese Hologrammform ermdglicht durch Verkippung des Hologramms
oder der Referenzwelle die Hauptkeule innerhalb der xy-Ebene zu bewegen. Die
schrige Einspeisung der Oberflaichenwelle wird beispielsweise durch den Einsatz
von passiven, phasensteuernden Verteilnetzwerken realisiert, die der phasenge-
steuerten Antennengruppe zur Oberflichenwellenerzeugung vorgeschaltet sind.
Eine Realisierung mit Rotman-Linse, welche dem stufenlosen Frequenzschwenk
zusiitzliche sieben Hauptstrahlrichtungen hinzufiigt, folgt in Kapiteld.3]

Die erarbeiteten Konzepte verwenden die TEp-Referenzwelle und weisen den
Nachteil eines stark ausgeprigten Stopbandes bei Broadside-Abstrahlung auf. Um
dem entgegen zu wirken, wird in Kapitelld.4] eine Anpasstechnik vorgestellt, die
diesen Einfluss soweit minimiert, dass auch eine zum Substrat senkrechte Ab-
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strahlung effizient genutzt werden kann. Im letzten Unterkapitel wird die Posi-
tionsidnderung des Phasenzentrums in Abhéngigkeit des Abstrahlwinkels unter-
sucht. Wegen der groen Antennenausdehnung in z-Richtung, kann eine falsche
Positionsannahme die Genauigkeit der Radarmessung einschrinken. Die Bestim-
mung des Phasenzentrums wird fiir das Anwendungsbeispiel im darauf folgenden
Kapitel zur Erh6hung der Genauigkeit von Distanzmessungen mit einem Prototy-
pen eingesetzt.

4.1. Richtungsanderung der Hauptkeule in
einer zweiten Ebene

Bei Verwendung einer einzelnen planaren Speiseantenne zur Anregung der Ober-
flachenwelle kann die Richtungsinderung der Hauptkeule in einer zweiten Ebene
nur durch Modifikation des Hologramms erreicht werden. Komplexe Systeme wie
in [FRO™03|,[[CLST09] versuchen dies elektronisch zu lésen, indem beispiels-
weise PIN-Dioden, Varaktoren oder MEMS eingesetzt werden um die elektrische
Linge des Hologramms iiber DC-Biasing zu veridndern. Wiederum ist die hohe
Anzahl benotigter Bias-Zuleitungen bei diesen Systemen problematisch.

Eine andere Moglichkeit ist die Kombination einer mechanisch schwenkenden
Antenne mit der zuvor beschriebenen frequenzschwenkenden holografischen An-
tenne. Dazu wird das Hologramm nicht auf das gleiche Substrat aufgetragen wie
die Speiseantenne, sondern auf eine diinne Polyimidfolie, welche oberhalb des
Substrats aufgebracht wird. Wird der Lagenaufbau nach Abb.@-1(a)| verwendet
und die Polyimidfolie iiber dem Substrat gespannt, sodass nur ein kleiner Luft-
spalt zwischen Substrat und Folie entsteht, ist die Funktionalitit der Antenne
kaum beeintrichtigt. Dies zeigt die Untersuchung in Abb.A.1(b)] Fiir diese Si-
mulation wird das Hologramm auf der 100 um dicken Folie oberhalb des An-
tennensubstrats aufgebracht. Ein Luftspalt mit Hohe gp wird zwischen Folie und
Substrat festgelegt und in der Hohe variiert. Es zeigt sich, dass der Gewinn bis
zu einem Luftspalt mit gp = 0,25 mm stabil bleibt und erst fiir groBere Werte ab-
nimmt. Bei der Verwendung dieses Konzepts sollte somit sichergestellt sein, dass
die Polyimidfolie moglichst plan auf dem Antennensubstrat aufliegt. Das Ergebnis
der CST Simulation in Abb.[f.1(c)| zeigt, dass die Polyimidfolie auBerdem einen
geringen Einfluss auf die Ausbreitungsgeschwindigkeit der Oberflichenwelle hat
und somit der Abstrahlwinkel gegeniiber dem Originalsystem variiert. Die Win-
keldnderung aufgrund der veridnderten Wellenzahl 3y muss wihrend des Entwurfs
beriicksichtigt werden.

Abb.[ 2] zeigt drei berechnete Hologramme mit unterschiedlichen Werten fiir 6,
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und ¢y. Die Abbildungen zeigen, dass die einzelnen kreisformigen Elemente des
Hologramms sich mit steigendem Winkel ¢y einzeln in negative y-Richtung ver-
schieben. Die entsprechend bendtigte Modifikation des Hologramms nur durch
Rotation oder Verschiebung der Polyimidfolie ist somit nicht moglich. Stattdes-
sen konnte ein System nach Abb.[3] aufgebaut werden. Einzelne Hologramme
fiir unterschiedliche Hauptstrahlrichtungen sind dabei auf einer Polyimidfolie ne-
beneinander aufgebracht. Die Folie ist an beiden Enden an mechanisch drehba-
ren Rollen befestigt. Die Flexibilitét der diinnen Folie ermoglicht das Aufwickeln
der nicht benétigten Hologramme auf den beiden Rollen. Durch die mechanische
Drehung der beiden Rollen, beispielsweise mittels zweier Schrittmotoren, kann
die Folie verschoben werden, sodass jeweils das benotigte Hologramm fiir die ge-
wiinschte Hauptstrahlrichtung in der Mitte vor der Speiseantenne platziert wird.

Die simulierten Richtdiagramme (vgl. Abb.[£4) passen zu den beiden Holo-
grammen aus Abb.2 mit ¢y # 0° und zeigen eine sehr gute Ubereinstimmung
der Hauptstrahlrichtungen mit den berechneten Werten fiir ¢y und 6y. Das System
aus Abb.[A3] wurde im Laufe dieser Arbeit nicht realisiert, jedoch wurde mess-
technisch verifiziert, dass die Anordnung des Hologramms auf einer Polyimidfo-
lie oberhalb des Antennensubstrats verwendet werden kann. Die Ergebnisse der
Verifikation erfolgen in Kapitel 2.1

0
I Co I —CST; RO 4003 + Alumina
L N 260011~ *CST; Polyimid + RO 4003 + Alumina
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Abbildung 4.1.: (a) Lagenaufbau des Konzepts; (b) Simulierter Einfluss eines Luftspalts
mit Hohe gp zwischen Antennensubstrat und Polyimidfolie; (c) Ausbrei-
tungskonstante fiir den Mehrlagenaufbau
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Abbildung 4.2.: Berechnete Hologramme fiir unterschiedliche Hauptstrahlrichtungen fiir
einen zweidimensionalen Schwenkbereich

Polyimidfolie mit
Hologrammen

Abbildung 4.3.: Schematische Darstellung einer frequenzschwenkenden holografischen

Antenne mit mechanischem System zum Wechseln des Hologramms zur
Erzeugung eines Hauptkeulenschwenks in einer zweiten Ebene
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Abbildung 4.4.: Simulierte Fernfelder fiir die berechneten Hologramme aus Abb.[.2] Fre-
quenz: 60 GHz

4.2. 1xN Antennengruppe als Speiseantenne

Die Verwendung einer Antennengruppe als Speiseantenne erzeugt eine Oberfld-
chenwelle mit ebener Phasenfront im Substrat (Abb.[3) und Gleichung2.9] der
ausbreitenden Oberflachenwelle dndert sich zu:

Erefz‘y (Z) - Erefz.y . eijﬁ() 4 (4 1)

Dabei wird angenommen, dass die Phase in y-Richtung konstant bleibt. Das Ho-
logramm kann demnach durch eine Anordnung gerader metallischer Streifen auf
der Substratoberfliche im Abstand p zueinander abgebildet werden. Gegeniiber
der zirkularen Hologrammform hat dies unter anderem den Vorteil, dass die Po-
sition der Oberflaichenwellenerzeuger weniger kritisch fiir die Funktionalitit der
Antenne ist. Beim zirkularen Hologramm war die Positionierung des Feeds im
Kreismittelpunkt der Einzelelemente zum Erreichen der maximalen Antennenef-
fizienz ausschlaggebend.

Weiterhin ergeben sich neue Moglichkeiten, die Hauptkeule zweidimensional zu
schwenken. Wie Abb.[£.6]zeigt, kann eine Richtungsinderung der Hauptkeule in-
erhalb der xy-Ebene mit ¢y # 0° und 6y # 0° durch eine Rotation des Hologramms
mit Rotationswinkel y;,,; erreicht werden. Eine Rotation des Hologramms kann
beispielsweise mechanisch erfolgen, indem ein Mehrlagenaufbau nach Kapitel 1]
verwendet wird, bei welchem sich das Hologramm auf einer diinnen Polyimidfo-
lie befindet.
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Eine weitere Moglichkeit zur Anderung der Hauptstrahlrichtung in einer zwei-
ten Ebene kann elektronisch durch eine Phasensteuerung der einzelnen Elemente
zur Oberflichenwellenerzeugung erfolgen. Statt der Drehung des Hologramms,
wird dadurch eine schrige Ausbreitungsrichtung der Referenzwelle vorgegeben.
Dieses schrige Auftreffen der Referenzwelle auf das Hologramm fiihrt zu einem
dhnlichen Effekt wie die Rotation des Hologramms selbst. Die nédchsten beiden
Unterkapitel dienen der Analyse beider Verfahren.

Das bisher verwendete Koordinatensystem ist fiir die Betrachtung der zweidi-
mensional schwenkenden Antenne ungeeignet. Die Keulenbreite innerhalb der
xy-Ebene wire mit dem vormals verwendeten Koordinatensystem in einer zweidi-
mensionalen Darstellung der Abstrahlcharakteristik, wie sie im Folgenden mehr-
fach verwendet werden wird, nicht ablesbar. Eine senkrecht abstrahlende Haupt-
keule wiirde beispielsweise bei 6y = 0° einen iiber ¢ konstanten Wert ergeben.
Da die Keulenbreite in beiden Dimensionen eine wichtige Information fiir die
angestrebte Radaranwendung darstellt, wird fiir das folgende Kapitel die Winkel-
anordnung nach Abb.[7] genutzt. Neben der intuitiven Positionsbestimmung der
Hauptkeule ist durch diese Anordnung direkt die Keulenbreite in beiden Richtun-
gen aus dem 2D-Plot des Fernfeldes ablesbar.

(a) Einzelstrahler (b) Gruppenstrahler mit gleicher Phasen-
belegung

Abbildung 4.5.: Vergleich der Feldverteilung des elektrischen Feldes der Oberflichen-
welle mit TEp-Mode bei Anregung mit einem Einzelstrahler oder einer
Antennengruppe
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Abbildung 4.6.: Berechnete Hologramme fiir zweidimensionalen Beam-Schwenk mit an-
regender Oberflichenwelle mit ebener Phasenfront

Abbildung 4.7.: Anpassung des Koordinatensystems fiir die folgenden Betrachtungen der
zweidimensional schwenkenden Antenne
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4.2.1. 2D-schwenkendes Antennensystem durch
Rotation des Hologramms

Theoretische Betrachtung

Durch eine Rotation des Hologramms verindert sich die Periodizitit der Einzel-
strahler aus Sicht der anregenden Oberflichenwelle. Dies ist in Abb.[8] gezeigt.
Eine reine Rotation des Hologramms ohne Anpassung der Periodizitit fiihrt aus
diesem Grund ebenfalls zu einer Anderung des Abstrahlwinkels 6. Wird davon
ausgegangen, dass der Abstand zwischen den Einzelelementen des Hologramms
p nicht verdndert wird, kann die zur Erzeugung der neuen Hauptstrahlrichtung
benotigte effektive Periodizitit p* wie folgt berechnet werden:

* p
= 4.2
P sin(oty) “42)
mit
Oy =90° —y

Es zeigt sich daraus, dass die beiden Schwenkrichtungen des Hauptstrahlwinkels
nicht unabhingig voneinander verdndert werden konnen. Mit grofer werdendem
Rotationswinkel des Hologramms bewegt sich die Hauptkeule, neben der ange-
strebten Bewegung innerhalb der xy-Ebene, gleichzeitig in Richtung Broadside.
Aus diesem Grund kann der maximale Schwenkwinkel 6,,,, nur mit ¢y = 0° bei
der minimalen Systemfrequenz erreicht werden.

Abb.9] zeigt durch den schattierten Bereich den einstellbaren zweidimen-
sionalen Schwenkbereich fiir die Antenne mit anregender TE(-Referenzwelle
innerhalb der Systembandbreite f,,;, = 55GHz bis f,, = 65GHz und mit der
bereits in Kapitel[3] verwendeten Periodizitit p = 2,61 mm. Die Hauptstrahlrich-
tung innerhalb der xz-Ebene wird iiber die effektive Periodizitdt p* berechnet und
ist in Abb..9(a) auf der y-Achse aufgetragen. Neben dem Rotationswinkel W,
des Hologramms, sind drei weitere x-Achsen dargestellt. Diese zeigen den sich
ergebenden Winkel ¢y der Hauptstrahlrichtung innheralb der xy-Ebene bei drei
unterschiedlichen Frequenzen. Der Winkel ¢y wird an dieser Stelle nach dem
holografischen Prinzip aus Kapitel2.2] berechnet. Rotationswinkel ,,, > 20°
werden nicht weiter betrachtet, da die Hauptkeule bei f,,,, in diesem Bereich
bereits senkrecht zum Substrat abstrahlt und damit aufgrund des Stopbandes
einen Einbruch des Gewinns aufzeigt. Aulerdem werden fiir f,,;, Kippwinkel
@p > 60° erreicht, welche wegen der starken Verbreiterung der Hauptkeule nicht
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iiberschritten werden sollten. Abb.[-9(b)] zeigt eine zusiitzliche Darstellung des

Schwenkbereichs iiber die beiden Winkel und veranschaulicht den ausleuchtbaren
Bereich innerhalb einer Hemisphire.

Hologramm aus
linearen Metallstreifen

Ebene Phasenfront der
Oberflichenwelle

Abbildung 4.8.: Einfall der Referenzwelle mit ebener Phasenfront auf das um v, verkipp-
te Hologramm

Eine praktische Realisierung dieses Konzepts kann durch den Lagenaufbau aus
Kapitel . T]erstellt werden. Da das Hologramm demnach auf einer 100 gm dicken
Polyimidfolie aufgebracht ist, welche auf dem RO4003® Substrat aufliegt, ist eine
stufenlose Drehung durch Anbringen eines Motors moglich. Die Antennengruppe

90 Broadside
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Abbildung 4.9.: Durch mechanische Rotation des Hologramms um Rotationswinkel ¥,

erreichbarer Schwenkbereich (p = 2,61 mm)
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als Referenzwellenerzeuger dient der Erzeugung einer Oberflichenwelle mit ebe-
ner Phasenfront. Um die Feldstirkeverteilung der angeregten Oberflichenwelle
abschitzen zu konnen, kann die Fernfeldberechnung von Antennengruppen im
Freiraum genutzt werden [KZ55], wie das folgende Beispiel zeigt. In der Simu-
lation wird erneut auf Waveguide-Ports als frequenzunabhiéngige, ideale Einzel-
strahler zuriickgegriffen. Als entsprechendes Modell kann daher ein Fldchenstrah-
ler mit homogener Stromverteilung und Kantenlénge ag in y-Richtung angenom-
men werden, dessen Richtcharakteristik in der Substratebene wie folgt berechnet
wird:
~sin(§)

Cy) = z |-cos(y)] 4.3)

= f 9 sin(y) (4.4)
ref0

. o . . e
Fiir omnidirektionale Einzelstrahler entstehen ab einem Elementabstand von Tm

die ersten Grating Lobes, welche mit grofler werdendem Elementabstand an In-
tensitit zunehmen [Bal97]]. Treffen die Nebenkeulen auf das Hologramm, werden
diese ebenfalls in der Freiraumabstrahlung abgebildet. Es ist daher notwendig,
die Ausbreitung von Grating Lobes innerhalb des Antennensubstrats moglichst
zu unterbinden oder deren Intensitit so gut wie moglich zu dimpfen. Da die Spei-
seantennen zur Anregung der Oberflichenwellen aus Kapitel3.3.2 teilweise be-
reits breiter als Aref0 sind, kann der empfohlene Elementabstand kleiner der halb-
en Wellenldnge der Referenzwelle im Substrat nicht immer eingehalten werden.
Wie Abb. 10| zeigt, fiihrt jedoch eine ausgepriigte Direktivitit der Einzelstrahler
in Ausbreitungsrichtung zu einer starken Unterdriickung der Grating Lobes fiir
kleine Abstidnde pg, zwischen den Einzelstrahlern. Fiir die gezeigte Berechnung
wurde eine Antennengruppe bestehend aus Ng, = 4 direktiven Einzelstrahlern mit
einer Aperturbreite einer Wellenldnge der anregenden Substratmode verwendet.
Die bei £90° erstmals auftretenden Grating Lobes werden bei einem Elementab-
stand von A, o durch die Direktivitit der Einzelstrahler noch sehr gut unterdriickt,
sodass die Intensitidt weit unterhalb des Nebenkeulenniveaus liegt.

Eine weitere Vergroflerung des Feedabstands wird nicht empfohlen, da die Gra-
ting Lobes bei pg, = 1,54, eine hohere Intensitiit als die auftretenden Neben-
keulen der Referenzwelle erreichen. Die Berechnung der Feldintensitét der Ober-
flaichenwelle iiber die Fernfeldgleichung von Antennengruppen hat den Vorteil,
dass bereits vor der aufwendigen Simulation mit einem Feldsimulator eine opti-
male Anordnung der Antennengruppe zur Anregung der Referenzwelle mit gerin-
gem Rechenaufwand bestimmt werden kann.
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Direktivitiit des Einzelstrahlers Direktivitiit des Gruppenfaktors Direktivitiit der Antennengruppe
A
— Tref0 -
Doy = P Ng =4

o o
300 0% 300 300 0% 300
vy in Grad ? vy in Grad
0
-60° 60°  — -60° o \60°
_ .
-90°! b90° 90! ; 90°
normierte Direktivitit in dBi normierte Direktivitiit in dBi
Per = mrm Ng, =4
0°
u,t in Grad w in Grad
_ o _60°
60 " 60
-90° 90° -90°
normierte Dlrektmtat in dBi normierte Dlrektlvntat in dBi normierte Direktivitit in dBl

o =15- lm,o, NG, 4
-30°

u,t in Grad \y in Grad
-60° 00 = ;60 O\ 60°
-90° —90°
normierte Dlrektlvntat in dBl normierte Direktivitit in dBl

Abbildung 4.10.: Unterdriickung von Grating Lobes bei Erzeugung der Oberflichenwelle
durch direktive Einzelstrahler, schematische Darstellung des entstehen-
den Gruppenfaktors

Simulative Untersuchung

Fiir die Anregung mit den antipodalen Vivaldi-Antennen wird ein Elementabstand
der Speiseantennen von 2,85 mm gewihlt, was einer effektiven Wellenldnge A, ro
der TE(-Oberflachenwelle bei der Mittenfrequenz 60 GHz entspricht. Das Holo-
gramm im Abstand von 5 mm zur Oberflichenwellenerzeugung muss nach Mog-
lichkeit groB3flachig und mit ebener Phasenfront in y-Richtung ausgeleuchtet wer-
den, um eine kleine Keulenbreite innerhalb der xy-Ebene zu erhalten. Abb.E11]
zeigt den Verlauf von Amplitude und Phase der E,-Komponente des elektrischen
Feldes einer ungestorten TEg-Oberflichenwelle bei unterschiedlicher Anregung.
Die Betrachtung findet dabei 5 mm entfernt von den Oberflichenwellenerzeu-
gern (in z-Richtung) statt, weshalb die Hauptkeule im Amplitudenverlauf noch
nicht deutlich ausgeprigt ist. Wie die Ergebnisse zeigen, ist die Verwendung ei-
ner grolen Apertur durch eine hohere Anzahl an Einzelstrahlern vorteilhaft, da
die ebene Phasenfront iiber eine grofere Strecke parallel zum Hologramm er-
zeugt wird. Dass eine grofere Aperturform nicht zu einer schmaleren Hauptkeule
mit ebener Phasenfront fiihrt, wie es aus der Antennentheorie hervorgeht, ergibt
sich wegen des geringen Abstands zur Oberflichenwellenquelle, in welchem die
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Fernfeldbedingung nicht erfiillt ist. Da das Hologramm ebenfalls in solch kurz-
em Abstand und nicht im Fernfeld der Antennengruppe angebracht ist, wird eine
entsprechend gro3e Antennengruppe bestehend aus sieben Elementen im Abstand
Areto fiir die folgenden Betrachtungen verwendet.

Mit der Gruppe aus sieben antipodalen Vivaldi-Antennen ergibt sich eine Ober-
flichenwelle mit der elektrischen Feldverteilung und der Phasenfront nach
Abb.[L12] Wird nun die Polyimidfolie mit Hologramm aufgelegt und gedreht,
ergeben sich die Abstrahldiagramme nach Abb.E.13]l Die effektive VergroBe-
rung der Periodizitit durch die Rotation wird in der Simulation bestitigt, da die
Hauptstrahlrichtung sich bei gleichbleibender Frequenz durch Rotation des Ho-
logramms in Richtung Broadside bewegt. Fiir eine symmetrische Rotation von
W,or = £20° ergibt sich der zweidimensionale Schwenkbereich von ¢y = +62,3°
und 91,7° < 6y < 128,2° fiir die festgelegte Systembandbreite.
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Abbildung 4.11.: Simulierter Feldverlauf der Ey-Komponente des elektrischen Feldes ent-
lang der Hologrammelemente im Abstand 5 mm
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Abbildung 4.12.: Simulierter Feldverlauf der Ey-Komponente des elektrischen Feldes bei
Erzeugung mit einer Gruppe aus sieben Einzelstrahlern
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Abbildung 4.13.: Simulierte Abstrahlung der holografischen Antenne mit TEg-
Referenzwelle fiir verschiedene Rotationswinkel y des Hologramms. Da
ein Substrat ohne Massefliche verwendet wird, bildet sich jeweils eine
Hauptkeule innerhalb der oberen und unteren Hemisphére aus. Gezeigt
ist die stirkere Hauptkeule innerhalb der unteren Hemisphire.
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Messtechnische Verfikation

Die messtechnische Verifikation des Mehrlagenaufbaus mit dem Hologramm auf
Polyimidfolie (vgl. auch Kapitel.T) erfolgt mit den in Abb.F.14] dargestellten
anregenden Yagi-Uda-Antennen. Die Ergebnisse sind zu einem frithen Zeitpunkt
der Arbeit entstanden, weshalb eine Antennengruppe als Oberflichenwellener-
zeuger verwendet wurde, deren Design fiir ein anderes Projekt entwickelt wurde.
Daher weicht der Frequenzbereich der folgenden Ergebnisse von dem bisher ver-
wendeten V-Band ab. Dennoch wird die Funktionalitit eines Layouts mit dem
Hologramm auf einer 100 um dicken Polyimidfolie durch die Messungen besti-
tigt.

Der Bewegungsbereich der Messantenne ist fiir die dreidimensionale Messung
nochmals stdrker eingeschrinkt als fiir die Messung einer Ebene. Die Plots in
Abb.[LT3] zeigen, dass die Hauptkeule der Antenne innerhalb der oberen Hemi-
sphire schrig oberhalb der Messspitze liegt. Gemessen wurde daher die vordere
Hilfte der oberen Halbkugel und zusitzlich etwa 30° innerhalb der zweiten Half-
te, wobei in diesem Bereich, in dem die Hauptkeule liegt, der Bewegungsradius
von ¢ ebenfalls auf etwa +30° beschriinkt ist (vgl. Anhang[E2). Es wurde aus
diesem Grund eine geringere Hologrammrotation um 12° gewihlt, die eine Rich-
tungsidnderung der Hauptkeule um A¢ = 30° zur Folge hat.

Die Messergebnisse zeigen einerseits die Anderung der Hauptstrahlrichtung iiber
der Frequenz sowie die Anderung innerhalb der xy-Ebene bei Drehung des Holo-
gramms. Bei senkrechter Ausrichtung des Hologramms ist ein leichtes Schielen
der Antenne zu erkennen, welches durch das nicht ideale Speisenetzwerk entsteht.
Dennoch ist die Funktionalitit der Antenne mit der Hologrammposition auf einer
extra Polyimidfolie mit diesem Ergebnis messtechnisch verifiziert. Diese Verifika-
tion zeigt, dass die vorgestellten Konzepte zum mechanischen zweidimensionalen
Richtungswechsel der Hauptstrahlrichtung aus Kapitel . Tlund Kapiteld.2 Tlreali-
sierbar sind. Die Messergebnisse wurden 2013 auf der ,,7th European Conference
on Antennas and Propagation (EuCAP 2013)* veroffentlicht [RBPZ13].

4.2.2. 2D-schwenkendes Antennensystem mit
phasensteuerndem Speisenetzwerk

Statt der mechanischen Verkippung des Hologramms kann ein komplett elektro-
nischer Hauptkeulenschwenk realisiert werden, indem eine phasengesteuerte An-
tennengruppe zur Erzeugung der Oberflichenwelle genutzt wird. Bei dieser Kom-
bination aus frequenzschwenkender Antenne und Phased-Array wird der Rotati-
onswinkel y,,, iiber den Ausbreitungswinkel der Oberflaichenwelle definiert. Der
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Abbildung 4.14.: Verwendete Struktur zur messtechnischen Verifikation des Mehrlagen-
aufbaus mit Polyimidfolie
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Abbildung 4.15.: Messergebnisse der Struktur mit dem Hologramm auf einer Polyimid-
folie
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Ausbreitungswinkel wiederum wird iiber die Phasendifferenz A¢rgo der einzel-
nen Strahler zueinander erzeugt. Da der mechanische Aufwand entfillt, wird diese
Art der Realisierung mit Hinblick auf die Aufbautechnik bevorzugt. Ein Nachteil
der ausschlieBlich elektronisch steuerbaren Methode gegeniiber der mechanischen
Verdnderung des Hologramms, ist die Entstehung von Nebenkeulen und weiteren
Grating Lobes in Abhingigkeit des Grades der Verkippung der Oberflichenwelle,
welche im Designprozess beachtet werden miissen.

Ein direkter Vergleich beider Konzepte mit jeweils gleichem Abstrahlwinkel ¢g
zeigt die Unterschiede im resultierenden Fernfeld auf (vgl. Abb.16). Wird die
Rotation mechanisch erzeugt, bleibt die Ausbreitungsrichtung der Referenzwelle
unverdndert und trifft auf das gekippte Hologramm. Die nicht abgestrahlte Welle
lauft weiter in +z-Richtung und erzeugt eine Nebenkeule parallel zur Substra-
tebene (6 = 0°) durch Abstrahlung an der Substratkante. Diese kann durch Ab-
sorbtion der nicht abgestrahlten Leistung am Ende des Dielektrikums gedampft
werden. Ansonsten zeigt das Fernfeld den gewiinschten Effekt der Richtungsén-
derung der Hauptkeule in der xy-Ebene. Bei einem rein elektronischen Schwenk
der Referenzwelle konnen beim verwendeten Abstand der Oberflichenwellenan-
reger pgr = Arefo bei phasenverzogerter Anregung bereits hohe Nebenkeulen und
Grating Lobes bei Erzeugung der Referenzwelle auftreten (vgl. Abb.[17), wel-
che vom Hologramm als storende Abstrahlung im Freiraum abgebildet werden.
Die Verkippung der Oberflichenwelle fiihrt einerseits dazu, dass die Abstrahlung
parallel zum Substrat deutlich abnimmt, jedoch ordnen sich die Nebenkeulen stir-
ker um die Hauptkeule an (vgl. Abb.AT6(b)). Allgemein sind bei gleicher Rich-
tungsidnderung der Hauptkeule innerhalb der yz-Ebene im elektronisch schwen-
kenden System mehr Nebenkeulen und Abstrahlung in unerwiinschte Richtungen
zu erkennen als im Fall des mechanischen Schwenks.

Weiterhin ist zu beobachten, dass der in Kapitelm beschriebene Effekt durch
Anderung der Periodizitit im Fall des elektronischen Schwenks nicht auftritt.
Stattdessen steigt der Winkel der Hauptstrahlrichtung 6y bei grofler werdendem
Winkel v, in negative Richtung an. Eine Erkldrung ergibt sich tiber die Anschau-
ung des Hologramms als Antennengruppe. Werden die Randeffekte wegen der nur
endlich ausgedehnten Phasenfront vernachlissigt, ist der Abstand p der Einzel-
strahler in z-Richtung unabhingig von y,,,. Bei Betrachtung der Hologrammmitte
(y = 0) dndert sich durch Kippung der Referenzwelle jedoch die Phasendifferenz
der Einzelelemente zueinander. Wird der Kippwinkel grof3er, sinkt die Phasendif-
ferenz der Speisung zwischen den in z-Richtung verteilten Einzelelementen. Da
die Floquet-Mode mit n = —1 (erste Grating Lobe) die Hauptkeule bildet, be-
deutet diese kleiner werdende Phasendifferenz eine Bewegung der Hauptkeule in
negative z-Richtung innerhalb der xz-Ebene. Es ergibt sich fiir das Hologramm
mit p = 2,61 mm der ausleuchtbare Winkelbereich nach Abb.E.18] Die Darstel-
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lung innerhalb der Hemisphire in Abb.[d.18(b)] zeigt, dass der zweidimensionale
Schwenkbereich des Konzepts mit phasengesteuerter Antennengruppe gegeniiber
dem Schwenk durch das rotierte Hologramm eingeschrinkt ist.
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Abbildung 4.16.: Fernfeld der holografischen Antennen mit unterschiedlichen Verfahren
zum Schwenken der Hauptkeule
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Abbildung 4.17.: Elektrische Feldverteilung im Substrat bei Anregung einer TE(-

Oberflichenwelle mit phasenverzogerter Antennengruppe; Ng, = 7;
A¢rpo = 110°
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Abbildung 4.18.: Durch elektronische Kippung der Referenzwelle um Rotationswinkel
Wy erreichbarer Schwenkbereich
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4.3. 2D-schwenkendes Antennensystem mit
Rotman-Linse

4.3.1. Rotman-Linse als phasensteuerndes
Speisenetzwerk

Es gibt unterschiedliche Mdoglichkeiten zur Realisierung der phasensteuernden
Speisung der Oberflichenwellenerzeuger. Die Verwendung von Phasenschieber-
ICs an jedem Erzeugerelement bietet dabei die grofiten Freiheitsgrade zur
stufenlosen Einstellung der einzelnen Phasen unabhéngig voneinander. Haufig
sind jedoch eine Vielzahl an Steuer- und Versorgungsspannungen fiir einen
solchen Aufbau erforderlich, welche die Systemkomplexitit erhohen und die
Integrierbarkeit als kompaktes Modul erschweren. Die Phasendifferenz der Aus-
ginge von passiven phasensteuernden Speisenetzwerken wie der Butler-Matrix
und der Rotman-Linse werden dagegen bereits im Designprozess festgelegt und
sind im laufenden Betrieb nur diskret verstellbar. Beide Systeme verteilen die
Leistung eines Eingangsports auf eine unterschiedliche Anzahl an Ausgangsports
(Antennenports). Die Wahl des Eingangsports (beispielsweise iiber einen inte-
grierten Schalter) legt die Phasendifferenz zwischen den Antennenports fest.
Eine Butler-Matrix erzeugt den Phasenversatz iiber eine Anordnung mehrerer
Koppler (hdufig Branchline-Koppler) und Verzogerungsleitungen und ist meistens
in Mikrostreifenleitungstechnologie realisiert. Bei Verwendung der klassischen
Rotman-Linse hingegen koppelt die speisende Mikrostreifenleitung die Welle in
eine Parallelplattenregion tiber, innerhalb derer die Welle zu den Antennenports
geleitet wird. Diese Parallelplattenregion kann je nach Technologie auch durch
andere gerichtete Ausbreitungsformen (in wird beispielsweise eine
direktive TM-Oberflichenwelle verwendet) ersetzt werden. Uber die Form der
Linse wird die Phasendifferenz an den Ausgingen festgelegt.

Wie die vorangegangenen Berechnungen zeigen, kann bereits mit einer Verkip-
pung der Referenzwelle um ,,, = 20° eine Anderung der Hauptstrahlrichtung
von bis zu ¢y = 40° erreicht werden. Da die Funktion der Butler-Matrix auf
dem Phasenversatz der verwendeten Koppler beruht [Mac87]], welcher meist 90°
betrigt, sind die auswihlbaren vier Phasendifferenzen an den Antennenports auf
die Werte £45° und +135° beschrinkt. Eine Auswahl an Zwischenschritten fiir
eine feinere Diskretisierung des Schwenkbereichs ist nicht moglich. Es ergibt
sich eine maximale Verkippung der Referenzwelle um 22°. Dies entspricht einem
maximalen Abstrahlwinkel von {iber 45° innerhalb der xy-Ebene. Mit dem zur
Verfiigung stehenden Messsystem sind solch schriage Abstrahlwinkel nicht mehr
verifizierbar. Ein weiterer Vorteil der Rotman-Linse gegentiber der Butler-Matrix
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ist die Moglichkeit die Antenne bei ¢g = 0° zu betreiben. In diesem Bereich ist
es moglich, den Antennengewinn auch kalibriert zu vermessen.

Eine stufenlose Einstellung der Phase ist auch mit der Rotman-Linse nicht
moglich. Durch den Designprozess kann jedoch sowohl die maximale Phasen-
differenz als auch die Anzahl der Zwischenstufen definiert werden. AuBlerdem
ist die Anzahl der Antennenports flexibel wihlbar und kann somit, beziiglich der
Erzeugung einer ebenen Phasenfront, an die holografische Antenne angepasst
werden. Radarsysteme mit Rotman-Linsen zur Phasensteuerung wurden bereits
mehrfach veroffentlicht. Wegen der genannten hoheren Design-Flexibilitit
gegeniiber der Butler-Matrix ist der Einsatz von Rotman-Linsen auch fiir die
Kombination mit holografischen Antennen vorzuziehen.

Eine Moglichkeit zum Entwurf einer Rotman-Linse wurde bereits am IHE von
A. Lambrecht untersucht [Laml]. Fiir eine detaillierte Beschreibung des auch hier
verwendeten Vorgehens wird auf diese Arbeit verwiesen. Eine kurze Zusam-
menfassung der Grundlagen zum Design konnen in Anhang[D] nachgeschlagen
werden.

4.3.2. Entwurf und Simulation der holografischen
Antenne mit Rotman-Linse

Zum Entwurf der Rotman-Linse werden folgende Parameter festgelegt:

— Anzahl der Eingangsports und damit der Abstrahlwinkel: 7

Anzahl der Ausgangsports (Antennenports): NG, = 7

— Abstand zwischen den Antennenports: pg, = 2,85mm= A,, o bei 60 GHz

maximaler Abstrahlwinkel (max. Rotationswinkel y,,,): 25° im Freiraum,
entspricht y,,, =~ 15° als TEy-Welle

Die Rotman-Linse wird mit diesen Anfangsbedingungen tiber den Designprozess
nach Anhang[Dlauf minimale Amplituden- und Phasenfehler innerhalb der Trans-
missionskoeffizienten optimiert. Die Mikrostreifenleitungen der Ports weisen ei-
ne Leitungsimpedanz von Z; = 80Q auf. Dementsprechend wird die Rotman-
Linse auf diese Leitungsimpedanz angepasst. Es ergibt sich das Design nach
Abb..19] Die Anzahl der Dummy-Ports ergibt sich iiber die Optimierung der
S-Parameter mit dem Feldsimulator CST. Dazu wird die Rotman-Linse ohne
holografische Antenne simuliert. Die resultierenden S-Parameter fiir die Spei-
sung am &dufersten und am mittleren Port fiir die gezeigte Konfiguration sind
in Abb..20 und Abb.[A21] dargestellt. Die Rotman-Linse ist {iber das gesamte
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Band mit S;; < —10dB sehr gut angepasst. Fiir die Speisung an Port 4 sollen alle
Antennenfeeds mit gleicher Phase angeregt werden. Die mittlere Phasendifferenz
liegt stabil tiber der gesamten untersuchten Bandbreite bei 0,16° und entspricht
damit sehr gut dem erwarteten Wert. Fiir die weiteren Ports, welche zu einer mit
Winkel y,,, verkippten Ausbreitung der Oberflichenwelle fithren, muss die ver-
langsamte Ausbreitungsgeschwindigkeit der Welle gegeniiber einer Ausbreitung
in den Freiraum beachtet werden. Der Parameter zum Festlegen des maximalen

Abstrahlwinkels gibt die benotigte Phasendifferenz mit folgender Gleichung fiir
eine TE(-Welle im Substrat an.

Adrro = 360°- f S sin(Yror) 4.5)
ref0

Rotman-Linse

Abbildung 4.19.: Simulationsmodell der Rotman-Linse mit holografischer Antenne
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Abbildung 4.20.: Simulierte S-Parameter der Rotman-Linse fiir Speisung an Port 1, Nor-
mierung auf Zy = 80Q
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Abbildung 4.21.: Simulierte S-Parameter der Rotman-Linse fiir Speisung an Port 4, Nor-
mierung auf Zg = 80Q

Wegen der kleineren effektiven Wellenldnge vergroBert sich im vorliegenden Fall
der effektive Abstand zwischen den Oberflaichenwellenerzeugern und es ergeben
sich grof3ere benotigte Phasendifferenzen zur Erzeugung der selben Abstrahlwin-
kel. Ein Vergleich zwischen Soll- und Simulationswerten und die daraus resultie-
renden maximalen Abstrahlwinkel vy, als Oberflichenwelle innerhalb des Sub-
strats sind in Tabelle[f.I] zusammengefasst. Die Simulationsergebnisse gelten fiir
einen idealen, reflexionsfreien Abschluss der Dummy-Ports sowie der iibrigen
Ein- und Ausginge

Fiir diese ideale Annahme liegt die simulierte Effizienz der Linse zwischen 32 %
und 40 %. Die niedrige Effizienz, welche hauptséichlich durch die innerhalb der
Dummy-Ports verlorene Leistung zustande kommt, ist der grofle Nachteil der
Rotman-Linse gegeniiber anderen Speisenetzwerken. Die in dieser Arbeit erreich-
ten Werte entsprechen in etwa denen anderer Gruppen [SMGSQ7], [LKYTT].
Mit der entworfenen Rotman-Linse ergeben sich die Richtcharakteristiken nach
Abb.H27] fiir die Speisung der ersten vier Ports. Die Richtungsidnderung der
Hauptkeule stimmt dabei sehr gut mit den berechneten Werten nach Abb.[Z 18|
iiberein. Der Gewinn ist wegen der Verluste innerhalb der Rotman-Linse gegen-
iiber dem Konzept mit mechanischem Hauptkeulenschwenk um bis zu 5dB ge-
ringer.
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Abbildung 4.22.: Simulierte Abstrahlung der Kombination aus Rotman-Linse mit hologra-

fischer Antenne mit TEy-Referenzwelle
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Frequenz || Adson | Adcsr | Yror
55GHz 79,49° 78,5° 16,44°
60 GHz 86,72° 86,6° 15,5°
65 GHz 93,94° 93,16° 14,4°

Tabelle 4.1.: Fiir Abstrahlwinkel im Freiraum von 25°

4.3.3. Messtechnische Verifikation

Die Rotman-Linse mit nachgeschalteter Antennengruppe zur Speisung des li-
nearen Hologramms wird am messspitzenbasierten Antennenmessplatz befe-
stigt (Abb.23). Da ein reflexionsfreier Abschluss bei 60 GHz mit SMD-
Widerstinden nicht realisierbar ist, werden die Dummy-Ports mit Absorberma-
terial beklebt, um die dort ankommende Leistung, welche nicht von den Anten-
nenports aufgenommen wird, zu absorbieren. Da fiir die Messungen jeweils nur
ein Eingangsport gespeist wird, werden auch die tibrigen Eingangsports auf diese
Weise abgeschlossen.

Unter Beriicksichtigung der Winkeldefinition nach Abb.[7] kann der Bereich

0 > 120° wegen der Position der Messgerite nicht messtechnisch verifiziert wer-
den, weshalb nur die oberen Frequenzen und damit weniger schrige Abstrahl-
richtungen gemessen werden. Zur Reduktion der Messzeit wird der vermessene
Winkelbereich auf die zu erwartende Position der Hauptkeule angepasst. Dazu
wird die untere Hemisphire des Messsystems in drei Bereiche unterteilt, wel-
che von links nach rechts jeweils ein Drittel des Messbereichs abbilden. Die ge-
messenen Richtcharakteristiken bei unterschiedlichen Frequenzen und fiir die je-
weilige Speisung an den Ports 2 bis 4 sind in Abb.[d.24] dargestellt. Die gemes-
senen Hauptkeulen liegen jeweils im sehr eingeschriankt messbaren Bereich mit
6y > 90°. Dennoch weichen die gemessenen Winkel maximal um A¢y = £2,1°
und A8y = —1,3° von den vorangehenden Simulationsergebnissen ab. Diese Ab-
weichung kann iiber eine Ungenauigkeit in der Ausrichtung der Antenne im Hin-
blick auf das Phasenzentrum entstehen. Beispielsweise ist die Position der An-
tenne in x-Richtung nur sehr eingeschriinkt einstellbar. Einen Vergleich zwischen
simulierten und gemessenen Werten gibt Tabelle[.2]

Eine Gewinnmessung des Systems kann bei einer Speisung an Port 4 und einer
resultierenden Abstrahlung in xz-Richtung durchgefiihrt werden. Das Ergebnis ist
in Abb..25]gezeigt. Der aus der Simulation erwartete Gewinn von bis zu 19,3 dBi
im Frequenzbereich 55GHz < f < 65GHz wurde in der Messung nicht erreicht.
Bei 60 GHz und 64 GHz zeigen sich aulerdem Einbriiche des Antennengewinns,
welche in den Simulationsergebnissen nicht vorhanden sind. Dies resultiert aus
den nicht reflexionsfreien Abschliissen der Dummy- und iibrigen Eingangsports.
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Abbildung 4.23.: Auf dem Antennenmessplatz montierte holografische Antenne mit spei-
sender Rotman-Linse

Die dort reflektierte Welle, welche nochmals in die Parallelplattenregion einkop-
pelt, stort die Transmission der Rotman-Linse und fiihrt bei gewissen Frequenzen
zu destruktiver Uberlagerung, wodurch der Antennengewinn in diesem Bereich
einbricht. Das Nebenkeulenniveau ist mit —11,3dB bei 60 GHz gegeniiber der
Simulation um 2,3 dB erhoht. Auch dieser Effekt ist auf die nicht idealen Ab-
schliisse zuriickzufiithren. SchlieBlich ist sehr gut der Einfluss des Stopbandes bei
67 GHz und zum Substrat senkrechter Abstrahlung im Verlauf zu erkennen. Im
Folgenden wird ein Konzept erarbeitet, diesen Einfluss méglichst zu minimieren.

6o 6o A8y do %o Ago
(Sim.) (Mess.) (Sim.) (Mess.)
Port 1 113° - - 208° - -
(60 GHz)
Port 2 110,8° 109,5° -1,3° 196,5° 194,4° -2,1°
(60 GHz)
Port 3 108,8° 108,0° -0,8° 188,5° 186,8° -1,7°
(60 GHz)
Port 4 108,8° 108,0° -0,8° 180,5° 180,5° 0°
(60 GHz)

Tabelle 4.2.: Vergleich zwischen gemessenen und simulierten Hauptstrahlrichtungen des
Antennensystems mit Rotman-Linse
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Abbildung 4.24.: Gemessene Abstrahlcharakteristik der holografischen Antenne mit

Abbildung 4.25.: Gemessener Antennengewinn der holografischen Antenne mit vorge-
schalteter Rotman-Linse bei Speisung an Port 4
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4.4. Abstrahlung in Richtung Broadside

4.4.1. Bei phasengleicher Anregung

Einige neuere Veroffentlichungen beschiftigen sich mit dem Problem des Ge-
winneinbruchs von periodischen Leckwellenantennen bei einer Hauptstrahlrich-
tung senkrecht zum Substrat. Der Effekt beruht auf der Problematik, dass die ab-
strahlenden Elemente eine Storstelle aufgrund der Impedanzéinderung im Wellen-
leiter bilden. Fiir eine senkrechte Abstrahlung sind alle Einzelstrahler gleichpha-
sig angeregt und statt der notwendigen Wanderwelle entsteht eine stehende Welle
wegen konstruktiver Uberlagerung der Reflexionen.

Fiir leitungsbasierte Leckwellenantennen kann daher eine Impedanzanpassung
genutzt werden, um die Bildung einer stehenden Welle auch im Fall p = A,y zu
vermeiden [PBEJ09]. Geschlitzte Hohlleiter-Antennen konnen die Reflexion an
den einzelnen Schlitzen durch geschickte Anordnung dieser Stérungen soweit re-
duzieren, dass der Effekt stark abgeschwiicht wird [SNHI12]|, [CCHT11]]. Aus dem
selben Grund erweist sich die in Kapitel3.4.1] vorgestellte Antenne mit anregen-
dem TM(-Mode und abstrahlenden Metallstreifen oberhalb einer durchgezogenen
Massefliche fiir senkrechte Abstrahlung als am besten geeignet (Konfig. C). Die
elektrischen Feldlinien laufen bei dieser Antennenkonfiguration nicht parallel zur
Lingsseite des Streifens. Die Impedanzénderung am Leiter ist dadurch geringer
als im Falle der TEy-Referenzwelle. Dies ist beispielsweise daran zu erkennen,
dass die Antennenfehlanpassung im Abstrahlbereich um Broadside zwar weiter-
hin ansteigt, dieser Anstieg jedoch deutlich geringer ausfillt als im Fall der TE,-
Referenzwelle. Wegen der besseren Integrierbarkeit der TEg-Antennen und der
fiir viele Anwendungen niitzlichen Abstrahlung senkrecht zum Substrat wire ein
Konzept, welches die Entstehung der stehenden Welle auch fiir diesen Antennen-
typ soweit unterdriickt, dass die Nutzung der Antenne mit Broadside-Abstrahlung
moglich wird, wiinschenswert.

Die Wellenleiterimpedanz gezielt zu veridndern, ist fiir die Verwendung des dielek-
trischen Wellenleiters mit sehr groBem Aufwand verbunden, da Hohe oder Permit-
tivitdt des Dielektrikums direkt moduliert werden miissten. Ansonsten ist die Im-
pedanz der Einzelelemente des Hologramms nicht auf die Wellenleiterimpedanz
anpassbar. AuBlerdem sind die Positionen der Einzelstrahler iiber die Nullstellen
der interferierenden Wellen festgelegt und konnen nicht wie beim geschlitzten
Hohlleiter variabel angeordnet werden. Somit sind die beiden vorgestellten Mog-
lichkeiten nicht auf die hier behandelte Antennenart iibertragbar.

Ein drittes Konzept dhnelt der Verwendung eines %—Transformators, wie aus der
Leitungstheorie bekannt. Dieses Konzept wurde ebenfalls bereits auf periodisch
geschlitzte Hohlleiterantennen angewendet [GI93]], [GW12]. Angelehnt an dieses
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Verfahren, wird eine neue Hologrammstruktur erarbeitet, welche eine deutlich
bessere Antennenperformanz bei senkrechter Abstrahlung aufweist, als die Ori-
ginalstruktur. Die neue Hologrammstruktur, welche sich aus der Verwendung des
%—Transformators ergibt, ist in Abb.[.26] dargestellt. Durch die Anordnung der

beiden Strahler im Abstand kff zueinander interferieren die beiden reflektierten
und in negative z-Richtung laufenden Wellen destruktiv miteinander. Aus der Ab-
hingigkeit von der Wellenlidnge der im Substrat laufenden Welle ergibt sich eine
bandbreitenbeschrinkte Funktion des Konzepts.

Fiir die Mittenfrequenz f. = 60 GHz wird solch eine Antenne in CST aufgebaut
und analysiert. Der Vergleich der simulierten Fernfeld Plots in Abb.[.27]zeigt ei-
ne deutliche Verbesserung der Abstrahlung fiir eine Hauptstrahlrichtung 6y = 90°.
Der Gewinn variiert bei Anordnung mit %—Transformator um weniger als 1,5dB,
wohingegen die Originalantenne einen Gewinneinbruch von iiber 8 dB aufweist
und die Hauptkeule senkrecht zum Substrat nicht mehr als solche erkennbar ist.
Diese Verbesserung konnte durch Messungen mit einem Prototypen verifiziert
werden (vgl. Abb.A27(c)). Der gemessene Gewinn liegt 4,5dB unterhalb der
Simulation, was auf die Verwendung eines 1x4 Feeds aus antipodalen Vivaldi-
Antennen mit Speisenetzwerk zuriickzufiihren ist. In der Simulation wurde ein
1x7 Feed verwendet und auf ein Speisenetzwerk konnte verzichtet werden.
Betrachtet man den Verlauf der Gewinnkurve iiber der Frequenz in Abb.[A28] ist
zu erkennen, dass die Ausfiihrung als Doppelstrahler auch im weiteren Abstrahl-
bereich der Antenne keinen negativen Einfluss ausiibt. Einzig die Winkelrichtung
der Hauptkeule verindert sich bei gleicher Periodizitit, da die Welle in einer Ein-
zelzelle des Hologramms eine doppelte Beschleunigung erfihrt. Dies muss in der
Berechnung des Hologramms beriicksichtigt werden. Das starke Abdriften der 6
Kurve der Originalantenne (Abb.[28(a)) erfolgt, da die eigentliche Hauptkeule
in diesem Bereich so stark einbricht, dass CST diese nicht weiter als Hauptstrahl-
richtung der Antenne erkennt. Dies bedeutet, dass der tatsdchliche Gewinnein-
bruch noch hoher ausfillt als der Kurvenverlauf vermuten lisst, da der Wert des
Gewinns bei 66 GHz einer anderen Winkelrichtung als Broadside entspricht. Die
simulierte Antenneneffizienz bei der Originalantenne fiir senkrechte Abstrahlung
liegt nur noch bei 53 %, wohingegen sie durch die Transformation auf 76 % ge-
steigert werden kann. Sowohl der stabile Verlauf der Gewinnkurve als auch die
Winkelrichtung in Abhéngigkeit der Frequenz konnten durch die Messergebnisse
in Abb.[A.28(c)| bestitigt werden.
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AAAA

(a) Schematische Darstellung (b) Foto

Abbildung 4.26.: Erweiterung der Einzelzellen des Hologramms um %fTransformatoren
zur destruktiven Uberlagerung der reflektierten Wellen
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Abbildung 4.27.: Richtcharakteristik im Bereich —5° < 6y < +5°
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Abbildung 4.28.: Verlauf von Gewinn und Abstrahlwinkel 6 tiber der Frequenz

4.4.2. Bei phasengesteuerter Anregung

Wird die /lfff -Transformation fiir phasengleiche Anregung (¢y = 0°) ausgelegt,

interferieren die Reflexionen an den beiden Leitern bei einer Anregung mit ver-
kippter Referenzwelle nicht weiter destruktiv. Um die vorgestellte Transforma-
tion dennoch in Kombination mit einer phasengesteuerten Speisung verwenden
zu konnen, sollte sich das verdnderte Hologramm auch bei schriager Abstrahlung
nicht negativ auf die Richtcharakteristik auswirken. Der Verlauf des simulierten
Antennengewinns in Abb.[£29] zeigt, dass die Verwendung der Transformatoren
auch bei schriger Abstrahlung keinen negativen Einfluss zeigt. Die zum Substrat
senkrechte Abstrahlung erfolgt erst im Bereich von 72 GHz und es zeigt sich eine
Verringerung des Gewinns um 2,1 dB. Dennoch kann die Antenne fiir Radaran-
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wendungen mit einer um Broadside symmetrischen Abstrahlung verwendet wer-
den.
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Abbildung 4.29.: Simulierter Verlauf von Gewinn und Abstrahlwinkel 6y tiber der Fre-
quenz bei einer Anregung des Feeds mit einer Phasendifferenz von 85°.
Innerhalb der xy-Ebene liegt die Hauptkeule bei ¢y == 30°

4.5. Phasenzentrum in Abhéangigkeit des
Abstrahlwinkels 6,

4.5.1. Resultierender Messfehler bei Radaranwendungen

Das Phasenzentrum einer Antenne beschreibt die Position, von welcher die kugel-
formig abgestrahlte Welle auszugehen scheint [Bal97]]. Fiir Fernfeldmessungen
mit beweglicher Testantenne ist es daher wichtig, den Rotationspunkt der Anten-
ne auf das Phasenzentrum auszurichten. Fiir jegliche Anwendungen, bei denen
Entfernung und Winkel zwischen Sender und Empfinger gemessen werden sol-
len, kann eine fehlerhafte Ausrichtung des Systems zu Messungenauigkeiten fiih-
ren. Nach kann die Position des Phasenzentrums von Antennengruppen,
neben der Frequenzabhingigkeit, eine Abhingigkeit von der Position des Beob-
achters aufweisen. Diese Variation und der dadurch entstehende Messfehler wirkt
sich jedoch vor allem bei der Distanzmessung von Objekten aus, die nicht inner-
halb des Bereichs der Antennenhauptkeule liegen [BesO4]]. Wegen der frequenz-
schwenkenden Eigenschaft der hier betrachteten Antennen kann davon ausgegan-
gen werden, dass die Ziele durch den Verlauf der FMCW-Rampe und die daraus
resultierende Anderung der Hauptstrahlrichtung von der Hauptkeule zumindest
kurzzeitig erfasst werden. Der Messfehler, der entsteht, wenn ein Ziel von einer
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Nebenkeule erfasst wird, deren Phasenzentrum von dem der Hauptkeule abweicht
und von S. R. Best in fiir unterschiedliche Antennen untersucht und be-
schrieben wurde, ist daher in dieser Arbeit nicht relevant. Stattdessen kann eine
falsche Annahme der Position des Phasenzentrums bzw. eine Verdnderung der
Position in Abhingigkeit der Hauptstrahlrichtung wegen der groflen Langsaus-
dehnung von Leckwellenantennen fiir laufzeitbezogene Messungen kritisch sein.
Fiir phasengesteuerte Antennengruppen kann die Position des Phasenzentrums
iiber die Amplitudenbelegung der Einzelstrahler variiert werden. Dies ist beson-
ders im Extremfall ersichtlich, bei welchem von einer 1xN Antennengruppe je-
weils nur ein Einzelstrahler gespeist wird. Der Ursprung der Abstrahlung, und
damit das Phasenzentrum, liegt jeweils auf dem aktiven Element. Bei linearen
Antennengruppen mit homogener Amplitudenbelegung hingegen liegt das Pha-
senzentrum im geometrischen Zentrum der Gruppe, wobei Amplitudenfehler be-
reits zu Veriinderungen der Position fiihren [MHSS92].

Da das Hologramm ebenfalls als phasengesteuerte Antennengruppe betrachtet
werden kann, muss angenommen werden, dass die Position des Phasenzentrums
ebenfalls von der Amplitudenbelegung der Einzelelemente abhingt [MSSOT],
[HSS90]|. Durch die serielle Speisung, ausgehend vom dielektrischen Wellenlei-
ter, ergibt sich bei einem dquidistanten Hologramm eine unsymmetrische Ampli-
tudenbelegung mit dem Maximum im Bereich der zuerst gespeisten Strahler. Bei
Ausrichtung des Radars auf die Mitte des Hologramms wiirde sich bei dieser An-
nahme somit ein Messfehler ergeben. Zeigt sich aulerdem eine Abhingigkeit des
Phasenzentrums vom Abstrahlwinkel und damit der Frequenz, ist auch dies in der
Radarauswertung zur Steigerung der Messgenauigkeit zu beriicksichtigen.
Anhand des Beispielszenarios in Abb..30 wird der resultierende Messfehler wie
folgt bestimmt. Strahlt die Antenne mit dem Phasenzentrum an Position A senk-
recht nach unten, wird in einem Abstand s; ein Ziel innerhalb der Hauptkeule aus-
gerichtet. Wird die Speisefrequenz der Antenne verdndert, wandert die Hauptkeu-
le nach links und Winkel apy wird groBer. Das Ziel wird dabei immer genau zur
Hauptkeule ausgerichtet. Andert sich iiber der Frequenz und damit iiber Position
6y der Hauptkeule auch die Position des Phasenzentrums in Richtung Position B,
steigt die gemessene Zwischenfrequenz an, obwohl das Ziel weiterhin im Abstand
s1 um Punkt A rotiert. Die gemessene Zwischenfrequenz fzr ist proportional zum
Abstand s, und zum zusitzlich zuriickgelegten Weg AB der Referenzwelle, wel-
che sich in Abhingigkeit der verwendeten Mode mit der Geschwindigkeit ¢, ¢
ausbreitet.

Cref co
— +2— 4.6
XB Ky 4.6)

fzr ~2

Wird weiterhin Punkt A als Position des Phasenzentrums angenommen und ein
Ziel im konstanten Abstand um diesen Punkt rotiert, ergibt sich in der Messung
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Abbildung 4.30.: Resultierender Messfehler fiir Radarmessungen mit Distanz- und Win-
kelbestimmung

filschlicherweise ein sich entfernendes Ziel, da die zweimal von der Referenz-
welle zuriickgelegte Strecke AB nicht beriicksichtigt wird. Fiir die vorgestellten
Antennen ergeben sich die Fehler nach Tabelle[£3] bei Annahme einer Fehlein-
schitzung der Position des Phasenzentrums mit AB # 0 cm.

Zudem ergibt sich folgender Fehler der Winkelmessung, welcher jedoch fiir kurze
Antennen vernachlédssigbar klein ist.

A8y = Brz — atpz 4.7)
Mode | ABinm | cerinm/s | Messfehlerinm
TEo 0,005 1,92-10° 0,0078
TEy 0,01 1,92-108 0,0156
TM,, Konfig. A 0,005 2,1-108 0,0071
TMy, Konfig. A 0,01 2,1-10% 0,0143
TMy, Konfig. B 0,005 2,73-10% 0,0055
TM, Konfig. B 0,01 2,73-108 0,011

Tabelle 4.3.: Berechnete Messfehler auf Grundlage einer Positionsédnderung des Phasen-
zentrums um die Strecke AB
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mit
Bpz = arcsin((AB+CD)/s3) (4.8)
CD = sin(apz) - 51 (4.9)
52 = \/(CD+AB)? + AD" (4.10)

AD=\/s2—CD" (4.11)

Da die Wellenldnge und damit die Hologrammgro8e zu niedrigen Frequenzen zu-
nimmt, muss die Welle eine groBBere Strecke innerhalb des Substrats zuriicklgen
und der der Messfehler steigt bei falscher Annahme der Phasenzentrumspositi-
on mit sinkender Betriebsfrequenz. Fiir genaue Distanzmessungen sind somit die
Ausbreitungsgeschwindigkeit der Referenzwelle und die Kenntnis iiber die Posi-
tion des Phasenzentrums zu beachten.

4.5.2. Bestimmung des Phasenzentrums holografischer
Antennen

Die Bestimmung der Position des Phasenzentrums erfolgt iiber die Fernfeldbe-
rechnung von CST Microwave Studio. Es wird untersucht, an welcher Position auf
der z-Achse sich das Phasenzentrum befindet und inwieweit sich dieses bei An-
derung der Hauptstrahlrichtung entlang der z-Achse bewegt. Zur Untersuchung
werden zwei Antennen mit TM-Referenzwelle verwendet. Die erste Antenne ist
mit 15 identischen Einzelelementen mit einer Breite von w = 0,3 mm in dquidi-
stantem Abstand aufgebaut. Die zweite Antenne verwendet das nach Kapitel 3.3.3]
auf ein reduziertes Nebenkeulenniveau optimierte Hologramm, jedoch mit linea-
ren Einzelelementen (vgl. Abb.4.31(a)).

Bei Hologrammen mit TMy-Referenzwelle ist der Einfluss der Leiterbreite auf
die Ausbreitungsgeschwindigkeit der Welle geringer als bei TEg-Moden. Die An-
tenne mit optimiertem Hologramm ist nicht dquidistant aufgebaut, wobei die Va-
riation der Periodizitit in diesem Fall nur wenige 100 um betrifft und auf die
Gesamtldnge des Hologramms kaum Einfluss hat.

Die Berechnung der Position des Phasenzentrums in CST beruht auf der Suche der
minimalen Phasenverdnderung auf einem Flachenstiick der Kugeloberflidche des
Fernfeldes [RP70]]. Durch die hohe Anzahl an Einzelstrahlern der vorliegenden
Antenne und die schmale Hauptkeule innerhalb der xz-Ebene ist dieses Minimum



4.5. Phasenzentrum in Abhingigkeit des Abstrahlwinkels 6, 133

der Phasendnderung nur in einem kleinen Bereich um die Hauptkeule gegeben.
An anderen Winkelpositionen zeigt die Phase eine sehr starke Variation. Das Ko-
ordinatensystem wird daher auf die Hauptstrahlrichtung der Antenne ausgerich-
tet und der in Frage kommende Winkelbereich wird fiir die Minimumsuche auf
wenige Grad eingeschridnkt. Um die Genauigkeit der Berechnung weiter zu erho-
hen, wird das in empfohlene Verfahren zur Uberpriifung der Berechnung
verwendet. Dabei wird die Phaseninderung im Bereich der Hauptstrahlkeule ge-
plottet (Abb.[.31(b)) und die Position des Fernfeldursprungs manuell auf die ge-
schitzte Position gesetzt. Die Position, an welcher die Kurve mit der geringsten
Varianz auftritt, wird als richtig geschitztes Ergebnis gewihlt. Der sich daraus er-
gebende Verlauf bei Verdnderung der Hauptstrahlrichtung iiber der Frequenz ist
in Abb.[A31(c) dargestellt.

Es zeigt sich, dass die Position des Phasenzentrums der Antenne mit dquidistan-
tem Hologramm und gleichbleibender Leiterbreite zwischen Leiter 6 und 8 be-
wegt. Mit steigender Frequenz und damit Bewegung der Hauptkeule in Richtung
Broadside bewegt sich das Phasenzentrum in Richtung der Hologrammmitte. Ins-
gesamt ergibt sich fiir den betrachteten Schwenkbereich eine Verdnderung der Po-
sition von 5,5 mm entlang der z-Achse. Ausgehend von der Annahme, dass sich
das Phasenzentrum der Antenne fiir alle Abstrahlwinkel in der Hologrammmitte
befindet, wiirde die Radarauswertung, aufgrund der falschen Laufzeitberechnung
der Referenzwelle, einen Fehler in der Distanzmessung von maximal 7,85 mm,
bei einer um 40° von Broadside abweichenden Winkelposition des Ziels, aufwei-
sen.

Wird das Hologramm zur Verbesserung des Nebenkeulenniveaus verédndert, so-
dass die Einzelelemente unterschiedliche Leiterbreiten und unterschiedliche Ab-
stinde zueinander aufweisen, verschiebt sich das Phasenzentrum in Richtung
der Hologrammmitte, da in diesem Bereich die Einzelelemente mit der hochsten
Leckrate positioniert sind. Die Positionsidnderung in Abhingigkeit der Frequenz
ist kleiner als 1 mm und fillt somit sehr viel geringer aus als bei der nicht optimier-
ten Antenne. Eine winkelabhingige Korrektur der Position des Phasenzentrums
wire fiir die Radarauswertung bei Verwendung dieser Antenne nicht notwendig.
Kapitel[§ wird zeigen, inwieweit hohere Genauigkeiten innerhalb der Radarmes-
sungen durch diese Kenntnisse erzielt werden konnen.
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4. Zweidimensional schwenkende Konzepte

aquidistantes, homogenes Hologramm
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Abbildung 4.31.: Ergebnisse der simulativen Positionsbestimmung des Phasenzentrums;

(a) Schematische Darstellung der untersuchten Hologramme; (b) zeigt
im Detail die Positionsbestimmung bei 60 GHz anhand der minimalen
Phasenabweichung; (c) Lage des Phasenzentrums der beiden Antennen
bei unterschiedlichen Abstrahlwinkeln.
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4.5.3. Diskussion

Im ersten Unterkapiteld.I]wird ein System prisentiert, welches durch die Kombi-
nation der holografischen Antenne mit mechanisch verdnderlicher Antennenaper-
tur die Moglichkeit bietet, die Anderung der Hauptstrahlrichtung um eine zweite
Dimension gegeniiber den Antennen aus Kapitel3] zu erweitern. In diesem Fall
wird weiterhin die zylindrische Hologrammform verwendet, wodurch Design-
aufwand und Komplexitit der elektronischen Komponente gering gehalten wer-
den konnen. Da eine komplette Verinderung des Hologramms fiir die Anderung
der Hauptstrahlrichtung notwendig ist, muss die Antenne um eine mechanische
Komponente erweitert werden. Aus diesem Grund wurde der praktische Aufbau
des Systems nicht umgesetzt. Dennoch dient der Ansatz als Einfithrung in die
Thematik der zweidimensional schwenkenden, holografischen Antennen, deren
Komplexitit sich durch den Einsatz von Antennengruppen zur Oberflichenwel-
lenerzeugung verringern lsst.

Die Verwendung von Antennengruppen zur Erzeugung der Referenzwelle erlaubt
die Vereinfachung des Hologramms aufgrund der entstehenden linearen Phasen-
front der sich ausbreitenden Oberflichenwelle. In diesem Kapitel wurden zwei
unterschiedliche Moglichkeiten zur Anderung der Hauptstrahlrichtung in einer
zweiten Ebene aufgezeigt, welche sich durch die Anderung der Hologrammform
ergeben. Anstatt die Hologrammform komplett verindern zu miissen (vgl. Kapi-
tel .1, reicht eine Rotation aus, um die gewiinschte Richtungsinderung innerhalb
der xy-Ebene zu erreichen. Die in Kapiteld.2 1] vorgestellte Methode, bei welcher
das Hologramm auf einer Polyimidfolie aufgebracht ist und mechanisch rotiert
werden kann, erlaubt eine Vereinfachung der elektronischen Schaltung, wobei ei-
ne zusitzliche mechanische Komponente die Systemkomplexitit erhoht. Nichts-
destotrotz kann dies unter Umstéinden wegen der geringen Nebenkeulen und der
hohen Antenneneffizienz akzeptiert werden. Dass mechanisch schwenkende Ra-
dare durchaus auch als Massenprodukt hergestellt werden, zeigt der Abstandssen-
sor ARS300 der Automotive-Sparte der Fa. Continental [MM12]].

Die in Kapitel .22l vorgestellte Kombination mit einer phasengesteuerten Anten-
nengruppe zur Erzeugung der Referenzwelle ist in Aufbau und Nutzung prakti-
kabler, da zwar die Komplexitit der verwendeten Elektronik gesteigert werden
muss, jedoch komplett auf mechanische Komponenten verzichtet werden kann.
Die Idee des schrigen Auftreffens der Referenzwelle auf das Hologramm ist dhn-
lich zur mechanischen Hologrammrotation. Dennoch verhiilt sich die Richtungs-
anderung der Hauptkeule unterschiedlich, kann jedoch iiber das beschriebene Ver-
fahren vorhergesagt werden. Nachteilig gegeniiber dem mechanischen Konzept ist
die Entstehung stirkerer Nebenkeulen und zusitzlicher Verluste durch das pha-
sensteuernde Speisenetzwerk, welche die Antenneneffizienz senken.
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Als Demonstrator wurde in Kapiteld3] die holografische Antenne mit TE-
Oberflichenmode und ebener Phasenfront mit einer Rotman-Linse als phasen-
steuerndes Speisenetzwerk realisiert. Die Rotman-Linse wurde gewihlt, da der
Design-Prozess eine hohe Flexibilitdt in der Wahl der maximalen Phasendiffe-
renz der einzelnen Zwischenstufen (Anzahl an Eingangsports) und der Anzahl
der Antennenports erlaubt. Eine vergleichbare Butler-Matrix hat sich als nicht ge-
eignet erwiesen, da die maximal erzeugte Phasendifferenz in Kombination mit
der holografischen Antenne zur Entstehung von Grating Lobes fiihrt. AuBlerdem
kann durch die Rotman-Linse eine hohere Anzahl einzelner Winkelrichtungen
vorgegeben werden. Durch die Verwendung des am IHE entworfenen Designpro-
zesses konnte eine Rotman-Linse mit einer Effizienz von mindestens 32 % rea-
lisiert werden. Die simulierten Hauptstrahlrichtungen entsprechen den zuvor be-
rechneten Werten und konnten messtechnisch verifiziert werden. Auch wenn die
Antenneneffizienz und damit auch die Apertureffizienz durch die Rotman-Linse
noch weiter reduziert wird, spricht die Moglichkeit einer Anderung der Haupt-
strahlrichtung im Bereich —40° < ¢y < +40°, 95° < 6y < 133° und die sehr viel
geringere Komplexitit im Vergleich zu einer traditionellen NxN Antennengruppe
mit gleicher Funktion fiir den Einsatz in Millimeterwellen-Radarsystemen.
Kapitel 4] beschiftigt sich mit Moglichkeiten, den bereits in Kapitel3] aufgetre-
tenen Nachteil des Gewinneinbruchs bei senkrechter Abstrahlung zu beheben.
Um mit anderen Aufbauarten der holografischen Antennen, auler der Konfigu-
ration C aus Kapitel3B.4.Jl senkrecht zum Substrat abstrahlen zu konnen, wird
eine %—Transformation verwendet, welche in der Literatur bereits fiir transver-
sal geschlitzte Hohlleiterantennen vorgestellt wurde. Eine Ubertragung des Kon-
zepts auf die holografischen Antennen konnte erfolgreich erarbeitet und umge-
setzt werden. Der Gewinneinbruch reduziert sich mit dem sich ergebenden modi-
fizierten Hologramm, selbst fiir die zweidimensional schwenkende Antenne, auf
weniger als 2,5dB. Ohne diese Transformation wird die Hauptkeule bei senk-
rechter Abstrahlung soweit verfilscht, dass neben dem Gewinneinbruch der si-
mulierte Hauptstrahlwinkel nicht weiter zuverlissig zugeordnet werden kann. Die
Bandbreitenbeschrinkung des %—Transformators zeigt innerhalb der verwendeten
Systembandbreite von mehr als 16 % keine negative Auswirkung auf die Anten-
nenperformanz. Selbst bei einer Winkeldnderung innerhalb der xy-Ebene verbes-
sert die Transformation die Antennenperformanz.

Bei Antennen mit einer Ausdehnung von mehreren Zentimetern ist die genaue
Kenntnis iiber die Position des Phasenzentrums fiir hochgenaue Radarmessungen
nicht zu vernachléssigen. Die beim FMCW-Radar entstehende Zwischenfrequenz
ist proportional zum Weg, den das Signal zwischen Mischer und Ziel zuriick-
legt. Bei vielen Radarsystemen ist der Ubergang vom leitungsgebundenen Sig-
nalpfad zur Freiraumiibertragung anhand starker Reflexion oder Antenneniiber-
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sprechen im Spektrum zu erkennen, sodass relativ zu der dadurch entstehenden
Zwischenfrequenz der Abstand zum eigentlichen Ziel tiber die Lichtgeschwin-
digkeit bestimmt werden kann. Die Antennenfehlanpassung der holografischen
Antenne ergibt sich hauptsichlich am Ubergang vom Oberflichenwellenerzeuger
zur TE- bzw. TM-Welle. Vor der Freiraumausbreitung legt das Signal somit noch
einen Weg von mehreren Zentimetern mit reduzierter Geschwindigkeit innerhalb
des Antennensystems zuriick, welcher mittels Referenzziel herauskalibriert wer-
den kann oder bekannt sein muss, um der gemessenen Zwischenfrequenz die tat-
siichliche Zielentfernung zuweisen zu koénnen. Kapitel.3.1] beschreibt den Feh-
lereinfluss einer fehlerhaft angenommenen Position des Phasenzentrums auf die
Distanz- und Winkelmessung. Dabei wird angenommen, dass sich die Position
des Phasenzentrums iiber der Frequenz dndert. Diese Annahme wird von der Un-
tersuchung des Phasenzentrums der Antenne in Kapitell.3.2]bestitigt. Es hat sich
herausgestellt, dass bei dquidistanten und homogenen Hologrammen das Phasen-
zentrum fiir Hauptstrahlwinkel 6y > 130° im ersten Drittel des Hologramms liegt
und sich von da an mit steigender Frequenz zur Mitte des Hologramms bewegt.
Fiir die hier untersuchten Antennen bedeutet dies eine Bewegung von 5,5 mm.
Dies bewirkt fiir die Distanzmessung durch die reduzierte Ausbreitungsgeschwin-
digkeit und den doppelten Signalweg einen Messfehler von 7,85 mm, kann jedoch
fiir Antennen groerer Ausdehnung deutlich hoher ausfallen. Die auf ein gering-
eres Nebenkeulenniveau optimierten Antennen verlagern die Position des Phasen-
zentrums in Richtung der Hologrammelemente mit hoher Leckrate. Die frequenz-
abhingige Positionsidnderung fillt bei diesen Hologrammen wesentlich geringer
aus, bzw. war im untersuchten Beispiel nicht mehr vorhanden. Die Untersuchung
bildet die Voraussetzung fiir die im folgenden Kapitel beschriebene Auswertung
von Radarmessungen im statischen Szenario mit maximaler Genauigkeit.
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5. Anwendungsbeispiel anhand
eines 60 GHz Radarsystems
mit frequenzschwenkender
Antenne in LTCC

Im letzten Kapitel dieser Arbeit wird das erste Millimeterwellen-Radar mit inte-
grierter holografischer Antenne vorgestellt. Das System wurde mit kommerziell
verfiigbaren ICs und in LTCC-Technologie aufgebaut. Nach der Systembeschrei-
bung mit Fokus auf der Charakteristik der verwendeten holografischen Antenne
erfolgt die Auswertung erster statischer Testmessungen, welche die Moglichkeit
der gleichzeitigen Distanz- und Winkelmessung aufzeigen. Die Entwicklung und
die zeitaufwendige Inbetriebnahme des Front-Ends wurden parallel zur Untersu-
chung der Antennenoptimierung durchgefiihrt. Daher konnten nicht alle Erkennt-
nisse der vorherigen Kapitel zur Antennenoptimierung in das Antennenlayout mit
einflieBen. Wie die Ergebnisse zeigen, sind viele der Anforderungen an die An-
tenne aus Kapitel[L.4] erfiillt, jedoch wire nach jetzigem Kenntnisstand weiteres
Optimierungspotential vorhanden, um die Radarperformanz zu verbessern. Den-
noch kann das messtechnische Prinzip mit Hilfe des Demonstration verifiziert und
Genauigkeitsgrenzen konnen aufgezeigt werden.

Nach der Beschreibung des Schaltungskonzepts und der entwickelten Hard-
ware in Kapitel3.1] folgt in Kapitel3.2] die Beschreibung der Messumgebung
mit den verwendeten Radar-Zielen. Die Signalauswertung wird mittels Kurzzeit-
Fouriertransformation durchgefiihrt, um Distanz- und Winkelinformationen zu
erhalten. Messungen mit einem Ziel innerhalb des Szenarios werden genutzt,
um das Vorgehen zur Positionsbestimmung des Phasenzentrums aus Kapitel[d.3.2]
zu verifizieren. Uber Kenntnisse aus der CST Untersuchung wiederum kann die
Messgenauigkeit des Radars verbessert werden. Der bereits in Kapitel[L23] be-
schriebene Kompromiss zwischen Winkel- und Distanzauflésung, je nach Wahl
der Fensterung der Kurzzeit-Fouriertransformation, wird anhand von Messungen
in einem 2-Ziel Szenario veranschaulicht.
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5.1. Hardwareaufbau

5.1.1. Komponenten und Lagenaufbau

Abb.[31]a) zeigt ein Foto des RF-Front-Ends und eine schematische Darstellung
des Mehrlagenaufbaus. Als Substrat wurde die LTCC CS07 der Firma HIRAI
gewihlt. HIRAI tibernahm auch die Herstellung der passiven Schaltungskompo-
nenten. Insgesamt besteht die Platine aus vier Keramiklagen mit einer Dicke von
je 0,1 mm. Wie die Abbildung zeigt, ist die Schaltung in Mikrostreifenleitungs-
technik realisiert. Die Leitungsimpedanz betrigt Zyp = 50Q. Um im Bereich der
passiven Komponenten und der ICs die Ausbreitung von Oberflichenmoden zu
minimieren, ist die Massefliche der Mikrostreifenleitung bereits auf der zwei-
ten Metalllage platziert, sodass die effektive Substraththe in diesem Bereich nur
0,1 mm betriigt (vgl. Abb.3Ilb)). Zur VergroBerung des Schwenkbereichs der
Antenne betrigt die Substrathohe ab der Speiseantenne und unter dem Holo-
gramm 0,42 mm. Diese Einteilung des Front-Ends in unterschiedliche effektive
Substrathohen zeigt den Vorteil der Verwendung einer Mehrlagenkeramik und
dhnelt vom Prinzip her dem Aufbau aus den vorherigen Kapiteln mit den zwei
unterschiedlichen Substratmaterialien.

Die eingesetzten ICs sind in Kavititen mittels leitfihigem Kleber eingeklebt, um
die RF-Bonddrahtverbindungen kurz und damit die Fehlanpassung so gering wie
moglich zu halten. Somit kann auf Leitungstransformationen oder Anpassnetz-
werke verzichtet werden. Die Masseverbindung aller ICs erfolgt iiber die riick-
seitige Metallisierung, weshalb der leitfihige Kleber notwendig ist. Wegen der
ausschlieBlichen Nutzung von Single-Ended Ein- und Ausgédngen bestehen die
RF-Verbindungen zwischen Platine und IC jeweils nur aus einem einzigen Bond-
draht. Alle ICs sind kommerziell erhiltlich und in Tabelle[3.1] zusammengefasst.
Neben dem Radar-Front-End wurden Testschaltungen auf der Keramik realisiert,
um die einzelnen ICs messtechnisch charakterisieren zu konnen (rote Markierung
in Abb.51la)).

Uber das Blockschaltbild in Abb.5.2Jwird der Signalverlauf erliutert. Die am Ein-
gang angelegte Frequenzrampe wird verstirkt und tiber den Frequenzverdoppler
CHX2192 in den gewiinschten Frequenzbereich mit Mittenfrequenz f. = 60 GHz
gebracht. Uber einen passiven Branchline-Koppler wird das hochgemischte Si-
gnal zur Antenne und zum Lokaloszillator(LO)-Eingang des Mischers HMC-
MDB169 gefiihrt. Das System wurde als quasi-monostatisches Radar ausgelegt.
Bei dieser Variante sind Sende- und Empfangspfad, bis auf die Weiterleitung des
LO-Signals zum Mischer, komplett voneinander entkoppelt, da zwei getrennte, di-
rekt nebeneinander liegende Antennen verwendet werden. Das Uberkoppeln des
Sendesignals und Auswirkungen der Antennenfehlanpassungen werden bei dieser
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Variante stirker unterdriickt als bei einem monostatischen Aufbau, wodurch eine
Verbesserung des Signal-Storsignal-Verhiltnisses im direkten Vergleich entsteht.
Auf einen Low-Noise-Amplifier (LNA) im Empfangspfad wurde aus aufbautech-
nischen Griinden verzichtet, da bereits bei Voruntersuchungen teilweise Proble-
me mit Instabilititen von Verstirker-ICs aufgetreten sind. Der LNA hitte genutzt
werden kdnnen, um die Konversionsverluste des nachfolgenden Mischers weitest-
gehend auszugleichen. Fiir die in dieser Arbeit messtechnische Untersuchung bei
geringen Zielabstinden ist das SNR jedoch auch mit dem vorliegenden Aufbau
ausreichend. Die Rauschzahl des Empfiangers wird somit maf3igeblich durch die
Konversionsverluste des Mischers bestimmt, welche laut Datenblatt bei einer RF-
Frequenz von 64 GHz maximal 11 dB und bei der Mittenfrequenz 8 dB betragen.
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Abbildung 5.1.: (a) Foto des aufgebauten quasi-monostatischen Millimeterwellen-Radars
in LTCC mit planaren holografischen Antennen, Draufsicht; (b) Schema-
tische Darstellung des Mehrlagenaufbaus, Seitenansicht
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IC | Hersteller | Art
HMC693 Hittite Microwave GaAs pHEMT
Corporation Leistungsverstirker,
27—-34GHz
CHX2192 United Monolithic Frequenzverdoppler,
Semiconductors Eingang: 27 — 33 GHz
HMC-ABH209 Hittite Microwave GaAs HEMT
Corporation Leistungsverstirker,
55 -65GHz
HMC-MDB169 Hittite Microwave GaAs Mischer,
Corporation 54 — 64 GHz

Tabelle 5.1.: Verwendete ICs
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Abbildung 5.2.: Blockschaltbild des Radar-Front-Ends

5.1.2. Antennencharakteristik

Die holografische Antenne verwendet eine skalierte Ausfithrung der antipoda-
len Vivaldi-Speiseantenne nach Kapitel3.3.21 Damit wird eine TE(-Welle zur
Speisung des Hologramms verwendet, welche jeweils eine Hauptkeule innerhalb
des zweiten und dritten Quadranten erzeugt. Das Hologramm ist auf der ober-
sten Substratlage platziert. Wegen der hohen Permittivitiit der Keramik (laut Her-
steller 7,0) strahlt die Antenne stidrker in die untere Hemisphire ab. Die Diffe-
renz im Gewinn der beiden Hauptkeulen betrigt im verwendeten Schwenkbe-
reich mindestens 7,58 dB. Wegen der stark unsymmetrischen Abstrahlung wur-
de auf die Verwendung eines Reflektors verzichtet. Da es sich wiederum um
ein eindimensional schwenkendes System handelt, wird auf die Winkeldefinition
nach Kapitel[3 zuriickgegriffen (siche Abb.5.Ib)). Die Messung in Abb.[5.3(a)]
zeigt einen Schwenkbereich von Os = 25° (185° < 6y < 210°, ¢g = 0°) fiir eine
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Bandbreite von 8,5 GHz (60,5 GHz — 69 GHz). Der zu nutzende Frequenzbereich
liegt damit oberhalb des angestrebten Frequenzbandes von 55 GHz — 65 GHz. Als
Ursache dafiir wird eine niedrigere Permittivitit des Substrats im verwendeten
Frequenzbereich angenommen, da eine Anpassung der Substratpermittivitdt auf
€& = 6,6 im CST Modell zu einer sehr guten Ubereinstimmung zwischen Simula-
ton und Messung beziiglich der Abstrahleigenschaften und der Antennenfehlan-
passung fiihrt (siche Abb.[5.3(b)). Die Antennenperformanz im unteren Bereich
der Systembandbreite muss iiber die Simulationsergebnisse abgeschétzt werden,
da der verwendete Antennenmessplatz am Institut (siche Anhang[E) iiber die be-
reits bekannten Einschriankungen im Bewegungsbereich des Referenzhorns auf-
weist. Auch wenn einige der verwendeten ICs laut Datenblatt nicht bis zu einer
Frequenz von 69 GHz verifiziert sind, konnten Messungen mit dem aufgebauten
System bis zu dieser maximalen Frequenz durchgefiihrt werden.

5.2. Messszenario

Die aufgebauten Radarplatinen werden, dhnlich wie die Einzelantennen zur Mes-
sung der Richtcharakteristik, auf dem Antennenmessplatz platziert. Wie Abb.3.4]
zeigt, dient somit der Antennenmessplatz als Messszenario fiir die nachfolgenden
Radarmessungen. Die Frequenzrampe wird am Eingang RFjN iiber Messspitzen
eingespeist. Als Signalgenerator wird der HP 83650A von Hewlett Packard ver-
wendet, welcher die Frequenzrampe mit einer Bandbreite von 6 GHz um die Mit-
tenfrequenz von 31,5 GHz erzeugt. Uber den Frequenzverdoppler ergibt dies eine
FMCW-Rampe mit 12 GHz Bandbreite um f, = 63 GHz. Das verwendete Fre-
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Abbildung 5.3.: Antennencharakteristik der holografischen Antenne mit antipodaler
Vivaldi-Speiseantenne
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quenzband wurde somit auf die gemessene Antennencharakteristik angepasst. Fiir
diese Bandbreite wird die minimal einstellbare Sweep-Dauer von 20 ms ausge-
wihlt, um moglichst hohe Zwischenfrequenzen am Mischerausgang zu erhalten.
Der bewegliche, um das Radar rotierbare Arm befindet sich im Abstand von ca.
70 cm zum System. Fiir diesen Abstand wird nach Gleichung3.1] eine Zwischen-
frequenz von etwa fzr = 2,8 kHz erwartet. Die Signallaufzeit innerhalb des Ra-
darsystems (Mikrostreifenleitungen bzw. innerhalb der Antenne) wurde bei dieser
Uberschlagsrechnung vernachlissigt.

2)’/C0
T

A
for = Af 2 = Af (5.1

mit r als Abstand zum Ziel in Meter, ¢o Lichtgeschwindigkeit und 7" der Sweep-
Dauer.

Die Abtastung der Zwischenfrequenz erfolgt iiber das Oszilloskop Agilent In-
finiiVision DSO-X 3014A. Die Sample-Rate und Speichertiefe dieses Oszillo-
skops erlaubt die Abtastung eines 50 ms langen Zeitfensters mit 2 MSamples/s,
was fiir die zu erwartenden Zwischenfrequenzen ausreichend ist. Zur schnelleren
Datenverarbeitung wird die Samplerate im Nachhinein soweit reduziert, dass die
entscheidenden 20 ms mit Ng = 2001 Punkten abgetastet werden. Bei erwarteten
Zwischenfrequenzen unter 2,5 kHz entspricht die effektive Abtastfrequenz noch
immer mehr als dem 15-fachen der Nyquist-Frequenz. Oszilloskop und Signalge-
nerator sind iiber einen Trigger synchronisiert. Eine Synchronisation ist notwen-
dig, um iiber das vermessene Antennenpattern den Zusammenhang zwischen dem
jeweiligen Zeitpunkt auf der Frequenzrampe und der aktuellen Hauptstrahlrich-
tung der Antenne zuordnen zu konnen. Als Radarziele werden Winkelreflektoren
verwendet. Der Winkelreflektor eignet sich wegen des grolen Radarquerschnitts
besonders fiir Messungen mit hohem SNR. Aulerdem ist er leicht genug, um ihn
am beweglichen Arm um das Radar rotieren zu lassen und so einzelne Winkel bei
gleichbleibendem Abstand einzustellen. Zur Ausrichtung der Winkelreflektoren
auf das Hologramm wird das Laserdistanzmessgerdt GLL 2-80 P der Fa. Bosch
verwendet. Die schematische Darstellung in Abb.[5.4(b)|zeigt die Anordnung des
Winkelreflektors oberhalb der Radar-Platine. Fiir das Ersatzschaltbild wurde die
Anordnung gewihlt, damit die Definition der Zielposition 8z mit dem Koordina-
tensystem nach Abb.B.]iibereinstimmt. Im Allgemeinen werden die Ziele unter-
halb der Radar-Platine platziert (67 > 180°), da die Antenne mit der stdrker ausge-
pragten Hauptkeule in diesen Bereich abstrahlt. Der mittlere Zielabstand von etwa
60 cm der sich durch den Messaufbau ergibt, erfiillt nach die Fernfeldbe-
dingung fiir Gruppenantennen bei der verwendeten Hologrammausdehnung von
2,8 cm.
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o —
Messspitze mit
angeschlossener
Signalquelle

Versorgungs-
platine

K

Winkelreflektor

(a) Foto des Messaufbaus

HP 83650A
Synthezised Sweeper Winkelreflektor
: 5 Pa |
10, 760 cm \
| :
Agilent InfiniiVision
DSO-X 3014A Tt -7
Oszilloskop

(b) Schematische Darstellung

Abbildung 5.4.: Aufbau zur Radarmessung auf messspitzen-basiertem Messplatz
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5.3. Signalprozessierung und Auswertung

5.3.1. Kurzzeit-Fourier-Transformation

Die ,,Short Time Fourier Transform (STFT)“, zu deutsch Kurzzeit-Fourier-
Transformation, ist eines der bekanntesten Zeit-Frequenz-Analyseverfahren. Die
Funktion beruht auf der ,,Diskreten Fourier Transformation (DFT)®. Statt eine
Fensterung des gesamten Signals vorzunehmen, wird ein kiirzeres Fenster ver-
wendet, welches schrittweise zeitlich verschoben wird, um eine zeitliche Auf-
I6sung zu ermdglichen. Somit entstehen viele einzelne DFTs, die jeweils eine
Aussage iiber die im Signal enthaltenen Frequenzen zu einer unterschiedlichen
mittleren Zeit ermdglichen. Die Aneinanderreihung der einzelnen DFTs zu jedem
dieser zeitverschobenen Fenster ergibt dann im Ergebnis die STFT. Analog zum
Periodogramm bei der DFT wird bei Verwendung der der STFT das so genannte
Spektrogramm als Betragsquadrat der STFT gebildet. Es gibt die Leistung des Si-
gnals aufgelost tiber Zeit und Frequenz wieder. Da es sich im Grunde lediglich um
mehrere DFTs handelt, gelten auch die selben Beschrankungen hinsichtlich der
Frequenzauflosung und des Leckeffekts. Daher kann durch die Wahl der Fenster-
funktion auf diese Effekte eingegangen werden. Zusitzlich interessiert nun auch
die zeitliche Auflosung. Da zu jedem Zeitschritt eine Mittelung der Leistung iiber
das gefensterte Signal ausgefiihrt wird, muss fiir eine hohe zeitliche Auflosung ein
moglichst kurzes Fenster gewihlt werden. Dies verringert jedoch die Auflosung
im Frequenzbereich. Eine sorgfiltige Wahl der Fensterfunktion und ihrer Ldnge
ist also ausschlaggebend fiir die Qualitét des Ergebnisses.

Bei der STFT gibt es im wesentlichen vier Gréfen, die einen Einfluss auf die
Auflésung und die Rechenzeit haben:

— die Anzahl an Frequenzabtastpunkten bestimmt die Lange der DFT (mog-
liche Erhohung durch ,,Zero-Padding* [Sko90])

— die Anzahl an Zeitabtastpunkten bestimmt die Anzahl der zu berechnenden
DFTs

— die Form der Fensterfunktion bestimmt die Stirke des Leckeffekts (und teil-
weise die Auflésung)

— die Liange der Fensterfunktion bestimmt den Kompromiss zwischen Zeit-
und Frequenzauflosung

Je nachdem ob im jeweiligen Anwendungsfall die Zeit- oder die Frequenzauflo-
sung im Vordergrund steht, muss die Fensterlidnge, eventuell adaptiv, angepasst
werden. Als Anhaltspunkt kann die Zeitdauer der Signalanteile im untersuchten
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Signal dienen. Es gibt verschiedene Definitionen fiir die Zeitdauer eines impuls-
formigen Signals. Im Folgenden wird die effektive Zeitdauer iiber Gleichung[5.2]
bestimmt.

= [ R0, 52

— ymax

Ist die Zeitdauer des zu untersuchenden Signals wesentlich groBer als die des
Analysefensters, wird der zeitliche Verlauf sehr gut abgetastet, allerdings wird
die Auflosung im Frequenzbereich deutlich reduziert. Ist umgekehrt das Fenster
deutlich lianger als das Signal, so ist das Ergebnis im Zeitbereich iiber die Fenster-
breite verschmiert. Fiir die Frequenzauflosung ist nur die Zeitdauer ausschlagge-
bend, wihrend der sowohl das Signal als auch das Fenster signifikante Energiean-
teile besitzen. Es folgt also, dass fiir einen Kompromiss zwischen Frequenz- und
Zeitauflosung eine Fensterlinge in der GroBenordnung der effektiven Zeitdauer
des zu untersuchenden Signals zu wihlen ist.

5.3.2. Messauswertung

Zwei Beispielmessungen mit je einem Winkelreflektor als Ziel an zwei unter-
schiedlichen Winkelpositionen im vorher beschriebenen Messszenario sind in
Abb.[5.3] dargestellt. Die Signale sind zur besseren Anschauung durch Subtrak-
tion mit einer Referenzmessung des Messszenarios ohne Ziel korrigiert worden.
Dadurch werden Reflexionen innerhalb des Messszenarios und Storstellen des Ra-
darsystems (z.B. Ubersprechen des Sendesignals in den Empfangszweig) heraus
kalibriert. Bei gleichbleibender Entfernung ist durch die Anderung der Winkelpo-
sition des Ziels deutlich zu erkennen, dass die maximal empfangene Signalampli-
tude zu unterschiedlichen Zeiten auftritt.

Durch die Synchronisierung zwischen FMCW-Sweep Generator und Oszilloskop
kann jedem Zeitpunkt auf der FMCW-Rampe die entsprechende Frequenz zuge-
ordnet werden. Um die Beziehung zwischen Frequenz und Winkelposition her-
stellen zu konnen, muss das vermessene Fernfeld der Antenne in der Signalpro-
zessierung hinterlegt sein. Durch die Verwendung unterschiedlich langer Fenster
(hier mit Hamming-Fenster) bei der Anwendung der STFT kann die Auflosung
der Distanz- oder Winkelmessung eingestellt werden. Diesen Kompromiss ver-
deutlicht Abb.[5.6

Diese zeigt die STFT zweier unterschiedlicher Messungen mit jeweils einem Win-
kelreflektor. Der Winkelreflektor wurde am Rotationsarm mit einer Halterung an-
gebracht, welche den Abstand zwischen Radar und Ziel auf etwa 60 cm reduziert.
Die Winkelposition des Ziels wechselt zwischen 6z = 190° und 67 = 200°. Die
in Matlab implementierte STFT erlaubt die Vorgabe der Fensterldnge und der Art
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des Fensters. Durch Vorwissen der Antennencharakteristik und der Signallaufzeit
konnen Zeit- und Frequenzachse durch gemessene Winkelposition und Distanz
ersetzt werden.

Bei lidngerer Fensterung verschmilert sich das Maximum des gemessenen Ziels
in Richtung der Distanzachse. Durch diese erhohte Auflosung wiren zwei nahe
zusammen liegende Ziele eher voneinander zu trennen. Gleiches gilt bei kiirze-
rem Fenster fiir die Winkelauflosung. Um jeweils die maximale Auflosung zu
erreichen, muss das Fenster einem Dirac-Impuls (maximale Winkelauflosung)
oder einem Rechteckfenster tiber alle aufgenommenen Samples (maximale Ent-
ferungsauflosung) entsprechen. Die Zwischenfrequenz ist bei diesen Messungen
im kompletten abgebildeten Zeitraum zu erkennen. Dies ist ein Effekt der nicht-
idealen Antenne, welche auch auflerhalb der Hauptkeule das Ziel anstrahlt und
das Echo empfingt. Damit erhoht eine Fensterung iiber alle gemessenen Samp-
les neben der Auflosung auch die Genauigkeit der Messung durch Verbesserung
des Signal-Rausch-Verhiltnisses bei Berechnung der FFT. Zur Verringerung des
Leckeffekts wird ein Hammingfenster mit Linge Nr zur FFT-Berechnung ver-
wendet. Dabei wird jede Messung mit zwei unterschiedlich langen Fenstern bear-
beitet, um die Messgenauigkeit der jeweiligen Messgrofie zu maximieren. Zudem
wird Zero-Padding verwendet, um die Anzahl der Abtastpunkte im Frequenzbe-
reich auf Ny = 4096 zu erhohen. Im ersten Prozessierungsschritt wird die STFT
mit einem Hamming-Fenster der Lange Ny = Ns durchgefiihrt. Aus dem berech-
neten Spektrum wird die Zwischenfrequenz durch einfache Maximumsuche be-
stimmt. Eine zeitliche Auflosung ist in diesem Fall nicht vorhanden. Daher muss
zur Bestimmung der Winkelposition des Ziels im zweiten Schritt die STFT mit
einem kiirzeren Fenster durchgefiihrt werden. Eine Fensterlinge Nr = 1 wiirde
zwar die bestmogliche Auflosung ergeben, jedoch wiirde dies der Maximumsu-
che der Amplitude im Zeitsignal entsprechen. Die Genauigkeit im vorliegenden
Einzielszenario kann dadurch reduziert werden, da das Maximum des Zeitsignals
stark von Fehlerquellen wie dem Rauschen beeinflusst werden kann. Stattdessen
wird ein kurzes Fenster mit Linge Nr = 101 Samples gewdhlt.

Der Winkelreflektor wird auf dem rotierbaren Arm angebracht und beginnend
bei 6z = 220° in —5°-Schritten um die Radarplatine rotiert. Der Mittelpunkt der
Rotation wird auf das vierte Hologrammelement ausgerichtet, da tiber CST Si-
mulationen das Phasenzentrum fiir den Startwinkel an dieser Position bestimmt
wurde. Mit den angegebenen Prozessierungsdaten ergeben sich die Messergeb-
nisse nach Abb.[5.7(a)] Die Distanzmessung ergibt sich durch Bestimmung der
Zwischenfrequenz und der Berechnung des Signalwegs innerhalb der Antenne
und im Freiraum. Es werden dabei die unterschiedlichen Ausbreitungsgeschwin-
digkeiten beriicksichtigt.
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—Ziel bel 0,=190°

---Ziel bei 6,=195°
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Abbildung 5.5.: Gemessene Zeitsignale mit jeweils einem Winkelreflektor in gleicher Ent-
fernung bei unterschiedlicher Winkelposition
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Abbildung 5.6.: Messergebnisse mit Winkelreflektor als Ziel
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Die Ausbreitungsgeschwindigkeit der TEj-Mode innerhalb der Antenne folgt aus
CST. Es wird vorerst eine feste Position des Phasenzentrums angenommen. Es
zeigt sich, dass die gemessene Distanz unter dem erwarteten Wert von 0,6 m liegt.
Als Ursache fiir die Abweichung von 2 — 3 cm kann jedoch auch eine ungenaue
Positionierung des Winkelreflektors nicht ausgeschlossen werden.

Die zweite y-Achse gibt die jeweilige Frequenz des FMCW-Sweeps an, zu wel-
cher die maximale Amplitude der empfangenen Leistung aus der STFT bestimmt
wurde. Es wird vorausgesetzt, dass der Sweep-Generator die Rampe nach Er-
halt des Triggersignals von f,,,;, = 28,5 GHz bis f,,,x = 34,5 GHz durchfihrt. Auf-
grund dieser Annahme kann die Zeitachse durch die gezeigte Frequenzachse er-
setzt werden. Uber das gemessene Antennenpattern aus Abb.[5.3(a)] wird den be-
stimmten Frequenzpunkten die gemessene Winkelposition 6z des Ziels zugeord-
net (Abb.[5.7(b)). Die ersten drei Messpunkte (67 = 220° bis 67 = 210°) sind im
gemessenen Antennenpattern nicht mehr enthalten, da sie aulerhalb des messba-
ren Bereichs des Antennenmessplatzes liegen. Daher wird die Auswertung auf die
Verwendung der weiteren Zielpositionen beschrinkt. Die auftretenden Messfehler
liegen im Bereich von £1°. Bei der Aufzeichnung des Antennenpatterns wurde
eine Schrittweite der rotierenden Referenzantenne von 2° verwendet. Dies bedeu-
tet, dass diese Diskretisierung des Antennenpatterns die Genauigkeitsgrenze der
vorgenommenen Messung bildet.
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Abbildung 5.7.: Ergebnisse der Radarmessungen im Einzielszenario

5.3.3. Korrektur der Position des Phasenzentrums

Die Abweichung in der Distanzmessung hin zu kleineren Positionierungswinkeln
entsteht teilweise durch die veridnderliche Position des Phasenzentrums der An-
tenne. Diese Untersuchung und die dadurch entstehenden Messfehler wurden be-
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reits in Kapitel[d.3] erliutert. Das Hologramm der Einzelantenne besteht aus elf
Einzelstrahlern. Die Messungen wurden mit einer Ausrichtung des Winkelreflek-
tors auf Strahler Nummer 4 durchgefiihrt. Dies markiert die z-Position 0 mm in
Abb.[5.8(a)] Die CST-Simulation ergibt eine Bewegung des Phasenzentrums fiir
kleiner werdende Winkel der Hauptstrahlrichtung in Richtung der Substratmitte.
Die maximale Variation betrdgt 9,8 mm. Der Verlauf ist durch ein annihernd kon-
stantes Phasenzentrum zwischen 6y = 200° und 6y = 205° weniger linear als fiir
die Antenne mit identischen Einzelstrahlern aus Kapitel 3.2 Eine mogliche Er-
kldrung ist die Verwendung unterschiedlicher Lingen der Einzelstrahler im Fall
der LTCC-Antenne. Dies kann dazu fiithren, dass innerhalb des entsprechenden
Winkelbereichs einzelne Strahler einen besonders hohen Teil der Leistung ab-
strahlen und somit entscheidend die Position des Phasenzentrums beeinflussen.
Der dargestellte Verlauf des Messfehlers innerhalb der Distanzmessung aus
Abb.[5.7(a)| zeigt bereits eine starke Ahnlichkeit zum Verlauf der winkelabhingi-
gen Position des Phasenzentrums. Jedoch ist die Auflosung der Distanzmessung
durch die Anzahl der verwendeten Abtastpunkte im Spektrum eingeschrinkt,
weshalb eine Verdnderung der Zwischenfrequenz erst bei einer Positionsvariation
von mehreren Millimetern registriert wird. Die Ausbreitungsgeschwindigkeit der
Referenzwelle wird zu 1,84 -10% & bestimmt. Wird der nun innerhalb der Anten-
ne lingere Signalverlauf von der gemessenen Distanz subtrahiert, ergeben sich die
korrigierten Werte in Abb.[5.8(b)} Es ergibt sich eine Verteilung der gemessenen
Werte um den Mittelwert 569,75 mm, weshalb dieser als Soll-Distanz definiert
wird. Die Abweichung vom Mittelwert liegt unter =2 mm. Gegeniiber dem vor-
mals gemessenen Distanzunterschied von 18,3 mm hat sich die Messgenauigkeit
verfiinffacht. Es muss jedoch zur Kenntnis genommen werden, dass der Messfeh-
ler entstehend aus der Bewegung des Phasenzentrums und damit der Einfluss der
durchgefiihrten Korrektur mit abnehmender Antennengréfe geringer wird. Da die
Antennengrofie mit steigender Betriebsfrequenz sinkt, kann der Fehler in vielen
Fillen fur Millimeterwellen-Systeme mit hohen Tréigerfrequenzen vernachlédssigt
werden.

Uber weitere Erhohung der Anzahl der Stiitzstellen im Spektrum mittels Zero-
Padding konnte die Messgenauigkeit nicht weiter gesteigert werden. Neben dem
Positionierungsfehler konnen weitere Fehlerquellen des Messsystems, wie bei-
spielsweise eine Nichtlinearitdt der FMCW-Rampe, die Messgenauigkeit redu-
zieren. Weiterhin wirken sich Ungenauigkeiten in der Winkelmessung 67 auch
auf die vorgenommene Korrektur aus, da der Zusammenhang zwischen den simu-
lierten Positionswerten fiir das Phasenzentrums und der Zielposition iiber diesen
Winkel bestimmt wird. Zusétzlich konnen die mit CST bestimmten Werte fiir die
Positionen des Phasenzentrums von der Realitidt abweichen. Inwieweit diese sy-
stemspezifischen Fehler einen Einfluss ausiiben, ist an dieser Stelle nicht weiter
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ersichtlich. Fiir die angestrebte Anwendung des autonom fahrenden Industriero-
boters, ist die erreichte Messgenauigkeit jedoch ausreichend hoch.
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Abbildung 5.8.: Simulierter Verlauf des Phasenzentrums der verwendeten LTCC Antenne
und korrigierte Werte der Distanzmessung aus Abb.[5.7(a)|

5.4. Messungen im 2-Ziel-Szenario

Es wird ein Winkelreflektor fest bei 6 = 215° und der gleichen Entfernung wie
im vorher beschriebenen Einzielszenario (Soll: 0,6 m; gemessen: 0,57 m) vom
Radar platziert. Ein zweiter Winkelreflektor wird am beweglichen Rotationsarm
in einem Abstand von 0,62m um den Sensor rotiert. Somit liegt der Abstand
zwischen den beiden Zielen bei 0,05 m und damit iiber der theoretischen Ent-
fernungsauflosung von 0,0125 m, die sich fiir die Bandbreite von 12 GHz ergibt.
Wegen der geringen Entfernung wird davon ausgegangen, dass iiber die komplet-
te Messzeit die Echos der Winkelreflektoren empfangen werden und damit die
komplette Bandbreite zur Entfernungsauflosung zur Verfiigung steht. Beide Win-
kelreflektoren haben die gleiche Groe, wodurch ein identischer Radarquerschnitt
(engl. radar-cross-section, RCS) angenommen werden kann. Abb.[3.9] zeigt die
Radarbilder bei veridnderlicher Winkelposition 6, des rotierenden Ziels. Mit der
gewihlten Fensterldnge von 201 Samples (gesamte Sample-Anzahl: 4096) ergibt
sich ein guter Kompromiss zwischen Winkel- und Distanzauflosung. Die beiden
Ziele sind bis zur Winkelposition 6z = 200° klar voneinander trennbar. Neben
der eindeutig messbaren Anderung der Winkelposition des beweglichen Ziels ist
bereits bei 6, = 195° ein Einfluss auf das feststehende Ziel erkennbar. Diese An-
derung der Form des konstanten, unveréinderten Ziels ist auf die Verdnderung des
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Messszenarios zuriickzufiihren. Durch Bewegung des rotierenden Ziels ergeben
sich im Szenario veridnderte Ausbreitungspfade fiir das Signal, die mit den Pfa-
den der Sichtverbindung interferieren und sowohl Phase wie Amplitude des Emp-
fangssignals beeinflussen konnen. In dem beispielhaften und durch Absorber aus-
gekleideten Messszenario ist dieser Einfluss gering, kann im realen Einsatz aber
zu Effekten wie Fading oder destruktiver Signalausloschung fithren. Als Ergebnis
dieser Storungen konnen Geisterziele entstehen oder ein vorhandenes Ziel konn-
te innerhalb eines Szenarios mit destruktiver Signaliiberlagerung nicht detektiert
werden. Eine komplexe Signalprozessierung, wie sie fiir kommerzielle Radarsy-
steme im Automotive- oder militdrischen Bereich bereits eingesetzt wird, um Zie-
le zuverldssig detektieren und deren Position genau bestimmen zu kénnen, muss
auch fiir das frequenzschwenkende Radar beim Einsatz in autonomen Fahrzeugen
eingesetzt werden.

Wird das rotierende Ziel weiter in Richtung festem Ziel bewegt, ist eine Trennung
bei 67 = 205° kaum mehr moglich. Sowohl Distanz- als auch Winkelmessung
werden in diesem Fall verfilscht. Zwar sind die beiden Ziele fiir den Betrachter
der STFT optisch voneinander trennbar, jedoch sinkt die Signalamplitude zwi-
schen den beiden Zielen um weniger als 3dB ab. Diese 3 dB-Grenze bildet in
der Signalverarbeitung zur Radarauswertung im Allgemeinen die untere Auflo-
sungsgrenze zur zuverlidssigen Trennung von Radarzielen [Sko9Q]. Die Haupt-
keulenbreite der Antenne betriigt bei diesem Abstrahlwinkel 8,4°, was in etwa
der Winkeldifferenz der Positionen der beiden Ziele entspricht. Dadurch konnen
die beiden Ziele auch durch eine Verringerung der Fenstergrofle und damit einer
Verbesserung der Winkelauflosung in Richtung der y-Achse nicht mehr zuverlis-
sig voneinander getrennt werden. Da die Bandbreite des Signals, welches von den
Zielen reflektiert wurde, jedoch durch die Fensterung eingeschrénkt wird, wird bei
Erstellung der Radarbilder nicht die vollstidndig zur Verfiigung stehende Distanz-
auflosung des Radars genutzt. Eine Erhohung der Fensterldnge auf 801 Samples
erlaubt bereits die Trennung der beiden Ziele voneinander und ermdglicht sowohl
Distanz- als auch Winkelmessung beider Positionen (vgl. Abb.5.10). Wegen der
Ausdehnung der Zieldarstellung entlang der y-Achse ist jedoch die Genauigkeit
der Winkelmessung eingeschrénkt.
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5.5. Fazit

Durch den Aufbau des Demonstrators konnten erste Messungen eines Radarsy-
stems mit holografischer Antenne in Laborumgebung durchgefiihrt werden. Es
hat sich gezeigt, dass Mehrlagensubstrate wie LTCC sich fiir den Aufbau solcher
Radare bei Frequenzen bis zu 70 GHz sehr gut eignen. Mit solchen Mehrlagensub-
straten kann durch Einfiigen und Unterbrechen der Massefldche auf unterschied-
lichen Lagen die effektive Substratdicke in einzelnen Bereichen des Front-Ends
variiert werden. Dadurch kann die benétigte grofle Substratdicke unterhalb des
Hologramms realisiert werden, um das Schwenkbereich-Bandbreitenverhiltnis zu
maximieren, ohne dass die Effizienz des leitungsgebundenen Teils mit den inte-
grierten ICs davon negativ beeinflusst wird.

Die Short-Time-Fourier-Transformation hat sich als geeignetes Auswerteverfah-
ren fiir die Kombination aus FMCW-Radar und frequenzschwenkender Antenne
herausgestellt. Durch Anpassung der Fensterung kann je nach Bedarf die Auf-
losung der Winkel- oder Distanzmessung fokussiert werden. Es ist dabei zu be-
achten, dass eine hohe Winkelauflosung nicht nur die verwendete Bandbreite ein-
schriankt und die Distanzauflosung verringert, sondern auch eine hohe Rechenleis-
tung erfordert, da eine Vielzahl an FFTs zur Signalauswertung berechnet werden
miissen. Fiir zukiinftige Projekte, welche den praktischen Einsatz solcher Radare
als Ziel haben, sollten auch weitere Auswerteverfahren in Betracht gezogen wer-
den, welche eventuell weniger Rechenleistung bendtigen und damit einfacher in
kompakten Systemen mit Mikrocontroller oder DSP umgesetzt werden konnen.
Die Untersuchung zur frequenzabhingigen Position des Phasenzentrums aus dem
vorhergehenden Kapitel konnte erfolgreich genutzt werden, um die Genauigkeit
der Distanzmessung des Radarsystems weiter zu steigern. Durch die Korrektur
mit den Werten aus CST wurde eine Messgenauigkeit hoher als 2 mm erreicht.
Die Genauigkeit der Winkelmessung wurde iiber die Diskretisierung der zur Ver-
figung stehenden, gemessenen Richtcharakteristik der Antenne auf +1° einge-
schréankt.

Uber die Messungen mit zwei Zielen konnte gezeigt werden, dass die Hauptkeu-
lenbreite der Antenne maBigeblich die Winkelauflosung des Systems definiert. Fiir
den hier verwendeten Demonstrator liegt diese Limitierung bei 8,4 °.
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Durch die Verwendung hoher Frequenzen und kleiner Wellenldngen im einstel-
ligen Millimeterwellenbereich ergeben sich fiir Radaranwendungen in jiingster
Zeit vollig neuartige Einsatzmoglichkeiten. Die kompakte Bauweise ermdglicht
es, hochprizise Distanz- und Winkelmessungen mittels Radar an Maschinen, Ro-
botern oder autonomen Fahrzeugen mit geringem Bauraum durchzufiihren. Da bei
hohen Frequenzen eine hohe Direktivitit der Antenne eine wichtige Rolle spielt,
um den erhdhten System- und Freiraumverlusten entgegenzuwirken, nehmen die
Antennen solcher Systeme den groBten Teil des zur Verfiigung stehenden Bau-
raums ein. Somit miissen fiir kompakte Systeme Antennen zur Verfiigung gestellt
werden, die gut im System integrierbar sind und neben der Entfernungsmessung
auch die Moglichkeit bieten, die Winkelposition ankommender Signale auflésen
zu konnen ohne die Notwendigkeit weiterer Komponenten.

In dieser Arbeit wurde gezeigt, dass planare holografische Antennen auf di-
elektrischen Substrattrigern vielversprechende Kandidaten zur Verwendung in
Millimeterwellen-Radarsystemen darstellen. Neben der Eigenschaft der frequenz-
schwenkenden Hauptstrahlrichtung, welche sich sehr gut mit FMCW-Radaren
kombinieren ldsst und die Komplexitit solcher Systeme um ein Vielfaches re-
duziert, konnen solche Antennen bis zu sehr hohen Frequenzen von mehre-
ren 100 GHz hergestellt werden. Die Anforderungen an den Herstellungspro-
zess dieser Antennen sind im Vergleich zu dhnlichen Ansédtzen wie den SIW-
Leckwellenantennen als weniger kritisch einzustufen. Ein Hauptgrund dafiir ist
der bewusste Verzicht auf Durchkontaktierungen, welche bei SIW-Antennen dazu
genutzt werden, die Welle zu fiihren. Eine solche Fithrung der Welle setzt voraus,
dass der Abstand zwischen den Durchkontaktierungen sehr viel kleiner als die
Wellenlidnge der gefiihrten Welle ist. Dies ist nach dem heutigen Stand der Tech-
nik fiir Antennen bei Frequenzen grofler 100 GHz noch nicht realisierbar, weshalb
die holografischen Leckwellenantennen hier einen klaren Vorteil aufweisen. Auch
wenn die Arbeit sich auf die Demonstration von Prototypen bei 60 GHz konzen-
triert, stellt sie mehrere Arten holografischer Leckwellenantennen vor, die allen
dem Anspruch geniigen, in zukiinftigen Radarsystemen mit Trigerfrequenzen im
Bereich mehrerer 100 GHz eingesetzt werden zu konnen. Es wurden allgemeine
Optimierungsmoglichkeiten mit Hinblick auf die Radaranwendung erarbeitet und
unterschiedliche Konfigurationen miteinander verglichen.

Zur Optimierung solcher Antennen ist die Verwendung unterschiedlicher Betrach-
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tungsweisen zur Funktionsweise der Leckwellenantenne niitzlich. Diese Theorien
und Ansiitze wurden in Kapitel2l vorgestellt. Neben dem holografischen Prinzip,
welches von der Optik auf die Antennentheorie iibertragen wurde, haben sich die
Betrachtungsweisen der Antenne als periodische Leckwellenantenne, welche die
Ausbreitung von Floquet-Moden nutzt, und als seriell gespeiste Antennengruppe
fiir die Optimierung als geeignet erwiesen.

In KapitelBl wurde auf diese Grundlagen zuriickgegriffen und es wurden An-
tennenkonzepte erarbeitet, die sich durch hohe Direktivitit und ein moglichst
grofles Schwenkbereich-Bandbreitenverhéltnis fiir die gleichzeitige Distanz- und
Winkelmessung eignen. Je nach verwendeter Aufbautechnik und Substratmaterial
konnen verschiedene Oberflichenwellen-Moden zur Anregung des Hologramms
verwendet werden. So haben Substrate ohne unterseitige Metallisierung den Vor-
teil, dass sich TEjp-Moden ausbreiten, welche das Hologramm mit einem be-
sonders hohen Schwenkbereich-Bandbreitenverhiltnis anregen. Auflerdem ist die
Anregung dieser Mode tiber unterschiedliche Feeds moglich, von welchen drei
vorgestellt wurden, und erlaubt daher eine hohe Flexibilitédt bei der Integration
im System. Dem Nachteil der hohen Riickstreuung und einer bidirektionalen Ab-
strahlung konnte durch die Verwendung von kiinstlich erzeugten magnetischen
Reflektoren (AMC) entgegengewirkt werden. Uber diesen neuartigen Ansatz, der
in Kombination mit der holografischen Antenne in dieser Arbeit erstmalig erarbei-
tet wurde, erhoht sich zwar einerseits der Herstellungs- und Designaufwand der
Antenne, andererseits werden die genannten Vorteile dieser TE(-Konfiguration
beibehalten.

Werden Substrate mit unterseitiger Metallisierung verwendet, erfolgt die Anre-
gung des Hologramms iiber TM(p-Moden. Dies hat den Vorteil einer unidirek-
tionalen Abstrahlung ohne die Notwendigkeit von Reflektoren, allerdings zeigt
sich eine geringere Flexibilitit bei der Systemintegration, da die Moglichkei-
ten zur Anregung der TM(-Mode weniger vielfiltig sind als es bei der TE(-
Oberflichenwelle der Fall ist. Wegen der seriellen Speisung der einzelnen ab-
strahlenden Elemente weisen viele Arten periodischer Leckwellenantennen den
Nachteil auf, ein Stopband bei zum Substrat senkrechter Abstrahlung auszubil-
den. Dies ist auch bei den meisten Konzepten, welche in dieser Arbeit vorgestell-
ten wurden, der Fall. Da der Einfluss des Stopbandes auf den Gewinn der Antenne
vom Einfluss des Hologramms auf die Wellenimpedanz abhéngt, konnten Konfi-
gurationen basierend auf der TMp-Mode erarbeitet werden, die den Gewinnein-
bruch kaum aufweisen und somit fiir einen symmetrischen Hauptstrahlschwenk
um Broadside eingesetzt werden kdnnen.

Im weiteren Verlauf des Kapitels wurde erfolgreich das Nebenkeulenniveau der
Antenne durch die Anpassung der Abstrahlung der Einzelzellen des Hologramms
gesenkt. Es wurde ein Verfahren erarbeitet, die Abstrahlung pro Einzelzelle zu
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bestimmen und zu beeinflussen, sodass aus der Literatur bekannte Distributionen
zur Optimierung des Nebenkeulenniveaus qualitativ nachgebildet werden konnen.
Es konnte eine messtechnisch verifizierte Verbesserung von bis zu 8 dB gegeniiber
der nicht optimierten Antenne erzielt werden.

Ein weiterer Vorteil der holografischen Antenne ist die Moglichkeit, diese mit me-
chanischen oder vollstindig elektronischen Systemen zur Anderung der Haupt-
strahlrichtung in einer zweiten Ebene zu kombinieren.

Diese Moglichkeit ergibt sich vor allem durch die Verwendung holografischer An-
tennengruppen, wie sie in Kapiteld] vorgestellt werden. Durch die Anregung der
Oberflichenwelle mit einer 1XN Antennengruppe dndert sich die Form des Ho-
logramms von zylindrisch zu linear aufgrund der entstehenden linearen Phasen-
front der Oberflaichenwellen, unabhéngig von der sich ausbreitenden Mode. Eine
zweidimensional geschwenkte Hauptkeule kann fiir diese Hologrammform durch
eine einfache Rotation der Einzelelemente erzeugt werden. Es werden zwei unter-
schiedliche Konzepte vorgestellt. Einerseits die tatsichliche mechanische Rotati-
on, indem das Hologramm auf einer Folie aufgebracht wird, welche nicht starr mit
dem Antennensubstrat verbunden ist und andererseits die Verkippung der speisen-
den Referenzwelle durch die phasengesteuerte Anregung der Oberflachenwelle.
Der vollstindig elektronische Schwenk wird im Hinblick auf die Realisierung
fokussiert und es wird erstmalig eine Kombination mit einer Rotman-Linse rea-
lisiert. Mit diesem System konnte die Kombination aus Phased-Array und fre-
quenzschwenkender Leckwellenantenne simulativ und messtechnisch verifiziert
werden. Da das Design der Rotman-Linse flexibel an die gewiinschte Anzahl von
Hauptstrahlrichtungen innerhalb der zweiten Ebene angepasst werden kann, hat
sich diese Art von Speisenetzwerk als sehr passend fiir das vorgestellte Konzept
erwiesen. Es wurden Schwenkbereiche von s = 38° und ¢y = +40° realisiert.
Mit der realisierten Rotman-Linse konnten sieben unterschiedliche Richtungen
fiir g5 angesteuert werden. Theoretisch ldsst sich sowohl der maximale Schwenk-
bereich sowie die Stufenanzahl noch erweitern.

Die Antenne erfiillt durch ihre geringe Hauptkeulenbreite die Voraussetzung ei-
ner hohen Winkelauflosung fiir die angestrebte Radaranwendung. Die Ausdeh-
nung der Antenne in Ausbreitungsrichtung der Referenzwelle muss fiir hochge-
naue Distanzmessungen jedoch in der Signalprozessierung berticksichtigt werden.
Einerseits ist die Kenntnis tiber die Position des Phasenzentrums wichtig, um eine
genaue Ausrichtung des Radars zu ermoglichen, andererseits muss der Signal-
weg der Referenzwelle bis zur Abstrahlung in den Freiraum in die Berechnung
mit einflieBen. Es wurde in dieser Arbeit simulativ gezeigt, dass die Position des
Phasenzentrums iiber der Frequenz nicht konstant ist, sondern sich in der Gro-
Benordnung einer Freiraumwellenldnge bewegt. Fiir Millimeterwellensysteme mit
sehr hohen Trigerfrequenzen kann dieser Effekt vernachléssigt werden. Bei dem
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in dieser Arbeit verwendeten 60 GHz System konnte die Messgenauigkeit durch
Beriicksichtigung dieser Erkenntnis jedoch noch weiter gesteigert werden.

Dies erfolgt in Kapitel in welchem das erste 60 GHz Radar mit holografischer
Antenne in LTCC vorgestellt wird. Erste Testmessungen in statischen Szenari-
os zeigen die Funktionalitit der gleichzeitigen Distanz- und Winkelmessung mit
frequenzmoduliertem Sendesignal. Es wurde eine Prozessierung mittels STFT
durchgefiihrt und auf den Kompromiss zwischen Winkel- und Entfernungsauf-
I6sung in Ein- und Zweizielszenarien eingegangen. Die Erkenntnisse zur Position
des Phasenzentrums aus Kapitel:3lkonnten an dieser Stelle genutzt werden, um
die Messgenauigkeit des Systems weiter zu steigern. Im Einzielszenario konnte
somit eine Genauigkeit der Distanzmessung besser =2 mm erreicht werden. Die
Genauigkeit der Winkelmessung wurde nur durch die zwei Grad Auflosung der
vermessenen Antennenrichtcharakteristik eingeschrinkt. Die maximal mogliche
Winkelauflosung hingegen wird mafigeblich iiber die Halbwertsbreite der Haupt-
keule bestimmt, die beim verwendeten Demonstrator §,4° betrégt.

Da die Auslegung und Optimierung der Antenne im Fokus dieser Arbeit standen,
dient der Demonstrator in KapitelBl der Verifikation des vorgeschlagenen Kon-
zepts. Eine Optimierung des Radar-Front-Ends und der Verbindungsansitze von
ICs und Antenne sowie eine tiefer gehende Untersuchung und Verbesserung der
Signalprozessierung stehen fiir die Entwicklung eines Komplettsystems nach Be-
endigung dieser Arbeit noch aus.

Es wurden neuartige Ergebnisse erstmalig préisentiert, welche den Stand der Tech-
nik um folgende Aspekte erweitern:

— Es wurden erstmalig holografische Antennen mit Hinblick auf ihre Inte-
grierbarkeit in Millimeterwellen-Radar-Module hin optimiert. Dazu wur-
den unterschiedliche Theorien zur Funktionsweise verwendet und zur Opti-
mierung einzelner Aspekte genutzt. Neben der Integrierbarkeit und einer ef-
fizienten Oberflaichenwellenanregung standen die Machbarkeitsgrenzen des
zweidimensionalen Schwenkbereichs im Fokus der Optimierung. Es konn-
ten Konzepte gefunden werden, welche keine Beschriankungen beziiglich
ihrer Nutzfrequenz zeigen und deren Herstellung heute mit kommerziellen
Technologien noch im Sub-THz Bereich moglich ist.

— Erstmalig wurden die holografischen Antennen mit kiinstlich erzeugten ma-
gnetischen Reflektoren kombiniert, um die Riickstrahlung dieser Anten-
nenart zu reduzieren. Dabei wurden bisher bekannte Konzepte, welche den
gleichen Zweck erfiillen, in Funktionalitit und Integrierbarkeit iibertroffen.

— Ebenfalls neu ist die systematische Optimierung des Nebenkeulenniveaus
der holografischen Antenne iiber die geometrische Verinderung der Ein-
zelstrahler. Hilfreich zeigte sich hierbei die Betrachtung der holografischen
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Antenne als serielle Anordnung von Stabstrahlern, welche in dieser Weise
bisher nicht in der Literatur verwendet wurde.

— Die Anregung des Hologramms mit planaren Antennengruppen fiihrt zu
einer Vereinfachung der Hologrammform aufgrund der ebenen Phasen-
front. Dieses Verhalten wurde erstmalig auf Eignung fiir zweidimensional
schwenkbare Radarantennen tiberpriift. Moglichkeiten zur mechanischen
oder phasengesteuerten Anderung der Hauptstrahlrichtung in Kombination
mit der frequenzschwenkenden Eigenschaft wurden zum ersten Mal pri-
sentiert.

— Die Kombination der frequenzschwenkenden, holografischen Antenne mit
einem phasensteuernden Speisenetzwerk (Rotman-Linse) wurde simulativ
und messtechnisch verifiziert.

— Die Arbeit enthilt das erste Millimeterwellen-Radar mit integrierter holo-
grafischer Antenne. Es wurden Zeit-Frequenz-Analyseverfahren angewen-
det, um in einem einfachen Szenario Distanz- und Winkelmessungen von
statischen Zielen vorzunehmen und auszuwerten.

Die in dieser Arbeit entwickelten Antennenkonzepte konnen in zukiinftige Mil-
limeterwellenradare eingesetzt werden, um deren Design- und Herstellungsauf-
wand bis in den THz-Bereich gering zu halten. Dennoch sind mit den vergleichs-
weise wenig komplexen Antennen, durch die Kombination mit dem FMCW-
Verfahren, gleichzeitige Distanz- und Winkelmessungen moglich. Die vorliegen-
de Arbeit hat dieses Prinzip erfolgreich demonstriert und iiber die erarbeiteten
Optimierungsverfahren wurden die Grundlagen zur Entwicklung von geeigneten
holografischen Antennen gebildet. Dazu passende Transceiver-Architekturen, de-
ren Eigenschaften auf die Antennenperformanz der holografischen Konzepte zu-
geschnitten sind, konnen in Hinblick auf die hier dargestellten Antenneneigen-
schaften entwickelt werden und bilden den finalen Schritt zum hochintegrierten,
zweidimensional-schwenkenden Radarsensor.
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A. Verwendung von
Waveguide-Ports in CST
Microwave Studio

Der in dieser Arbeit verwendete Feldsimulator CST Microwave Studio ist Teil ei-
nes Software-Pakets der Fa. CST - Computer Simulation Technology AG mit Sitz
in Darmstadt. CST verwendet zur Berechnung der elektromagnetischen Felder in-
nerhalb des Simulationsszenarios die sogenannte ,,Finite-Differenzen-Methode*,
auf welche an dieser Stelle nicht im Detail eingegangen werden soll, da eine
Beschreibung dieses Simulationsprinzips in zahlreichen Biichern nachgeschlagen
werden kann. Eine sehr gute Einfithrung findet sich beispielsweise in [SHO3].
Stattdessen dient dieses Kapitel dazu die Besonderheiten des in CST zur Verfii-
gung stehenden Waveguide-Ports im Detail zu betrachten, da dieser fiir die Simu-
lation der holografischen Antennen eine sehr niitzliche Option darstellt und nicht
in jeder Feldsimulator-Software zur Verfiigung steht.

A.1. Funktionsweise von Waveguide-Ports

In Programmen zur Simulation elektromagnetischer Wellenausbreitung innerhalb
von Strukturen gibt es zwei unterschiedliche Moglichkeiten, um die Struktur mit
dem Eingangssignal anzuregen. Neben den Waveguide-Ports, welche wihrend
dieser Arbeit ausschlieSlich verwendet wurden, stehen hiufig sogenannte diskre-
te Ports zur Verfiigung. Die Anregung mit diskreten Ports entspricht im Vergleich
zu den Waveguide Ports eher der realen Anregung von Strukturen. Diskrete Ports
funktionieren wie AC-Quellen, welche das Potential zwischen zwei Punkten in-
nerhalb der Struktur festlegen. Sie besitzen eine einstellbare Ausgangsimpedanz
und wirken wegen ihrer punktformigen Anschlussfliche induktiv auf die anzure-
gende Leitung. Dies bedeutet also, dass eine Anregung mit diskreten Ports einen
Einfluss auf die Eigenschaften der zu simulierenden Struktur hat, welcher in vie-
len Fillen vernachlidssigt werden kann, aber unter Umstédnden auch in der Nach-
bearbeitung herausgerechnet werden muss (,,De-embedding®).

Waveguide-Ports gleichen im Gegensatz dazu eher einer idealen Anregung. Am
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Beispiel der Mikrostreifenleitung soll die Funktionsweise dieser Portart beschrie-
ben und die Unterschiede zur diskreten Anregung herausgestellt werden. Abb.[AT]
zeigt den Querschnitt einer Mikrostreifenleitung mit dem skizzierten Verlauf der
elektrischen Feldlinien. Der rote, gestrichelte Rahmen deutet den Verlauf des ebe-
nen Waveguide-Ports an. Alle Strukturen innerhalb der eingerahmten Fldche wer-
den von CST registriert und es werden mogliche Moden in Abhéngigkeit der er-
fassten Metallflichen berechnet. Dabei wird die Ausbreitungsrichtung der Anre-
gung vom Benutzer festgelegt. Da der Port jegliche ankommende Leistung ab-
sorbiert, haben dahinter liegende Strukturen keinen Einfluss auf die Simulation.
Fiir die berechneten Moden gibt CST unter anderem die Wellenldnge, die Wel-
lenzahl, die Wellenimpedanz und gegebenenfalls die Cut-Off-Frequenz an. Die
elektrischen Feldlinien der Mikrostreifenleitung konzentrieren sich im Bereich
zwischen Leiter und Masseflidche. Jedoch tritt auch ein nicht zu vernachlédssigen-
der Anteil der Feldkomponenten im Freiraum oberhalb und seitlich des Leiters
auf. Um die Genauigkeit der von CST bestimmten Modenparameter zu optimie-
ren, muss die Feldstirke im Randbreich des Ports soweit wie moglich abgefallen
sein. Ist dies nicht der Fall, beeinflussen die Portrander den Feldlinienverlauf und
verfilschen das Ergebnis (vgl. Abb.[ATT(a)). Wird beispielsweise die Wellenim-
pedanz der Mode falsch berechnet, hat dies Einfluss auf den Reflexionsfaktor der
nachfolgenden Leitung. Der Port sollte daher weitestgehend alle Feldlinien der
berechneten Mode umschlieBen (vgl. Abb.[A1(D)).

A.2. Verwendung mit holografischen Antennen

Im Fall der holografischen Antennen tritt wéhrend der Verwendung von
Waveguide-Ports die Besonderheit auf, dass sich beispielsweise bei Anregung der
TE(-Welle keine metallenen Strukturen innerhalb der Portebene befinden. Wird
das Antennensubstrat in die Mitte des Ports gelegt, fiihren die Randbedingungen
des Ports zu einer Abnahme des elektrischen Feldes an den vertikalen Portrindern

eSS S

y y
(a) Portgrofle zu gering (b) Portgrofe ausreichend

P

Abbildung A.1.: Anregung einer Mikrostreifenleitung mit Waveguide-Port in CST
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(vgl. Abb.[A-2(a)). Dies entspricht nicht dem erwarteten Verlauf der Feldlinien ei-
ner TEp-Mode auf einem in y-Richtung ausgedehnten Substrat. Werden die Por-
trinder als ideal, elektrisch leitend definiert, kann dieser Fehlereinfluss umgangen
werden, wie Abb.[A:2(b)] zeigt. Damit der Port jedoch keine Rechteckhohlleiter-
Moden anregt, muss die Porthohe soweit vergrofert werden, dass die horizonta-
len Portriander, welche nun ebenfalls elektrisch leitend sind, keinen Einfluss auf
die Oberflaichenwelle nehmen. Eine Porthéhe von +5 mm fiir TEy- und 5 mm fiir
TMp-Anregung hat sich fiir Antennen mit Mittenfrequenz 60 GHz als guter Wert
ergeben. Die Uberpriifung der berechneten Mode kann iiber die Wellenzahl erfol-
gen, welche bei richtiger Verwendung der Porteinstellungen nur sehr gering von
den analytischen Werten nach Kapitel2.3.3]abweichen sollte.

Weiterhin kann iiber die Breite des Ports die Direktivitit der Oberflichenwel-
lenanregung definiert werden. In Kapitel3] werden zylindrische Hologramme
verwendet, welche mit einem schmalen Waveguide-Port mit einer horizontalen
Aperturbreite von 1 mm angeregt werden. Der Port liegt jeweils im Kreismittel-
punkt der Hologrammelemente und die angeregte Oberflichenwelle zeigt den ge-
wiinschten zylindrischen Feldlinienverlauf (vgl. Abb.[A:3(a)).

Um die in Kapitell] beschriebene Oberflichenwelle mit ebener Phasenfront er-
zeugen zu konnen, kann die Portbreite erhoht werden. Fiir die 20 mm breiten An-
tennensubstrate wurden fiir ideale Anregung Portbreiten von 34,, 0 bzw. 62, 10
verwendet, um die Apertur der spiter eingesetzten 1x4 bzw. 1x7-Antennenfeeds
nachzubilden. Diese ergeben eine ideale ebene Phasenfront, wie Abb.[A-3(b)|
zeigt.

Die Wellenimpedanz des dielektrischen Wellenleiters ist stark frequenzabhingig.
Fiir eine breitbandige Simulation muss dieses dispersive Verhalten in CST be-
riicksichtigt werden. In der Standardkonfiguration fiir die Zeitbereichssimulation
verwendet CST die Parameter der Portmode, berechnet bei der Mittenfrequenz
des simulierten Frequenzbandes, fiir die komplette simulierte Bandbreite. Die
Ein- bzw. Ausgangimpedanz der Ports wird auf die berechnete Wellenimpedanz
bei dieser Frequenz festgelegt. Dies fiihrt bei abweichender Frequenz zu starker
Fehlanpassung, selbst bei ungestorter Wellenausbreitung im Dielektrikum. Fiir
die direkte Anregung von TE- bzw. TM-Moden mit Waveguide-Ports ist daher
entscheidend, dass CST mehrere Stiitzstellen innerhalb des Frequenzbandes be-
rechnet und die Portimpedanz an die frequenzabhingige Wellenimpedanz anpasst.
Diese Option kann in CST in den Porteinstellungen aktiviert werden.
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(a) Port mit Standard-Randbedingung

(b) Port mit ideal-leitendem Rand

Abbildung A.2.: Einfluss der Randbedingung eines Waveguide-Ports auf die Anregung der
TE(-Oberflachenwelle
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Abbildung A.3.: Erzeugte Phasenfront bei unterschiedlicher Portbreite des anregenden
Waveguide-Ports
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B. Grundlagen zu ,,Artificial
Magnetic Conductors®

Seit der ersten Beschreibung von hochohmigen elektro-magnetischen Oberfld-
chen durch Sievenpiper 1999 ist dieses Thema Forschungsgebiet vie-
ler Gruppen rund um den Globus und eine Vielzahl unterschiedlicher Artikel
tiber Anwendungsmoglichkeiten oder Modifikationen der Original-Struktur wur-
de seitdem publiziert. Bereits Sievenpiper nutzte die von ihm beschriebene Struk-
tur, um diese als Antennenreflektor zu verwenden oder um die Abstrahlcharak-
teristik von Antennen durch Unterdriickung von Oberflichenwellen zu verbes-
sern [SZBT99]|. Im Folgenden wird die Funktionsweise der Original-Sievenpiper
Struktur beschrieben. Dieser Ansatz ist auf die meisten verdffentlichten Modifika-
tionen dieser Struktur {ibertragbar. Auch die in dieser Arbeit verwendete Zhang-
Struktur folgt diesem Grundprinzip, ist jedoch vom Aufbau her einfacher gehal-
ten.

Die Sievenpiper-Struktur gehort zur Gruppe der Metamaterialien. Dies bedeutet,
dass die Interaktion der elektro-magnetischen Welle mit diesen kiinstlich erstell-
ten Materialien ein anderes Verhalten zeigt, als es von einem nicht strukturierten,
homogenen Material zu erwarten wire. Die Struktur von Sievenpiper zielt darauf
ab, eine metallene Flidche zu erzeugen, welche jedoch hochohmig wirkt und damit
einen Reflexionsfaktor von I' = 41 besitzt. AuBerdem sollen Moden mit senk-
recht zur Fldache stehenden elektrischen Feldkomponenten unterdriickt werden.
Erreicht wird dies iiber eine periodische Anordnung der pilzformigen Struktur
aus Abb.[B:I] auf einem beidseitig metallisierten Dielektrikum mit einer Durch-
kontaktierung.

Zwischen den periodisch angeordneten Patches auf der Substratoberldche bil-
den sich Kapazititen aus, welche gemeinsam mit der induktiv wirkenden Durch-
kontaktierung einen LC-Schwingkreis bilden. Nach dem Ersatzschaltbild aus
Abb.[BTIb ergibt sich eine frequenzabhingige Impedanz Zg(®), welche fiir die
Resonanzfrequenz f,.; unendlich grofl und innerhalb einer gewissen Bandbreite
hochohmig wird.

joL

Zs(@) = T 3rc

(B.1)
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1
2w/ LC

Bei Resonanz wird eine auftreffende TEM-Welle ohne Phasenverschiebung re-
flektiert. Durch diesen Effekt kann diese Art Reflektor in direkter Nihe einer bidi-
rektionalen Antenne angebracht werden, um den Gewinn der Antenne durch kon-
struktive Superposition der vorwirts gerichteten Hauptkeule mit der reflektierten
entgegengesetzten Keule um bis zu 3 dB zu erhéhen. Nach dieser idealen Betrach-
tungsweise gilt die phasengleiche Reflexion fiir nur eine Frequenz. Breitbandige
Antennen konnen jedoch trotzdem von diesen Reflektoren profitieren, indem der
Frequenzbereich des Reflektors genutzt wird, in welchem der Phasenverlauf der
reflektierten Welle zwischen £90° liegt. Somit ist zwar keine Gewinnsteigerung
innerhalb der kompletten Bandbreite gegeben, es entsteht jedoch auch keine de-
struktive Uberlagerung der beiden Hauptstrahlrichtungen und die nicht gewollte
riickseitige Strahlung wird effektiv gedampft.

Wegen der Durchkontaktierungen, deren Realisierung mit steigender Betriebsfre-
quenz schwieriger wird, wird in dieser Arbeit eine modifizierte Struktur, die in der
Literatur héufig als ,,Zhang-Struktur ““ bezeichnet wird, verwendet [ZvHYF03].
Der einzige Unterschied zur Sievenpiper-Struktur ist der Verzicht auf die Durch-
kontaktierung. Die Induktivitit wird stattdessen direkt tiber den Stromfluss auf
der Patch-Oberfliche erzeugt. Das Reflexionsverhalten ist dadurch sehr dhnlich
wie das der Original-Struktur [ISO3]]. Ein Nachteil fiir manche Anwendungen
kann jedoch sein, dass einige Oberflichenwellen (alle TM-Moden) nicht mehr
unterdriickt werden und weiterhin ausbreitungsfihig sind. Fiir die Anwendung
der Zhang-Struktur in dieser Arbeit spielt diese Eigenschaft jedoch keine Rolle.

fres = (BZ)

+_

+1+
1

(a) Draufsicht [SZB799] (b) Seitenansicht und Ersatzschaltbild
[S1e99].

Abbildung B.1.: Sievenpiper-Struktur.
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C. Taylor-Verteilungen zur
Nebenkeulenunterdruckung

C.1. Konfiguration der Verteilungsfunktion

Die Unterdriickung von Nebenkeulen durch die Verwendung von unterschiedli-
chen Amplitudenbelegungen serieller Antennengruppen wird in zahlreichen Bii-
chern iiber Antennen beschrieben [Mai94]], [Han09]], [JJO3], [Bal97]. Neben der
hier verwendeten Taylor-n-bar-Verteilung werden haufig Kosinus-Belegungen
oder Dolph-Chebyshev-Verteilungen zur Optimierung des Nebenkeulenniveaus
erwihnt.

Uber die Dolph-Chebyshev-Verteilung kann ein konstantes Nebenkeulenniveau
vorgegeben werden. Es ergibt sich somit eine ,,ideale® Richtcharakteristik, da alle
Nebenkeulen auf dem gewiinschten, konstanten Niveau liegen und die Halbwerts-
breite der Hauptkeule fiir dieses Nebenkeulenniveau minimal ist. Wird die Vertei-
lung fiir sehr geringe Werte des Nebenkeulenniveaus ausgelegt, ergibt sich jedoch
eine Verringerung der Apertureffizienz und der Antennengewinn sinkt [[Han09].
Zudem zeigt sich, dass die Dolph-Chebyshev-Verteilung fiir grole Antennengrup-
pen weniger geeignet ist. Fiir grofe Antennengruppen kann die Amplitudenbele-
gung zu den duleren Elementen hin einen steilen Anstieg aufweisen. Dies ist auf
das konstant gehaltene Nebenkeulenniveau zuriick zu fithren und kann auch bei
der Verwendung der Taylor-n-bar Verteilung auftreten, wie die folgenden Beispie-
le zeigen werden.

Die Taylor-n-bar-Verteilung bildet einen Kompromiss zwischen Konfigurierbar-
keit der Nebenkeulen und Apertureffizienz, auch fiir Antennengruppen mit ho-
her Elementanzahl. Aufbauend auf der Dolph-Chebyshev-Verteilung entwickelte
Taylor in eine Verteilungsfunktion fiir kontinuierlich abstrahlende An-
tennen, welche tiber den Parameter n;,, die Moglichkeit bietet, entweder ein
moglichst konstantes Nebenkeulenniveau zu halten oder eine Verringerung der
Apertureffizienz zu verhindern. Letzteres ist nur moglich, wenn der Bereich des
konstanten Nebenkeulenniveaus eingeschrinkt wird. Im Grunde gibt der Parame-
ter ny,, vor, wie viele Nebenkeulen, beginnend bei der ersten Nebenkeule ne-
ben der Hauptkeule, auf dem definierten Nebenkeulenniveau gehalten werden.
Die weiter entfernten Nebenkeulen konnen iiber dem angegebenen Niveau liegen
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und nehmen wie bei einer uniform belegten Gruppe exponentiell ab. Fiir niedri-
ge npq-Werte wird dadurch die Apertureffizienz weniger stark beeinflusst. Ent-
spricht np,, = N (mit N als Anzahl der Einzelelemente), ergibt sich wiederum die
Dolph-Chebyshev-Verteilung mit konstantem Nebenkeulenniveau und reduzierter
Apertureffizienz. Fiir eine Definition der Antennengruppe nach Abb.[CTlwird die
Amplitudenbelegung nach Taylor mit der folgenden Niherung berechnet, deren
numerische Losung mit geringem Aufwand mit MATLAB erstellt werden kann

([HaulOl):

. +2"”‘"_1 [(par — 1)!>cos[mm(n — 1 — %)]
fn = Z (Mpar — 1 +m) N (npgr— 1 —m)!

m=1
Npar—1 mz[Az-F(nbar_O’S)z] ’
1 [l_( M A%+ (i = 0.5)?] )

Die folgenden Beispiele veranschaulichen den Kompromiss zwischen Nebenkeu-
lenniveau und Apertureffizienz. Abb.[C.2(a)] zeigt den normierten Gruppenfaktor
fiir eine lineare Antennengruppe mit Taylor-n-bar-Belegung fiir unterschiedliche
npqr--Werte und einem gewiinschten Nebenkeulenniveau von -30 dB. Es zeigt sich,
dass das Nebenkeulenniveau fiir den kompletten Winkelbereich nur fiir die Fal-
le nper = 6 und ny,, = 10 erreicht wird. Fiir ny,, = 2 liegt die erste Nebenkeule
zwar nahe der angestrebten -30 dB-Marke, doch bereits die zweite Nebenkeule
iiberschreitet diese um mehrere dB. Dafiir ist die Hauptkeule fiir diesen Fall am
schmalsten, was auf einen hoheren Gewinn und damit auf eine hthere Aperturef-
fizienz hinweist. Fiir geringere Nebenkeulenniveaus ist dieser Effekt nochmals
stirker ausgeprigt (vgl. Abb.[C.2(D)).

Fiir den Anwendungsfall des frequenzschwenkenden Radars ist eine Verbreite-
rung der Hauptkeule unerwiinscht, da dies eine Verringerung der Winkelauflosung
zur Folge hat. Das Nebenkeulenniveau wird daher in Kapitel3.3] ausschlieBlich
mit (np,, = 2)-Verteilungen optimiert. Bei einer Vorgabe von NKN= —40dB,
zeigt sich im Vergleich der beiden Gruppenfaktoren in Abb.[C2] dass das Ne-
benkeulenniveau insgesamt auf fast -30dB gesenkt wird. Die Vergroferung der
Hauptkeulenbreite gegeniiber der Konfiguration mit NKN = —30 und np,, = 2
betrigt in diesem Fall nur 0,6 °.

Ein weiterer Effekt, welcher fiir die Umsetzung der Amplitudenbelegung mit ho-
lografischen Antennen ungeeignet ist, kann in Abb.[C.3(a)] beobachtet werden.
Fiir die Kombination eines Nebenkeulenniveaus von -30dB und dem Parameter
npar = 10 fiir eine Antennengruppe mit 20 Elementen zeigt die rot-gestrichelte
Kurve einen Anstieg der Amplituden fiir die dueren Elemente. Eine Umsetzung
ist durch die serielle Speisung der holografischen Antennen nicht moglich, da

(C.1)
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beim letzten Element die Leistung der Oberflachenwelle bereits so stark abgesun-
ken ist, dass dieser Effekt nicht realisiert werden kann. Fiir h6here Werte 7, und
damit auch bei Verwendung der Dolph-Chebyshev-Belegung wird dieser Effekt
noch weiter verstirkt, indem der Amplitudenanstieg der dufleren Elemente noch

steiler ausfillt.
n= 1 2 3 N

Abbildung C.1.: Definition der linearen Antennengruppe
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Abbildung C.2.: Gruppenfaktor fiir Antennengruppen mit N = 20 Elementen und einer
Amplitudenbelegung mit Taylor-n-bar-Verteilung
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Abbildung C.3.: Amplitudenbelegung fiir Antennengruppen mit N = 20 Elementen und
Taylor-n-bar-Verteilung
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C.2. Berechnete Amplitudenbelegungen

Im Folgenden werden berechnete Amplitudenbelegungen fiir unterschiedlich kon-
figurierte Taylor-Verteilungen, angepasst an den exponentiellen Amplitudenver-
lauf der holografischen Antenne, dargestellt. Die konfigurierbaren Parameter sind
neben dem erwiinschten Nebenkeulenniveau die transmittierte Leistung Py, und
die Anzahl der Hologrammelemente N. Nach der simulierten Variation der Leck-
rate, welche sich bei Anderung der Leiterbreite ergibt, wird in Kapitel[3.5.3]
die entsprechende Amplitudenbelegung fiir die verwendete TMy-Antenne ausge-
wihlt. Die Schattierung innerhalb der Graphen stellt den zur Verfiigung stehenden
Variationsbereich der Leckrate fiir die jeweilige verwendete Mode dar.

—NKN==20| ‘ ‘ —NKN=——20
==:NKN=-30 | i ) -=-NKN=-30

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

0.._.”-‘ ' G.._..,..-"‘;
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= NKN=-20 ! ! ! = NKN=-20
-« NKN=-30 ; ; ; -« -NKN=-30
02 ..NKN:74O ””” [ H | 02 ..NKN:740 ””””””””””
0.15F----—------- S S S |
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©) Prefr =5%, N =25 (d) Preyr = 10%, N =25

Abbildung C.4.: An den exponentiellen Verlauf der Antennenbelegung angepasste Taylor-
n-bar-Verteilungen fiir die TEg-Antenne (1, = 2)
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C.2. Berechnete Amplitudenbelegungen

—20
-30

—NKN
==-NKN

6 8 10 12 14
Nummer des Einzelstrahlers

4

2

0.25p=zmzmmomeme

14

12

Nummer des Einzelstrahlers

R AL T7

=40 [~

10

8

6

4

2

0.2 - - NKN:

15

(©) Pregr =10%, N

15

(@) Presr =5%, N

—20
—30
—40 |-

—NKN:
==*NKN
== NKN

0.25zzzmzmzmea o
02

5
-,

_ ey
PP
et

15

Nummer des Einzelstrahlers

10

dn

Nummer des Einzelstrahlers

=20

=10%, N

(d) Pregs

20

(©) Presr =5%, N

Abbildung C.5.: An den exponentiellen Verlauf der Antennenbelegung angepasste Taylor-

n-bar-Verteilungen fiir die TMy-Antenne (14, = 2)






175

D. Designgrundlagen einer
Rotman-Linse

Die Rotman-Linse ist ein phasensteuerndes Speisenetzwerk, welches die Leis-
tung eines Eingangsports auf mehrere Ausgangsports verteilt. Uber die Wahl des
Eingangsports werden dabei die Phasendifferenzen zwischen den Ausgangsports
festgelegt. Es wird somit immer nur ein Eingangsport gespeist. Somit gehort
die Rotman-Linse zu den 1:N-Toren, wobei die Anzahl der verwendeten Ein-
und Ausgangsports gewihlt werden kann. Der Hauptbestandteil einer planaren
Rotman-Linse, wie sie im Laufe dieser Arbeit zur Speisung einer Antennengruppe
verwendet wurde, ist die Parallelplattenregion, in welcher sich das Signal phasen-
verzogert auf die Ausgangsports verteilt. Sowohl Eingangs- als auch Ausgangs-
ports konnen tiber Mikrostreifenleitungen gespeist werden und bewegen sich da-
nach gerichtet innerhalb der Parallelplattenregion. Die Ausbreitung innerhalb die-
ser Region wird in der Literatur meist iiber strahlenoptische Modelle beschrieben
und wurde bereits in ausfiihrlich dargestellt. Die Eigenheit der Rotman-
Linse, weshalb sie sich besonders zur Speisung von Antennengruppen eignet, ist
die gerade Aufenfliche des Linsenausgangs, auf welcher die Antennenports dqui-
distant verteilt werden konnen. Dies wird erreicht, indem die Ausgangsports der
Linse wiederum mittels Mikrostreifenleitungen mit den Antennen verbunden wer-
den. Die Laufzeitunterschiede miissen dabei iiber meanderartige Leitungen aus-
geglichen werden.

Die folgende Beschreibung des Designprinzips stiitzt sich im Wesentlichen auf
[Caml. Das Konzept sieht vor, dass die benétigten Spezifikationen der Rotman-
Linse vorgegeben werden und die Berechnung der Linsenform auf deren Grund-
lage und iiber die geometrischen Gleichungen aus erfolgt. Zu den vorzu-
gebenden Spezifikationen gehoren:

Anzahl der Antennenports (hier: zur Erzeugung der Oberflichenwelle)

Abstand zwischen den Antennenports

Anzahl der Abstrahlwinkel (hier: Richtungswinkel der Referenzwelle)

max. Abstrahlwinkel

Der Phasenfehler an den Antennenports kann somit ebenfalls berechnet und an-
gezeigt werden. Zur Minimierung dieses Fehlers stehen die Designparameter aus
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Tabelle[D.I] zur Verfiigung, deren Bedeutung im Folgenden anhand der Abb.[D.]]
erldutert werden.

Die Grofle der Parallelplattenregion wird hauptséchlich iiber die Brennweite G
bestimmt. Bei der Wahl der Brennweite ist zu beachten, dass die Maf3e der Paral-
lelplattenregion ausreichen, um von jedem Port ausgehend eine ungestorte Aus-
breitung der TEM-Welle zu ermoglichen. In direktem Verhiltnis zur Brennweite
steht das Brennverhiltnis g. Bei gleichbleibender Brennweite G kann iiber den
Parameter g der Kriimmungsgrad der beiden Konturen, an welchen die Ein- und
Ausgangsports liegen, angepasst werden. Fiir eine Minimierung des Phasenfeh-
lers hat sich im Laufe des Designs herausgestellt, dass der Kriimmungsgrad bei-
der Konturen identisch sein sollte. Uber den Ausdehnungsfaktor y kann ebenfalls
Einfluss auf die Konturform auf beiden Seiten der Parallelplattenregion genom-
men werden. Da in dem verwendeten Verfahren die beiden Winkel o und 8 nicht
zwingend identisch sein miissen, konnen iiber ¥ die Konturgréen und damit der
Abstand zwischen Ein- und Ausgangsports variiert werden. Fiir eine Minimierung
des Phasenfehlers sollte y ebenfalls so gewihlt werden, dass beide Konturen in
etwa die gleiche Ausdehnung haben. Da die Anzahl der Ein- und Ausgangsports
nicht zwingend identisch sein miissen, kann der Abstand zwischen den Ports bei-
der Seiten zueinander verschieden sein. Der letzte Parameter e bestimmt im All-
gemeinen, inwieweit der Konturbogen eine elliptische Form annimmt. Dies dient
nach hauptsichlich dazu, eine kompaktere Linse zu erstellen. Fiir die
Optimierung des Phasenfehlers wurde mit e = 0 in dieser Arbeit der beste Wert
erreicht, was einer kreisformigen Kontur entspricht. Eine Unsicherheit, welche
im analytischen Ansatz nicht beriicksichtigt wird, entsteht durch den oberen und
unteren Rand der Rotman-Linse. Da die Antennenports nicht ideal ausgerichtet
und an die nachfolgende Mikrostreifenleitung angepasst sind, wird der nicht ein-
gekoppelte Teil der Leistung am Antennenport reflektiert werden und zum Rand
der Parallelplattenumgebung laufen. Wiirde an dieser Stelle ein abruptes Ende
der Parallelplattenumgebung folgen, wiirde die Welle ein weiteres Mal reflektiert
werden und beispielsweise zuriick in einen der Speiseports einkoppeln. Um sol-

Brennweite G sieche Abb.[D.1]
Brennverhiltnis g g= %
Ausdehnungsfaktor Y Y= f;’;gﬁ ;
numerische Exzentritit e Bestimmt die Form der
elliptischen Brennlinie
SGS98

Tabelle D.1.: Designparameter der Rotman-Linse
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F,(-Fcos(a), Fsin(a = »/V\Cl)( sin(B)

R ) o d, X

F,(-Fcos(a), -Fsin(a))

Abbildung D.1.: Prinzipbild der Rotman-Linse [Lam].

che Storungen zu verhindern, werden sogenannte Dummy-Ports verwendet, wel-
che die reflektierte Leistung aufnehmen und absorbieren. Aus diesem Grund wer-
den mit Rotman-Linsen im Allgemeinen geringere Effizienzen erreicht als mit
einer Butler-Matrix. Im Mikrowellenbereich konnen die Dummy-Ports mittels
SMD-Widerstinden weitestgehend reflektionsfrei abgeschlossen werden. Wird
die Rotman-Linse in Millimeterwellensystemen verwendet, ist es iiblich, die Mi-
krostreifenleitung der Dummy-Ports mit Absorbermaterial abzukleben, um die re-
flektierte Welle abzuschwichen. Die Anzahl, Form und Anordnung der Dummy-
Ports wird meist tiber Feldsimulationen unter Beriicksichtigung der Phasenfehler
an den Antennenports festgelegt.
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E. Der messspitzen-basierte
Antennenmessplatz

E.1. Systembeschreibung

Alle in dieser Arbeit gezeigten Antennenmessungen (Fernfeld und Anpassung)
wurden am messspitzen-basierten Antennenmessplatz des THE erzeugt [BZI10].
Der Messplatz ist eine Eigenentwicklung des IHE und wurde vor allem von Ste-
fan Beer wihrend seiner Tétigkeit als wissenschaftlicher Mitarbeiter entwickelt
und aufgebaut [Beel3]. Die Entwicklung baut auf dem Antennenmessplatz aus
ZBP7T04] auf, welcher erstmals die Vermessung einer quasi-freischwebenden,
mit Messspitzen kontaktierten ,,Antenna under Test (AUT) “ im Freiraum ermog-
lichte. Dies wird realisiert, indem die AUT auf einem reflexionsarmen Triger (z.B.
Polytetrafluoroethylene) angebracht wird, welcher in groBem Abstand (1 m) von
den Messgeriten entfernt in den Raum hinein ragt. An einem weiteren Triger
oberhalb der AUT, welcher iiber einen Positionierer in allen drei Raumrichtun-
gen verstellbar ist, wird die Messspitze angebracht. Ein Digitalmikroskop ober-
halb der beiden Triger erlaubt die genaue Kontaktierung zwischen Messspitze
und AUT. Im Vergleich zu herkommlichen Antennenmessplitzen wird die AUT
wihrend der Messung nicht bewegt. Stattdessen ist die Referenzantenne (meist ei-
ne Hornantenne fiir das entsprechende Frequenzband) an einem beweglichen Arm
aus reflexionsarmem Material in einem Abstand von 75 cm (Aufbau am IHE) zur
AUT angebracht und iiber einen vertikal angebrachten Schrittmotor in einer Ebe-
ne um die AUT rotierbar. Der grofite Unterschied zwischen dem Aufbau am IHE
und ist die Verwendung eines zweiten Schrittmotors, der den schwenk-
baren Arm in der horizontalen Ebene bewegt, sodass die Referenzantenne theore-
tisch iiber die komplette Kugelfliche um die AUT bewegt werden kann. Dennoch
ist der Bewegungsradius der Referenzantenne aufgrund der Position der Mess-
geriite eingeschriinkt. Eine angebrachte AUT, wie auf dem Foto in Abb.[EI(a)|
gezeigt, wird im Mittelpunkt der Sphére des Messplatzes positioniert, um wel-
chen die Referenzantenne mittels der beiden Schrittmotoren rotiert werden kann.
Der dargestellte Bereich der Sphire in Abb.[E.T(b) zeigt, dass die Bewegung der
Referenzantenne innerhalb der xz-Ebene auf 255° und innerhalb der yz-Ebene auf
180° reduziert ist. Weiterhin kann die Messung von AUTs, welche stark im Win-
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kelbereich 6 = —45° bis 0 = 0° abstrahlen durch die Position der Messspitze ver-
fialscht werden. Das Koordinatensystem mit den entsprechenden Winkeln ergibt
sich durch die Anordnung der Schrittmotoren und wurde fiir alle Mess- und Simu-
lationsergebnisse in Kapitel[3] verwendet. Zusitzlich zur Kopolarisationsmessung
kann durch eine 90°-Drehung der Referenzantenne auch die Kreuzpolarisation in-
nerhalb der drei angegebenen Ebenen (xy, xz, yz) gemessen werden.

Der Aufbau kann fiir unterschiedliche Frequenzbereiche genutzt werden. Neben
dem V-Band, welches in dieser Arbeit genutzt wurde, wurden bereits Antennen-
messungen im W-Band [RBZ12], D-Band und J-Band ver-
offentlicht. Fiir jeden dieser Frequenzbereiche muss der Aufbau leicht variiert
werden, indem unterschiedliche Erweiterungsmodule fiir den Netzwerkanalysa-
tor zum Einsatz kommen und die Referenzantenne an das zu messende Frequenz-
band angepasst wird. Die folgende technische Beschreibung beschrinkt sich auf
den Aufbau fiir Messungen im V-Band.

Abb.[E7] zeigt ein leicht vereinfachtes Blockschaltbild des Antennenmessplat-
zes. Der Signalgenerator HP 83620B erzeugt das RF-Signal, welches durch die
V-Band-Quelle iiber Vervielfacher in das entsprechende Band umgesetzt wird.
Das so erzeugte V-Band Signal wird {iber Hohlleiter und einen Hohlleiter-Coax-
Ubergang zur Messspitze (Probe) geleitet. Zwischen V-Band-Quelle und Probe
wird das hin- und riicklaufende Signal iiber Hohlleiterkoppler ausgekoppelt und
mit dem LO-Signal, welches vom Netzwerkanalysator PNA-X N5242A erzeugt
und iiber die LO/IF Einheit HP85309A verteilt wird, heruntergemischt. Das her-
untergemischte Signal kann danach mittels Koaxialkabel iiber die Referenz- bzw.

¢=0° | 0==180°
¢=0°

(b)

Abbildung E.1.: (a) Foto einer ausgerichteten AUT auf dem Antennenmessplatz; (b)
Messbarer Winkelbereich fiir die Messungen einzelner Ebenen (xz, yz, xy)
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Beweglicher Tréiger LO/IF
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LO/IF LOn
IRy Source b, b, a
LO IF AUT 10 MHz Ref] Trigger|
Probe
Referenzhorn

2-stufiger Hohlleiter-Koppler

Abbildung E.2.: Blockschaltbild des verwendeten Antennenmessplatzes

Testmodule und die LO/IF Einheit zu zwei Empfiangern des Netzwerkanalysators
geleitet werden. Da im Aufbau nur eine V-Band Quelle verwendet wird, kann nur
die AUT als Sender genutzt werden, sodass das vom Referenzhorn empfangene
Signal ebenfalls iiber die LO/IF-Einheit zum dritten Empfinger des PNA-X ge-
leitet wird. Das Test-Modul wurde in diesem Signalzweig durch einen Diplexer
ersetzt, welcher kleiner und leichter ist und daher die mechanische Bewegung
des Referenzhorns durch die beiden Schrittmotore erleichtert. Somit stehen am
PNA-X die Signale a, b; und b, zur Verfiigung, aus deren Verhiltnissen nach der
Systemkalibrierung die Antennenfehlanpassung Sy direkt gemessen und der An-
tennengewinn aus S| berechnet werden kann.

Die Kalibrierung erfolgt in drei Schritten. Bevor die Probe iiber den Hohlleiter-
Koax-Adapter und das kurze Koaxialkabel angeschlossen wird, wird der PNA-X
am Hohlleiterausgang mit einer 1-Tor Kalibrierung und einem kommerziell er-
hiltlichen Hohlleiter-Kalibrationsset kalibriert. Danach wird eine zum Referenz-
horn identische Hornantenne tiber einen gebogenen Hohlleiter so angeschlossen,
dass die beiden Antennen sich in Ko-Polarisation gegeniiber stehen. Dies dient der
Gewinnkalibration. Da der Gewinn der beiden Hornantennen bekannt ist, kann
eine Transmissionsmessung genutzt werden, um die Verluste, welche durch die
Freiraumausbreitung und die Ddmpfung im Messsystem entstehen, auszurechnen
und in den spiteren Messungen zu beriicksichtigen. Danach wird die Probe mit-
tels Adapter und Koax-Kabel an den Hohlleiterausgang angeschlossen. Da der
Netzwerkanalysator keine zweite Kalibration akzeptiert, werden die Kalibrati-
onsstandards auf der vom Probe-Lieferanten mitgelieferten Kalibrationsplatine
vermessen und die Ergebnisse im PC, der das System iiber ein Matlab-Skript
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steuert, gespeichert. Das Matlab-Skript beinhaltet eine Implementierung des 1-
Tor Kalibrieralgorithmus ,,Short-Open-Load “, womit die Einfliisse in Amplitude
und Phasengang der Probe-Kontaktierung nach der AUT-Messung herausgerech-
net werden konnen. Eine detaillierte Beschreibung dieses Verfahrens findet sich
in .

E.2. Einschrankungen bei 3D-Pattern Messung

Kalibrierte Gewinnmessungen werden mit dem vorgestellten Antennenmessplatz
nur innerhalb der xz-, xy- und yz-Ebene durchgefiihrt. Schielende Hauptstrahlrich-
tungen, wie sie von den Antennenkonzepten mit speisenden Antennengruppen aus
Kapitel[ zu erwarten sind, werden ohne Gewinnkalibrierung gemessen, da eine
Ausrichtung der Polarisation des Referenzhorns zur Polarisation der AUT nicht
fiir alle Positionen des Messbereichs moglich ist. Dies ergibt sich durch die be-
wegliche Anordnung des Referenzhorns mittels zweier Schrittmotoren innerhalb
der Ebenen xy und yz. Das dreidimensionale Richtdiagramm der Antenne wird
iber zwei Messungen berechnet, bei denen die Polarisation des Referenzhorns je-
weils an der Position 8 = 90°, ¢ = 180° nach den Ebenen xz bzw. xy ausgerichtet
wird (vgl. Abb.[EJ). Es ergibt sich:

Doy = /(83 +53,) (E.1)

wobei die Ausrichtung des Referenzhorns durch die Angabe im Index des Trans-
missionskoeffizienten kenntlich gemacht ist. Aulerdem erfolgt in den gemesse-
nen Richtdiagrammen eine Normierung auf den maximal gemessenen Wert und
die Darstellung in dB.

Um reine dreidimensionale Ko-, bzw. Kreuzpolarisationsmessung mit dem ver-
wendeten Aufbau durchfiithren zu konnen, muss die Verkippung des Referenz-
horns in Bezug zur AUT an jeder Messposition bestimmt werden. Sind diese
Werte bekannt, konnte der Kopolarisationswert aus den beiden komplexen Trans-
missionsmessungen mit 90° zueinander stehender Polarisation hergeleitet wer-
den. Dies setzt jedoch ein sehr gut kalibriertes Messsystem voraus, was durch
die Bewegung des Referenzhorns eine schwierige Bedingung darstellt. Der zu er-
reichende neue Informationsgehalt, welcher sich aus dieser weitaus komplexeren
Messung ergeben wiirde, zeigt sich fiir die in dieser Arbeit vorgenommene An-
tennenoptimierung als nicht relevant, weshalb darauf verzichtet wurde.

Wegen der Position der Messgerite ist auch bei der 3D-Pattern Messung der verifi-
zierbare Messbereich eingeschrinkt. Zusitzlich wird zur besseren Darstellung der
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zweidimensional schwenkenden Hauptkeule die Winkelanordnung nach Abb.[EJ|
verdndert. Diese Anordnung wird fiir die Simulations- und Messergebnisse in Ka-
piteld] verwendet.

6=90°

0=120°
¢=180° | | 6=90°
$=180°

Abbildung E.3.: Winkelbereich fiir die Messungen des dreidimensionalen Fernfeldes
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