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Vorwort des Herausgebers

Uber nahezu 100 Jahre waren Antennen markante Gebilde, welche fast aus-
schlie3lich an physikalischen Gesetzen orientiert in Kommunikations- und Sensor-
einrichtungen exponiert angebracht wurden. An der Tatsache, dass Antennen phy-
sikalischen Gesetzmalligkeiten gehorchen, hat sich selbstverstandlich nichts ge-
andert, jedoch grundlegend die Vorstellung zur Integration von Antennen in die
Systemkonstruktion. In sehr vielen Bereichen wird heute gefordert, dass Antennen
nicht mehr als im wahrsten Sinne herausragende Gebilde sichtbar sind. Antennen
haben sich konform zu integrieren und dennoch ihre Funktion beizubehalten, bzw.
sogar zu erweitern. Forderungen dieser Art kommen z.B. aus der Satellitentechnik,
aber auch aus der mobilen Kommunikation. Die Beweggrtinde sind &ul3erst unter-
schiedlich. In der mobilen Kommunikation |6sen zu markant positionierte Antennen,
sowohl an den mobilen Geraten, den Handys, als auch bei den Basisstationen
haufig Angste in der Bevolkerung aus. Durch konforme Integration werden Anten-
nen weniger sichtbar und damit, nach aul3en, weniger bedrohlich. In der Satelliten-
technik sind es mehr die Aspekte der mechanischen Integration in eine komplexe,
haufig faltbare Struktur. Ein weiterer Einsatz fur den Bereich konforme Antennen
ergibt sich haufig aus der Forderung nach Abdeckung eines grof3eren Teils oder
der gesamten Hemisphéare durch eine Antenne mit schwenkbarer Richtcharak-
teristik. Hier empfiehlt es sich, aus rein physikalischen GesetzmafRigkeiten heraus,
Zylinder bzw. sphérisch konforme Antennen zu verwenden.

Die vorliegende Arbeit von Herrn Dr. Loffler beschéftigt sich mit grundlegenden Be-
trachtungen zur zylinderkonformen Integration von Antennen fur die Kom-
munikation und Sensorik. Es werden fur diese Geometrie die Berechnungs-
grundlagen hergeleitet und darauf aufbauend Werkzeuge zur Analyse und Syn-
these entwickelt. Damit gelingt es zum ersten Mal zylinderkonformen Antennen die
bei einer Betrachtung der Geometrie vorstellbare Flexibilitat und Leistungsfahigkeit
durch gezieltes Design auch zu verleihen. Besonders bemerkenswert ist an dieser
Arbeit, dass sie auf der einen Seite sowohl extreme theoretische Tiefe, als auch auf
der anderen Seite praktische Anweisung ,how to do* beinhaltet. Fir Wissen-
schaftler und Ingenieure wird sie dadurch zu einer spannenden Lekture.

Ich wiinsche der Arbeit eine erfolgreiche Verbreitung und den ihr zukommenden
Einfluss in ihrem technisch-wissenschaftlichen Bereich.

Prof. Dr.-Ing. Werner Wiesbeck
- Institutsleiter -
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Verzeichnis verwendeter Abkilrzungen und Symbole

In dieser Arbeit wird zwischen komplexen und reellen Grofen durch einen
Unterstrich bei komplexen GréRRen unterschieden. Fir einige Grolden werden zur
Unterscheidung Indizes benutzt, allerdings wird auf eine vollstandige Angabe aller
sich hieraus ergebenden Moglichkeiten verzichtet.

Naturkonstanten

Co Lichtgeschwindigkeit im Vakuum: 2.997 925108 m/s

Zy Wellenwiderstand des Vakuums: Z, =/l /€,

€0 Dielektrizitdtskonstante des Vakuums: 8.854[10-12 Ag/(Vm)
Ho Permeabilitétskonstante des Vakuums: 4rt0-7 Vs/(Am)

Akronyme und Abkurzungen

AR Achsenverhdltnis bei zirkularer Polarisation (engl. Axial Ratio)

LHCP Linkshandige zirkulare Polarisation (engl. Left Hand Circular
Polarization)

MoM Momentenmethode (engl. Method of Moments)

PTFE Polytetraflourethylen (Trivialname: Teflon)

RHCP Rechtshandige zirkulare Polarisation (engl. Right Hand Circular
Polarization)

SDMA Space Division Multiple Access, auch Space-Coding

M athematische Symbole und Abklrzungen

Fouriertransformierte

allgemeiner Einheitsvektor, hier speziell Normal envektor

|Q):) an

Partielle Ableitung nach der angegebenen Variablen, hier x

SN 5}
X

Tensor
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(...)2

R @
(r.@2
xy.2
Div

div

exp
E{Z
Hab;c,z
r2

grad

Im(2)
Imy{..}

(@
Km(2

Reg{...}
Ref...}
Rot

rot

Tn

Un

[A]

[T

(17

Vektor

Adjungierte eines Ausdrucks

Koordinaten im Kugelkoordinatensystem

Koordinaten im Zylinderkoordinatensystem

Koordinaten im kartesischen Koordinatensystem
Differentialoperator der Sprungdivergenz

Differentialoperator der Divergenz

Eulersche Zahl: 2.718 ...

Exponentialfunktion

vollsténdig elliptisches Integral zweiter Art, [Abr70, Abr84]
hypergeometrische Funktion, [Abr70, Abr84]

Gammafunktion, [Abr70, Abr84]

Differential operator des Gradienten

modifizierte Besselfunktion 1. Art der Ordnung m, [Abr70, Abr84]
Imaginarteil

imaginare Einheit /-1

Besselfunktion 1. Art der Ordnung m, [Abr70, Abr84]
modifizierte Besselfunktion 2. Art der Ordnung m, [Abr70, Abr84]
Kreiszahl: 3,142 ...

Residuum

Redltell

Differentialoperator der Sprungrotation

Differentialoperator der Rotation

Tschebyscheff-Polynome 1. Art der Ordnung n, [Bro89, Abr70, Abr84]
Tschebyscheff-Polynome 2. Art der Ordnung n, [Abr70, Abr84]
Matrix

konjugiert komplexer Ausdruck

Transponierte eines Ausdrucks

Unendlich

Proportionalitat

Nablaoperator
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Kleinbuchstaben

a Belegungsfunktion von Antennen

am(kz) Koeffizient zur Berechnung der Hilfspotentiale

ay Anregungskoeffizient des Leitungstores v, [ay] = VW

b Ausbreitungskonstante einer Welle auf einer Streifenleitung, [b] = I/m

bm(kz) Koeffizient zur Berechnung der Hilfspotentiale

by auslaufende Welle am Leitungstor v, [by] = VW

Cmikz) Koeffizient zur Berechnung der Hilfspotentiale

d Elementabstand in Gruppenantennen, [d] = m

d; Dicke der Substratschicht i, [di] = m

dm(kz) Koeffizient zur Berechnung der Hilfspotentiale

€. € Einheitsvektoren, hier in x- bzw. y-Richtung

e normierte transversale elektrische Feldstérke einer ebenen Welle,
[€e] =VIm

er Fehlerfunktion

f allgemeine Funktion

f Frequenz, [f] = Hz

fc Cut-Off-Freguenz eines Hohlleiters, [f¢] = Hz

h Hohe des Antennenzylinders, [h] = m

h normierte transversale magnetische Feldstéarke einer ebenen Welle,
[h] = A/m

[ Laufindex

j Laufindex

k Laufindex

k Wellenzahl, Wellenzahlvektor, [K] = 1/m

kKo Wedlenzahl im Vakuum, [ko] = 1/m

k2 Wellenzahl, Wellenzahlvektor in z-Richtung, [kz] = 1/m

1 Lange, [/] =m

| Laufindex
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m Summationsindex bei Fouriertransformierten von periodischen
Funktionen

n Brechungsindex

n Normal envektor

p Laufindex

q Laufindex

r allgemeiner Ortsvektor, unabhangig vom Koordinatensystem

r Radius im zylindrischen Koordinatensystem, [r] = m

ri fester Radius, hier AuRenradius der 1. Dielektrikumsschicht, [r1] = m

S Sockelhéhe bei Amplitudenbelegungen von Antennen

t Zeit, [t] =s

w Breite (Weite), [w] =m

w Gewichtsfunktion

X Koordinate in kartesischen Koordinaten, [X] = m

y Koordinate in kartesischen Koordinaten, [y] = m

z Hohe in kartesischen und zylindrischen Koordinaten, [zZ] = m

Grofl3buchstaben

A Flache, [A] = m2

A magnetisches Vektorpotential, [A] =V sm-l

B magnetische Flussdichte (Induktion), [B] =V sm=2

C Koppelmatrix des Momentenmethode-Gl el chungssystems

C Richtcharakteristik

D Durchmesser oder Ausdehnung, [D] =m

D elektrische Verschiebungsdichte, [D] = A sm2

D Richtfaktor (Directivity)

D; dielektrische Schicht (Lage) Nummer i

E Elastizitdtsmodul, [E] = N/m2
elektrische Feldstérke, [E] = V/m

F elektrisches Vektorpotential, [F] = A smrl
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G Gewinn

G spezielle Greensche Funktion, Hochindex kennzeichnet Quelle und
Senke

GF allgemein Greensche Funktion

H magnetische Feldstarke, [H] = A/m

I K oeffizientenvektor der Moden auf dem Patchelement

J el ektrische Stromdichte, [J] = A/Im2

Jr elektrische Flachenstromdichte, [JF] = A/m

L Langsmode

M magnetische Stromdichte, [M] = V/m?

Mg magnetische Flachenstromdichte, [Mg] = V/m

N Anzahl der dielektrischen Schichten der Antennenstruktur

N Anzahl der Patchelemente der Antenne, auch mit Tiefindex

N inverse Que lmatrix

O Offset, [O] =m

P Leistung, [P] =W

Q Gute

Q QudImatrix

Q Quermode

R Radius in sphérischen Koordinaten, [R] = m

S Schicht-Transfer-Matrix

S Streumatrix

S Strombasi sfunktion

Sk Streuparameter

T Koppelmatrix des Momentenmethode-Gleichungssystems

T Transmissionsfaktor

T Trennschicht-Transfer-Matrix

U Umfang, [U] =m

Um mittlerer Umfang, [Uy] = m

V K oeffizientenvektor der Moden im Koppelschlitz

X Hilfspotential
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Admittanzmatrix des Momentenmethode-Gleichungssystems
Hilfspotential

Impedanzmatrix des Momentenmethode-Gleichungssystems
Wellenwiderstand einer Leitung, [Z,] = Q

Schlitzimpedanz, [Zg] = Q

Griechische Buchstaben

Om
B

Bm
0

Af
Ag

Om
Av

Az

&

g

X & 5 X

Koeffizient zur Berechnung der Hilfspotentiale
Ausbreitungskonstante einer Welle auf einer Streifenleitung, [] = 1/m
Koeffizient zur Berechnung der Hilfspotentiale

Dirac Delta-Funktion

Bandbreite, [Af] = Hz

Winkelinkrement, Abstand der Patchelemente beim zylindrischen Array,
[Ag@ = rad

Koeffizient zur Berechnung der Hilfspotentiale

Reaktion des anregenden tangentialen Modenfeldes in der
Koppelapertur mit den zugehdrigen Basisfunktionen

Streckeninkrement, Abstand der Patchelemente beim zylindrischen
Array, [AZ] =m

Dielektrizitatskonstante, Permittivitét: € = €9 &

relative Dielektrizitatszahl, Permittivitatszahl

Imaginarteil der relativen Dielektrizitétszahl €, =€, - | &"

Redlteil der relativen Dielektrizitatszahl €, = €' - j &"

Azimutwinkel im zylindrischen und sphérischen Koordinatensystem,
[d =rad

Reflexionsfaktor

Koeffizient zur Berechnung der Hilfspotentiale

radiale Ausbreitungskonstante, [ 1] = 1/m

Wirkungsgrad

Elevationswinkel in sphérischen Koordinaten, [J] = rad

elektrische Leitfahigkeit, [k] = SY/m



X Verzeichnis verwendeter Abkirzungen und Symbole

A Wellenlange, [A] = m

Ag Wellenlange innerhalb einer Leiterstruktur (engl. guided wavelength),
[Agl =m

M Permeabilitdt: Y = Yo Uy

M Imaginértell der relative Permeabilitatszahl py = ' - j "

My relative Permeabilitétszahl

My’ Redltell der relative Permeabilitétszahl py = by - j 1"

Y Laufindex

Vi, Vo allgemeine orthogonale Koordinaten

P aus der radialen Ausbreitungskonstanten y, abgeleitete, einheitenfreie
Grolie

p Pol arisationsrichtungsvektor

Pe el ektrische Raumladungsdichte, [pg] = A sm3

Pre el ektrische Flachenladungsdichte, [pre] = A sm2

PFm magnetische Flachenladungsdichte, [ prm] =V sm2

Pm magneti sche Raumladungsdichte, [pom] =V sm3

T Zet, [1] =s

Q Raumwinkel, [Q] =

() Kreisfrequenz (Winkelgeschwindigkeit) w = 2 1tf

W allgemeines Potential

Hochindizes

(e kennzeichnet eingepragte Grole

® kennzeichnet Formfunktion

A kennzeichnet Asymptote

EJ kennzeichnet Greensche Funktion, welche die elektrische Feldstarke E
aus einer (als Quelle wirkenden) elektrischen Flachenstromdichte J
beschreibt, [GET] =V A-1 m2

EM kennzeichnet Greensche Funktion, welche die elektrische Feldstarke E

aus einer (als Quelle wirkenden) magnetischen Flachenstromdichte M
beschreibt, [GEM] = m™2



Verzeichnis verwendeter Abkurzungen und Symbole Xi

HJ kennzeichnet Greensche Funktion, welche die magnetische Feldstarke
H aus einer (als Quelle wirkenden) elektrischen Flachenstromdichte J
beschreibt, [GH] = m2

HM kennzeichnet Greensche Funktion, welche die magnetische Feldstarke
H aus einer (als Quelle wirkenden) magnetischen Flachenstromdichte M
beschreibt, [GHM] = A V-1 m2

i kennzeichnet bel Greenschen Funktionen Radius der Schicht der Senke
i und Radius der Quellschicht i’

i kennzeichnet Grofden an Trennflachen (AulRenradius der Schicht i)

inc kennzeichnet normierte tangentiale magnetische Feldstarkekomponente

L kennzeichnet Grolden auf der Speiseleitung

n kennzeichnet normierte Grof3e

P kennzeichnet Grof3en auf dem Patchelement

S kennzeichnet Grof3en im Koppelschlitz

T kennzeichnet Tschebyscheff-formige Basisfunktionen

Tiefindizes

Ap kennzeichnet Gréf3en, die auf die (Antennen-) Apertur bezogen sind

U kennzeichnet Material parameter der Trennschicht-Transfer-Matrizen

Ele kennzeichnet eine (Patch-) Element bezogene Grol3e

F kennzeichnet flachenbezogene Grolien

HPBW Halbwertsbreite (engl. Half Power Beam Width)

i kennzeichnet GrofRen innerhalb der (Dielektrikums-) Schicht i

R 9,0 kennzeichnet Vektorkomponenten in sphérischen Koordinaten

rhQz kennzeichnet Vektorkomponenten in zylindrischen Koordinaten wie
auch Komponenten der Greenschen Funktion

tan kennzeichnet Tangentialkomponente eines Vektors

XY, Z

kennzeichnet Vektorkomponenten in kartesischen Koordinaten
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1 Einleitung

1.1 KonformeAntennen

Der Begriff konform stammt vom lateinischen conformis "gleichférmig, dhnlich” aus
con- "mit, zusammen" und forma "Form, Gestalt" und bedeutet "Ubereinstimmend,
gleichgesinnt” [Kna82, Geo76]. In der deutschen Sprache wird der Begriff vor allem
in der Ubertragenen Bedeutung verwendet, wahrend er im englischen Sprachraum
auch anschaulich praktische Verwendung findet. So bedeutet conform laut [Kla79]
"anpassen” bzw. "sich anpassen an”, die Umschreibung im Standardwdrterbuch der
USA [Web96] lautet "to give the same shape, outline, or contour to". Esist diese an-
schauliche Bedeutung des Wortes konform, die gemeint ist, wenn von konformen An-
tennen gesprochen wird. Gemeint sind immer Antennen, die sich der Form bzw. der
Oberflache des jewelligen mechanischen Tragers anpassen.

Eine ndhere Betrachtung der Literatur Uber Antennen zeigt nun, dass diese mechani-
sche Anpassung, in Abhangigkeit von der Oberflachenform, enger oder weliter ausge-
legt werden kann. Die weiteste Auslegung ist zugleich die dlteste und findet sich in
[Fub55], der ersten Verdffentlichung zu Streifenleitungsantennen (siehe Kapitel 2). Es
wird dort von einer direkt gespeisten Streifenleitungsantenne berichtet, die planar
aufgebaut ist, und sich von ihren Materialeigenschaften her an die Oberflache eines
Trégers, die auch gekrimmt sein darf, anschmiegt. Diese potentiell konformen Anten-
nen finden sich bis heute an vielen Stellen in der Literatur wieder [Jam81, Jam89,
Wan96, Dur99, Mac00]. Diesen Antennen liegt die gleiche weitreichende Definition
zu Grunde, dass eine Antenne, die sich aufgrund ihrer mechanischen Eigenschaften
an planaren oder gekrimmten Oberfl&chen formschllissig montieren l&sst, eine kon-
forme Antenne ist. Wird dieser Gedanke zu Ende gedacht, so ist jede planare Antenne
mit endlicher Ausdehnung konform, was einer abgrenzenden Definition fur konforme
Antennen zuwiderlauft. Im Rahmen dieser Arbeit wird deshalb eine engere Definition
verwendet, die nur Antennen beriicksichtigt, die tatsachlich auf nicht planaren Ober-
flachen angebracht sind und dort arbeiten.
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Bild 1.1 Skizze des Forschungssatelliten  Bild 1.2 Ansicht einer konformen

DIVA, der eine konforme GNSS-2 Bodensegmentanten-
Antenne aus 26 Uber die Ober- ne, die aus 27 zirkular polari-
flache verteilten, zirkular pola serten, lokal planaren Einzel-
risierten lokal planaren Einzel- elementen bestent [L6f99/5]
elementen tragt [L6f99/3]

Bild 1.3 Konforme Versuchsantenne, die Bild 1.4 Konforme HiperLAN-Antenne,

aus 18x3 linear polariserten die aus 8x2 linear polarisierten,
Einzelstrahlern besteht [Jos99] zylinderkonformen Einzelele-
menten besteht [L6f99/1]

Diese engere Definition einer konformen Antenne beinhaltet zwei grof3e Untergrup-
pen: Die lokal planaren konformen Antennen und die konformen Antennen auf ge-
krimmten Oberflachen mit den Sonderféllen der zylindrischen und der sphérischen
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Antennen. In den Bildern 1.1 bis 1.4 sind exemplarisch einige Vertreter dieser beiden
Untergruppen dargestellt, die zeigen, wie viele verschiedene Formen, verschiedene
verwendbare Strahlertypen, verschiedene Anwendungen und verschiedene Griinde
es zum Aufbau einer konformen Antenne gibt.

Bild 1.1 zeigt die Skizze des geplanten deutschen Forschungssatelliten DIVA
(Deutsches Interferometer fur Vielkanal photometrie und Astrometrie), der die Lage,
die GrofRe und das Spektrum der Sterne vermessen soll. Seine Antenne muss einen
Raumwinkelbereich von 41t sr bedecken, so dass eine Datenlbertragung zur Erde aus
jeder Lage des Satelliten moglich ist. Die Antenne besteht aus lokal planaren Schlitz-
spiralen, welche in drei Gruppen am Satellit angeordnet sind [L6f97/1, L6f98/2,
L6f99/3, L6f99/4]. Die obere Hemisphére wird nahezu vollstandig von den neun in
der Mitte der Solarzellen in Form eines Kegels angeordneten Elementen bedeckt. Ein
Gurtel aus acht Elementen, von denen zwei am rechten und linken Rand des Aus-
bruchs in Bild 1.1 zu sehen sind, deckt einen 45° breiten Streifen entlang des Aqua-
tors ab. Der Rest der unteren Hemisphare wird durch geneigte Elemente an der Unter-
seite, angeordnet dhnlich denen an der Oberseite, jedoch unter Beriicksichtigung der
fur den Thermalhaushalt des Satelliten notwendigen Kuhlflachen, bedeckt.

Die Ansicht einer konformen Antenne fir das mobile Bodensegment des zukinftigen,
ersten kommerziell betriebenen Satellitennavigationssystems GNSS-2 (Global Navi-
gation Satellite System) ist in Bild 1.2 dargestellt [L6f97/4, Gsc98/1, Gsc98/2,
L6f99/5]. Dieses Ergebnis einer Studie zeigt die Moglichkeit mit Hilfe einer konfor-
men Antenne einen Winkelbereich von 360° im Azimut und von 100° in der Eleva-
tion, die vom Zenit bis zu 10 Grad unter den Horizont reichen, mit einem Gewinn von
mindestens 10 dBi durch eine Antenne moderater Grof3e zu bedecken. Die abgebil-
dete Antenne arbeitet bei 5 GHz und besitzt am Boden einen maximalen Durchmesser
von 236 mm sowie eine Hohe von 108 mm, ohne die in Bild 1.2 sichtbare Halterung.
Die Antenne besteht aus 27 einzeln ansteuerbaren Elementen, von denen 22 in zwei
mit unterschiedlichem Winkel zur Horizontalen geneigten Ringen zu je 11 Elementen
angeordnet sind. Die restlichen finf Elemente finden sich kreuzférmig angeordnet auf
dem horizontalen Dach der Anordnung.

Bild 1.3 zeigt eine konforme Versuchsantenne, die bel 5.7 GHz arbeitet und deren
Form an die Vorderkante einer Flugzeugtragflache erinnert [Per99, Jos99]. Sie besitzt
an der Stelle ihrer stérksten Krimmung einen Radius von 230 mm. Die 54 Einzelele-
mente, die bei dieser Antenne offene Standard-Rechteckhohlleiter sind, wurden in
drei Reihen zu je 18 Elementen angeordnet. Im Gegensatz zu den beiden bisher in
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den Bildern 1.1 und 1.2 gezeigten Antennen, befinden sich die Strahlerelemente hier
nicht auf lokal ebenen Plattformen, sondern sind direkt in die gekrimmte Oberflache
integriert.

Die zylinderkonforme Antenne in Bild 1.4 ist fir den Einsatz in der drahtlosen Daten-
Ubertragung bei 5.2 GHz bestimmt. Sie besitzt einen Durchmesser von 90 mm und
eine Hohe von 140 mm (ohne Fuf3). Die entstehende Strahlerstruktur ist, wie bereits
bei der Antenne in Bild 1.3, in die gekrimmte Oberflache integriert, besitzt jedoch im
Gegensatz zur dortigen Antenne einen relativ kleinen Krimmungsradius von 0.8 Ao.
Als Strahler selbst werden aperturgekoppelte, linear polarisierte Streifenleitungsan-
tennen verwendet, wobei die 16 Einzelelemente zu acht 1x2 Untergruppen kombi-
niert sind, deren Halbwertsbreite in Elevationsrichtung 40° betrégt. Die Moglichkei-
ten der Strahlformung im Azimut reichen von omnidirektionaler Charakteristik bis hin
zu gebundelter Strahlung mit 40° Halbwertsbreite in jede beliebige azimutale Rich-
tung und kdnnen durch elektronische Einstellung geeigneter Anregungskoeffizien-
ten an den acht Eingangen der Untergruppen erfolgen (vgl. Kapitel 8).

Die vier, hier dargestellten Formen von konformen Antennen erheben keinen An-
spruch auf Vollstandigkeit, lassen jedoch die Vielfalt an moglichen Geometrien fir An-
tennen erahnen. In der Literatur finden sich unter anderem Zylinder [Kiu96, Hol 74,
She74, Gre74, Mai99], Kugeln [Das91, Tam91, Rib97], Kegel [Des92, Bia9d6, V ou98,
Gob74, Vil74], aber auch komplexere Formen wie Rotationsparaboloid und paraboli-
sche Zylinder [Ame98, Rib97]. Ebenso grof3ist die Vielfalt an Strahlertypen fir kon-
forme Antennen. Sie reicht von flachen Streifenleitungsantennen [Won99], Spiralen
[Nak99], Schlitzantennen [Pap92, Tam98] Uber Hornantennen und offenen Hohllei-
tern [Ste77, Bal74, Ger99], bis hin zu Vivaldi-Antennen [Guy99] mit Bautiefen von
mehreren Wellenléngen.

Im Unterschied zur Vielfalt bei den Realisierungen gibt es fur den Mehraufwand bei
der Entwicklung und Fertigung einer konformen Antenne, im Vergleich zu planaren
Antennen, zwel wesentliche Argumente:

* Formschlussigkeit der Antenne ist der erste Grund. Die Forderung kann in der
Praxis verschiedene Ursachen haben. So ist fur Anwendungen in der Luftfahrt die
aerodynamische Form der Aul3enhaut des Fluggerétes wichtig und dennoch mis-
sen dort Antennen untergebracht werden. Bel Kraftfahrzeugen soll die Antenne
erstens aus asthetischen Griinden unsichtbar sein, zweitens ist eine nicht sichtbare
Antenne vor Zerstorung durch Wandalismus geschitzt. Die Forderung nach
Formschltssigkeit und damit Unsichtbarkeit kann aber auch nichttechnische Ur-
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sachen wie z. B. den Denkmalschutz haben. Dies zeigt die Entwicklung speziell
gestalteter Basisstationsantennen fur den Mobilfunk der Firma KATHREIN
[KAT9I7].

» Das Erzielen einer speziellen Strahlungscharakteristik ist der zweite Grund. Hier
zeigen sich die Vorteile einer an das Problem angepassten Geometrie, wenn zum
Beispiel ein azimutaler Schwenkbereich von 360° fir Basisstationen gefordert
wird, oder wenn ein Schwenkbereich von 360° im Azimut verbunden mit einem
Bereich vom Zenit bis zum Horizont in Elevation fur mobile Satellitenterminals
spezifiziert wird. Hier haben Zylinder- bzw. Kugelgeometrien natirliche Vorteile
gegenuber planaren Antennen.

1.2 Anwendungen fur konforme Antennen in Kommunikation
und Sensorik

Die vier in den Bildern 1.1 bis 1.4 dargestellten Antennen zeigen jedoch nicht nur
einen Tell der Vielfat an geometrischen Formen und Strahlertypen, sie zeigen dartiber
hinaus auch einen - wenn auch nicht reprasentativen - Querschnitt durch die An-
wendungen fur konforme Antennen. Auf Kleinsatelliten kdnnen sie fir Kommunika-
tionsverbindungen mit besonderen Anforderungen an die Datenrate und den Bede-
ckungsbereich, wie es z. B. bel DIVA der Fall ist, genutzt werden, auf Erdbeobach-
tungssatelliten in niedrigen Umlaufbahnen dienen sie zur Formung spezieller Richt-
charakteristiken [ESA98]. In weniger grof3en Hohen sind weitere Nutzer von kon-
formen Antennen anzutreffen [Cip81, Gre97, Lee95, San78, Tho99, Sch99, Hol00].
Flugkorper und Flugzeuge besitzen eine Vielzahl an Kommunikations-, Navigations-
und Radarantennen, ein Verkehrsflugzeug vom Typ McDonell Douglas MD-80 bei-
spielsweise alein 20 Antennen fUr Navigationssysteme [Per96], die alle aus elektro-
magnetischen Grunden aufRen am Rumpf angebracht werden missen. Die Oberfl&-
chenform an den jeweiligen Einbauorten kann jedoch nicht von der Antenne be-
stimmt werden, sondern wird durch die aerodynamischen Erfordernisse vorgegeben.
Am Boden steigt die Zahl von Anwendungen konformer Antennen weiter an. Bel
mobilen Bodenstationen moderner Satellitenkommunikations- und Satellitennavigati-
onsdienste wie INMARSAT oder GNSS-2 herrscht ebenfalls Bedarf an konformen
Antennen, wenn bel einem Bedeckungsbereich von mehr als einer Hemisphére eine
elektronisch nachfiihrbare Antenne mit hohem Gewinn bendtigt wird [Bem95,
San94]. Weiterhin ist nicht nur bei Flugzeugen die Oberflachenform vorgegeben,
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auch bei Kraftfahrzeugen ist diesin der Regel der Fall, wenn auch mehr aus Design-
Griinden, denn aus aerodynamischen Uberlegungen. Trotzdem sollen auch hier An-
tennen fUr Radarsysteme, wie intelligente Tempomaten ACC (Automatic Cruise Con-
trol), "pre-crash detection” fur das Auslésen von Air-Bags bei Seitenaufprall, Fahr-
bahnranddetektion und Einparkhilfen, Antennen fur Kommunikationssysteme, vom
UKW-Radio tber D-, E- und UMTS-Mobilfunknetz bis hin zu DAB und Satelliten-
fernsehen (ASTRA), sowie Navigationssysteme, wie GPS oder zukiinftig GNSS-2, in-
tegriert werden [Aus93]. Nicht zuletzt die mobile Vernetzung halt Anwendungen fir
konforme Antennen bereit, sei esim Rahmen von Antennen fir LAN oder fir Mobil-
funk.

1.3 Aufgabenstellung und L 6sungsansatz

Aus diesen aktuellen und zukinftigen Anwendungen lassen sich einige generelle
Schltsse ziehen und Forderungen fur den Aufbau konformer Antennen ableiten.

» Mit Ausnahme des Einsatzes am Kraftfahrzeug werden vor allem (elektronisch
steuerbare) Gruppenantennen zum Einsatz kommen, um die Anforderungen an
Flexibilitét, Richtcharakteristik und Gewinn zu befriedigen. Da die Polarisation der
verschiedenen Systeme hochst unterschiedlich ist, sie reicht von linearer Polarisa-
tion bel terrestrischen Kommunikationsystemen Uber zirkulare Polarisation bei Sa-
tellitenverbindungen bis hin zu dualer Polarisation bel vielen Radarsystemen, mis-
sen die Einzelelemente der Antennen in der Lage sein, dual orthogonale Polari-
sation abzustrahlen.

» Abgesehen von einigen (militérischen) Breitbandsystemen, l&sst sich die Band-
breite der Systeme im Bereich zwischen einigen Prozent und wenigen zehn Pro-
zent eingrenzen.

* Die meisten Systeme, abgesehen z. B. vom UKW-Radio, sind im Frequenzbereich
zwischen 1 GHz bis zu einigen 10 GHz angesiedelt.

* Mit Ausnahme von wenigen Spezialféllen, wie z. B. Flugzeugnasen, sind die Inte-
grationsorte der Antennen einfach gekrummte Flachen.

» Fur ale Entwicklungen, so auch hier fur Systeme mit konformen Antennen, wird
von den Herstellern die Forderung nach einer kostengiinstigen Fertigungsmog-
lichkeit erhoben. Sie vervollstandigt somit die obige Liste.
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Im Hinblick auf diese Forderungen stellen Streifenleitungsantennen einen vielver-
sprechenden Ansatz zum Aufbau konformer Antennen dar. Nicht nur, dass der fragli-
che Frequenzbereich wie mal3geschneidert fur diese Art von Antennen passt, auch die
notwendigen Bandbreiten sollten je nach Aufbau und Speisetechnik, von Streifenlei-
tungsantennen mit vertretbarem Aufwand erreicht werden kdnnen. Weiterhin stellt
das Erzeugen zweler orthogonaler Polarisationen fir diese Klasse von Antennen zu-
mindest im Planaren kein Problem dar. Die Trumpfkarten dieser Antennen sind aber
die geringen Herstellungskosten, die insbesondere bei grofRen Stiickzahlen durch
keine andere Technologie erreicht werden kénnen.

Das Ziel dieser Arbeit ist es nun, die erfolgreichen Konzepte zum Aufbau planarer
breitbandiger, dual polarisierter Streifenleitungsantennen, wie sie z. B. in [Ros96] be-
schrieben sind, auf konforme, speziell auf zylinderkonforme Geometrien zu Ubertra-
gen. Da die Qualitat von Streifenleitungsantennen, die sich einerseits in der Band-
breite und andererseits in den strahlungsseitigen Daten der Antenne widerspiegelt,
wesentlich vom Aufbau und von der ausgewahlten Speisetechnik bestimmt wird,
kommt diesen beiden Punkten besondere Bedeutung zu. Die Zylindergeometrie er-
moglicht es den Einfluss der Krimmung auf die einzelnen Parameter der Antenne im
Detail zu studieren und stellt dartiber hinaus eine fur viele praktisch relevante An-
wendungen geeignete Geometrie dar.

Die Umsetzung dieses Ziels erfordert, neben dem Entwurf einer geeigneten Aufbau-
technik fur die zylinderkonforme Antenne, die mathematische Modellierung der
Struktur zur Analyse der Antennendaten. Aufgrund der Komplexitét dieses Modells
wird zusétzlich ein einfaches Entwurfsmodell zur Abschéatizung der Abstrahlcharak-
teristik bendtigt, da bei konformen Gruppenantennen, anders als im Planaren, das
multiplikative Gesetz aus Gruppenfaktor und Elementfaktor so nicht anwendbar ist.

Die Arbeit folgt schrittweise der Losung der gestellten Aufgabe und l&sst sich in zwei
grof3e Teile gliedern. Im ersten Teil, den Kapiteln 2 bis 5, wird die Modellierung und
der Aufbau der Antenne vorgestellt. Zunachst werden in Kapitel 2 die zylinderkon-
formen Streifenleitungsantennen eingefiihrt und die verschiedenen Speisetechniken
verglichen. Hier wird bereits sichtbar, dass das Konzept der Aperturkopplung auch im
Konformen wesentliche Vorteile gegentiber den anderen Speisearten besitzt. Als
Grundlage fur die Modellierung der Antenne mit der Integralgleichungsmethode
werden danach im Kapitel 3 die dyadischen Greenschen Funktionen der aperturge-
koppelten zylinderkonformen Antenne im Spektralbereich hergeleitet und in Kapi-
tel 4 zur Analyse der Struktur verwendet. Im Kapitel 5 dieser Arbeit wird dann erst-
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malig die Analyse einer konformen, dual polarisierten, aperturgekoppelten Streifenlei-
tungsantenne mit der Integral gleichungsmethode durchgefihrt. Hierzu wird, ebenfalls
erstmalig in dieser Arbeit, die aus dem planaren bekannte Anwendung des Reziprozi-
tétstheorems und die damit verbundene Einfiihrung von Reflexionsfaktoren auf der
Speiseleitung zur Vermeidung einer zeitintensiven Modellierung der Stromverteilung
auf der Zuleitung, im Zylinderkonformen fir beide Polarisationen durchgefihrt.

An diesen ersten, vorwiegend der theoretischen Analyse gewidmeten Teil, schlief3t
sich der mehr der Praxis zugewandte, zweite Teill mit den Kapiteln 6 bis 8 an. Ziel ist
es dort, neben der Verifikation der Theorie aus dem ersten Tell, einen Leitfaden zum
Entwurf dieser Antennen vorzustellen und die letztendlich erreichte Leistungsfahig-
keit zu prasentieren. Kapitel 6 startet deshalb mit einem neuartigen, allgemein giltigen
Entwurfsmodell, das tUber die zylindrische Struktur hinaus auf nahezu beliebig ge-
formte konforme Antennen anwendbar ist. Das sich anschlief3ende Kapitel 7 nimmt
die so gewonnenen Erkenntnisse auf und wendet sich speziell dem Aufbau der Ein-
zelelemente zu. Hier werden, erstmalig in dieser Arbeit, messtechnische Ergebnisse fir
beide lineare Polarisationen zylinderkonformer aperturgekoppelter Einzelelemente
vorgestellt und analysiert. Kapitel 8 schliefdlich zeigt den Aufbau von Gruppenanten-
nen, sowie die fur die Anregung dieser Antennen wesentliche Synthese der Bele-
gung. Neben verschiedenen Syntheseverfahren ist dort die erreichte Leistungsfahig-
keit, wo immer moglich auch in messtechnischer Form, dokumentiert.
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2 Zylinderkonforme Streifenleitungsantennen

Streifenleitungsantennen besitzen gegeniber anderen Strahlertypen eine Reihe von
Vorteilen hinsichtlich Platzbedarf, einfacher Herstellung und mechanischer Verform-
barkeit, die sie fir Anwendungen in konformen Antennen interessant machen. Da-
Uber hinaus sollten sie jedoch eine grofe Bandbreite besitzen und zwei orthogonale
Polarisationen abstrahlen konnen. Um diesen Anforderungen gerecht zu werden, be-
darf es einer sehr sorgfaltigen Auswahl sowohl des Aufbaus der verwendeten
Microstrip-Patch Elemente selbst, als auch der Technik, diese zu speisen.

Das vorliegende Kapitel geht nach einer kurzen Beschreibung der prinzipiellen
Funktionsweise von Streifenleitungsantennen auf die vier am weitesten verbreiteten
Moglichkeiten der Speisung solcher Elemente ein. Die strukturbedingten Vor- und
Nachteile, die sich aufgrund des jeweils notwendigen mechanischen Aufbaus fir die
elektrischen Parameter Bandbreite und Polarisation ergeben, werden diskutiert. Der
Vergleich zeigt die Vorteile aperturgekoppelter Microstrip-Patch-Elemente auf der
Basis niederpermittiver Schaum-Substratmaterialien. Weiterhin werden wesentliche
Fragen des mechanischen Aufbaus zylinderkonformer aperturgekoppelter Antennen
beleuchtet, da, anders als im planaren Fall, die zur elektrischen Funktion notwendigen
Teile nach dem Atzprozess zusétzlich mechanisch verformt werden miissen.

2.1 Funktionsweisevon Streifenleitungsantennen

Streifenleitungsantennen bestehen im einfachsten Fall aus einer resonanten, z. B.
rechteckformigen Kupferflache (Patch), die nach Bild 2.1 auf einem dielektrischen
Substrat Uber einer leitenden Grundfl&che aufgebracht ist. Fir den Betrieb im Grund-
mode, der im Folgenden immer vorausgesetzt wird, betragt die Abmessung des Pat-
ches in Resonanzrichtung (in Bild 2.1a die ¢-Richtung) ungefahr eine halbe Wellen-
lange. Fur nicht zu dicke Substratmaterialien besitzt die elektrische Feldstarke im Di-
elektrikum zwischen Patch und Massemetallisierung nur eine r-Komponente. An den
Patchkanten kommt es zur Ausbildung von Streufeldern, die um so ausgeprégter sind,
je dicker das verwendete Substratmaterial und je geringer seine Permittivitét ist. Die
Felder treten soweit aus dem Dielektrikum aus, dass sich ein Teil davon als Welle ab-
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|6sen kann. An den Langskanten |6schen sich die vorhandenen Feldstérkeanteile ge-
genseitig aus, so dass es hier zu keiner Abstrahlung kommt, wahrend sich an den ge-
genphasig erregten Querkanten des Patches die (in Bild 2.1b ¢ und r-gerichteten)
elektrischen Feldstérkekomponenten konstruktiv Gberlagern. Ein einfaches Modell
wie das Resonator-Modell [Heb93] beschreibt dieses Phdnomen durch magnetische
Quellen an genau diesen Kanten. Die Abstrahlung des im Grundmode betriebenen
Patch-Elements erfolgt vorwiegend in radialer Richtung, wobei die abgestrahlte Welle
parallel zur Langskante des Patches linear polarisiert ist.

a) b)

Patch =2 z

Substrat

\

Metallisierung

Bild 2.1 Prinzipieller Aufbau und Funktion einer Streifenleitungsantenne auf einer zylin-
drischen Oberfléche, a) in ¢-Richtung polarisiertes Microstrip-Patch-Element, b)
radialer Schnitt mit Wellenabl 6sung

Die Resonatortheorie liefert weiterhin einen einfachen Zusammenhang zwischen den
Materialparametern und der Bandbreite. Die Felder werden umso mehr im Resonator
festgehalten, je hdher die Permittivitdt des Substratmaterials und je dinner dieses ist.
Bei hochwertigen Substratmaterialien (geringe ohnmsche und dielektrische Verluste)
fUhrt dies zur Speicherung erheblicher reaktiver Energie zwischen dem Patch und der
Massemetallisierung, was eine hohe Resonatorgite und damit eine geringe Band-
breite zur Folge hat. Deshalb sollte zur Erzielung eines guten Strahlungswirkungs-
grades das verwendete Substratmaterial eine moglichst niedrige Permittivitét sowie
eine nicht zu geringe Substratdicke aufweisen, um die Ausbildung der fir die Ab-
strahlung verantwortlichen Streufelder zu beglnstigen. Mit zunehmender Substrat-
dicke und abnehmender Dielektrizitdtszahl nimmt gleichzeitig auch die Bandbreite
der Antennenelemente zu. Dies liegt daran, dass durch die auftretenden "Abstrahlver-
luste" die Gute des Patch-Resonators sinkt, was sich in einem Anstieg der Bandbreite
aulZert. Weiterhin wird durch die Verwendung von Substratmaterialien mit niedriger
Permittivitét auch die Anregung und Ausbreitung von Oberflachenwellen, die den



2.1 Aufbau und Funktionsweise von Streifenleitungsantennen 11

Wirkungsgrad der Antenne zusétzlich herabsetzen, minimiert. Dadurch kann auch die
Verkopplung im Array gering gehalten werden.

Neben rechteckformigen Patches gibt es in der Literatur noch eine grof3e Zahl wei-
terer moglicher Patch-Formen fir spezielle Anwendungen, wie z. B. kreisformige, el-
liptische, dreieckige, flinfeckige sowie ringférmige Patch-Elemente [Bal97, Bah80].
Die verschiedenen Patch-Formen unterscheiden sich dabel fir eine Anregung im
Grundmode nur sehr wenig hinsichtlich ihrer Richtcharakteristik. Unterschiede erge-
ben sich vor alem hinsichtlich der erzielbaren Bandbreite und des Kreuzpolari-
sationsniveaus sowie des notwendigen Platzbedarfs.

Die in dieser Arbeit durchgefuhrten Untersuchungen beschranken sich auf rechteck-
formige bzw. quadratische Antennenelemente, deren Berandung parallel zu den Ko-
ordinatenachsen verlauft. Mit diesen lasst sich sehr einfach dual lineare Polarisation
bei gleichzeitig guter Polarisationsentkopplung auf ein und demselben Patch-Element
realisieren. Weiterhin sind diese rechteckformigen Patch-Elemente einer mathemati-
schen Beschreibung auf der Zylinderoberflache einfacher zugénglich als die anderen
zitierten Formen.

Dual lineare Polarisation l&sst sich mit einem rechteckformigen Patch-Element durch
gleichzeitige Anregung des Grundmodes in zwel orthogonalen Richtungen erzielen.
Im Planaren fuhrt dies zu quadratischen Patch-Abmessungen, nicht so im Zylindri-
schen, da sich hier zusétzlich die unterschiedliche Krimmungen in ¢ und z-Richtung
auswirkt. Nach dem Superpositionsprinzip tUberlagern sich die Felder beider angereg-
ter Moden theoretisch ungestort. Fur die Anregung der Grundmoden in zwei ortho-
gonalen Richtungen bieten sich verschiedene Konzepte an, die im Folgenden disku-
tiert werden sollen.

2.2 Speisung zylinderkonformer Streifenleitungsantennen

Die einfachste Art der Anregung erfolgt mit Hilfe von Streifenleitungen, die sich wie
in Bild 2.2a dargestellt, in derselben Substratebene wie das Patch-Element befinden.
Bei dieser Art der Anregung kann die gesamte Antenne inklusive Speisenetzwerk in
einem einzigen Atzprozess hergestellt werden, was sich sehr vorteilhaft auf die Her-
stellungskosten der Antenne auswirkt. Dem stehen jedoch gravierende Nachteile ge-
genuber, da das Speisenetzwerk und die eigentlich strahlenden Elemente sehr unter-
schiedliche Anforderungen an das Substratmaterial stellen. Fir die Erzielung einer
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hohen Bandbreite sowie eines guten Strahlungswirkungsgrades ist, wie bereits dis-
kutiert, ein relativ dickes Substratmaterial mit einer niedrigen Dielektrizitatszahl not-
wendig, wahrend fir eine geringe parasitare Abstrahlung des Speisenetzwerks eine
hohe Permittivitét sowie eine geringe Substratdicke gefordert werden. Da hier not-
wendigerweise immer Kompromisse eingegangen werden missen, besitzen einlagige
Microstrip-Patch-Antennen mit noch akzeptablen Strahlungseigenschaften immer nur
eine geringe Bandbreite.

a) b)
Patch Substrat Patch Patch-Substrat

Streifen- Lotstelle

leitung

—— Metallisierung Metallisierung

— Koaxialleitung

c)

Patch-Substrat d)

Patch-Substrat

Apertur

Speise-
Substrat

~~

Metallisierung

Streifenleitung

—— Metallisierung

Bild 2.2 Speisetechniken fur (hier z-polarisierte) zylinderkonforme Streifenleitungsanten-
nen: a) direkte Speisung (direkt feed), b) koaxiae Speisung (probe feed),
) Speisung durch elektromagneti sche Kopplung (proximity coupling)
d) Speisung durch Aperturkopplung (aperture coupling)

Abnhilfe schafft die Verwendung von mehrlagigen Strukturen, bei denen Strahler und
Speisenetzwerk auf unterschiedlichen Substratebenen angeordnet sind. Die Substrate
fur Speisenetzwerk (Speise-Substrat) und Patch-Elemente (Patch-Substrat) lassen
sich dann vdllig unabhangig voneinander optimal wéahlen. Durch den mehrlagigen
Aufbau wird jedoch eine elektrische Verbindung zwischen Speisenetzwerks- und
Strahlerebene erforderlich. Eine direkte galvanische Verbindung zwischen der Speise-
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leitung und der Streifenleitungsantenne ist hierfir die einfachste Losung. Egal ob das
Speisenetzwerk bei der Antennenrealisierung in Streifenleitungstechnologie oder in
Koaxialtechnologie, wie in Bild 2.2b dargestellt, ausgefuhrt wird, das Strahlerelement
muss dann mit dem senkrecht durch das Dielektrikum gefihrten Verbindungsdraht
zwischen Streifenleitung und Patch oder dem Innenleiter eines Koaxialkabels verlttet
werden, wobei die Eingangsimpedanz und damit die Anpassung von der Position des
Speisepunktes auf dem Patch abhangt. Der AulZenleiter des Kabels wird mit der riick-
seitigen Metallisierung der Antenne verbunden. Trotz des einfachen Aufbaus besitzt
diese Struktur einige gravierende Nachteile. Die Locher, die spater zur Speisung
bendtigt werden, missen ins Substrat gebohrt oder gestanzt werden, danach miissen
die Durchkontaktierungen oder der Innenleiter eingesetzt und verl6tet werden. Diese
bereits fur planare Antennen aufwendigen Arbeiten werden durch den gekrimmten
Aufbau zusétzlich erschwert. Die so entstehenden hohen Produktionskosten wider-
streben dem preisglnstigen Aufbau, die eingebrachten mechanischen Spannungen
gefahrden die Qualitét.

Zur Speisung dieser Antennen ist es jedoch nicht unbedingt notwendig, dass sich
Speiseleitung und Patch beriihren, die Anregung kann auch durch Gberkoppelnde
Felder (elektromagnetische Kopplung) erfolgen, wobei es zunéchst egal ist, ob die
Leitung und das Patch auf dem gleichen Substrat aufgebracht sind (single layer sub-
strate) oder sich, wie hier in Bild 2.2c dargestellt, in verschiedenen Substratebenen
befinden (multi layer substrate). In Analogie zu Streifenleitungsfiltern wird durch die
Nahe (engl. proximity) von Resonator (Strahlerelement) und Streifenleitung eine
Kopplung derselben erreicht. Diese Kopplung erfolgt durch die hohen elektrischen
Feldstérken an den Kanten der Anordnung sowie durch das den Strom umgebende
magnetische Feld. Zur Unterdriickung der Abstrahlung der Speiseleitung verwendet
man am besten ein dinnes, hochpermittives Substrat, fir das Patch dagegen ist ein
dickes, niederpermittives Substrat die beste Wahl zur Steigerung der Abstrahlung. Die
entstehende Anordnung ist zwar komplexer, jedoch entfallen die durchzufihrenden
mechanischen Arbeiten am Substrat und die Verl6tung der Leiter. Die schichtenfor-
mige Anordnung erlaubt innerhalb gewisser Grenzen die getrennte Optimierung von
Patch und Speisenetzwerk, eine vollstandige Trennung beider, wie sie auch zur Ver-
einfachung der Modellierung wiinschenswert ist, bleibt jedoch unmaoglich.

Die Anordnung in Bild 2.2d geht noch einen Schritt weiter. Sie trennt die Funktion
des Strahlerelements durch Einfiihrung einer Metallisierungsebene vollig von der
Funktion der Speiseleitung. Die Verbindung wird mittels einer Apertur in der Masse-
flache hergestellt. Aufgrund der zylindrischen Anordnung ist die Zuleitung hier voll-
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standig abgeschirmt, was zur Unterdriickung jeglicher parasitarer Abstrahlung dersel-
ben fuhrt. Die trennende Masseflache erlaubt jetzt eine wirklich unabhangige Wahl
der Substratparameter und damit die Optimierung der Strahlungseigenschaften des
Patches durch Wahl niederpermittiver Schdume mit grof3er Dicke zugleich mit der
Wahrung guter Transmissionseigenschaften der Leitung durch diinne, hochpermittive
Materialien. Die Apertur sorgt fur die Kopplung zwischen beiden Bereichen. Ein wei-
terer Vorteil dieser Speisetechnik ist der zusétzlich vorhandene Freiheitsgrad der
Aperturgrof3e. Durch geeignete Wahl der Schlitzabmessungen l&sst sich die Kopplung
zwischen Speisenetzwerk und Patch und damit der Realteil der Antennenein-
gangsimpedanz sehr genau einstellen. Die Kompensation des Imaginérteils erfolgt
durch Stichleitungen (siehe Abschnitt 5.2).

a) b)

Patch

Patch

Patch-Substrat

Patch-Substrat

Metallisierung Apertur
Apertur ¢-Pol.

Apertur z-Pol.

Speise- Speise-

Substrat Substrat
¢-Pol.
~ Streifenleitung
"\ Streifenleitung / z-Pol.
Streifenleitung z-Pol. Streifenleitung Metallisierung

¢-Pol. Speise-Substrat z-Pol.  ¢-Pol.

Bild 2.3 Anordnung der Koppelschlitze bei der Anregung dualer linearer Polarisation mit
Hilfe von Aperturkopplung, @) Kreuz-Schlitz-Speisung, b) Offset-Schlitz-Spei-
sung

Zur Anregung beider linearer Polarisation auf einem Patch existieren die beiden Mog-
lichkeiten der Kreuzschlitz-Speisung und der Offset-Schlitz-Speisung. Die in
Bild 2.3a dargestellte Kreuzschlitzspeisung stellt die "einfache mechanische Super-
position" zweier mit linearer Polarisation gespeister Elemente dar. Bei dieser Anord-
nung wirkt sich die hohe mechanische Symmetrie sehr vorteilhaft in der Richtcharak-
teristik aus. Soll die Kreuzschlitzspeisung jedoch in einer Gruppenantenne realisiert
werden, so ist zur Realisierung einer kreuzungsfreien Leitungsfihrung das in
Bild 2.3a dargestellte mehrlagige Speisenetzwerk unausweichlich. Neben dem me-
chanischen Mehraufwand beim Bau einer zylinderkonformen Antenne mit dieser
Speisung ist auch der doppelte Entwurfsaufwand zu berticksichtigen, da die beiden
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Streifenleitungsnetzwerke, die zur Speisung der beiden unterschiedlichen Polarisatio-
nen dienen, unterschiedliche Substratdicken vorfinden und demzufolge unterschied-
lich ausgelegt werden mussen. Mechanisch einfacher und vom Entwurf unkompli-
zierter ist die Speisung mit Offset-Schlitzen nach Bild 2.3b. Hier werden die beiden
Koppelaperturen fir die beiden orthogonalen Polarisationen aus der Mitte der An-
ordnung heraus zum Rand hin verschoben, was eine rdumliche Trennung der Speise-
leitungen auf demselben Substrat erlaubt. Durch den Abstand der beiden Aperturen
|&sst sich eine Entkopplung in Verbindung mit einem einfachen Speisenetzwerk reali-
Seren.

Im Vergleich aller Speisemoglichkeiten nach Bild 2.2 zeigt die aperturgekoppelte An-
tenne die besten elektrischen und mechanischen Eigenschaften. Fir dual polarisierte
Strahler eignet sich die Offset-Schlitz-Speisung am besten. Aus diesem Grund be-
schrankt sich die vorliegende Arbeit im Folgenden auf die Untersuchung dieser zy-
linderkonformen Streifenl eitungsantennen.

2.3 Mechanischer Aufbau konformer Streifenleitungsantennen

Der mechanische Aufbau zylinderkonformer aperturgekoppelter Streifenleitungsan-
tennen ist erheblich schwieriger, als die fir eine planare Antenne bendtigte einfache
Schichtung ebener Substratmaterialien zur letztendlich benétigten Schichtenfolge.
Der erhohte Schwierigkeitsgrad liegt genau darin, dass die meisten der verwendeten
Materialien in planarer Form zu beziehen und zu verarbeiten sind, die konforme An-
tenne jedoch je nach Anwendungsfall unterschiedlich gekriimmte Substrate benétigt,
die ihre Form mechanisch stabil halten. Erschwerend kommt hinzu, dass sich haufig
die mechanischen Forderungen nach Formstabilitét und Festigkeit, die am einfachsten
mit metallischen Bauteilen erreicht werden, und die elektrischen Forderungen nach
maoglichst wenig stérendem Metall in einer Streifenleitungsantenne diametral entge-
genstehen. Die im Rahmen dieser Arbeit neu entwickelte Antennenkonstruktion soll
im Folgenden kurz dargestellt werden, nicht zuletzt deshalb, weil sich aus dem me-
chanischen Aufbau einige Konsequenzen fir die elektromagnetische Modellierung
ergeben (vgl. Kapitel 4).

Die radiale Schichtenfolge der Anordnung ist im Wesentlichen durch die verwendete
Speisetechnik diktiert. Wird, wie in den Bildern 2.2 und 2.3 kein Radom verwendet,
so bildet das Patch-Substrat die aulRerste Schicht des mehrlagigen Zylinders. Darunter
folgt das Speise-Substrat, das auf der Aul3enseite die Metallisierung mit den Koppela-
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perturen und auf der Innenseite das Speisenetzwerk trégt. Nach innen muss eine wei-
tere Schicht dielektrischen Materials folgen, um einen Kurzschluss der Streifenleitun-
gen zu verhindern, weshalb diese Schicht im Folgenden mit Abstandhalter (engl.
Spacer) bezeichnet wird. Diese drei Schichten sind fur das Funktionieren der An-
tenne wesentlich; die weitere Schichtenfolge nach innen hin ist im Prinzip beliebig,
der Einfachheit halber wird hier im Innern nur eine einzige vierte Schicht verwendet,
die aus geometrischen Griinden Kern genannt wird. Diese vier Schichten sind in einer
Art Explosionszeichnung in Bild 2.4 zu sehen. Bevor jedoch ndher auf den Aufbau
eingegangen wird, sollen noch einige Bemerkungen zur Herstellung der einzelnen
Schichten und zu den verwendeten Materialien gemacht werden.

Abstandhalter, hier Rohacell-Schaum
Metallklebeband
Speise-Substrat, hier RT/Duroid

-

Substrathalterung oben

Kern,
hier Metall

Patch
/

~—

Patch-Substrat,

Apertur ¢-Pol. A
hier Rohacell-Schaum

Substrathalterung unten  Metallisierung Apertur z-Pol.

Bild 2.4 Aufbau einer zylinderkonformen dual polarisierten aperturgekoppelten Streifenlei-
tungsantenne, Explosionszeichnung der Komponenten

Der Kern muss aus mechanischen Griinden aus Metall oder festen Kunststoffen be-
stehen. Er kann innen hohl ausgefiihrt werden und z. B. Leitungen oder andere Bau-
teile aufnehmen. Im Interesse definierter elektrischer Verhdtnisse ist dies jedoch nur
fur einen Metallkern, der dann auch als Reflektor wirkt, sinnvoll. Auf einer Drehbank
ist die mechanische Herstellung dieses Bauteils - ganz im Gegensatz zum Abstandhal -
ter - Routine.

Der Abstandhalter muss, um die Felder der Streifenleitung nicht zu storen, eine mog-
lichst geringe Permittivitét besitzen, die moglichst nah an der Permittivitét von Luft
& =1ist. Prinzipiell sind zwar auch symmetrische Triplate-Strukturen denkbar, deren
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schlechteres Impedanzverhalten (sehr niederohmige Eingangsimpedanz der Antenne)
verhindert jedoch eine breitbandige Anpassung. Die radiale Ausdehnung des Ab-
standhalters wird durch die zwar schwache (-20 dB unterhalb der Energie der co-
polaren Feldstarke in Hauptstrahlrichtung der Antenne), aber dennoch vorhandene,
rickwartige Abstrahlung der nicht in Resonanz betriebenen Koppelapertur bestimmi.
Die Starke einer viertel Wellenlange garantiert die phasenrichtige Addition dieser
Leistung bei Verwendung eines Metallkerns als Reflektor. Da der Abstandhalter nur
geringe mechanische Kréfte aufnehmen muss, haben sich spréde Schaummaterialien
wie Rohacell HF51 sehr gut bewahrt. Fir Prototypen werden sie durch materialabtra-
gende Verfahren hergestellt. Nachdem das Loch fur den Kern gebohrt oder gefréast
wurde, kann anschlief3end die aul3ere Form auf der Drehbank bearbeitet werden, wo-
bei das Werkstiick mit Hilfe eines Dorns im zentralen Loch aufgespannt wird. Bei
groReren Stiickzahlen kann der Abstandhalter direkt in einer Form aufgeschaumt
werden.

Beim Speise-Substrat handelt es sich um ein gewohnliches hochfrequenztaugliches
dielektrisches Substratmaterial wie RT/Duroid. Auf der Innenseite tragt das Speise-
Substrat die als Microstreifenleitungen ausgebildeten Speiseleitungen, auf der Aul3en-
seite wird die als Masse dienende Kupfermetallisierung nur an wenigen Stellen durch
die Koppelaperturen unterbrochen. Die Dielektrizitatszahl dieses Substrates sollte
sich im Bereich 2 < &> < 3 bewegen, um einerseits eine gute Fihrung der Welle auf
der Streifenleitung zu gewahrleisten, andererseits sollte sie aber auch den Feldern er-
lauben das Substrat zu verlassen und durch die Apertur auf das Patch zu koppeln.
Alle diese Substrate werden als planare Platten unterschiedlicher Grof3e angeboten
und verkauft. Auch die zur Herstellung der Leitungen und Aperturen notwendigen
photochemischen Prozesse wie Belichten und Atzen miissen mit ebenen Platten
durchgefihrt werden. Daraus ergibt sich zwangslaufig, dass die Formgebung fir die-
ses Substrat erst nach Abschluss der Arbeiten erfolgen kann. In der Praxis hat sich
hier als Seitenldnge des planaren Substrates in der spateren Umfangsrichtung ein
nach (2.1) zu ermittelnder mittlerer Umfang bewahrt. Der Radius r! bezeichnet hierbel
den Radius am Innenrand des Speise-Substrats, die Dicke dy die Substratstarke (vgl.
auch Abschnitt 3.1).

Up o =7(2r" +d,) 2.1)

Das Biegen des Substrates kann auf verschiedene Weise erfolgen. Erfahrungen des
Autors zeigen allerdings, dass die Parameter der Verfahren weniger kritisch sind, als
sie in der Literatur beschrieben werden. Grundsétzlich eignen sich diinne Microglas-
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faser-PTFE Verbundmaterialien wie RT/Duroid 5870 oder RT/Duroid 5880, sofern die
Glasfasern nicht verwoben sind, und dinne Keramik-PTFE-Materialien wie
RT/Duroid 6002, RT/Duroid 6006 oder RT/Duroid 6010 [Rog97]. Sind die Glasfaser-
anteile im Material verwoben, so halten sie der mechanischen Belastung beim Biegen
nicht stand und brechen. Im Prinzip werden die geeigneten Substratmaterialien von
verschieden Herstellern angeboten, in Verdffentlichungen [Tra80], [Jam89], [Heb93],
[Ros94], [Tho97], [Rog97], [L6f97/3], [L6F99/6] wird jedoch nur von Aufbauten mit
RT/Duroid 5870 und RT/Duroid 5880 der Firma Rogers Corp. berichtet. Grundsétz-
lich sind gemaf3 den Veroffentlichungen zwei unterschiedliche Verfahren zum Biegen
bzw. Formen einlagiger Substrate moglich: Ein kontinuierlicher Prozess mit bewegten
Rollen oder ein chargenartiger Prozess, bel dem das Substrat um eine Form gebogen
wird [Rog97]. Fur den kontinuierlichen Prozess gibt es zum einen die aus drei metalli-
schen Rollen bestehende Anordnung, bel der das Material von zwei um 90 Grad ver-
setzten Anpressrollen an eine zentrale formerzeugende Rolle gepresst wird, und zum
anderen den aus zwei Rollen bestehenden Aufbau, bei der eine Gummirolle das Ma-
terial gegen eine formgebende zentrale metallische Rolle presst. Bei beiden Techniken
ist der bleibende Krimmungsradius des Materials in der Regel groRRer als der Radius
der formgebenden Rolle. In der Literatur wird fir diese Art der Verformung empfoh-
len, das Substratmaterial auf Temperaturen zwischen 130°C [Rog97] und 177°C
[Tho97] aufzuheizen. Der chargenartige Prozess ist deutlich weniger aufwendig, aber
auch hier gehen die Meinungen auseinander. Wéahrend [Heb93] das Material auf
260°C erhitzt bevor er es biegt, geht [Rog97] umgekehrt vor: Er biegt das Material
um eine Form, die etwas kleiner als der gewtnschte Durchmesser ist, und tempert
dann das Material bei Temperaturen bis zu 302°C um die mechanischen Spannungen
zu beseitigen. Vom Autor selbst wird der chargenartige Prozess verwendet, wobei das
Material kalt gebogen und fur Krimmungsradien grof3er als eine viertel Wellenlange
auf das ansonsten notwendige Tempern bei erhthter Temperatur verzichtet wird. Fr
die Formstabilitét sorgt die mechanische Halterung, die gleichzeitig die fir den mehr-
lagigen aperturgekoppelten Aufbau notwendige exakte Positionierung gewahrleistet.
AulRerdem wird die Halterung zur Fixierung des Steckers bendtigt.

Der mechanisch kritische Punkt beim Biegen geétzter Microstreifenleitungs-Struktu-
ren liegt nach [Tho97] darin, dass sich die Spannungen am schwéchsten Punkt im
Material konzentrieren, typischerweise also an den Kanten der metallischen Struktu-
ren. Hier kann es zu ungleichmalsigen Krimmungen und sogar zu Briichen und Ris-
sen im Dielektrikum kommen. Dieses Phéanomen ist jedoch fir direkt gespeiste Anten-
nen nach Bild 2.2a weitaus schwerwiegender als flr aperturgekoppelte Strukturen
nach Bild 2.2d oder Bild 2.3. Grund hierfir ist die Lage der in beiden Fallen nahezu
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vollstandig metallisierten Masseflache. Vergleicht man die Verformbarkeit der beteilig-
ten Materialien anhand deren Elastizitdtsmoduls E, so ist reines PTFE
(E = 0.4 kN/mm2) sehr leicht verformbar, glasfaserverstarkte Materialien
(E = 10 ...45 KkN/mm2) schon etwa eine GrofRenordnung fester und Kupfer
(E = 125 kN/mm?2) das am wenigsten verformbare Material dieser Reihe [Czi96]. Das
bedeutet flr das gedtzte Substrat, dass die Masseflache weitgehend spannungsfrei ist,
wahrend sich die Spannungen im Substratmaterial konzentrieren, sich im direkt ge-
speisten Fall also Zugspannungen bilden, wahrend beim aperturgekoppelten Aufbau
Druckspannungen entstehen. Diese Druckspannungen sind aber weit weniger kri-
tisch fur mechanische Defekte a's Zugspannungen. Da diese Speiseart weiterhin typi-
scherweise ein sehr kleines Verhdltnis von Flache der Speiseleitungen zu Gesamtfl&
che besitzt (mit anderen Worten auf der Innenseite Uberwiegt die freigedtzte Sub-
stratflache die verbliebene Kupferflache deutlich), stellt sich hier eine sehr homogene
und zugspannungsarme Krimmung des Substrates ein.

Die am weitesten auf3en liegende Schicht ist nach den Bildern 2.2d und 2.3 das
Patch-Substrat. Hier ist, wie bereits oben ausfihrlich diskutiert, ein Schaumsubstrat
die beste Losung. Da das Beschichten von Schaumen mit Kupfer aber ein technolo-
gisch sehr aufwendiger Prozessist [Aic95], kann diese Schicht im praktischen Aufbau
nicht homogen gestaltet werden. Die Strahlerelemente werden daher aus einer mit
35 um Kupfer beschichteten 75 um starken Kapton-Folie (Polyimid Folie) geétzt, wel-
che anschlief?end mit dem aus Rohacell HF51 hergestellten eigentlichen Patch-Sub-
strat verklebt wird. Die Eindringtiefe des Klebstoffes in das Rohacell |&sst sich bei
dem anschlieffenden Diffusionsprozess nur schwer bestimmen, was die Verwendung
der fur die reinen Materialien (Kapton und Rohacell HF51) angegebenen Dielektrizi-
tétszahlen unmaoglich macht. In der Praxis hat sich die Annahme einer mittleren Di-
elektrizitétszahl der Gesamtanordnung aus Rohacell, Kaptonfolie und eindiffundier-
tem Kleber als die beste Losung erwiesen. Die Kaptonfolie l&sst sich planar vorberei-
ten, wahrend das Rohacell Substrat, wie oben beschrieben, gedreht werden muss,
wobei an das mechanische Koénnen aufgrund des gréferen Durchmessers und der
kleineren Substratdicke hier hohere Anforderungen gestellt werden als beim Ab-
standhalter.

Der mechanische Zusammenbau ist in Bild 2.4 angedeutet. Nachdem der Abstandhal-
ter Uber den Kern geschoben wurde, wird das Speise-Substrat am unteren und oberen
Ende mit Hilfe eines Ubergeschobenen Metallrings fixiert. Ist die mechanische Festig-
keit ausreichend, kann unter Umstanden auf den Abstandhalter ganzlich verzichtet
und das Volumen desselben lufterfiillt belassen werden. Uber mehrere Schrauben, die
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gleichzeitig der Befestigung des Metallrings dienen, wird eine elektrisch gute Masse-
verbindung zum Kern der Antenne erreicht. Anschlief3end wird mit Hilfe eines Me-
tallklebebandes die umlaufende Masseverbindung geschlossen. Abschlief3end wird
das Patch-Substrat, nachdem vorher die Kaptonfolie mit den Strahlerelementen auf-
geklebt wurde, von oben Uber das Speise-Substrat geschoben, wobei Passmarken die
radiale und der untere Anschlag die axiale Position markieren. Eine weitere Optimie-
rung der radialen Position ist durch Messung der Eingangsanpassung (auch mehrerer
Uber den Umfang verteilter Strahlerelemente) zu erreichen. Die Reibung des Patch-
Substrates an dem unter Spannung stehenden Speise-Substrat ist ausreichend hoch,
so dass die einmal festgel egte Position des Patch-Substrates auf Dauer erhalten bleibt.
Bild 2.5 zeigt eine auf diese Weise fur 2.45 GHz aufgebaute Antenne. Besonders gut
ist in Bild 2.5a die obere und in Bild 2.5c die untere Befestigung des Streifenleitungs-
substrates zu sehen.

Bild 2.5 Aufbau einer Antenne mit Metallkern nach Bild 2.4 mit r0=7.5 mm,
d; = 22.5 mm (Rohacell), d2 = 0.5 mm (Duroid 5880), d3 = 10 mm
(Rohacell) und einer Innenhthe von h = 180 mm a) Ansicht von oben b) Ge-
samtansicht ¢) Ansicht von unten

Fir den Anschluss von Steckern an die Speiseleitungen hat sich in der Praxis die
Verwendung gerader Koaxialstecker an der Unterseite der Antenne (vgl. Bild 2.5) am
besten bewahrt.
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24 Modédlierung aperturgekoppelter Streifenleitungsantennen

Fir den Entwurf zylinderkonformer aperturgekoppelter Streifenleitungsantennen ist
eine geeignete Modellierung unerlasslich. Neben der Untersuchung verschiedener
Substratparameter missen mit ihrer Hilfe die Abmessungen aller metallischen Struktu-
ren in der Antenne bestimmt werden kdnnen. Zur Modellierung der vorliegenden
Geometrie sind prinzipiell eine Vielzahl von Verfahren in der Lage, sie unterschieden
sich jedoch im Aufwand und in der erzielbaren Genauigkeit. Die nachfolgend skiz-
zierte Ubersicht vertritt den Standpunkt eines Antennenentwicklers. Es existieren

» Vollnumerische Verfahren, wie die finiten Differenzen im Zeitbereich (FDTD), die
finiten Differenzen im Frequenzbereich (FDFD) oder die finiten Elemente im Fre-
guenzbereich (FEM), die eine einfache Modellierung auch komplexer Geometrien
erlauben. Zur Erreichung hoher Genauigkeiten ist bei diesen Verfahren die feine
Diskretisierung des Feldraums notwendig, was sich bei realistischen Antennen-
gréfen im hohen Speicherplatzbedarf dieser Verfahren aul3ert. Die Approximation
gekrummter Oberfldchen durch rechtwinklige Gitter mittels der Staircase-Me-
thode bei den meisten konventionellen FDTD- und FDFD-Programmen fiihrt zu
Immensen Speicheranforderungen, jedoch enden auch angepasste Verfahren wie
die zylindrische FDFD nach [Gen91] oder die konforme FDTD [She99, Kan99,
Byu99] schnell bel unrealistischen Speicheranforderungen. Grundsétzlich jedoch
erscheint die FEM von diesen drei Verfahren als das am besten geeignete, da sich
dabei das Gitter an konforme Geometrien anpassen lasst [Ozd97, And00].

» Teilanalytische Verfahren wie die Boundary-Element-Methode (BEM) oder die
Kombination aus Greenschen Funktionen (GF) und Momentenmethode (MoM)
nitzen die Tatsache, dass sich Rechenzeit und Speicherplatz durch Einbringen
von teilweise analytischen Losungen reduzieren lasst. Von diesem Standpunkt
aus betrachtet bleibt die BEM Modellierung von Antennen [Ber99, Her96/1] auf
sehr allgemeine Geometrien beschrankt, wahrend die Kombination aus GF und
MoM eine problemspezifische Anpassung der analytischen Komponente von all-
gemein [Jak95] Uber eindimensional festgelegte Verfahren [Kil97, Soh87, SI&98]
bis hin zu zweidimensional festgelegten Implementierungen [Ros96, Spl90] er-
laubt. Die berechenbaren Problemgeometrien nehmen zwar von Festlegung zu
Festlegung ab, der Speicherplatzbedarf und die Rechenzeit aber auch.
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* Naherungsverfahren wie das Leitungsmodell oder das Resonator-Modell
(Cavity-Modell) beruhen auf analytischen Formeln und stellen daher das effizien-
teste und schnellste Mittel zur Berechnung von Antennen dar. Neben der redu-
zierten Genauigkeit besitzen sie den Nachteil, dass sie auf einlagige Substrate be-
schrankt sind und demzufolge die Eingangsimpedanz einer aperturgekoppelten
Speisung nicht modellieren konnen. Fir einlagige Substrate auf Zylindern wurden
mit dem Leitungsmodell [War97] und dem Cavity-Model [Heb93] jedoch gute Er-
gebnisse erzielt.

» Asymptotische Verfahren (Strahlenoptik) werden bei Antennen in der Regel zur
Berechnung der Verkopplung verschiedener Elemente auf metallischen Oberfl&
chen angewendet [Jha95, Mun96, Per98, Pat81, Chad8/2, Shar4]. Ldsungen fur
mehrlagige Dielektrika oder Eingangsimpedanzen sind dem Autor nicht bekannt.

* Hybride Verfahren wie die Kombination aus MoM, physikalischer Optik (PO) und
verallgemeinerter Beugungstheorie (UTD) [Jak98] oder der Kombination aus FEM
und dem "Boundary-Integral" [Ser98, Vol99, Kem99, Tro00] kombinieren in opti-
maler Weise die Vorteile der verschiedenen Methoden. Sie stellen jedoch bereits
den zweiten Schritt dar, der nach erfolgreicher Modellierung des Einzelelements
mit all seinen Nahfeldeinflissen gemacht werden kann. Fir das Einzelelement
selbst gilt dann das jeweils oben zur Methode Erwéhnte.

Fir die im Rahmen dieser Arbeit notwendige Modellierung fallt die Wahl auf die
Kombination aus Greenschen Funktionen und der Momentenmethode, da sie aus
heutiger Sicht den besten Kompromiss bezliglich Genauigkeit, Rechenzeit und Spei-
cherplatzbedarf bietet. Weiterhin erlauben die Greenschen Funktion den Einblick in
grundsétzliche physikalische Zusammenhange, die den Entwurf dieser Antennen be-
einflussen [Fel99]. In dieser Arbeit wird zur Berechnung der Greenschen Funktionen
ein axial unendlich ausgedehnter Zylinder angenommen. Die Herleitung dessen
Greenscher Funktionen wird in Kapitel 3 beschrieben. Der wesentliche Einfluss der
endlichen Ausdehnung tritt bei Geometrien nach Bild 2.5 in Form von Resonanzen
im Innern der Struktur auf. Bei Kenntnis der axialen Lange sowie der Greenschen
Funktionen aus Kapitel 3 lassen sich diese Resonanzen vorhersagen und beim An-
tennendesign berticksichtigen. Dies wird in Kapitel 4 dargestellt, bevor in Kapitel 5
der Einsatz der Momentenmethode zur exakten Berechnung der Stromverteilung in
bzw. auf der Antenne vorgestellt wird.
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3 Greensche Funktionen fur zylindrische, mehrfach
geschichtete Medien

3.1 Zylindergeometrie

Den im Rahmen dieser Arbeit betrachteten zylinderkonformen Antennen liegt die in
Bild 3.1 dargestellte Geometrie mit einem Ublichen Zylinderkoordinatensystem (r,¢2)
zu Grunde. Die in z-Richtung unendlich ausgedehnte Struktur besteht aus mindes-
tens N = 4 dielektrischen Lagen, die konzentrisch um einen Kern herum angeordnet
sind, sowie den vier dazwischen liegenden metallischen Lagen. Zur eindeutigen
Kennzeichnung der verschiedenen dielektrischen Schichten werden diese von innen
nach aulen durchnummeriert, wobei der Kern als Schicht 0 gezéhlt wird.
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Bild 3.1 Geometrie der Antenne (Zylinder) mit Zylinderkoordinatensystem (r,¢,2z) und
Kugelkoordinatensystem (R,3,¢)
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Die Aul3enradien der einzelnen Schichten Dj, die gleichzeitig die Trennfl&chen der
Schichten darstellen, werden mit ri bezeichnet, woraus sich fur die Dicken der einzel-
nen Schichten d; = ri - ri-1 ergibt. Tiefindices kennzeichnen hier und im Folgenden
GroRen innerhalb der Schichten, wahrend Hochindices GrofRen an den Trennfléchen
anzeigen. Das Material der einzelnen Schichten wird durch die im Allgemeinen kom-
plexen Permeabilitéten u; = uri to und Permittivitaten & = & &g, in die nach (3.7a)
auch die Leitfahigkeit k eingeht, beschrieben. Fir alle in der vorliegenden Arbeit be-
trachteten Antennen ist aus konstruktiven Griinden r0 > 0.

An der Trennschicht r2 befindet sich, wie in Bild 3.1 skizziert, eine Metallisierung, die
alsideal leitende, unendlich diinne Schicht behandelt wird. Sie trennt die Antenne in
zwei Bereiche, den Innenraum fir den r < r2 gilt, und den AufRenraum, fur den r > r2
gilt. Beide Raume kdnnen unabhangig voneinander betrachtet werden, sofern die
gegenseitige Beeinflussung der beiden Teile durch Einfihrung von magnetischen
Flachenstrémen in den Aperturen nach dem Aquivalenzprinzip modelliert wird (siehe
Abschnitt 5.1). Damit zerfallt die Struktur in die zwei Teilbereiche, diein Form radialer
Schnitte in Bild 3.2 und Bild 3.3 dargestellt sind.
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Bild 3.2 Geometrie des Innenraums a) metallischer Kern b) Kunststoffkern

Der Innenraum umfasst nach Bild 3.2 die drel Schichten Dg bis D2. Der Kern nimmt
hier eine Sonderstellung ein, da er nach Bild 3.2a aus Metall (k » o) oder nach
Bild 3.2b aus dielektrischem Material bestehen kann, und je nachdem der Feldraum
die z-Achse ausschlief3t oder nicht. Der Aul3enraum besteht im einfachsten Fall einer
Antenne ohne Radom aus einer einzigen, von Luft umschlossenen dielektrischen
Schicht D3z nach Bild 3.3a. Zur Modellierung eines Radoms kann jedoch eine zusétz-
liche dielektrische Schicht D4 nach Bild 3.3b eingebracht werden.
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a)ZA b)z‘

D3 Luft D3 D4 Luft

=S > =S >

r2 r3 r2 3 4

Bild 3.3 Geometrie des Aul3enraums @) ohne Radom (1 Dielektrikumsschicht) b) mit Ra
dom (2 Dielektrikaschichten)

Der feldtheoretische Formalismus zur Behandlung der beiden Raume ist weitgehend
derselbe, sodass im Verlauf der weiteren Arbeit nur dort, wo sich Unterschiede zwi-
schen den beiden R&umen ergeben, explizit auf diese eingegangen wird.

3.2 Feldbeschreibung

Ausgangspunkt aller Uberlegungen zur Beschreibung elektrodynamischer Fragestel-
lungen sind die Maxwell-Gleichungen [Max73] in ihrer symmetrischen Darstellung
(3.1) [Har61]

rotH=J+-— 3.1
ot (3.19)
rot E= -1 - 28 (3.1b)
ot
divD = p, (3.1c)
divB=p, (3.1d)

sowie die Gleichungen fur lineare, kausale Materie in ihrer allgemeinsten Form (3.2)
[Bal89].
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D(F,t) = J’é(F,t -1) E(F,7)dr (3.29)
B(r,t) = j a(r,t-7) H(r, 1) dr (3.2b)
J(r,1)-3@(r 1) = jK(F,t -7) E(F,7)dr (3.20)

Die vollstandig symmetrische Schreibweise von (3.1) hat sich insbesondere zur Be-
schreibung von Streifenleitungsantennen mit Aperturen als sehr sinnvoll erwiesen,
obwohl magnetische Ladungsdichten pm und magnetische Quellstromdichten M
physikalisch nicht existierende Hilfsgrof3en darstellen, weshalb fir diese auch keine
Materialgleichung oder Materialkonstante existiert. Mit der Beschrankung auf har-
monische Zeitabhangigkeit [exp(jwt) (Fouriertransformation vom Zeit- in den Fre-
guenzbereich) ergibt sich die Form (3.3) mit jetzt komplexen Grol3en, diein dieser Ar-
beit durch einen Unterstrich gekennzeichnet werden.

rot H=J +jwD (3.33)
rotE=-M -jwB (3.3b)
divD=p_ (3.3c)
divB=p (3.3d)

Die physikalisch messbaren reellen Feldamplituden im Zeitbereich sind durch Re-
alteilbildung gemal3 (3.4) aus diesen komplexen Grof3en zu erhalten.

E(r,t) = Re{ E(F) e} (3.43)
H(r,1) = Re{A(F) e} (3.4b)

Planare wie auch konforme Streifenleitungsantennen bestehen aus dielektrischen
Materialien, die als linear und zeitinvariant betrachtet werden. Weiterhin konnen die
Materialien innerhalb des schmalen Frequenzbereichs, in dem sie angewendet werden
als homogen, isotrop und frequenzunabhangig angesehen werden. Damit vereinfa-
chen sich die Materialgleichungen (3.2) zu den allgemein in der Antennentheorie
verwendeten Formen (3.5) [Bal97, L093].
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D=¢E (3.58)
B=puH (3.50)
J=kE (3.50)

Das Verhalten der Felder an Schichtgrenzen wird durch die Rand- und Grenzbedin-
gungen [Har61, Bal89] nach (3.6) beschrieben, wobei der Index F allgemein Grolien
auf Flachen kennzeichnet.

ROtE = -1, ><(E2 —El) =M, (3.6a)
RotH =, x(H, -H,) = J; (3.6b)
DivD = ﬁsz [@22 _Dl) =P, (3.6¢)

DivB= i, B, -B,)=p,, (3.6d)
Aus der gewdhlten Zeitabhangigkeit folgt fir die komplexe Permittivitét & und die
komplexe Permeabilitét u, die Schreibweise nach (3.7). In (3.7a) wurden die Lei-
tungsstromdichte (k # 0) und die Verschiebungsstromdichten (&' - j&") zusammenge-
fasst und durch eine effektive relative Permittivitét & beschrieben. Diese Darstellung
eroffnet neben der in Abschnitt 5.1 beschrieben Oberflachenimpedanz eine weitere
Moglichkeit zur Modellierung realen, verlustbehafteten Metalls (k # o) insbesondere

in der Schicht Do.

£ =6 -jg" ] (373)

w &,

[ T T (3.7b)

r

Die komplexe Ausbreitungskonstante ki innerhalb der einzelnen Schichten D; ergibt
sich im Frequenzbereich mit w= 2 1t f zu (3.8), wobei ¢y die Lichtgeschwindigkeit
und ko die Wellenzahl im Vakuum ist.

)

LY \EH TU =k \/ér,i M. (3.8)

Durch eine weitere Rotationsbildung der Gleichungen (3.3a) und (3.3b) und der An-
nahme quellen- und raumladungsfreier Materie erhdlt man nach einigen Umrechnun-
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gen und Einfdhrung der Ausbreitungskonstante nach (3.8) die Wellengleichungen
fr die elektrische und die magnetische Feldstérke nach (3.9).

0°E k?E= O (3.9a)

02F K2FE O (3.9b)

In Zylinderkoordinaten ergeben sich hieraus die drei gekoppelten Differentialglei-
chungen (3.10) fir die Feldkomponenten E;, Eq und E;.

10 00E 0, 10°E 0°E, ,OE _20ED
- v =r + == — = 4+ = - __ ¥ :—kZE 310a
rorB ar H r2 a(p2 az r2 r? (pE - ( )
2 2
190 6E¢D+i20 E2¢+a '52¢+D E_Z«JJ,EZaEr = °E, (3.10b)
ror8 or O r? 0¢ o7 H % 0405 -
2 2
10 00E, 0, 10°E, 0 Ez__l_(zgz (3.100)

rorH o Erz 6412

Prinzipiell ist es moglich, dieses Differential gleichungssystem direkt zu [6sen. Esist je-
doch vorteilhafter und deshalb tblich, zunéchst Potentiale als Hilfsgrofien einzufih-
ren, und dann aus diesen die eigentlichen Felder zu berechnen.

3.2.1 Einfahrung von Vektorpotentialen

Zur vollstéandigen Beschreibung der Felder werden zwel Potentiale benttigt, fur die
in dieser Arbeit das magnetische Vektorpotential A und das elektrische Vektorpoten-
tial E  verwendet werden, die nach [Har61] Uber H/2=rotA und
E/2 =-rot E definiert sindL. Nach Anwendung der Lorentz-Eichung ergeben sich die
Gleichungen (3.11) zur Berechnung der Felder aus den Potentialen.

E=-rotF +- L ot rotA (3.11a)
jwe
_ .1 .
H=rotA+- rot rot F (3.11b)
jou

1Die beiden Hertzschen Vektorpotentiale My und Mg stellen ein anderes Paar dar [Sim93].
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Die Felder in einem ursachenfreien, homogenen und isotropen Raumbereich lassen
sichin TM- und TE-Wellen bezlglich einer festen Raumrichtung zerlegen [Har61]. In
Zylinderkoordinaten wird hier Gblicherweise die z-Richtung gewéhlt, woraus sich fir
die Vektorpotentiale die Vereinfachungen A=A, e, und E = F, e, ergeben [Bal89
Kap. 6.5]. Weiterhin hat es sich als sinnvoll erwiesen, fir die Berechnung mehrlagiger
Zylinder nicht direkt die Vektorpotentiale A und E, sondern die Hilfspotentiale X und
Y zu verwenden, die nach (3.12) tber die materialunabhangigen Konstanten ko und
den Freiraum-Wellenwiderstand Zo mit den Vektorpotentialen verknipft sind
[Got95/1].

x:)_(éz::wIJOAZéz :k()ZOAZéz :kOZO

3>

(3.129)
Y=Y&,:=-jkF,& =-jkE (3.12b)

Der Vorteil liegt in der entstehenden symmetrischen Gleichungsform (3.13), die sich
fur die mit den Feldern verknipften Grof3en | E und ZoH ergibt, welche zudem glei-
che Einheiten besitzen.

jE= 1 rotY +——rot rot X (3.133)
Ko Ko &
I T | .
ZyH=—rotX+—5—rotrotY (3.13b)
Ko Ko M

r

Fur die einzelnen Feldkomponenten der elektrischen Feldstarke erhdt man (3.14), fur
die der magnetischen Feldstérke (3.15).

. 1oy 1 09%°X
JEr_ + 2
Kor 0 ky & 0zor

(3.14a)

E,=-—=+—_— = (3.14b)

. [l [ [l
E,=- 20y 3.14
15 kT e, rH r% ra(ng (3.140)

2
ZH, = 10X, 2l 0°Y
ket 09 kg p 0zor

(3.153)
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2
z,H,=-1+9%, 1 00X (3.15h)
ke Or  kyrp 0zog

0 2y[
Z.H, = 1 0o 0oyl 10°Y

ST gy B ord ragr

Zunéchst scheint gegentber (3.10) nichts gewonnen zu sein. Die Felder sind auf Po-
tentiale zurlickgefihrt, jedoch sind jetzt die Potentiale zu bestimmen. Nun genligen
die Potentiale A und E und mit (3.12) auch X und Y der vektoriellen Wellengleichung
(Helmholtzgleichung) nach (3.9). Da die Potentiale jedoch nur eine z-Komponente
besitzen, ist auch nur die skalare Wellengleichung nach (3.16) (z-Komponente der
vektoriellen Wellengleichung) fur die Potentiale ¥, = X, und ¥, = Y; zu |6sen.

(3.15¢)

2 2
1000w,0 10°W, 9 “_PZH_(@Z:O (3.16)

S, 19
02§ K24 =2
= = YarH ar H 2 0¢° 07°

Diese LOsung kann einerseits durch einen Separationsansatz im Raumbereich erfol-
gen oder andererseits nach einer Fouriertransformation im Spektralbereich, wo gemal3
den Rechenregeln der Integraltransformation die Integration und Differentiation in
einfachere Multiplikationen und Divisionen Ubergehen. Dieser zur Berechnung
Greenscher Funktionen in mehrlagigen dielektrischen Strukturen tbliche Weg
[Poz95, Her96/2, Ros96, Got95/1, Spl90, Bah80] wird auch in dieser Arbeit beschrit-
ten.

3.2.2 Darstellung im Spektralbereich

Zum Ubergang vom Raumbereich in den Spektralbereich (Wellenzahlbereich) wird
die zweidimensionale Fouriertransformation nach (3.17) verwendet, die einer Fourier-
transformation in z-Richtung und einer Fourier-Reihenentwicklung in ¢ Richtung
entspricht.

T o0

fm(r’kZ): I If(r’§0’ Z)ej(m(p+kzz)d2d(0 (3.17a)

(3.17b)

Da alle GrofRen in z-Richtung kontinuierliche, in ¢-Richtung jedoch periodische
Funktionen sind, héngen die Grofien im Wellenzahlbereich, die durch eine zusétzliche
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Tilde gekennzeichnet sind, von der kontinuierlichen Variablen k; und der diskreten
Variablen m ab. Fir die partiellen Ableitungen ergeben sich dann die Korresponden-
zen nach (3.18).

d 0

— o — 3.18a
or or ( )
9 e —jm (3.18b)
o0p
9 o—e -—jk, (3.18¢)
0z

Wendet man diese Korrespondenzen auf (3.16) an, so erhdlt man die Wellengleichung
im Spektralbereich (3.19).

aarEO‘P r, k) [(L(z_kzz)rz_mz]gm(r,kz):o (3.19)

Fur allgemein verlustbehaftete Dielektrikaist k komplex (vgl. (3.8)). Durch Definition
einer radialen Ausbreitungskonstante ) sowie der daraus abgeleiteten GrolRe p nach
(3.20) erhalt man aus (3.19) die modifizierte Besselsche Differentialgleichung (3.21)2,

p=ry, =r ki -k (3.20)
[p +m]L|J k,)=0 (3.21)

mit den mod|f|2|erten Besselfunktionen 1. Art Im(p) und 2. Art Ki(p) als Bestandteile
der Losung l.U nach (3.22).

Wo(r.k,) = An(k,) La(0) + Bu(k,) K (o) (3.22)

Die Koeffizienten Ay, und By, sind aus den Randbedingungen in jeder Schicht zu be-
stimmen, womit die Losung fir die Potentiale bekannt ist.

2An dieser Stelle bestimmt die Wah! der Reihenfolge der Summanden unter der Wurzel in (3.20) die Form der
entstehenden Differentialgleichung. Alternativ zur modifizierten Besselschen Differentialgleichung kann so
auch die "normale" Besselsche Differentialgleichung erzeugt werden, die jedoch den gravierenden Nachteil
besitzt, dass in den verallgemeinerten asymptotischen Entwicklungen ihrer Losungen héhere Funktionen
(Airy-Funktionen) vorkommen.
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_ 0@ _Y, o

(m_akor ky 0P

(3.23)

Mit der Kurzschreibweise (3.23) fur die Ableitungen ergibt sich im Spektralbereich
aus (3.14) und (3.15) die Losung fur die Komponenten der elektrischen Feldstarke
nach (3.24) sowie flr die Komponenten der magnetischen Feldstarke nach (3.25).

g ="My 1k Xy (3.24a)
Ko I Ko &

o~ -~ kmX,

JE¢=—\_/m—k§r ; (3.24b)

- X

e - ¥ OX, 3.24¢

IE, HEE : ( )

z,A, =My 1k Y (3.250)
Ko ko H,

~ ~  kmY

zHA =-%x —2Mfm 3.25b

0—¢ 2m kgl’ Hr ( )

Z,H, = gx—’“ (3.25¢)

ko O H,

Fir die Berechnung der zylinderkonformen Antennen gilt es ein schnelles und effizi-
entes Berechnungsverfahren fur die Koeffizienten Ay, und By aus (3.22) finden, das
es zudem erlaubt, die asymptotischen Losungen fir grof3e Werte der Spektralbe-
reichsvariablen mund k; zu finden.

3.3 Feldberechnungim Spektralbereich

Die Feldberechnung in mehrlagigen Zylindern kann auf unterschiedliche Art und
Weise erfolgen [Fel 73, Che96, Tam94, Pre99, Won99]. Der hier eingeschlagene Weg
Uber die schichtweise Berechnung der Potentiale hat sich jedoch fir die anschlie-
[ende numerische Berechnung am stabilsten erwiesen [Got95/1]. Damit ergibt sich as
ausfuhrlichere Darstellung von (3.22) in jeder Dielektrikumsschicht die Beziehung
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(3.26), die fur alle Schichten zu I6sen ist. Dies bedeutet, dass in jeder Schicht die
zunachst vier unbekannten K oeffizienten am, bm, Cm und dmy, bestimmt werden muiissen.
Insgesamt sind in den N+2 Schichten (inklusive Kern und Freiraum) 4 (N+2) Unbe-
kannte zu ermitteln, welche wiederum selbst Funktionen von m und k; sind.

Xn(rk,) = an(K,) Ln(p) +ba(k,) Kn(0) (3.263)
Yon(r. k) = Gk, ) Ln(0) + dun(K,) Ko 0) (3.26b)

Zur Berechnung der Koeffizienten der einzelnen Schichten sind Randbedingungen
an den Trennflachen nach (3.6) notwendig, welche den Bildern 3.2 und 3.3 entnom-
men werden. Nur an diesen Trennflachen sind Ursachen erlaubt, da die Schichten
selbst keine Quellen enthalten dirfen. Dies stellt jedoch keine prinzipielle Einschrén-
kung dar, denn zusétzliche Quellen wie etwa mehrlagige Strahleranordnungen
(stacked patches), kénnen durch EinfUhrung einer zusétzlichen Trennschicht jeder-
zeit modelliert werden.

3.3.1 Die Transfer-Matrix-Methode (TMM)

Die hier verwendete Potential-Transfer-Matrix-Methode berechnet die Anordnung
Schicht fDUr SchiDcht, wobel nicht die Koeffizienten am, bm, cm und dm, sondern die Po-
tentiale X und Y selbst sowie deren Ableitungen nach (3.27) zur Beschreibung ver-
wendet werden, da prinzipiell vier unabhangige Grofen pro Schicht zur vollsténdigen
Beschreibung notwendig sind.

X' (rk,) :Qm(kz)l'm(g)+bm(kz)ﬁ'm(;_)) (3.27a)

Y (1K) = (k)1 () + drn(k,) K () (3.27b)

Die Transfer-Matrix-Methode nutzt das Superpositionsprinzip aus, d. h. Ursachen in
unterschiedlichen Trennschichten werden getrennt berechnet und deren Beitrage an-
schliefRend zur Gesamtl6sung superponiert. So l&sst sich der Formalismus (siehe Ab-
schnitt 3.4.2, Bild 3.4) zunachst auf eine quellenbehaftete Trennschicht, die Quell-
schicht ri*, beschranken. Alle anderen Trennschichten sind dann ursachenfrei. Damit
zerfallt jede Feldberechnung in den duReren Teil r > ri" und den inneren Teil r < r¥’
(nicht zu verwechseln mit Innenraum und AuRenraum nach Abschnitt 3.1), die
zunédchst getrennt behandelt werden kénnen. Durch Anwendung der Randbedin-
gungen an dem der Quellschicht gegentiberliegenden Ende des jeweiligen Teiles, also
dem inneren Ende fur den inneren Tell und dem &uf3eren Ende fir den &ul3eren Teil,
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lassen sich die vier PotentialgréRen X, Y, X' und Y" in allen Schichten des jeweiligen
Teilsin Abhangigkeit von nur zwei Parametern (', Bm) im Teil r <ri" und (Y, Om) im
Teil r > ri" darstellen. Die letztendliche Bestimmung dieser Parameter erfolgt an der
Quellschicht ri* durch Anwendung der Sprungrotationsbedingungen (3.6a) und
(3.6b).

Zur Kennzeichnung der Ortskoordinate des Potentials werden die in Abschnitt 3.1
eingefuhrten Hochindices verwendet, die jedoch bei Trennschichten und Randbe-
dingungen um (+) und (-) erganzt werden miissen. So kennzeichnet ri+ den Ort ri + A
(A>0) mit A -~ 0und ri- entsprechend den Ort ri - A (A > 0) mit A - 0. Bevor jedoch
naher auf die Matrizen, die im Rahmen dieses Formalismus auftreten, eingegangen
wird, sollen kurz die auftretenden Randbedingungen diskutiert werden.

Fir einen metallischen Kern im Innenraum nach Bild 3.2a und fur den AufRenraum
nach Bild 3.3 gilt am inneren Rand Etan = 0, d. h. Ey = 0 und E, = 0, was mit (3.24b)
und (3.24c) auf (3.28) fur i =0, 2 fihrt.

X =0 ¥ =0 (3.28a,b)

(3.28c,d)

X =0 Y'%=0 (3.29a,b)

>

-iq_ - Zm Xm_ = ém (3290,d)

Liegt gema3 Bild 3.2b kein metallischer Innenleiter vor, so missen wegen Ky(p) — o
fur p — 0 die Koeffizienten by, und dy, in (3.26) und (3.27) verschwinden, woraus
sich (3.30) ergibit.

X =0l () X0 =anl n(p™) (3.30a,b)

Yo =B, Ln(p*) Yo =81 (p") (3:30c)

Ahnlich verhdlt es sich an der Grenze zum Freiraum im AuRenraum nach Bild 3.3, wo
wegen Im(p) — o firr - o die Koeffizienten ay, und ¢, in (3.26) und (3.27) ver-
schwinden, woraus sich (3.31) mit i = 3 fur den Fall ohne Radom bzw. mit i = 4 fir
den Fall mit Radom ergibt.
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%=y, Kn(2") K=y, Kn(P") (331a0)
Yo =8,Kn(0") ¥'h=8,K (0") (3:31c.4)

Im Rahmen des Berechnungsformalismus treten nun zwei Gruppen von Matrizen auf.
Solche, die die Anderung der PotentialgroRen vom inneren Ende zum auReren Ende
einer homogenen Schicht endlicher Dicke beschreiben, die Schicht-Transfer-Matri-
zen (STM), und solche, die die Anderung der PotentialgroRen beim Ubergang durch
eine infinitesimal diinne Trennschicht beschreiben, den Trennschicht-Transfer-Matri-
zen (TTM). Letztere gliedern sich in zwei Untergruppen, je nachdem ob die Trenn-
schicht ursachenfrei oder mit Quellen behaftet ist.

3.3.2 Schicht-Transfer-Matrizen (STM)

Die Schicht-Transfer-Matrizen dienen zur Transformation der Potentiale innerhalb der
Schichten (vgl. Bild 3.4), sie stellen also den Zusammenhang zwischen den Poten-
tialen am Ort r(i-1D)+ %nd ri- innerhalb ein und derselben Dielektrikumsschicht her. Der
Potentialvektor (XmX'm) am Ort r(i-D+ |asst sich nach (3.26a) und (3.27a) gemal (3.32)
darstellen.

i el B

Durch Matrixinversion lassen sich hieraus amn, und by, nach (3.33) bestimmen, woraus
mit det(-D+ = (-kg ri-1)-1 [Abr70] die Potentiale am Ort ri- zu (3.34) folgen.

B0 1 K Koo O, O

b0 S g™ R, 1. B B d (3.33)

0%, 0 _ Ol Kol [0

% B TH. KL bl

e Kn Ky Kl ox, O (3.34)
U, k. B, LB Bred
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Analog kann so, mit der in Glachung (3.34) definierten Schicht-Transfer-Matrix [S],
nach (3.35) der Potentialvektor (YmYm) vom Ort r(i-1+ zum Ort ri- transformiert wer-
den.

(3.35)

L
'

IQ:I|-<1

sl

Ig:||-<z

Die Gleichungen (3.364d) bis (3.36d) zeigen die ausmultiplizierte Form der Elemente
der Matrix [S]. Aufgrund des asymptotischen Verhaltens von I n(p) O exp(g) und
Km(p) O exp(-p) bzw. deren Ableitungen I'm(p) O exp(p) und K'm(p) O exp(-p) fur
grolRe und kleine Werte von |p| ergeben sich numerische Instabilitéten, falls beide
Faktoren getrennt berechnet und anschlief3end multipliziert werden. Deutliche Erho-
hung der numerischen Stabilitét erhdlt man durch exponentielles Skalieren der Funk-
tionen Im(g) und Km(g) bzw. deren Ableitungen mit anschlieender getrennter Be-
handlung des Exponentiaterms.

s = =Kot H{1n(0 )K" 1 (07 ) = Kin (07 )1 (6727)) (3.363)
s = kot (K0 (07 ) = L[ 07 )K (0 -)) (3.36b)
So = kot U (07 )K (07 ) =K (07 )1 (6477) (3.360)
S22 = kot (K (07 )10 ) =1 (07 K (00+)) (3.360)

Im Laufe der Berechnungen wird héufig auch die inverse Schicht-Transfer-Matrix
bendtigt, die sich nach (3.37) fur endliche Frequenzen immer finden l&sst, deren nu-
merische Berechnung jedoch ebenfalls mit den bereits besprochenen Problemen be-
haftet ist.

def[S ] = ko_—r (3.37)
[S]—l _ _kori—l E:KIm _Km d)(i_l)+ %ﬂgjl_m Km ﬁ)i_ %_1
- I I I m lm ﬁ m
O, Kol Ky -Kalf
*rg kB B, 1B
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So dient die Verfugbarkeit der analytischen Form der inversen Schicht-Transfer-Ma-
trix nach (3.38), die sich mit ([A][B])-1 =[B]-1 [A]-1 finden lasst, ebenfalls der Erho-
hung der numerischen Stabilitét der Berechnung.

Unter Beachtung der angesprochenen Regeln lassen sich so numerisch stabile 2x2-
Matrizen zur Transformation der Potentiale innerhalb der Schichten berechnen. Zur
Transformation Uber die Trennflachen hinweg werden die Trennschicht-Transfer-Ma-
trizen bendtigt.

3.3.3 Trennschicht-Transfer-Matrizen (TTM)

In diesem Abschnitt werden zunéchst die ursachenfreien Trennschichten innerhalb
der Anordnung betrachtet. An diesen Grenzschichten gilt nach (3.6a) Rot E = 0 was
die Kontinuitét des tangentialen elektrischen Feldes an diesen Grenzflachen zur
Folge hat. Mit (3.24b) und (3.24c) l&sst sich diese Kontinuitat gemal (3.39) darstel-
len.

kkm .0 _ O km .0
B(Or § de_ DJE md zrl—f”l Xmlj+
=" =- 2 . (3.39)
B Z OD_ m% EJEZ,mE B Zr,i+1 0|:| _'m%
Dk§§r,i [l Dk§§r|+l [l

Hieraus folgt fir die Potentiale X, und Yo (3.40), was gleichzeitig die Definitionsglei-
chung fur die TTM [T¢/] darstellt.

§r,i+1 DZ

.
_md _ i —md__g §r,i r|+1D
i -ka 0 oy, O 8 (340)
_I‘I |:| |:|

ERN A

Aus (3.6b) Rot H = 0 folgt die Kontinuitét des tangentialen magnetischen Feldes an
diesen Grenzflachen, was sich mit (3.25b) und (3.25c) geméaf3 (3.41) darstellen | &sst.

0 k,m O 0 km O
2 i 1 ~ ~ 2 i 1 ~
_B(O r Erl Xm |j_ — Ezoﬂ&mlj —_ _B(O ' Hr,i+1 Xm |j+ (341)
B Zrzl 0 :'mE _Ezoﬂzmg - EI Zrz,i+1 0 :'mE .
2 2
E ko Er,i E D ko l'_lr,i+1 E
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[] 0
Damit folgt fur das zweite Potential paar Y, und X'y (3.42), was gleichzeitig die Defi-
nition fir die TTM [T,] ergibt.

o

qu
O

D Oy 'mE (3.42)

o,

<, %aa

Haufig wird auch von diesen Matrizen im Verlauf einer Berechnung die Inverse
benétigt, was nach (3.43) und (3.44) bei y i+1 =0 aufgrund k; = kj+1 fur [T¢l] wie
auch fur [T,]] zu numerischen Problemen fuhrt, die auch hier durch analytische In-
version vermieden werden konnen.

det[T']_ﬂDy E (3.43)
Erj ¥ rji+l
| gy o
det[I;,]:% L - (3.44)
r,i Lri+l

So ergibt sich aus (3.45) die Darstellung von [T¢i]-1 und aus (3.46) die Form von
[T,/]-1. Beide Formen werden auch zur Extraktion der Asymptoten in Abschnitt 3.5.3
bendtigt.

[ 0
o . B Eri DZr,HlEZ ol o
D)_(md :[Ti]_lﬂ)_(md _0 5rl+1DZr,i 0 )_(md (345)
:ImE - :lmg O kzm - D‘_/ri+1DZD :ImE |
— A-——pgU 10
forewa Ov, 0H f
U [f U
o o B Yo od
I:]Xmlj - Ti]_lljxmlj -0 Hr,i+1 |]Zr,i 0 Xmlj (346)
;'mE - :mE - kzm - D}_/r,i+1DZD ;'m% |
[5— -3 o4 10
B<O r Hr,i+l E |]Zr,i D E H
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So sind auch hier numerisch stabile Formen von 2x2-Matrizen fir die Berechnung zu
erhalten.

3.3.4 Trennschichten mit Quellen (Erregungsschichten)

Nachdem durch sukzessive Transformation der Potentiale, von beiden Enden des zu
berechnenden Feldraums her, die Grof3en zu beiden Seiten der Erregungs-(trenn)-
schicht ri* bekannt sind, gilt es nun an dieser Trennschicht, ebenfalls durch Anwen-
dung der Sprungrotationsbedingungen nach (3.6a) und (3.6b), die unbekannten Ko-
effizienten am, Bm, ¥m und Jm zu bestimmen. Die Besonderheit in dieser Trennschicht
driickt sich mathematisch darin aus, dass die auf der rechten Seite von (3.6a) und
(3.6b) stehenden Flachenstrome in dieser Trennschicht im Allgemeinen nicht ver-
schwinden. Fir die vier tangentialen Feldkomponenten ergibt sich (3.47).

E, -E, =M, (3.473)
E -E =-M,, (3.47b)
] 'q,‘ -A 'q,* =-J¢, (3.47¢)
A, -A) =3;, (3.47d)

Alle vier Feldkomponenten desinneren Teils E'q, E., ﬂ'(p ,und H.", die den linken
Teil der linken Seite in (3.47) bilden und stellvertretend mit )~(i" bezeichnet werden,
lassen sich nun as Summe zweier Anteile, die mit den K oeffizienten am und By, ge-
wichtet sind, nach (3.48) dar§tellen. Dabei bezeichnet )_”('a den Anteil, den man mit
(am, Bm) = (1, 0) erhilt, und )_~('ﬁ den Anteil aus (am, Bv) = (0, 1).

§=andy B Xy (349

Entsprechend erhélt man fiur die vier Feldkomponenten des auf3eren Teils )_~(' eine
Darstellung nach (3.49), welche die Anteile § * aus (i, dm) = (1,0) und X" aus
(¥ O = (0, 1) enthét.

X=X, *0n Xy (3.49)

Damit l&sst sich (3.47) in Matrixform nach (3.50) darstellen. Durch Inversion der so
definierten Quellmatrix [Qi'] lassen sich die Koeffizienten am, Bm, ¥m und oy bestim-
men, womit das Feld in allen Schichten bekannt ist.



40 3 Greensche Funktionen fur zylindrische, mehrfach geschichtete Medien
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34 Greensche Funktionen im Spektralbereich

Im folgenden Abschnitt werden, basierend auf dem oben entwickelten Feldberech-
nungsformalismus, die Greenschen Funktionen fir den mehrfach geschichteten Zy-
linder, wie sie zur Berechnung der Antenne benétigt werden, hergeleitet. Bevor je-
doch genauer auf die Berechnung der einzelnen Funktionen eingegangen wird, sol-
len einige generelle Zusammenhange dargel egt werden.

3.4.1 Bedeutung der Greenschen Funktion

Mathematisch gesehen werden die Greenschen Funktionen verwendet, um die L6-
sung des Problems L u(x) = g(x) fir gegebene Randbedingungen zu bestimmen, wo-
bei L ein linearer Operator, zum Beispiel (02 + k2) aus (3.9), u(x) eine unbekannte, zu
bestimmende Funktion und g(x) eine gegebene Funktion, hier der Variablen x, ist. In
der Literatur wird hierftr haufig auch die abstraktere, vom K oordinatensystem unab-
hangige Schreibweise L [ul= |[glmit sog. Ket-Vektoren verwendet [Mor53, Gra94].

u(x) =[ G(X, %) 9(,) A, (3.51)

Zur Bestimmung von u(x) wird der allgemeine Lésungsansatz nach (3.51) verwendet,
aus dem durch Einsetzen in das urspriingliche Problem die Bestimmungsgleichung fir
die unbekannte, problemspezifische Funktion G(X, Xg) folgt. Diese ist in (3.52) zu-
sammen mit dem oben zitierten Beispiel fir einen Operator L dargestellt, wobel d(x, Xo)
die Dirac Delta-Funktion ist. Die Greensche Funktion ist also die Lésung des Opera-
torproblems L u(x) = g(x) fur eine spezielle Funktion g(x).

L G(x,%,) = 0*G(x, %o ) +k*G(x, o) = 8(%, %, ) (3.52)

Mathematisch kann die Greensche Funktion G(x, Xg) als Umkehroperator zum Opera-
tor L interpretiert werden oder, mit anderen Worten, als L ésung der inhomogenen, li-
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nearen, partiellen Differentialgleichung mit einem Impuls als Storfunktion. Fir jede
andere Storfunktion g(xp) kann die Losung des urspriinglichen Problems u(x) nach
(3.51) als gewichtete Superposition der verschiedenen Beitrage dargestellt werden.
Physikalisch betrachtet stellt so die Ldsung des Operatorproblems, also die Greensche
Funktion, eine Gewichtsfunktion G(x,Xg) dar, die beschreibt, wie stark sich die Ursa-
che am Punkt xp auf die GrofRe am Punkt x auswirkt, sofern die Wirkung am Punkt x
als die Superposition aller Ursachen g(xp) an den Punkten xo interpretiert wird
[Gra94]. Die Eigenschaft, dass die Greensche Funktion (wie auch die systemspezifi-
sche Differentialgleichung) die vollstandige Beschreibung eines Systems enthalt, aber
dartiber hinaus eine Form besitzt, die eine Vorhersage tber die Antwort des Systems
auf ein beliebiges Eingangssignal gestattet, wird in der linearen Systemtheorie ausge-
nutzt. Dort heifldt die Greensche Funktion des Systems Impulsantwort. In der Feld-
theorie beschreibt die Greensche Funktion den Zusammenhang zwischen der raumli-
chen Verteilung der elektrischen und magnetischen Feldstarke E bzw. H als gesuchte
GroRRen u und den elektrischen und magnetischen Quellen J bzw. M al's Anregungs-
oder Storfunktionen g, wobei hier die Ortskoordinate der Wirkungen (Felder) mit r
und die der Quellen (Strome/Stromdichten) mit r' gekennzeichnet wird. Die Glei-
chungen (3.53a) bis (3.53d) stellen entsprechend die vier in der Feldtheorie grund-
sétzlich moglichen Kombinationen aus Ursache und Wirkung dar, wobei der Operator
(*) eine Faltung reprasentiert. Da die Greensche Funktion die Randbedingungen be-
rucksichtigt, ist sie fur jede der Kombinationen in (3.53) verschieden.

E'(R)=[c™" (rr)] 3" () (3.533)
E'(F)=[c™" (F|F)] *M'(F) (3.53h)
A' (1) =[c™" ()] * 3" (F) (3.53¢)
H'(r) =[G (r]r)] * M () (3.530)

Die im Rahmen dieser Arbeit betrachteten Felder und Quellen treten innerhalb eines
Zylinderkoordinatensystems an diskreten Radien auf, sodass fur die Ortsvektoren der
Felder r = (ri, ¢, 2)T und fir die Ortsvektoren der Quellen r'= (', ¢, 2)T gilt, was
durch Hochindices an den Quellen, Senken und der Greenschen Funktion gekenn-
zeichnet ist. Da weiterhin Felder und Strome selbst VektorgrofRen sind, wird die
Greensche Funktion zu einer Matrix und daher auch dyadische Greensche Funktion
genannt. Beispielhaft stellt (3.54) die ausgeschriebene Form von (3.53a) dar, wobei
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die einzelnen Matrixelemente der dyadischen Greenschen Funktion als skalare
Greensche Funktionen bezeichnet werden.

(E(r)0 e (fr) 65 (fr) G (Fr)0 my ()0
()= B2 (1) 65y (rlr) 6% (rlr)3 Cy(r)d (254
E(No B () 65 (rr) e (FIr)H mi(r)o

Jedes der 9 Matrixelemente in (3.54) stellt also ein Faltungsintegral zur Feldberech-
nung dar, von denen stellvertretend das Element (2,3) G in (3.55) herausgegriffen
i,

E‘(p(ri,(p,z):J’ [ J’ggg”'( Lo- 0.2-2)3(r", az)rdrd @z (355)

Z=—c@=-mr'=0

Zur Vereinfachung der Berechnung wird in der Feldtheorie wie auch in der System-
theorie unter Verwendung der Regeln der Integraltransformation (hier Fouriertrans-
formation) haufig der Ubergang in den Bildbereich (Frequenzbereich und Wellen-
zahlbereich: Spektralbereich) vollzogen, da dort die Differentiationen und Integratio-
nen im Urbildbereich (Zeitbereich und Ortsbereich) nach (3.51) und (3.52) in einfa-
chere Multiplikationen und Divisionen Uberfihrt sind. Entsprechend stellt die Glei-
chung (3.56) die Bildbereichsform von (3.55) dar.

(Ir k,)= ~Ei'r'n( i,ri\kz)iiz',m(r“,kz) (3.56)

Im Rahmen dieser Arbeit werden nur Oberflachenstrome parallel zu den Trennschich-
ten, also ohne Radialkomponente, betrachtet. Weiterhin reichen aufgrund der Raum-
ladungsfreiheit die Tangentialkomponenten der Felder zur vollstandigen Beschrel-
bung aus. Unter diesen Voraussetzungen wird aus der dyadischen Greenschen Funk-
tion (3.54) mit neun skalaren Funktionen im Spektralbereich (3.57) mit vier skalaren
Funktionen. Zur Erhéhung der Ubersichtlichkeit sind in (3.57) die radialen Abhan-
gigkeiten nur noch durch die Hochindices i unf i' gekennzeichnet.

l
l

Neben der Frage, wie die Greensche Funktion selbst berechnet werden kann, auf die
jedoch erst im néchsten Abschnitt eingegangen wird, ist noch die Transformation der
Funktion aus dem Wellenzahlbereich in den Ortsbereich zu kléren. Hierzu wird formal
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(3.51) verwendet, indem eine Delta-Funktion die Quelle g ersetzt. Auf der rechten
Seite verbleibt danach G(x,Xg).

Ein elektrischer Stromimpuls wird in Zylinderkoordinaten im Raumbereich durch
(3.58) beschrieben [Mor53, Gra94], wobei die mit (") gekennzeichneten GroRen ein-
heitenbehaftete Einheitsvektoren in die jeweilige Raumrichtung darstellen.

<0 o 0 0 5(p- z-7)0; O
QF(I') :5([‘ —r')DjiF.'<”D: ((0 (b)l& )Dji'?’(pD (358)
D_]F,ZD r EL_]F,ZD

Durch Fouriertransformation nach (3.17a) erh@lt man aus (3.58) im Wellenzahlbereich
die Darstellung (3.59).

“ ilmg + Wil |:|
5 )= Bl

%jF,z,m(kZ)E

Entsprechend l&sst sich die elektrische Feldstéarke im Raumbereich (3.60) aus (3.57)
durch inverse Fouriertransformation nach (3.17b) gewinnen.

(3.59)

Ep2)=
§ (3.60)

Durch Einsetzen von (3.59) in (3.60) erhalt man die gewiinschte Form, aus der sich
formal die Vorschrift (3.61) zur Transformation der Greenschen Funktion aus dem
Wellenzahlbereich in den Ortsbereich ergibt.

6 (g 0z)=tr 5 JIE2 (e, @

Zur direkten Berechnung der Greenschen Funktion konnte nun (3.52) im Orts- oder
Spektralbereich geltst werden. Trotz der zundchst "einfachen™ Form der Gleichung
ist dieser Weg jedoch aufwendig und wird in der Regel vermieden [Fel 73, Tai71,
Gra94]. Auch in dieser Arbeit soll der tbliche Weg der indirekten Berechnung be-
schritten werden.
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3.4.2 Berechnungsschema

Unter indirektem Weg zur Berechnung der Greenschen Funktionen werden hier Me-
thoden zusammengefasst, die durch vergleichsweise einfachere Verfahren, wie die
Netzwerktheorie bel mehrlagigen planaren Substraten [Fel 73, Tai71], eine Form nach
(3.56) oder (3.57) erzeugen und anschliefiend durch Vergleich die Greensche Funk-
tion extrahieren. Das hier verwendete Berechnungsschema besitzt einige Analogien
zum Leitungsmodell bei planaren Streifenleitungsantennen [Ros96, Spl90], unter-
scheidet sich jedoch in zwei wesentlichen Punkten von diesem: Zum einen werden
aus Grinden der numerischen Stabilitdt der Berechnung Potentiale verwendet, zum
anderen ist aufgrund der kreuzweisen Verkopplung der Potentiale an den Grenz-
schichten eine Zerlegung in reine TEZ- und reine TM2-Wellen, wie sie im Planaren
vorgenommen wird, bei zylindrischen Anordnungen nicht méglich. Der Berech-
nungsablauf im Einzelnen ist in Bild 3.4 skizziert.

AZ
1\
X '
|| (I 1) (I 1)+
I "[
II
Il ><T}IL1
L | i
| @B (ou,B)
[\ |
ri'—l ri' rl"+1 r

Bild 3.4 Transformationsschema fur die Hilfspotentiale X, X', Y und Y*

Durch Anwendung der Randbedingungen nach (3.28) bis (3.31) an den &auferen
Grenzen des zu berechnenden Feldraums wird die Anzahl der Unbekannten auf die
zwel GroRen am und B, fir den inneren "Halbraum™ r < ri* sowie auf die zwel Groen
¥m und Jn, fr den duReren "Halbraum™ r > ri’' reduziert, was in Bild 3.4 durch die Tief-
indices an den Vektoren der Hilfspotentiale gekennzeichnet ist. Durch sukzessive
Anwendung der Schicht- bzw. Trennschicht-Transfer-Matrizen nach Abschnitt 3.3.2
und Abschnitt 3.3.3 werden die Hilfspotentiale als Funktion dieser Unbekannten an
die Erregungstrennschicht ri* transformiert. Dort ergibt sich das Gleichungssystem
(3.50), das fir die weitere Berechnung vorteilhaft nach (3.62) gruppiert wird.
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Die auftretenden 2x2 Untermatrizen besitzen eine Form nach (3.63) mit F = E oder H
und £ { = a Boder yo. Siereprasentieren die Konfiguration )_~( nach (3.48) oder (3.49)
bzgl. einer Feldstarke und eines Halbraums.

i) -

s
X4

(3.63)

~I+
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Auch die Inverse der Quellmatrix [Q]-1, die zur Bestimmung der Unbekannten am, Bm,
Ym und Jn, bendtigt wird, lasst sich nach (3.64) in vier 2x2 Untermatrizen zerlegen,
von denen jede den Zusammenhang zwischen einem Quelltyp (elektrisch oder mag-
netisch) und den beiden Koeffizienten am, Bm oder ym, Om eines Halbraumes be-
schreibt.

(0,0 EM" = W,

WDt o0 M0 NG [ NG| GrMe o0
v ] Dl (209
5, shil: i

Zur Berechnung der Greenschen Funktionen wird die Darstellung nach (3.62) bzw.
(3.63) fur beliebige GreDnzschichten verallgemeinert d. h. auch an ursachenfreien
Trennschichten (Mr 5 =JF,n =0 mit n = @ oder z) wird eine Felddarstellung nach
(3.62) gewahlt, jedoch sind dort nur die beiden fur den jeweiligen Halbraum gultigen
Parameter am, Bm oder ym, dm von Null verschieden.

Mit dieser Konvention lasst sich das elektrische Feld aufgrund einer elektrischen
Quelle an Grenzschichteni < i' nach (3.65) darstellen,

E,
[l
CE,

. é:[EaB] [ ][le]DN, E (3.65)

woraus durch Vergleich mit (3.57) die Greensche Funktion (3.66) resultiert.
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Og®" &®o .
028 e C= [Eap][ﬂll'z] (3.66)
7z 2z

Entsprechend ergibt sich fir das magnetische Feld aufgrund einer magnetischen
Quelle an einer Grenzschichti = i' die Form (3.67),

[FliD ~i 1V O [~ i DI\N/IilzD
Eaiw%:’ﬂyé]%mgz[ﬂyé] Nﬂ]%—_I\N/IFl E (3.67)
Iz =m —F.0

aus der sich die Darstellung der Greenschen Funktion nach (3.68) gewinnen |asst.

HMi i ~ HMii'

- U .
oz "Cop D:[ﬂ' ][N] (3.68)
~ HMii ~ HMii —yol||l—21
@zz _C_;Z(p

Mit Hilfe dieses Verfahrens lassen sich nun Greensche Funktionen fr beliebige Quell-
Senken-Kombinationen innerhalb des mehrlagigen Zylinders berechnen, wobel sich
das Verfahren selbst durch zwei Stérken auszeichnet: Zum einen erhdlt man aus einer
Berechnung die komplette Dyade, zum anderen lassen sich nach Inversion der Quell-
matrix (3.64) alle Kombinationen aus (3.53) bestimmen, sofern die Darstellung der
gewilnschten Feldkomponente am gewilnschten Radius nach (3.63) wahrend der
Transformation zwischengespeichert wurde.

Fir die Losung des Antennenproblems werden bis zu 10 dyadische Greensche Funk-
tionen bzw. 40 skalare Funktionen benétigt. Ihre Bestimmung ist deutlich aufwendi-
ger als die ihrer planaren Verwandten, da weniger Symmetrien genutzt werden kon-
nen und die Numerik instabiler ist. Die genaue Kenntnis ihrer Eigenschaften und de-
ren vorteilhafte Ausnutzung ist daher besonders wichtig.

35 Eigenschaften der Greenschen Funktionen im Spektralbe-
reich

Insbesondere im Hinblick auf die notwendige Integration der Greenschen Funktion
im Spektralbereich, entweder direkt zur Berechnung der Raumbereichsdarstellung
oder zusammen mit den Basis- und Testfunktionen als Teil der Momentenmethode, ist
die Kenntnis der Eigenschaften derselben wichtig. Neben der Symmetrie sind die Pol-
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stellen in der komplexen k,-Ebene und die Asymptoten fir verschiedene Félle Gegen-
stand der folgenden Betrachtungen.

3.5.1 Symmetrie

Die physikalische Natur der dyadischen Greenschen Funktionen bedingt zwei Arten
der Symmetrie, zum einen Symmetrieeigenschaften zwischen den zugehotrigen skala-
ren Funktionen aufgrund der verwendeten Materialien, zum anderen Symmetrien
bzgl. der Koordinatenrichtungen innerhalb einer skalaren Funktion. Zunéchst gilt
nach [Tai 71, Mor53] in isotropen und damit reziproken Medien (3.69).

[a(Fl7)] =[e(rI7)] (3.69)

Mit (3.69) ergibt sich aus (3.61) die Beziehung (3.70) zwischen den beiden Neben-
diagonalelementen der dyadischen Greenschen Funktion, mit é oder { = @bzw. z
Larr ) =16 k) (3.70)

rl =¢¢,m I,.I—vam

Fir die Symmetrieeigenschaften innerhalb der skalaren Funktionen ergeben sich wei-
terhin die in Tabelle 3.1 angegebenen Beziehungen, deren gute graphische Darstel-
lung hier aus [Got95/1] Ubernommen wurde.

oudle B3~ E P Feldgrote | oudle 2 ~ B FFeldgrote
EM - HE M - EH
Gyam(K,), Grzm(k,) gerade ungerade
Gym(k.): Gyam(k,) ungerade gerade

Tabelle3.1 Symmetrieeigenschaften der skalaren Greenschen Funktionen im Spektralbereich
bzgl. mund k;

Neben der Ableitung aus (3.69) lassen sich die Spektralbereichs-Beziehungen in Ta-
belle 3.1 auch durch Symmetrieliberlegungen beziglich der Felder im Raumbereich
unter Berticksichtigung der Eigenschaften der Fouriertransformation gewinnen.
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3.5.2 Polstellen

Detailliertere Kenntnisse tiber die Polstellen der Greenschen Funktion, die sich durch
das Verschwinden der Determinante der Quellmatrix [Q"] nach (3.50) bzw. (3.62) au-
3ern, sind aus zwei Grunden wichtig: Erstens liegt ein Teil dieser Pole fir verlustlose
Medien auf der reellen k-Achse, was bel der Integration nach (3.61) sowie (5.71) bis
(5.76), analog zum planaren Fall, eine Deformation des Integrationsweges C (vgl. Bil-
der 3.5 und 3.6) an diesen Stellen erfordert. Zweitens kann, ausgehend von der Dar-
stellung der Greenschen Funktion als Reihenentwicklung orthogonaler Basisfunk-
tionen, die zu Erfullung der Randbedingungen vorteilhafterweise Eigenfunktionen
darstellen sollten [Bal89], gezeigt werden, dass durch die Kenntnis aller Pole und Ver-
zweigungsschnitte die Greensche Funktion vollstandig bestimmt ist [Gra94]. Die In-
formation der Greenschen Funktion liegt also in den Polen und Verzweigungsschnit-
ten, was bel Zuordnung von physikalischen Phanomenen zu bestimmten Polen oder
Polgruppen, auch ein isoliertes Betrachten dieser Gruppen durch sog. asymptotische
Techniken informativ werden lasst [Fel99].

Das Auffinden aller Pole einerseits sowie die Deformation des Integrationsweges C
andererseits, erfordern eine analytische Fortsetzung der Greenschen Funktion in der
komplexen k,-Ebene, was fur zylindrische Strukturen zwei Probleme mit sich bringt.
Erstensist die radiale Ausbreitungskonstante y nach (3.71), genauso wie die Ausbrei-
tungskonstante yp im planaren Fall [Ros96], eine zweiwertige Funktion von k;, was
die Berticksichtigung beider Werte £y bzw. nach (3.20) +p in jeder Schicht not-
wendig macht.

y, = ki —Kk? (3.70)

Zweitens ist die modifizierte Besselfunktion Km(0) eine unendlich vieldeutige Funk-
tion, die erst durch das Einfligen eines Verzweigungsschnittes eindeutig definiert
wird [Abr70]. Dieser Verzweigungsschnitt wird fur arg(p) = arg(y) = -1/2 festgelegt.
Durch Wahl von Rej \k? -k*l =0 folgt -y _=e'"\ k% ~k® und nach [Abr70] gel-
ten fUr die analytische Fortsetzung der modifizierten Besselfunktionen (3.72) und
(3.73).

Ln{=p)=(-1)"1n(p) (372

Kn(-£) = (-)"Kn(p) - 7n( 4 (373
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Bel der Berechnung der beiden Félle £p in jeder Schicht kann so Iy(-) durch Im(p)
und Km(-p) as Linearkombination von Iy(p) und Km(p) dargestellt werden. Damit
kann gezeigt werden [Got95/1], dass die Schicht-Transfer-Matrizen (Abschnitt 3.3.2)
far alle Schichten Dy (n < N) vom Vorzeichen unabhéngig sind. Fir den Freiraum
Dn+1 jedoch andert sich die Greensche Funktion fir -p durch den zusétzlichen Bei-
trag von Im(p) in Km(-p) nach (3.73). Folglich erh@lt man fir jedes Vorzeichen von
¥ N+1 J€ eine Riemannsche Fléche der kz-Ebene, die in Anlehnung an die Literatur
planarer Strukturen [Col91] top-Ebene fir Re{ ¥ n+1} > 0 bzw. bottom-Ebene fur
Re { w.n+1} <0 genannt werden. Die beiden Flachen sind an den Verzweigungs-
schnitten, die hier durch Re{ ¥ n+1} = O definiert seien, miteinander verbunden.

Aufgrund dieser verbleibenden Mehrdeutigkeit im Freiraum, der Teil des AuRenraums
nach Abschnitt 3.1 ist, wird die Betrachtung der Pole fir Innen- und Auf3enraum im
Folgenden getrennt durchgefihrt.

Polstellen des Innenraums

Die komplexe k,-Ebene des Innenraums, die in Bild 3.5 dargestellt ist, besitzt auf-
grund der Vorzeichenunabhangigkeit von y in diesen Dielektrikaschichten keine
Verzweigungsschnitte. Die Pole treten als isolierte Singularitdten im Bereich
IRe{k, /k} | D%), mr§X‘\§r,nEr,nEin den Quadranten O und O auf. Ihre zum Ursprung
punktsymmetrischen Positionen +k,p mi Stellen die axialen Ausbreitungskonstanten
der Wellen ~exp(%j kzpmi 2) dar.

Das Verhalten der Polstellen als Funktion der Frequenz (gestrichelte Linie) ist in
Bild 3.5afur verlustbehaftetes Materia in einer Geometrie mit metallischem Kern (vgl.
Bild 3.2a) und in Bild 3.5b fur verlustfreies Material mit einem Kunststoffkern (vgl.
Bild 3.2b) skizziert. Fir eine Frequenz von 1.7 GHz wird die dargestellte Lage der
Polstellen erreicht. Die Materialkonstanten der Schichten sind so gewahlt, dass die
Polstellen zur Kontrolle auch analytisch bestimmt werden kdnnen [Mar51, Dwi48].
Fir steigende Frequenz wandern die Pole entlang der in Bild 3.5a skizzierten Hyper-
belbahnen aus den Regionen der aperiodischen Dampfung in Richtung betragsmaldig
fallendem Imaginarteil. Wahrend sich fur stark verlustbehaftete Medien wie in
Bild 3.5a die Bahn weit in den Quadranten [ und [J befindet, ndhern sie sich flr sin-
kende Verluste immer mehr an die Achsen an, bis die Pole schliefdlich fur verlustfreie
Medien wie in Bild 3.5b auf den Achsen selbst zu liegen kommen. Die Bahn aus
Bild 3.5a ist, einerseits zum Vergleich, andererseits aber auch zur Markierung des
Endpunktes der Polwanderung in Bild 3.5b ebenfalls eingezeichnet. Wahrend bei der
koaxialen Geometrie nach Bild 3.5a dieser Endpunkt durch den Pol des frequenz-
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unabhangigen TEMo-Mode markiert ist, dem sich die anderen Moden wie Perlen an
einer Kette mit steigender Frequenz immer mehr ndhern, fehlt dieser Endpunkt bei der
Hohlleitergeometrie nach Bild 3.5b. Die Wanderungsbewegung gegen diesen End-
punkt bleibt jedoch auch bei Bild 3.5b erhalten.

a) Metallkern b) Kunststoffkern
z kZ
7 im{y, }<0 f'm{g} T Imfy, j<0 'm{g}
L] Im{}ir}>0 | L] Im{zr}>0 |
TE
[lx] 41
@ ; @ @ Tle:? @
TEa;
TE TE.
TE21 \ ’ 11 TEMO TMOl TEOl 33.& TE21 TE11
_ Aj T'\<|Ol 1 / _ >\ TM1 _ 1
- X > 5 > — — 7. = = >
1A } = k, Fi T\ TMn ¢\< - K,
TEMg c il T Re: —= d TE11 TEo1 ™ Res —=
TE1; 4 ‘>E31 TEz Ko TE21 TEs1 ot Ko
® g O ® ,’::TMu ©
| | TEa
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Bild 3.5 Lage und Bewegung der Polstellen der Greenschen Funktionen des Innenraums
a's Funktion wachsender Frequenz (kor) bei gegebener Struktur r0 = 20mm,
di+d2 = 60mm fur a) Metallkern mit & 1 = & 2 = 2.2-j0.2 und b) Kunststoff-
kern mit & o = &1 = &2 = 2.2 (Lage der dargestellten Pole fur 1.7 GHz)

Polstellen des AulRenraums

Die komplexe kz-Ebene des AulRenraums nach Bild 3.6 besitzt nun im Gegensatz zum
Innenraum die Verzweigungspunkte +ko, die die beiden Teilflachen miteinander ver-
binden, sowie die gewahlten Verzweigungsschnitte, die als gezackte Linie einge-
zeichnet sind. Die beiden entstehenden Blétter sind getrennt voneinander in
Bild 3.6a und 3.6b mit den darin enthaltenen Polen und dem Integrationspfad C dar-

gestellt.

Kn(0) Wge“’ fur Jol — e (3.74)

Dieser muss aufgrund der funktionalen Abhangigkeit der Felder fur grof3e Abstande
(3.74) und der Abstrahlbedingung (geddmpfte, auslaufende Felder) so gewahlt wer-
den, dass im Bereich |k;| < ko die Bedingungen (3.75) eingehalten werden.
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Re{ yn+1} 20 Im{ y¥n+1} 20 (3.75)
a) top-Ebene: Refy,}>0 b) bottom-Ebene: Refy}<0
k, k
7 im{y, }<0 "m{g} ‘ { }
— Im{qir}> 0 i\ \

\Verzweigungsschnitt

Bild 3.6 Lage und Bewegung der Polstellen der Greenschen Funktionen des Aulenraums
als Funktion wachsender Frequenz (kor) bei gegebener Struktur r2 = 300mm,
dz = 35mmund & 3 = 6 mit &) top-Ebene und b) bottom-Ebene (L age der dar-
gestellten Pole fur 2.7 GHz)

Weiterhin dirfen bei der Wahl des Integrationspfades die V erzweigungsschnitte nicht
Uberschritten werden. Der in den Quadranten [0 und [ des Bildes 3.6 eingezeichnete
Integrationspfad C erflllt all diese Bedingungen und kann deshalb dort beliebig de-
formiert werden. Diesist auch nétig, dasich fur verlustfreie Materialien auf der reellen
Achse der top-Ebene im Bereich |k2/kO|SJL max /e, nH | die Pole der Freiraum-
welle (k; = ko) sowie die Pole der Oberfl henwellen befln en, die fur verlustbehaf-
tete Medien in die Quadranten [0 und ] wandern. Diese Oberflachenwellen (surface
waves) werden im Substrat gefiihrt und leisten keinen Beitrag zur Abstrahlung. Die
Positionen der Pole kzp mi, die sich mit steigender Frequenz bzw. steigendem Radius
(kor) immer weiter vom Ursprung entfernen, sind die Ausbreitungskonstanten der
Oberflachenwellen, die zugehérigen Residuen sind ein Mal3 fir die von ihnen trans-
portierten Leistungen, welche der Freiraumwelle verloren gehen und damit den
Strahlungswirkungsgrad reduzieren. Im Gegensatz zum Planaren gibt es in zylindri-
schen Strukturen keine reinen TMZ- oder TEZ-Wellen, vielmehr treten einzelne, auch
von der Ordnung m abhéngige, Hybridmoden auf, die mit HEM ; (hybrid electroma-
gnetic mode) bezeichnet werden [IRES3]. Jedoch lassen sich nach [Got95/1] die
Polgruppen dieser Hybridmoden HEMy, aufgrund ihres Verhaltens fir ungerade i
(i=1,3,...) den TMZ- und fir geradei (i = 2,4,...) den TEZ-Wellen zuordnen. Entspre-
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chend ist der zum planaren TMo-Mode analoge zylindrische HEMp1-Mode ebenfalls
immer ausbreitungsfahig. Mit wachsender Frequenz bzw. steigendem Radius (Kor)
existieren Moden fur immer groRere Werte von m, wobei sich innerhalb einer
Polgruppe, wie in Bild 3.6a angedeutet, der Abstand der Pole zum Ursprung fur stei-
gende Ordnung m verringert. Die Substrate guter Antennen (Kapitel 7) werden so
gewahlt, dass die HEMy1-Moden gerade den Verzweigungspunkt durchqueren, d. h.
erst einige wenige HEM;1-Moden al's Oberflachenwellen existieren. In Bild 3.6 wird
zur Verdeutlichung jedoch eine in diesem Sinne extreme Geometrie verwendet.

Wie in Bild 3.6b zu sehen existieren auch auf der bottom-Ebene ebenfalls Polgrup-
pen, wo sie sog. Leckwellen repréasentieren. Sie erfillen im unteren Blatt noch nicht
die Abstrahlbedingung im Unendlichen, wandern aber mit wachsendem Produkt Kor
entlang den gestrichelten Linien immer ndher an den Verzweigungspunkt, um
schliefdlich, ab der Grenzfrequenz des entsprechenden Modes, durch den Verzwei-
gungspunkt auf das obere Blatt zu wechseln, und dort als Pol einer ausbreitungsfahi-
gen Oberflachenwelle entlang der reellen Achse vom Ursprung fort zu wandern. Aus
diesem Grund wird auch im unteren Blatt die Bezeichnung der HEM ,-Moden bei-
behalten, obwohl diese streng genommen dort nicht guiltig ist. Wie in Bild 3.6b ange-
deutet, sind auch die Leckwellenpole entlang den gekennzeichneten Wanderungs-
richtungen in der Reihenfolge ihrer Ordnung aufgereiht. Diese gestrichelten Linien
sind selbst abhangig von kor, wenn das Produkt wéachst, ndhern sie sich der ima-
gindren Achse, was jedoch aus Griinden der Ubersichtlichkeit in Bild 3.6b weggelas-
sen wurde. Neben den Polgruppen der HEM-Moden sind in der bottom-Ebene von
Bild 3.6b noch zwei Polscharen zu erkennen, welche unabhangig von den Materia-
lien die bottom-Ebene nie verlassen und fir hohe Frequenzen oder grof3e Radien
(kor) in den Verzweigungsschnitten entarten. Die in Bild 3.6b aufféllige Punktsymme-
trie (zum Ursprung) aler Pole sowie die zusétzliche Achsensymmetrie der HEM -
Moden, ist auf die Verlustlosigkeit der verwendeten Medien zurtickzufthren. Fur
verlustbehaftete Medien verschwindet die Achsensymmetrie, die Punktsymmetrie
bleibt jedoch erhalten, wenn aufgrund dieser Verluste in den Quadranten [ und [
die Wanderungsrichtungen, und damit die Pole der HEM -Moden selbst, ndher an
die imaginédre Achse heranriicken. Ihre physikalische Wirkung entfalten die L eckwel-
len im Fernfeld der Antenne, sobald sich ihre Pole der reellen Achse ndhern und auf
den Verzweigungspunkt, der gleichzeitig ja der Pol der Freiraumwelle ist, zusteuern.
Dieser Effekt wird beispielsweise fur planare Leckwellenantennen mit flachen Ab-
strahlwinkeln genutzt [Det00]. In [Z0r95] findet sich dartiber hinaus eine streng ge-
nommen zwar nur flr planare Schichten gultige, jedoch sehr anschauliche strahlen-
optische Erklarung dieses Phanomens.
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3.5.3 Asymptoten fur kz; - oo und / oder m - oo

Sowohl bei der Bestimmung der Greenschen Funktion im Raumbereich nach (3.61)
as auch bel der Anwendung der Momentenmethode in Kapitel 5 erstrecken sich die
auftretenden Integrationen bis ins Unendliche, was numerisch nicht durchfiihrbar ist.
Aus diesem Grund ist es wesentlich, das asymptotische Verhalten der auftretenden
Funktionen zu kennen. Durch Subtraktion dieser Asymptote vom Funktionswert
kann die numerische Integration bei einer endlichen oberen Grenze abgebrochen
werden (vgl. Abschnitt 3.6 und Anhang A3). Im Rahmen dieser Arbeit wird zur Ex-
traktion der Asymptoten der Greenschen Funktionen ein neuer, in der Literatur un-
bekannter Weg beschritten, der auf der Tatsache beruht, dass die Grenzwertbildung
eine lineare Operation ist, und folglich der Grenzwert von Summen und Produkten
auch einzeln gebildet werden kann, sofern dieser Grenzwert existiert [Sch89]. Sind
die asymptotischen Formen aller Matrizen aus Abschnitt 3.3 bekannt, so kdnnen die
Asymptoten nach demselben Schema wie die Greenschen Funktionen selbst gebildet
werden. Im Gegensatz zu [Got95/1], wo die beiden Koordinatenrichtungen getrennt
voneinander untersucht werden, kommt hier eine kombinierte asymptotische Darstel-
lung zum Zuge, die gleichzeitig fir k; — co wie auch fir m — oo Gultigkeit besitzt.

lim(y, )= Jim( i€ £, €)=k (376)
Er,n+1 OD

[Ig]k = Ern U (377)
T Hoo oy
D;lr,n+l OB

[IZ] Ky — 0, M~ co - DHr,n l (378)
50 1F

Fir die Bestimmung der Asymptoten in dieser allgemeineren Form lassen sich
zuné&chst unter Verwendung von (3.76) die Formen (3.77) und (3.78) fur die Trenn-
schicht-Transfer-Matrizen [Te] und [T,] nach Abschnitt 3.3.3 bestimmens.

Fir die modifizierten Besselfunktionen in der Schicht-Transfer-Matrix werden die
verallgemeinerten asymptotischen Entwicklungen fir grof3e Ordnungen verwendet
[Abr70], wobel in (3.79) nach dem ersten Reihenglied abgebrochen wird.

3 Die Grenzwertbildung ist fiir [Tp] nicht direkt aus (3.42) moglich. Die hier verwendete Form ergibt sich aus der
Kombination der Grenzwerte von festem mund kz — oo mit [kz] -~ Ound m — oo,
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1 e m oe™
1a(mp) O i g Kn(mp) O \ZF m (3.79)
mit n —\1+p +Ianp
lim{r} =g (380)
U= m‘zr‘(r” —r”‘l) (3.81)

Mit dem Grenztibergang fur n nach (3.80) und der GroRRe v nach (3.81), l&sst sich die
asymptotische Form der Matrix [S;] nach (3.82) darstellen.

Ot k M
B \ [ COSh( ) W\C y Slnh( )

len-1

sl’
\“‘ rn

[Sn] Ky 00, Mo 00 %Z

S| nh(v) cosh(v)

O

v)ad

. (3.82)
]

Neben den asymptotischen Formen der Matrizen [T¢], [T,] und [S,] werden auch de-
ren Inverse benttigt, wozu es prinzipiell zwei Moéglichkeiten gibt: Zum einen kénnen
die asymptotischen Formen von [Te], [T,] und [Sy] analytisch invertiert werden, zum
anderen koénnen aber auch die asymptotischen Formen durch Grenzwertbildung aus
den Formen (3.45), (3.46) und (3.38) in den Abschnitten 3.3.4 und 3.3.3 gewonnen
werden. Aufgrund der enthaltenen Grenzwertbildungen ist & priori nicht selbstver-
standlich, dass beide Wege zum selben Ziel flihren, was jedoch fir die Verwendbar-
keit der so gefundenen Formen notwendig ist. Unter Beriicksichtigung dieser Tatsa-
che ergeben sich fir die Inversen [Tg¢]-1, [Tp]l-1 und
[Sy]-1 die Formen (3.83), (3.84) und (3.85).

L€ n U

[Tn]k — 00, M- 0 = %réwl (])-B (383)
N U
OH. OD

[Tn]k ~omow EHr n+1 E (384)

50 15
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O [en T H
g\ rr cosh(v) ko rn 7 sinh(v)0

Sl o = =1 o . (3.85)
) Jrrn-l o) g

Bel Verwendung dieser allgemeinen asymptotischen Formen der Transfer-Matrizen
lassen sich jetzt die zur zweidimensionalen Integration bzw. Summation bendétigten
Darstellungen der Asymptoten berechnen (siehe Anhang Al).

3.5.4 Fernfeld (Asymptoten fir r — o)

Das Fernfeld der Antenne ist aus den elektrischen Feldkomponenten des Raumbe-
reichs fur grofde Abstande r — o zu bestimmen. Die Berechnung startet jedoch
zunachst im Spektralbereich, wo die elektrischen Feldkomponenten des Aul¥enraums
durch (3.24) beschrieben werden, wobei sich die Potentiale X Y X‘ und Y nach (3.26)
und (3.27) darstellen lassen. Fir grof3e Abstande r kénnen die mod. Besselfunktionen
in (3.26) und (3.27) durch ihre asymptotischen Formen [Abr70] ersetzen werden,
wobei in (3.86) bis (3.89) zur Verdeutlichung die Abhangigkeiten fir die Koeffizien-
ten ym und dny, explizit eingetragen werden.

%o =y, (o)KalB) =1, ), 71 el (3.86)
v, y -(ry

X w=y (K W (0)= -_vm(kz);:,\ 2& o) (3.87)
Yo =8m(k.)Knm(p) =§m(kz)\ Zr"y ) (3.88)
V' =8k, )K (p) = —ém(kz)% \ Zr"y et (3.89)

Die so gewonnene Spektralbereichsdarstellung der elektrischen Feldstarke im Aulen-
raum wird nun mit Hilfe der inversen Fouriertransformation (3.17b) zurlick in den
Raumbereich transformiert. Fur die Komponente E¢(¢,2) ist durch Einsetzen (3.90) zu
erhalten.
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E(p(cp,z):ﬁﬁ > W, (3.90)
> gy k. m De_(rl') —i(motk

W, = [ gon(k) ot v, (k) gee " dk, (3.92)
kzzf_ﬁko (k,) k§r§r—( ) \G7

Die Berechnung von (3.91) folgt der von [Har61], die auch in [Got95/1] verwendet
wurde. Aufgrund des Vorfaktors kénnen die ym-Terme gegentiber den d-Termen fir
r — oo vernachlassigt werden. Weiterhin muss fur die Berechnung des Integrals nur
der sichtbare Bereich [Kra88, Sko90] |k;| < ko berlicksichtigt werden, da auf3erhalb
dieses Bereichs Re{ 1} > 0 ist, und der Integrand damit exponentiell abklingt, was zu
einem verschwindenden Beitrag fur das Integral fuhrt. Mit Hilfe der Methode der sta-
tionaren Phase [Har61, Bal97] 1&sst sich das verbliebene Integral nach einer Variablen-
transformation bestimmen.

~jko R o0

E,(8.9)= TR sin(8) ng(ko cog(8))e”™ (3.92)
-ikR o .
E, (9.0) = -] ZHR sn(9) 3y, (k cos())e ™ (3.93)

Man erhdlt (3.92) und (3.93), bei denen zusétzlich die fur die Fernfelddarstellung tb-
liche Transformation von Zylinderkoordinaten (r,¢,z) auf Kugelkoordinaten (R,3,)
nach Bild 3.1 durchgefiihrt wurde.

Die Gleichungen (3.92) und (3.93) stellen damit Raumbereichsdarstellungen aller
Greenschen Funktionen, die das Abstrahlverhalten einer beliebigen Quelle innerhalb
der Antenne beschreiben, zur Verfigung. Die Eigenheiten jeder Quelle, elektrischer
Strom auf dem Patch oder magnetischer Strom in den Aperturen, sowie die Auswir-
kungen ihrer Lage in den Schichten geht Uber die Koeffizienten ym(ko cos(3)) und
Om(ko cos()), die mit Hilfe von (3.64) bestimmt werden, in diese Funktionen ein.

3.6 DieGreensche Funktion im Raumbereich

Die bisher in dieser Arbeit vorgestellten Berechnungen zur Greenschen Funktion
wurden, mit Ausnahme des Fernfeldes im vorangegangenen Abschnitt, ausschliefdlich
im Spektralbereich durchgefuhrt, die physikalische Feldwirkung jedoch findet im



3.6 Die Greensche Funktion im Raumbereich 57

Raumbereich statt. Es ist daher naheliegend, die bisher lediglich in Abschnitt 3.4 de-
finierte Raumbereichsdarstellung etwas néher zu betrachten. Sie kann mit Hilfe der
inversen Fouriertransformation nach (3.17b) aus der Spektralbereichsdarstellung ge-
wonnen werden, was zur Umrechnungsform fir die dyadische Greensche Funktion
(3.61) zwischen Bild- und Urbildbereich fiihrt. Fir jede der skalaren Greenschen
Funktionen ergibt sich hieraus Gleichung (3.94), mit einer Summation und einer Inte-
gration entlang des Weges C in Bild 3.5 bzw. Bild 3.6, die nicht direkt gel0st werden
kann.

GFQII ((0,2' ¢,2) ~FQ” _J m[(p ¢]+k [z- Z])dk

=cv

(3.94)

z
m=—ok o

Aus diesem Grund wird das Integral nach (3.95) in die drei Teile QDFQ”',A, das die
asymptotischen Anteile enthalt, GFQii'.P  das die bei der Deformation des Integrati-
onsweges C uberschrlttenen Pole mit Hilfe des Integralsatzes von Cauchy bertick-
sichtigt, und GFQ" R’ den verbleibenden Rest, zerlegt.

QIC:(VQH‘ (CU,ZI (p,z)ZQCFSii',R +§E(v2ii‘,A +§ESH',P (3.95)

Der Integrand des Rests QDFQ“'.R, dem nach (3.96) die asymptotischen Anteile und die
Polstellen fehlen, besitzt einen glatten, abklingenden Kurvenverlauf und l&sst sich
deshalb numerisch integrieren [ Got95/1].

~ FQii',R

~ FQii'
gécum

(k.)=Grom(k)-Giom (k) -Glom " (k) (3.96)

cv,m ¢v,m

Der hieraus folgende Beitrag zur Raumbereichsdarstellung der Greenschen Funktion
ergibt sich aus (3.97). Die Summationsgrenze mmax Und die Integrationsgrenze kz, max
werden in Anhang A3.3 diskutiert.

k I

m, 'Z, max
1 mex ~ FQii',R

[Coom ()Ml (397)

2 =cv,m

G R(pd¢.2)=

~ Mmax kz=—kz’ max

Die Anteile der Uberstrichenen Polstellen werden nach dem Residuensatz beriick-
sichtigt und ergeben den nach (3.98) berechenbaren Anteil der Raumbereichsdarstel -
lung.

C_;CFSH P(§02| 0, 2 27_[ z z RG%GZSI.; )} -j(m[e-@]+k,[2-2]) (3.98)



58 3 Greensche Funktionen fur zylindrische, mehrfach geschichtete Medien

Numerisch aufwendig ist die hier notwendige, vom Verlauf des Integrationspfades C
abhangige, unter Umsténden zweidimensionale Polsuche in der komplexen k,-Ebene
zur Bestimmung der Werte der Residuen nach (3.99).

ey« ReJGE (Ko)
GFQH,P(kZ): cv, ( D, (399)

eov,m _
kz I(zp,m|

Die Wahl des Integrationspfades wiederum wird bestimmt durch die Auswertung des
letzten Anteils, der die Asymptoten enthélt. Insbesondere wenn Quelle und Senke der
Greenschen Funktion in derselben Trennschicht liegen (i =i'), die Raumbereichsdar-
stellung also einen Pol besitzt, dul3ert sich dies in einer schlechten Konvergenz desin
(3.100) dargestellten Anteils.

~cv

GFaii" A((p,z| (p,Z) :( J.:Z(anl1 A —J (m[o- @] +k, [z~ z])dkZ (3.100)

2yl m__wk J

Aus der Literatur [Mor53, 1t089, Spl90, Ros96, Got95/1] sind jedoch Berechnungs-
verfahren bekannt (Sattelpunktsmethode), die auch in diesen Féllen eine Berechnung
erlauben. Mit den so gewonnenen drei Teilergebnissen kann die Raumbereichsdar-
stellung der Greenschen Funktion bestimmt werden.
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4 Erweiterung auf axial abgeschlossene zylindrische
Strukturen

Fir die in Kapitel 3 bestimmten Greenschen Funktionen des mehrlagigen Zylinders
wurde angenommen, dass die Struktur senkrecht zum Schichtungsquerschnitt un-
endliche Ausdehnung besitzt. Fir praktisch aufgebaute Antennen ist dies jedoch
nicht wirklich realisierbar. Auf der anderen Seite ist eine exakte Bestimmung der
Greenschen Funktionen des axial abgeschlossenen Zylinders nach Bild 2.4 fir den
allgemeinen Fall viel zu aufwendig, weil sich die hierfir notwendige Darstellung der
Randbedingungen auf Flachen, die nicht mit Koordinatenflachen zusammenfallen,
negativ auswirkt. Deshalb wird hier eine Erweiterung der in Kapitel 3 bestimmten
Greenschen Funktionen auf axial abgeschlossene Geometrien, die physikalisch einen
Resonator darstellen, vorgenommen.

41 Resonatorstrukturen

Die Losung des in z-Richtung endlichen Problems muss in r- und ¢-Richtung die
Randbedingungen der unendlich ausgedehnten Geometrie erfillen. Der wesentliche
Unterschied der axial abgeschlossenen Struktur liegt in den Resonanzen, welche
durch die hier ideal angenommenen metallischen (k — o) Randbedingungen
Rot(E) = 0 nach (3.6a) in z-Richtung bei z=0 und z = h entstehen. Systemtheore-
tisch betrachtet bilden diese Resonanzstellen die Pole der Greenschen Funktion des
Resonators. Die Kenntnis aller Pole wirde also, da in diesem Fall keine Verzwei-
gungsschnitte vorliegen, die vollstandige Bestimmung dieser Funktion erlauben. Fir
die praktisch vorliegende Geometrie sind jedoch nur endlich viele, namlich digenigen
Pole, welche sich in der Nahe der reellen Achse befinden, wichtig, da sie das System-
verhalten bestimmen. Zur Bestimmung dieser Pole wird nun, analog zur Bestimmung
der Greenschen Funktionen in Kapitel 3, feldtheoretisch vorgegangen.

Mit Hilfe der Greenschen Funktionen aus Kapitel 3 lassen sich die Ldsungen, namlich
die im Innenraum ausbreitungsfahigen Moden, mit Hilfe der Polsuche bestimmen und
nach Abschnitt 3.5.2 durch ihre zugehdrige frequenzabhangige Wellenzahl kzp mi
charakterisieren. Fur die ausbreitungsfahigen Moden kann hieraus die Wellenlange in
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z-Richtung (guided wavelength) Ag = Az = 2 11/ Re(kzp,mi) bestimmt werden. Ein Hin-
zufigen der Randbedingung in z-Richtung (verschwindendes tangentiales elektri-
sches Feld an den Enden), was der Ausfiihrung eines Separationsansatzes gleich-
kommt, fuhrt auf die Resonanzbedingung (4.1). Fur den TEM-Mode und die TE-Mo-
den umfasst p die natirlichen Zahlen (p=1, 2, 3, ...), fur die TM-Moden zusétzlich die
Nul (p=0,1,2,..).

h=p—=> 4.1
Je nach Kernmaterial (Bild 3.2) ergeben sich zwei unterschiedliche Typen von Reso-

natoren im Innenraum der Antenne, der Koaxialresonator fir einen metallischen Kern
und der Hohlraumresonator fir einen Kunststoffkern.

4.1.1 Koaxialresonator
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Bild 4.1 Wellenlange Ag der ausbreitungsfahigen Moden im Innenraum der Antenne nach
Bild 2.5 mit Metallkern, & 1 =1.15 und & » = 2.2 als Funktion der Frequenz
sowie die horizontal verlaufenden Resonanzbedingungen der Struktur
(h =180mm) nach (4.1)

Das Bild 4.1 zeigt beispielhaft fir einen Koaxialresonator die mit Hilfe der Polsuche
bestimmten Wellenlangen Ag der Moden al's Funktion der Frequenz sowie zusétzlich
die Resonanzbedingungen nach (4.1) durch horizontale Linien. Bel der Bestimmung
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der Pole der ausbreitungsfahigen Moden kzp mi reicht hier eine schnelle, eindimensio-
nale Polsuche entlang der reellen Achse aus, wenn von verlustfreien Materialien aus-
gegangen wird.

)=
’ L oonf
nf \1—5.»?@

Das Verhalten der Kurven lasst sich allgemein durch (4.2) beschreiben [Mar51,
Bal89], was neben dem Ablesen der Resonanzfrequenzen aus dem Schaubild auch
deren rechnerische Ermittlung nach Bestimmung der Parameter Brechungsindex n
und Grenzfrequenz (Cut-Off-Frequenz) f. erlaubt. Fir die Antenne aus Bild 2.5 erge-
ben sich im dargestellten Frequenzbereich die in aufsteigender Reihenfolge angeord-
neten Resonanzfrequenzen 1.549 GHz (TEMqg2), 2.323 GHz (TEMqp3), 2.518 GHz
(TE111), 2.853 GHz (TE112), 3.097 GHz (TEMgo4) und 3.336 GHz (TE113).

(4.2)

4.1.2 Hohlraumresonator
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Bild 4.2 Wellenlange Ag der ausbreitungsfahigen Moden im Innenraum der Antenne nach
Bild 2.5 mit Kunststoffkern &0=2.9, &,1=1.15und &2 = 2.2 as Funk-
tion der Frequenz sowie die horizontal verlaufenden Resonanzbedingungen der
Struktur (h = 180mm) nach (4.1)
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Durch Austausch des Metallkerns nach Bild 3.2a gegen einen Kunststoffkern nach
Bild 3.2b erh@lt man einen aus drei konzentrisch angeordneten Schichten bestehen-
den Hohlraumresonator als Innenraum der Antenne. Fur diesen Fall sind in Bild 4.2
die Wellenldngen Ag der Moden als Funktion der Frequenz dargestellt. Die Reso-
nanzbedingungen nach (4.1) sind wie oben durch horizontale Linien gekennzeich-
net.

Durch Ablesen oder Berechnen lassen sich hieraus die Resonanzfrequenzen
2.643 GHz (TE111), 2.928 GHz (TE112), 3.018 GHz (TMg10), 3.112 GHz (TMoz11),
3.350 GHz (TE113) und 3.381 GHz (TMo12) flr diese Anordnung bestimmen. Festzu-
halten ist die Tatsache, dass der Wechsel des Kernmaterials bei dieser Anordnung eine
Verschiebung der tiefsten Resonanzfrequenz von 0.774 GHz (TEMqg1) bei der ko-
axialen Anordnung auf 2.643 GHz beim Kunststoffkern mit sich bringt und damit
nach unten hin einen deutlich grof3eren resonanzfreien Frequenzbereich schafft.

4.2 Einschrankungen flr aperturgekoppelte Antennen

Aus dem obigem Beispiel werden die Auswirkungen der Wahl des Kernmaterials sehr
deutlich, womit sich die Frage stellt, ob es ein optimales Materia gibt. Die Auswahl an
Kernmaterialien lief3e sich damit eingrenzen. Da auch die anderen Schichten des In-
nenraums nach den in Abschnitt 2.3 beschriebenen Aufbaustrategien gewissen Ein-
schrankungen unterliegen, ergeben sich einige, fur alle aperturgekoppelten zylinder-
konformen Antennen gultige Regeln und Einschrénkungen. Hierzu werden die An-
tennengeometrien in einem fur Patch-Antennen Ublichen Frequenzbereich von max.
+20% um eine Mittenfrequenz herum [Tar93] betrachtet.

Zunéchst gilt das Interesse den Innenrédumen mit Metallkern, unabhangig von der
Hohe der Antenne. Hier kdnnen die TEMgop-Resonanzen in jedem Fall auftreten. Die
TMmnp-Resonanzen dagegen existieren nicht, da sie radial (dy + dz) mindestens eine
halbe Wellenlange bendtigen, fur die Dicke der ersten Schicht jedoch d1 = A/4 und fiir
die zweite Schicht d, << A gilt. Aus demselben Grund existieren keine TEmnp-Reso-
nanzen mit n > 1. Im koaxialen Resonator der aperturgekoppelten Antennen kdnnen
also nur TEMggp- und TEmp-Resonanzen auftreten.

Wird der Metallkern durch einen Kunststoffkern ersetzt, hangt die Anzahl der aus-
breitungsfahigen Moden stark vom Kernmaterial ab. Allgemein gilt, je grof3er dessen
Dielektrizitdtszahl, desto mehr Moden sind moglich. Hier gibt es also keine prinzipiel-
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len Einschrankungen flir TMmnp-Resonanzen oder TEmnp-Resonanzen, was in der
Regel dazu fuhrt, dass diese Art des Aufbaus mehr Resonanzstellen aufweist als die
koaxiale Geometrie. Einzig und allein fur kleine Antennen fihrt das Fehlen des TEM-
Modes in dieser Geometrie zu einer unteren Grenzfrequenz, unterhalb derer keine
Moden ausbreitungsfahig sind, was den positiven Effekt im Beispiel aus Ab-
schnitt 4.1 ausmacht.

Das optimale Kernmaterial ist also Metall fir Antennen mit Durchmessern gréi3er als
ungefahr dreiviertel Wellenlangen, darunter kann es, wie oben gezeigt, zur Vermei-
dung bestimmter Resonanzen interessant sein, den Kern, soweit dies die Mechanik
zuldsst, aus moglichst niederpermittivem Kunststoff zu fertigen. Fur beide Typen
bleibt die Antennenhthe h in gewissen Grenzen als weiterer Parameter zur Vermei-
dung bzw. Verschiebung von Resonanzfrequenzen, die hier fir einen unbelasteten
Resonator modelliert sind. In der Praxis sind durch die Streifenleitungen und Apertu-
ren der Antenne verschiedene, auch unterschiedlich belastende Anregungsmecha-
nismen der Resonatormoden vorhanden, was zu unterschiedlich starker Auspragung
der Resonanzen sowie zu geringflgigen Verschiebungen der tatsachlichen Reso-
nanzfrequenzen gegentiber dem Modell fuhren kann.
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5 Analyse aperturgekoppelter Streifenleitungsanten-
nen mit der Integralgleichungsmethode

Basierend auf den in Kapitel 3 bestimmten Greenschen Funktionen werden in diesem
Kapitel die Integralgleichungen zur Berechnung der zylinderkonformen, dual polari-
sierten aperturgekoppelten Streifenleitungsantennen nach Bild 5.1 hergeleitet und
ihre L6sung mit der Momentenmethode beschrieben. Zu Grunde gelegt wird auch
hier dasin Bild 3.1 dargestellte Koordinatensystem. Die ¢-Polarisation stellt damit die
horizontale Polarisation, die z-Polarisation die vertikale Polarisation dar.

Kern, hier Metallrohr Metallisierung

R

Patch-Substrat,

hier Rohacell-Schaum | Apertur ¢-Pol.

o=

Patch
Abstandhalter,
——h—

hier Rohacell-Schaum | [;l — Streifenleitung ¢-Pol.

NPl i P, g

Speise-Substrat, hier RT/Duroid —]

Apertur z-Pol.

Streifenleitung z-Pol.

Bild 5.1 Aufbau der dua polarisierten aperturgekoppelten Streifenleitungsantenne

Zuné&chst werden hierzu in Abschnitt 5.1  die unbekannten Strome auf den Streifenlei-
tungsstrukturen durch aquivalente elektrische Flachenstrome modelliert, die unbe-
kannten Felder in den Aperturen werden entsprechend durch aguivalente magneti-
sche Flachenstromdichten ersetzt. Weiterhin werden in Abschnitt 5.2 Reflexionsfak-
toren auf den Speiseleitungen eingefihrt, da sie die Extraktion der leitungsseitigen
Antennenparameter vereinfachen und beschleunigen, dartiber hinaus auch die Be-
rechnung einer weiteren Integralgleichung ersparen. Das Einsetzen der Feldbeschrei-
bung mit den Quellen und Greenschen Funktionen in die durch die Antennengeome-
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trie vorgegebenen Randbedingungen, fuhrt in Abschnitt 5.3 auf das zur Bestimmung
der unbekannten Antennenstrome notwendige Integralgleichungssystem. Nachdem
die unbekannten Stréome mit Hilfe geeigneter Basisfunktionen in Reithen entwickelt
wurden (Abschnitte 5.4 und 5.5), kénnen anschlief3end in den Abschnitten 5.6 und
5.7 die zu den einzelnen Basisfunktionen gehdrenden Koeffizienten mit Hilfe der
Momentenmethode bestimmt werden. Aus den so gefundenen Stromverteilungen las-
sen sich dann alle GréRen an den beiden prinzipiellen Antennentoren, den leitungs-
seitigen Parametern der Impedanz- bzw. Streumatrix in Abschnitt 5.8 und den strah-
lungsseitigen Parametern Richtcharakteristik und Gewinn, die aus dem Fernfeld der
Antenne nach Abschnitt 5.9 bestimmt werden kénnen, berechnen.

5.1 Einfihrung aquivalenter Flachenstromdichten

Fir die numerische Losung des Antennenproblems ist es notwendig, Patch und Spei-
seleitung elnerseits, sowie die Koppelapertur andererseits, durch aguivalente Flachen-
stromdichten zu ersetzen.

5.1.1 Aquivalente Flachenstromdichten auf Leitern

Nach dem Aquivalenzprinzip [Bal89] kann jeder abgeschlossene Raumbereich durch
elektrische und magnetische Flachenstrome J ¢ und Mg auf seiner Oberflache ersetzt
werden, sofern auf dieser Hillflache alle tangentialen elektrischen und magnetischen
Felder bekannt sind.

Schicht +1 Schicht #+1 Schicht #+1
— =
N M w1 F in i - ;0
£, Emiaf g o3
a <
i t—>0
MF/ ~_7F,i
Schicht / Schicht / Schicht /

Bild 5.2 Aquivalente Flachenstromdichte auf diinnen Leitern zwischen der Schicht i und
der Schicht i+1

So kann ein endlich leitfahiger metallischer Leiter (z. B. ein Patch) nach Bild 5.2
durch eine aquivalente elektrische und magnetische Flachenstromdichte auf seiner
Oberseite J¢j+1 und Mgi+1 sowie durch Jr; und Mg; auf seiner Unterseite ersetzt
werden. Nach dem Loveschen Aquivalenzprinzip [Lov01] kann sodann der Leiter als
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feldfrei angenommen werden, woraus aufgrund der Sprungrotationsbedingungen
(3.6a) und (3.6b) auf der Oberseite (5.1) und auf der Unterseite (5.2) folgen, wobei
Etani+1 und Etanj fir die tangentialen elektrischen Feldstarken sowie Hignj+1 und
Htan,i fUr die tangentialen magnetischen Feldstéarken unmittelbar oberhalb bzw. un-
terhalb des Leiters stehen. Der Index i kennzeichnet also die der Schicht i zuge-
wandte Seite der Metallisierung wahrend der Index i+1 die der Schicht i+1 zuge-
wandte Seite bezeichnet. Der Einheitsvektor e, steht nach Kapitel 3 normal auf den
Grenzflachen der Schichten und damit auch normal auf den Grenzflachen der Metal-
lisierung.

jF,i+l =€ than,i+1 MF,Hl = Etan,i+l X€ (6.1

(&)
=<

Fi — _Etan,i ><ér

Fi =6 than,i (5.2)
Elektrische Flachenstréme verursachen demnach Spriinge des tangentialen magneti-
schen Feldes, wahrend magnetische Flachenstrome zu Spriingen des tangentialen
elektrischen Feldes fuhren.

Typische Metallisierungsdicken handelstiblicher Substratmaterialien liegen zwischen
17 pm und 35 um. Innerhalb des Frequenzbereichs zwischen 1 GHz und einigen
10 GHz, kann die Metallisierungsschicht deshalb im Vergleich zur Wellenlénge a's
unendlich diinn angenommen werden (t — 0). Wird der Leiter durch eine unendlich
diinne Schicht modelliert, so ergibt sich die resultierende aguivalente Flachenstrom-
dichte nach (5.3) bzw. (5.4) aus der Summe beider Oberflachenstromdichten.

jF = jF,i +jF,i+1 :ér ><(Htan,iﬂ _Etan,i) (53)
Me=Mg; + Mgy :(Etan,i+l _Etan,i)xér (5.4

Aufgrund der insbesondere im oberen Frequenzbereich geringen Eindringtiefe in Me-
tall (6= 0.7 um fur Kupfer bei 10 GHz) muss man jedoch davon ausgehen, dass die
Oberflachenstromdichten auf der Ober- und Unterseite des Leiters unterschiedlich
sind. Dies kann, unter der fir alle Metallisierungen gultigen Annahme grof3er Leitfa
higkeit k, durch Einfuhrung einer Oberfl&chenimpedanz Zop nach (5.5) berlicksichtigt
werden [Sen60]. Das Vorzeichen von (5.5) ist hierbel so zu wéhlen, dass sich eine
Dampfung des Feldes ergibt.

ZOb:is““jZOko

ok

(5.5)
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In Form einer effektiven Leitfahigkeit kerf kOnnen weiterhin zusétzliche Verluste
durch eine Oberflachenrauigkeit des Metalls auf der dem Substrat zugewandten Seite
berticksichtigt werden. Die Oberflachenimpedanz verknipft dann das tangentiale
magnetische Feld mit dem tangentialen elektrischen Feld an der Leiterebene nach
(5.6), wobei i den normal auf der Hiillflache stehenden, nach auRRen gerichteten Ein-
heitsvektor darstellt.

Etan =Zoy iF =Zop (ﬁ ><Htan) (5.6)

Wird fir die elektrische Flachenstromdichte J g in (5.6) nun die Summe beider Kom-
ponenten nach (5.3) eingesetzt, so ergibt sich ein Sprung in der tangentialen Kompo-
nente des magnetischen Feldes, wahrend die tangentialen Komponenten der elektri-
schen Feldstérke stetig ineinander Ubergehen, die magnetische Flachenstromdichte in
diesem Fall also verschwindet: Mg = 0. Die absolute GréRe dieser fur endliche Leit-
fahigkeit nicht verschwindenden tangentialen elektrischen Feldkomponente ist fir
gut leitende Materialien jedoch sehr klein, weshalb sie gegeniiber der normalen Kom-
ponente vernachlassigt werden kann. Diese, auch hier getroffene Annahme, ver-
schwindender tangentialer elektrischer Feldstarke auf den Metallisierungen Ean = O,
ist identisch mit der Annahme idealer Leitfahigkeit (k — o) der Metallisierung
[R0s96, Par98, Spl90, Got95/1].

5.1.2 Aquivalente Flachenstromdichten in Aperturen

Analog zu den Metallisierungen wird auch der Feldraum der Aperturen in der An-
tenne nach dem Aquivalenzprinzip durch Oberflachenstrome auf seiner Hullflache
nach Bild 5.3 ersetzt. Zur Bestimmung dieser Oberflachenstrome gelten (5.1) und
(5.2) entsprechend. Weiterhin wird auch hier die Metallisierungsschicht a's unendlich
diinn angenommen (t - 0), was sich im Folgenden darin niederschlégt, dass die For-
mulierung in den Aperturen auch fur die Flachenstrome verwendet wird, die unmit-
telbar auf3erhalb der die Apertur ersetzenden Hullflache existieren. Im Gegensatz zu
den Metallisierungen, bei denen mit (5.3) und (5.4) nur Aussagen Uber die Summen
der Oberfl&chenstrome zur Verfliigung stehen, erlauben die physikalischen Gegeben-
heiten in den Aperturen jedoch eine exakte Bestimmung der einzelnen Summanden.

|I'I'I¢

M =E,, x& (5.7)
So lassen sich die magnetischen Flachenstréome sowohl auf der Unter- wie auch auf
der Oberseite nach (5.7) berechnen, da die tangentialen Komponenten des elektri-
schen Feldes in der realen Apertur stetig ineinander Ubergehen muissen. Weiterhin
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folgt hieraus, dass beide magnetischen Flachenstrome den gleichen Betrag, jedoch
unterschiedliches Vorzeichen besitzen missen, was in Bild 5.3 (Mitte) bereits einge-
zeichnet ist.

Schicht i+1 Schicht i+1 Schicht i+1
t . & o B & o &
i Mg —p i -Mp i
E : N RIRRRIRRRD > RIAIRFIRARR
©OOOOOOO® V ©OOOOOOO® ﬁ
t— 0 E A= Mg
=
Schicht i Schicht i Schicht i

Bild 5.3 Aquivalente Flachenstromdichte in Aperturen zwischen der Schicht i und der
Schicht i+1

Ebenfalls aus physikalischen Grinden, in der realen Struktur befinden sich keinerlei
Quellen in den Aperturen, missen die tangentialen Komponenten der magnetischen
Feldstarken nach (5.8) stetig ineinander Ubergehen. Hieraus ergibt sich weiterhin,
dass die elektrischen Flachenstromdichten oberhalb und unterhalb der Apertur ver-
schwinden: Jg = 0.

Htan,i+l = ﬂtan,i (58)

Der feldfreie Raum innerhalb der HUllflache wird, wie in Bild 5.3 (rechts) skizziert, mit
Metall geflllt, wodurch fur die Modellierung eine durchgehende Metallisierung in der
Aperturebene entsteht (vgl. Abschnitt 3.1).

52 Einfuhrung von Reflexionsfaktoren

Die nun eingefuhrten elektrischen Flachenstromdichten ersetzten in der Modellierung
die Patch-Elemente, wahrend die magnetischen Flachenstromdichten die Aperturen
ersetzen. Die Darstellung der Stromverteilungen erfolgt dann mit Hilfe von Rel-
henentwicklungen (siehe Abschnitt 5.5), wobel die Koeffizienten der einzelnen Ba-
sisfunktionen mit Hilfe der Momentenmethode bestimmt werden. Analog zu den
Patch-Elementen kann dieses Verfahren auch auf den Speiseleitungen verwendet
werden, wobei diese jedoch, um eine exakte Bestimmung der Eingangsimpedanz zu
ermaoglichen, raumlich sehr ausgedehnt modelliert und mit Hilfe vieler Basisfunktionen
aufwendig diskretisiert sein mussen [Spl90]. Durch Einfiihrung eines Reflexionsfak-
tors unter Anwendung des Reziprozitétstheorems [Har61, Bal89] lasst sich diese auf-
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wendige Modellierung der ortlichen Stromverteilung auf den Speiseleitungen umge-
hen. Diese, im Planaren bereits erfolgreich praktizierte Methode [Poz86, Ros96], soll
hier nun auf die zylinderkonforme Geometrie erweitert werden. Zunéchst wird hierzu
die einfache Schlitzdiskontinuitdt auf einer Streifenleitung betrachtet.

5.2.1 Schlitzdiskontinuitat in einer Streifenleitung

Das Ziel dieser Betrachtungen ist es, die Feldstérken in der Apertur, die sich in der
Massemetallisierung befindet, mit den Feldstarken der Welle auf der Streifenleitung zu
verknupfen, sodass sich ein Zusammenhang zwischen dem von der Schlitzdiskonti-
nuitdt auf der Leitung verursachten Reflexionsfaktors I” bzw. dem Transmissionsfak-
tor T und den Feldstérken in der Apertur ableiten lasst. Im Unterschied zum planaren
Fall ist bei der zylindrischen Geometrie eine getrennte Betrachtung beider Leitungs-
fuhrungen, aufgrund der unterschiedlichen geometrischen Gegebenheiten bei der ¢
und der z-gerichteten Streifenleitung, notwendig.

5211 @-gerichtete Streifenleitung

Fir die ¢-gerichtete Streifenleitung ist die Struktur nach Bild 5.4 gegeben. Einein £¢
Richtung unendlich ausgedehnte, jedoch nicht geschlossene Streifenleitung besitzt
an der Stelle @= 0 eine Diskontinuitét in der Form eines sehr schmalen Schlitzesin der
Massemetallisierung. Die Streifenleitung wird im Grundmode betrieben [Hof83], auf
ihr breitet sich also ein Quasi-TEM-Mode aus, dessen transversale elektrische und
magnetische Feldstéarkekomponenten durch (5.9) gegeben sind.

&(r.2)=e(r.2)g +e,(r.2)g, (5.92)
f(r.2)=h,(r.2)8 +h,(r.2)8, (5.90)
} }(g xh)8, drdz=1 (5.10)

Die Felder sind gemal3 (5.10) normiert, was hier und im Folgenden durch Kleinbuch-
staben gekennzeichnet ist. Diese Felder, der sich auf der Streifenleitung in #¢-Rich-
tung ausbreitenden Wellen, lassen sich dann nach (5.11) beschreiben, wobei der
Hochindex die Ausbreitungsrichtung kennzeichnet und b die Ausbreitungskonstante
des Quasi-TEM-Modes auf der Streifenleitung darstellt.

E" =8(r,2)e""? (5.11a)
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= +h(r,z)e"1"* (5.11b)

Bild 5.4 Schlitzdiskontinuitét in der Massemetallisierung einer unendlich ausgedehnten, je-
doch nicht geschlossenen @-gerichteten Streifenleitung

Der Schlitz, der sich im Koordinatenursprung bei ¢ = 0 befindet, stellt eine Diskonti-
nuitdt fir die sich auf der Streifenleitung ausbreitende Welle dar, an der diese teil-
weise reflektiert wird. Durch Einfthrung eines Reflexionsfaktors I~ und eines Trans-
missionsfaktors T lasst sich das resultierende Gesamtfeld auf der Leitung, fir eine aus
Richtung @< 0 einlaufende Welle, nach (5.12) darstellen.

EE"+rE fur <0

E= o (5.12a)
g TE fir ¢=0

f=f fCH  fir g<0 (5.120)
E TH fur ¢=0

Das Reziprozitatstheorem wird nun zunéchst auf die Gesamtfelder E und H sowie auf
die Felder E* und H+ der sich in +@-Richtung ausbreitenden Teilwelle nach (5.13)
angewandt, anschlieRend werden gemaR (5.14) die Gesamtfelder und die Felder E-
und H- der sich in -¢g-Richtung ausbreitenden Teilwelle verknipft.

ff(EXH+)dA=ff(E+ XH)dA (5.13)
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ﬁ(Exﬂ')dA:ﬁ(E' xﬂ)dA (5.14)

A stellt in (5.13) und (5.14) die geschlossene Hullflache eines Raumbereichs auf der
Aussenseite der Metallisierung dar, der das Gebiet der Schlitzapertur mit einbezieht.
Aus den im Anhang A2.1 durchgefiihrten Berechnungen ergeben sich hieraus der
linke Teil von (5.15) und (5.16) fir den vom Schlitz in der Massemetallisierung auf der
Leitung verursachten Reflexionsfaktor [~ und Transmissionsfaktor T. Mit der magne-
tischen Stromdichte an der Innenseite nach (5.7) und dem im Vergleich zur Substrat-
wellenlange schmalen Schlitz, der in guter Naherung die Bedingung eib¢= 1 erfiillt,
erhé@lt man dann den Reflexionsfaktor in der Darstellung (5.15) rechts, mit der
zunéchst noch unbekannten, auf die Amplitude der Anregung der Streifenleitung
normierten, magnetischen Stromdichteverteilung M , in der Schlitzapertur AS.

E:%{l‘gjbze‘jb"’dAs IMFZ ®2) rz,z) dAS (5.15)

I—

—1-T (5.16)

Das vom Strom auf der Streifenleitung am Ort der Schlitzapertur erzeugte, normierte,
tangentiale, magnetische Feld h/"¢ kann nach (5.12b) und (5.16) durch den Reflexi-
onsfaktor I und die z-Komponente des normierten transversalen Modenfeldes h;
nach (5.17) beschrieben werden.

hye=Th,(r=r%,z)=(1-T)h,(r=r* 2) (517)

Durch Einsetzen von (5.15) in (5.17) ergibt sich hieraus die Darstellung (5.18) fur das
normierte, tangentiale, magnetische Feld hjnc der Streifenleitung am Ort der
Schlitzapertur, sofern die normierte, magnetische Feldstérkekomponente h, des Strei-
fenleitungsmodes am Ort der Schlitzapertur (r = r2) bekannt ist. Diese l&sst sich je-
doch mit Hilfe der Normierungskonstanten und der in Kapitel 3 eingefihrten Green-
schen Funktionen gewinnen.

Il
h'”C H. ZH’MFZqo, r—r )dASHbZ(r:rz,z) (5.18)

Die Normierungskonstante &8sst sich aus der Betrachtung der auf der Leitung trans-
portierten Leistung gewinnen. Hierzu werden die Feldstérken auf der Streifenleitung,
die aufgrund des angenommenen Quasi-TEM-Modes rein reell sind, in Ubereinstim-
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mung mit (5.10) normiert, und anschlief3end die auf der unendlich langen Leitung mit
einem Gesamtstrom von | = 1 A transportierte Leistung aus dem Pointingvektor nach
(5.19) berechnet.

[ee] [ee]

P= [ J’(EXH*)é(pdrdz:ZL 12=2, (5.19)
r=0z=-o
H
h,=—= (5.20)
V2L

Damit ergibt sich die Normierungskonstante zu ,\f , und das normierte Feld h, kann
aus dem magnetischen Feld H; nach (5.20) berechnet werden.

h,(r=r®2)= % j f§2'521([<o=0]—¢,z—2)g(£,>¢(2)e"'b<” r'd gdz

L Z':—oo(ﬂ:—r[

1 ~HJ21

. (5.21)
- ~(f) -jk,z
anlvrz ) J%w,m:b(l—(Z)gF, ¢(l—<2)e dl—(z

Die magnetische Feldstarkekomponente H, wiederum l&sst sich mit Hilfe der Green-
schen Funktion im Ortsbereich, in der Darstellung nach (3.55), und der Stromvertei-
lung auf der Streifenleitung, die aufgrund des Quasi-TEM-Modes aus einer Form-
funktion in Querrichtung Q(Ff,)q,(z’) und der exponentiellen Abhéngigkeit e7°? in
Ausbreitungsrichtung zusammengesetzt ist, gewinnen. Damit erhdlt man die Darstel-
lung (5.21) im Orts- bzw. Spektralbereich fir die normierte magnetische Feldstéarke-
komponente h;, des Streifenleitungsmodes am Ort der Schlitzapertur (¢ = 0).

5.2.1.2  z-gerichtete Streifenleitung

Fur die z-gerichtete Streifenleitung ist die Struktur nach Bild 5.5 gegeben. Eine in £z
Richtung unendlich ausgedehnte Streifenleitung besitzt an der Stelle z=0 eine Dis-
kontinuitdt in der Form eines sehr schmalen Schlitzes in der Massemetallisierung.
Auch hier wird die Streifenleitung im Grundmode betrieben, sodass die transversalen
elektrischen und magnetischen Feldstéarkekomponenten des Quasi-TEM-Modes
durch (5.22) gegeben sind.

&(r.o)=¢e(r. @& +e,(r, Qg, (5.222)

h(r,2)=h,(r,9)& +h,(r, 98, (5.22h)
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T }(exﬁ)éz dr dp=1 (5.23)

r=0@p=-m

Die Felder seien in diesem Fall nach (5.23) normiert.

Bild 5.5 Schlitzdiskontinuitét in der Massemetallisierung einer unendlich ausgedehnten, z-
gerichteten Streifenleitung

Die Felder der sich auf der Leitung in £z-Richtung ausbreitenden Wellen ergeben sich
dann zu (5.24), wobei (3 die Ausbreitungskonstante des Quasi-TEM-Modes auf der
Streifenleitung darstellt.

E" =¢(r,¢)e"* (5.24)

= iﬁ(l’, (p) eflpz (5.24b)

|,

Der Schlitz, der sich im Koordinatenursprung bei z = 0 befindet, stellt auch hier eine
Diskontinuitdt und damit eine Reflexionsstelle fur die sich auf der Leitung ausbrei-
tende Welle dar. Mit Hilfe des Reflexionsfaktors I” und des Transmissionsfaktors T
lasst sich das resultierende Gesamtfeld auf der Leitung, fir eine aus Richtung z< 0
einlaufende Welle, nach (5.25) darstellen.

E:QE +£§ fir z<0 (5.250)
g TE fir z=0
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i 0" ;ﬂ fir z<0 (5.250)
EIH fir z=0

Das Reziprozitatstheorem wird auch hier zunéchst auf die Gesamtfelder E und H so-
wie auf die Felder E+ und H+ der sich in +z-Richtung ausbreitenden Teilwelle nach
(5.13) angewandt, anschlief3end werden gemal3 (5.14) die Gesamtfelder und die Felder
E- und H- der sich in -z-Richtung ausbreitenden Teilwelle verkniipft. Aus den im An-
hang A2.2 durchgefiihrten Berechnungen ergibt sich hieraus der linke Teil von (5.26)
fur den vom Schlitz in der Massemetallisierung auf der Leitung verursachten Reflexi-
onsfaktor I” sowie erneut die Bestétigung T = 1 - . Wie bereits bei der ¢-gerichteten
Leitung kann aufgrund des im Vergleich zur Substratwellenlénge schmalen Schlitzes
eiBz=1 gesetzt werden und man erhalt mit der magnetischen Stromdichte an der In-
nenseite nach (5.7) den rechten Teil von (5.26) mit der normierten magnetischen
Stromdichteverteilung M , in der Schlitzapertur AS.

[=——I{ezh¢ e P2 dAS = —I‘[MF(pqoz r=r?, ¢da’ (5.26)

Das vom Strom auf der Streifenleitung am Ort der Schlitzapertur erzeugte, normierte,
tangentiale, magnetische Feld hygn¢ kann nach (5.25b) durch den Reflexionsfaktor [
und die g-Komponente des normierten, transversalen Modenfeldes hy, nach (5.27) be-
schrieben werden.

hg" =Th,(r =r®.¢)=(1-T)h [r=r? ¢ (5.27)

Durch Einsetzen von (5.26) in (5.27) ergibt sich hieraus (5.28), die fir die weiteren
Berechnungen bendtigte Darstellung.

0
hie(mz, Bl > -[Mpq,qoz rz,@dASHh(p(r:rz,qé (5.28)

Die normierte magnetische Feldstarkekomponente h,, des Streifenleitungsmodes am
Ort der Schlitzapertur (r = r2) berechnet sich hier nach (5.30), nachdem zuvor die
Normierungskonstante, analog zur Betrachtung fur die ¢-gerichtete Leitung, mit Hilfe
von (5.29) ebenfalls zu /Z, bestimmt wurde.

P= [ J’(Exﬂ*)ézrdrdgo:zL 12=7 (5.29)

r=0@p=-m



5.2 Einfuhrung von Reflexionsfaktoren 75

ho{r =r?¢)=~

L e (e alz=0-2)3 g i iz

2 rigin (5.30)
_ 1 ~HJ21 (f) _jmp
_—anl\zm_z_wg(pzm(k —B) Fzm©

Aufgrund des Quasi-TEM-Modes auf der Streifenleitung ist auch in (5.30) die Strom-
verteilung aus einer Formfunktion in Querrichtung J éfl((ﬂ) und der exponentiellen
Abhéngigkeit e in Ausbreitungsrichtung zusammengesetzt.

5.2.2 Modellierung der Speiseleitung

Das normierte, tangentiale magnetische Feld h/"¢ bzw. hync der Streifenleitung am
Ort der Schlitzapertur &8sst sich nach (5.18) bzw. (5.28) alein als Funktion der sich als
Reaktion einstellenden normierten magnetischen Flachenstromverteilung M} , bzw.
ME , im Schlitz sowie des bekannten tangentialen Modenfeldes h, bzw. hy, der Lei-
tung beschreiben. Eine aufwendige Modellierung der Stromverteilung auf der Speise-
leitung zur Berechnung der Eingangsimpedanz kann somit entfallen, stattdessen |&asst
sie sich direkt aus dem Reflexionsfaktor nach (5.15) bzw. (5.26) bestimmen.

Zs=Z L

— 5.31
20 (531

Das aguivalente Ersatzschaltbild der Streifenleitungsanordnungen nach Bild 5.4 und
Bild 5.5 ist in Bild 5.6a dargestellt, da sich die Schlitzdiskontinuitét, wie jede andere
Unstetigkeitsstelle in einer Leitung, nach [Mic81] a's einfache Serienimpedanz Zs in
der Leitung modellieren lasst. Der Reflexionsfaktor I~ in Bild 5.6a ergibt sich aus der
mit der Serienschaltung aus Z; und Zs abgeschlossenen Leitung (in Bild 5.6a links),
welche den Wellenwiderstand Z; besitzt. Durch Auflésen nach Zs erhélt man (5.31)
as Eingangsimpedanz der aperturgekoppelten Streifenleitungsantenne.

o
|
|
]
[ ]
|
|
(o]

Bild 5.6 Aquivalente Ersatzschalthilder firr a) einen Schlitz in der Massemetallisierung ei-
ner unendlich ausgedehnten Streifenleitung und b) einen Schlitz in der Masseme-
talliserung einer Streifenleitung mit einer Stichleitung (Stub) der Lange 4
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Dieses Ersatzschalthild erlaubt zudem die einfache Einbeziehung der fir die Kompen-
sation von Blindanteilen der Eingangsimpedanzen verwendeten Stichleitungen, sog.
Subs. Die Stichleitungen der Lange 4 mit dem Wellenwiderstand Z; kdnnen, wiein
Bild 5.6b dargestellt, durch eine einfache Leitung der Lange 4 modelliert werden.

5.2.3 Dual polarisiertes Antennenelement

Nachdem im bisherigen Verlauf von Abschnitt 5.2 ausfihrlich die Modellierung der
Speiseleitung dargestellt wurde, soll die Betrachtung nun auf das gesamte, dual pola-
risierte Antennenelement mit zwei zueinander orthogonalen Koppelschlitzen erwei-
tert werden. Betrachtet werde das v-te Element in einem aus N dual polarisierten An-
tennenel ementen bestehenden, in der Abwicklung auf einem regelméafdig rechteckigen
Gitter mit den Absténden A@ und Az angeordneten Array nach Bild 5.7. Wahrend in
Bild 5.7a das zu Grunde gelegte Koordinatensystem und alle verwendeten geometri-
schen Grofen dargestellt sind, zeigt Bild 5.7b die fir die Herleitung der Integralglei-
chungen verwendeten Bezeichnungen der Flachenstromdichten und Feldstérken.

b)

L —

¢

I

— I

z i . | |
Speiseleitung vs=v+NI |

| I

I

I

Bild 5.7 Dual polarisertes v-tes Antennenelement in einer aus N Elementen bestehenden
Gruppe @) geometrische Abmessungen b) angesetzte Feldgrélzen

Die beiden orthogonalen Koppelschlitze zur Anregung vertikaler und horizontaler
Polarisation werden von zwei zueinander orthogonalen Streifenleitungen gespeist,
denen die Nummern vs = v (vertikaler Schlitz = horizontaler Polarisation) sowie
vs = v+N (horizontaler Schlitz = vertikaler Polarisation) zugeordnet sind. Das von
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den beiden Speiseleitungen an den Orten der Koppelschlitze (r = r2) jeweils erzeugte
normierte tangentiale Magnetfeld besitzt fir den vertikalen Schlitz nur eine z-Kom-
ponente, die im Folgenden analog zu Abschnitt 5.2.1.1 h) bezeichnet wird. Da die
K oppelschlitze sehr schmal im Vergleich zur Substratwellenlange sind, wird im verti-
kalen Schlitz auch nur eine z-Komponente der magnetischen Flachenstromdichte
M¢ , angesetzt. Analog ergibt sich mit den Bezeichnungen aus Abschnitt 5.2.1.2 fir
den horizontalen Schlitz das tangentiale Magnetfeld b;*” und die magnetische Fl&
chenstromdichte M} Auf der Patchfl&che wird eine elektrische Flachenstromdichte
mit der ¢-Komponente J¢ , und der z-Komponente Ji , angenommen.

r's=r"(mpy)= .UM” @.2)hy(r =r?,z) dA® (5.32)
EVS :EV _E;‘-N JJMnV+N 0z hv+N( @dASV+N (533)

Die Reflexionsfaktoren auf den Speiseleitungen am Ort der Koppel aperturen berech-
nen sich nach (5.15) fur die Speiseleitungen mit den fortlaufenden Nummern
vs=1, ..., N (horizontale Polarisation, vs = v) zu (5.32) sowie fir die Speiseleitungen
mit den fortlaufenden Nummern vs = N+1, ..., 2N (vertikale Polarisation, vs = v+N)
nach (5.26) zu (5.33). Dabei bezeichnet Mg die auf die Amplitude a,_ =a, der An-
regung der Speiseleitung v normierte Flachenstromdichte MY , im vertikalen Koppel-
schlitz, und M“‘”N die auf die Amplitude a,_ =a, . der Anregung der Speiseleitung
v+N normierte Flachenstromdichte M ¢ V*” im horlzontalen Koppelschlitz.

biznc,vS — b;ncv(Mr';\;) - (l_Ev)h;(r — r212)
(5.34)

El .UMFZ @ 2)h ,z) dAS’”Em(r:rz,z)

hi(;c,vszbi(;c,v+N(Mr';,;+N) (1 I—v+N)hv+N( ’ )

1 (5.35)

(l [l
:H 2 MnV+N(§DZ)hV+N( @dASW-NHh‘HN( 2’<é

Nach Abschnitt 5.2.1 lassen sich mit Hilfe der Reflexionsfaktoren die von den Strei-
fenleitungsstromen am Ort der Koppelaperturen erzeugten normierten tangentialen
magnetischen Feldstarken bestimmen. Fur die von den Speiseleitungen vs=1, ..., N
(horizontale Polarisation) gespeisten Koppelschlitze existiert nur eine magnetische
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Feldstarkekomponente in z-Richtung. Mit (5.18) und vs = v ergibt sich hieraus
(5.34). Entsprechend existiert bei den von den Speiseleitungen vs = N+1, ..., 2N an-
geregten Koppelschlitzen (vertikale Polarisation) nur eine magnetische Feldstérke in
¢-Richtung, die sich mit vs = v+N und (5.28) zu (5.35) ergibt.

53 Integralgleichungen fir eine aperturgekoppelte Antenne

Zur Berechnung der Antennendaten ist es nun erforderlich, die im vorangegangenen
Abschnitt eingeflihrten unbekannten Flachenstromdichten J¢, und Jg, sowie
MY und MY, zu bestimmen. Hierzu wird, durch Ansetzen der durch die Anten-
nengeometrie vorgegebenen Randbedingungen auf den N Patches und in den 2N
Schlitzen, ein Integralgleichungssystem aufgebaut. Die darin auftretenden Flachen-
stromdichten auf den einzelnen Patch-Elementen J i und in den einzelnen Schlitzen
Mz werden nach (5.36) und (5.37) zusammengefasst.

. N o, _ N _‘Ié,(pD
Je = ;QF _;HJE,ZE (5.36)
_ 2N 2N EM‘E,(pD - N, N EM‘E,(pD

Me =) Mg = - Mg=) M= 5.37
o V=1_F v=1&‘l§,zg _F VZ:l_F ;&YZ,ZE ( )

Der Vektor J g repréasentiert damit die gesamte Verteilung der elektrischen Flachen-
stromdichte auf den Patch-Elementen der Gruppenantenne, wahrend Me die gesamte
Verteilung der magnetischen Flachenstromdichte in den Schlitzen des Arrays darstellt.
Hierbei wird in (5.37) von der Tatsache Gebrauch gemacht, dass die grundsétzlich
zweidimensional vektoriell anzusetzende magnetische Flachenstromverteilung in
Aperturen ((5.37) links) aufgrund des schmalen Schlitzes (vgl. Abschnitt 5.2) hier nur
eine Vektorkomponente besitzt. Dadurch lassen sich die beiden magnetischen Fl&
chenstromverteilungen der zwei Schlitze pro Patch in einem Vektor zusammenfassen
((5.37) rechts), was die Zahl der unbekannten magnetischen Flachenstromdichten
halbiert und auf insgesamt 4N unbekannte Flachenstromdichten im Array fihrt.

Zunéchst wird die Randbedingung in den Aperturen ausgewertet, welche nach (5.8)
besagt, dass dort die tangentialen Komponenten der magnetischen Feldstarken ober-
und unterhalb der Koppelschlitze stetig ineinander Ubergehen missen. Mit der
Schreibweise nach (5.36) bzw. (5.37) wird dies durch die Darstellung (5.38) ausge-
drtickt.
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HM(-Me)+ B (3c) =, ™" +H" (M) (5.38)
fur alle Aperturflachen

Hier bezeichnet H® die tangentiale magnetische Feldstérkekomponente oberhalb der
Metallisierungsebene, wahrend H" fur die tangentiale magnetische Feldstérkekom-
ponente unterhalb der Metallisierungsebene steht. Die zusétzlichen Hochindices be-
zeichnen analog zur Nomenklatur bei den Greenschen Funktionen in Kapitel 3 die
Quellen der jewelligen Feldstarkekomponenten. Die entgegengesetzte Orientierung
der magnetischen Flachenstromdichten oberhalb und unterhalb der Schlitze nach Ab-
schnitt 5.1.2 wird durch das Vorzeichen von Mg beriicksichtigt. Neben den von J¢
auf den Patchen und M,: in den Schlitzen verursachten magnetischen Feldstarke-
komponenten sind beim Ansetzen der Randbedingung in (5.38) die von den Strémen
auf den Speiseleitungen verursachten normierten magnetischen Feldstérkekompo-
nenten biq?c'VS und hi™'s gewichtet |:nit der entsprechenden Anregung a,_ der Spei-
seleitung, einzubringen. Der Vektor hincVvs in (5.38) setzt sich folglich aus den nor-
mierten tangentialen magnetischen Feldstarken (5.34) und (5.35) der 2N Speiselei-
tungen nach (5.39) zusammen.

|nc\/s Ehmc vse  for Vg = N+1,,2N

h )
Inc.vs e furvg=1..,N

(5.39)
Nach (3.53) lassen sich die Felder in (5.38) durch Faltung der dyadischen Greenschen
Funktion mit den Vektoren der jeweiligen Flachenstromdichten darstellen. Mit diesen

Greenschen Funktionen ergibt sich so aus (5.38) die Darstellung der Integralglei-
chung (5.40).

_JI[QHmzzo 0-¢z-7 ]M 2d & dz°
+_[[[§HJ23(¢_ (,dD,Z—ZP)] iF( (ﬁ’zp) r3d ¢ dz” (5.40)
=a,. _'ncvs +J"[[GHM22u 0-02-7 ]M (5 Z) 240" dz°

fur alle Aperturflachen

Die Integrationen sind nach Abschnitt 3.4 Gber die jeweiligen Quellgebiete Schlitzfl&
che AS fiir die magnetischen Flachenstromdichten und Patch-Flachen AP fir die elek-
trischen Flachenstromdichten zu fihren. Um eben diese notwendigen Integrationen
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zu minimieren, werden die beiden dyadischen Greenschen Funktionen [ GHMZ220] und
[GHM22u] zu einer einzigen Funktion [GHM22] nach (5.41) zusammengefasst.

[C__:‘HMZZ] :[C__:‘HMZZO] +[§HM22U] (5_41)

Damit vereinfacht sich (5.40) zu (5.42) mit nunmehr zwei statt den urspringlichen
drei Faltungsintegralen.

[fle (- 2-2) e 6,297 ooz
A (5.42)

e (-2 3:(#.2) %0 po =a,, B

fur alle Aperturflachen

Neben der ersten Randbedingung, der Stetigkeitbedingung fir die tangentialen ma-
gnetischen Feldstéarkekomponenten in den Koppelschlitzen, wird zum Aufbau des In-
tegralgleichungssystems die zweite Randbedingung verwendet, dass alle tangen-
tialen elektrischen Feldstéarkekomponenten auf den nach Abschnitt 5.1.1 als ideal lei-
tend angenommenen Patch-Oberflachen verschwinden missen. Mit der bereits oben
verwendeten Nomenklatur ist diesin (5.43) dargestellt.

EJ(jF)+EM(_MF):6 (5.43)
fur alle Patch-Oberflachen

Mit den dyadischen Greenschen Funktionen aus Abschnitt 3.4 erhét man dann aus
(5.43) die zweite Integralgleichung (5.44).

{I[QEJ%(“" "’D’Z‘ZP)] Je(¢.2°)r%d Gz
_H[QEMgz("’_“’S’Z‘ZS)] N (.25 r%d §az®=0

(5.44)

fur alle Patch-Oberflachen

Die beiden gekoppelten Integralgleichungen (5.42) und (5.44) stellen damit die ein-
deutigen Bestimmungsgleichungen fur die gesuchten elektrischen und magnetischen
Flachenstromdichten J ¢ und Mg und nach (5.36) und (5.37) folglich auch fir diein
Bild 5.7b dargestellten Komponenten J, und M, der einzelnen Elemente dar.
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54 Anwendung der Momentenmethode

Als Ldsungsverfahren fur das Integralgleichungssystem wird in dieser Arbeit die
Momentenmethode [Har67, Har68] verwendet [Cha98/1, L6f98/3]. Es handelt sich
um ein in der Antennenberechnung sehr haufig eingesetztes Verfahren, well es, dadie
Quellen und nicht der Feldraum diskretisiert werden, bel geringem Aufwand eine gute
Modellierung der prinzipiell ins Unendliche strahlenden Antenne ermdglicht. Auf eine
eingehende Darstellung der Methode im Allgemeinen soll hier zugunsten der aktuel-
len Anwendung verzichtet werden, stattdessen wird auf die zitierte Literatur verwie-
sen.

Die Diskretisierung der Quellen erfolgt durch Entwicklung der unbekannten Flachen-
stromdichten in eine endliche Anzahl von linear unabhéngigen Entwicklungs- oder
Basisfunktionen J. (¢ 2) fir die elektrische Fl&chenstromdichte nach (5.45) und
M (@ 2) fur die magnetische Flachenstromdichte nach (5.46), wobei zur Vereinfa-
chung der Darstellung zundchst davon ausgegangen wird, dass die Anzahl der ange-
setzten Moden in ¢ und z-Richtung gleich grof3ist (vgl. Abschnitt 5.6).

3 =303, (0)- z ﬁj’yjﬁﬁzﬁ ;E (5.4

Nk mk(prFk(p(p )D

MF i Zl Z&kzgg\ﬁmz E (5.46)

Dadurch verschiebt sich das Problem von der Bestimmung kontinuierlicher Funktio-
nen auf die Bestimmung ihrer Entwicklungskoeffizienten. Durch Einsetzen von
(5.45) bzw. (5.46) in (5.42) und (5.44) erhédlt man (5.47) und (5.48).

_i\zkg[gmz((p_ .2 e @,25) 70 G

eI [l o de-)] 30,20 bt (54
1=1 A

_ —inc,vg
=4, [h

=4, (L-rv)h"

fur alle Aperturflachen
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N;

ST H[g%(w— #.2-27)| 3¢, (6.27)r°d Gz

=1

(5.48)

- Nzl\zkg[gmsz(qo_ @’Z‘st)] M, (. 28)r?d §dzg =0

fur alle Patch-Oberflachen

Diese Gleichungen approximieren das kontinuierliche Problem, wobei die Genauig-
keit durch die Anzahl der angesetzten Entwicklungskoeffizienten Ny =2 Nj + 2 Nk in
Zusammenhang mit den verwendeten Basisfunktionen bestimmt werden kann.

Zur Bestimmung der Entwicklungskoeffizienten wird nun bei der Momentenmethode
fur jede Gleichung die Reaktion mit einer sog. Test- oder Gewichtsfunktion gebildet.
Mathematisch entspricht die Reaktionsbildung der Faltung mit der Testfunktion, wo-
bei diese Faltung aufgrund der Linearitét fir jeden Summanden der Gleichung einzeln
erfolgt. Je nach verwendeter Testfunktion werden nun verschiedene Verfahren unter-
schieden. Die einfachste Testfunktion ist die Dirac-Delta-Funktion, die physikalisch
einem Ortsimpuls entspricht. Ihr Vorteil liegt in der sehr einfachen Auswertung des
Faltungsintegrals, ihr Nachteil ist jedoch darin begriindet, dass die Gleichungen nur
an genau diesen Orts- oder Testpunkten der Dirac-Impulse erflllt werden. Das als
Point-Matching-Verfahren bekannte Vorgehen erlaubt keine Aussage tber den un-
ter Umsténden sehr grofRen Fehler zwischen diesen Testpunkten. Aus diesem Grund
wird hier dem Galerkin-Verfahren der Vorzug gegeben, bei dem die Testfunktionen
mit den Entwicklungsfunktionen identisch sind und auch so benannt sind. Die Glei-
chungen werden hier nicht an einem speziellen Ort erflillt, stattdessen wird der Fehler
insgesamt minimiert. Die entstehenden Losungsmatrizen sind symmetrisch und gut
konditioniert, was sich sehr vorteilhaft im Hinblick auf Speicherplatz, Rechenzeit und
Genauigkeit des numerischen Verfahrens auswirkt.

_Zk\ZkIIJIMF,k'a((/f"ZS)[QHMZZ(@S' - q.z _st)] MF,k( @,st)dAks dA;

ORA

+3 L[ [ e (6 22)[ G - 6.2 -2)| s (o 27) 047 0 (549
=LOAA |

=4, jA?[MF,k-a(cof,zs)n dAS =3, (1-T") QMF,k-a(@zS)E“Sd&S.

mit K' = 1, ..., Nk, fur alle Aperturflachen
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N

A1 IR O CRT Ry ER PSP

Ny

= V[ [ 3ei(0 2) G of - .27 -2 M (0,27) A7 0T (5.50)

OATA

miti' = 1, ..., N;, fur alle Patch-Oberflachen

Zur Anwendung des Galerkin-Verfahrens wird nun Gleichung (5.47) nacheinander
mit den Testfunktionen MFYK,E‘ (k' =1, ..., Ny) gewichtet und integriert, was zum Glei-
chungssystem (5.49) fuhrt. In gleicher Weise wird (5.48) nacheinander mit den Test-
funktionen jF,i.a (i"=1, ..., N;) gefaltet, was Gleichungssystem (5.50) ergibt. Der
Hochindex ()2 kennzeichnet hierbel die adjungierte Funktion.

Die Gleichungen (5.49) und (5.50) bilden damit zusammen ein lineares Gleichungs-
system zur Bestimmung der unbekannten Stromentwicklungskoeffizienten Vi und
1;. Die einzelnen Faltungsintegrale tiber die Basis- und Testfunktionen, die auch Re-
aktionsintegrale genannt werden, bilden die Matrixkoeffizienten der Gleichungssys-
teme. Der Anregungsterm des Gleichungssystems ergibt sich aus der Gewichtung der
anregenden Feldstérke h"™" mit der Testfunktion MF,k.a. Dieser Ausdruck ist nur
dann ungleich null, wenn das anregende Feld h'"° sowie die Testfunktion Mg 2
dieselbe Flache bedecken (vgl. Abschnitt 5.6). Da jeder Matrixkoeffizient der herge-
leiteten Gleichungssysteme einer Vierfachintegration im Raumbereich bzw. einer un-
eigentlichen Integration und einer unendlichen Summation im Spektralbereich ent-
spricht (vgl. Abschnitt 5.6), kommt der Wahl der Basisfunktionen eine entscheidende
Bedeutung zu. Sie soll im folgenden Abschnitt diskutiert werden.

55 Auswahl der Strombasisfunktionen

Fur die effiziente Berechnung auch grof3er Antennengruppen mit vertretbarem Auf-
wand hinsichtlich Rechenzeit und Speicherplatz ist es wichtig, die Basisfunktionen
so zu wahlen, dass die auftretenden Flachenstrome mit einer minimalen Anzahl von
Basisfunktionen moglichst gut angenahert werden. Diese Uberlegung fuhrt auf sog.
Ganzbereichsfunktionen (engl. entire [domain] basis functions), die sich, wie ihr
Name bereits andeutet, tber die gesamte zu modellierende Flache (Patch oder Schlitz)
ausdehnen. Die Approximation der exakten Stromverteilung geschieht durch Uberla-
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gerung des Grundmodes mit hoheren Moden auf derselben Grundflache, weshalb hier
die Basisfunktionen fur eine gegen unendlich strebende Zahl von Funktionen ein
vollstandiges System bilden missen. Ein weiterer Vorteil der Ganzbereichsfunktionen
gegenlber den zur Alternative stehenden Teilbereichsfunktionen (engl. subdomain
basis functions) ist die nicht notwendige Diskretisierung, und damit insbesondere der
Wegfall des hohen Aufwandes im Rechnerprogramm zur Verwaltung von unter Um-
sténden sehr vielen Zellen. Dieser Vorteil der Ganzbereichsfunktionen wird jedoch
um den Preis einer fehlenden oder nur sehr geringen Flexibilitét hinsichtlich der Form
der zu modellierenden Elemente erkauft. Wahrend komplexe Patch- oder Schlitzfor-
men durch den Einsatz vieler Teilbereichsfunktionen nachgebildet werden kénnen,
muss bei Ganzbereichsfunktionen eine Ubereinstimmung zwischen Quellgebiet und
Basisfunktion bestehen. Der resultierende Unterschied in der Anzahl der Unbekann-
ten, der fur Teilbereichsfunktionen im Bereich 50 bis 100 pro quadratischem Patch
und fir Genzbereichsfunktionen unter 5 pro Patch liegt, schlégt sich selbstverstand-
lich im Computerprogramm nieder. Bei Teilbereichsfunktionen wird die meiste Re-
chenzeit des Programms fur das L6sen der entstehenden, sehr grof3en Matrizen ver-
wendet, wahrend die Berechnung der Reaktionsintegrale, also das Fillen der Matrix,
aufgrund der sehr einfachen Form der Teilbereichsfunktionen sehr schnell ablauft. Fur
Ganzbereichsfunktionen gilt das Gegenteil, hier ist die Berechnung der Reaktionsin-
tegrale der Rechenzeit intensivere Teil.

Weitere Anforderungen, die fur alle Typen von Basisfunktionen gelten, sind die zwei-
fache Differenzierbarkeit, um den Maxwell-Gleichungen (3.1) bzw. der Wellenglei-
chung (3.9) zu gentigen (bzw. die Stetigkeit als Minimalanforderung fur Teilbereichs-
funktionen), sowie die Existenz einer analytischen Fouriertransformierten, falls eine
Auswertung im Spektralbereich durchgefiihrt werden soll. Weiterhin sollten die Ba-
sisfunktionen physikalisch sinnvoll und mathematisch moglichst einfach realisierbar
sein. Nicht zuletzt ist auch eine gute Konvergenz der Reaktionsintegrale anzustre-
ben.

Da die Ganzbereichsfunktionen fur die rechteckigen Quellgebiete moglichst viel
physikalisches Vorwissen enthalten sollen, und eine sinusformige Stromverteilung in
Resonanzrichtung zu erwarten ist, stellen die sinusférmigen Moden eine Gruppe von
moglichen Basisfunktionen fir das vorliegende Problem dar. Fir dinne Leiter exis-
tiert jedoch zusétzlich eine Stromiberh6hung an den Léngskanten, der sog. Kan-
teneffekt, welcher bel Verwendung von Tschebyscheff-Basisfunktionen besser mit
einbezogen werden kann, da sich deren Fouriertransformierten mit den Asymptoten
der Greenschen Funktionen analytisch einfacher integrieren lassen.
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In dieser Arbeit werden Ganzbereichsfunktionen mit Tschebyscheff-Basisfunktionen,
welche den Kanteneffekt enthalten, verwendet. Aufgrund der unterschiedlichen Dar-
stellung der Funktionen hinsichtlich der beiden Koordinatenrichtungen ¢ und z wer-
den die Moden zuné&chst in allgemeiner Form mit den Koordinatenrichtungen v; und
Vo vorgestellt.

Bild 5.8 Ortsbereichsdarstellung von Tschebyscheff-Basi sfunktionen (Moden)

Die Basisfunktionen fiur die rechteckformigen Quellgebiete setzen sich aus einer
L &ngskomponente (Langsmode) L{) und einer Querkomponente (Quermode) QqT Zu-
sammen. Der Hochindex (-)T weist auf die Tschebyscheff-Polynome hin, wahrend die
Indices p und q die Form der Funktionen bestimmen. Fur ein Quellgebiet mit der
Lange /1 in Resonanzrichtung und /2 in der hierzu orthogonalen Richtung
(Querrichtung), dessen Mitte sich im Koordinatenursprung befindet, stellen sich diese
Moden nach (5.51) mitp=1, 2, 3, ... und (5.52) mitq=0, 1, 2, ... dar. Die Funktion T,
reprasentiert hierbei die Tschebyscheff-Polynome erster Art, die Funktion U, die
Tschebyscheff-Polynome zweiter Art [Abr70]. Beide Polynome besitzen einen Kor-
rekturfaktor, sodass sie die Kantenbedingung bereits a priori erfullen. Die Form dieser
Basisfunktionen im Ortsbereich ist fur die vier (p,q)-Kombinationen (1,0), (1,1), (2,0)
und (2,1) in Bild 5.8 dargestellt. Deutlich ist die Stromtberhéhung an der Langskante
sichtbar.
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. [Py, O EQV1 tiir |v |<_
Lp(vl,f) Dnz plg—g\ 1 (5.51)
EIZV2 _ELZV2 " l,
Qq (v2. ! ) an qH 5/\1 fur |V2|S7 (5.52)
sonst

Die Fouriertransformierten fur diese Basisfunktionen berechnen sich zu (5.53) fur
(5.51) und (5.54) fir (5.52), wobei J die Besselfunktion 1. Art reprasentiert [Abr70].

~T oo ikl /2
Lo(k,t)=1i" p% (5.53)
Q:(kz’fz) =9 34(kot5/2) (5.54)

Far orthogonale Koordinatenrichtungen berechnen sich die Strombasisfunktionen
S:,(p’q)’vl dann nach (5.55) aus dem Produkt der Langs- und Querkomponenten, wo-
bei der Index v; die Richtung des Langsmodes kennzeichnet.

S:,(p,q),vl (Vl'VZ’gl’gz) - L-lg(vl’gl) [QqT (Vz’gz)

i (5.55)
St (s (Ku Koo £3,0,) = L (klﬁ) (kz,z)

Durch Einsetzen der polarisationsabhangigen Zylinderkoordinatenrichtungen fir vq
und v, erh@lt man die Darstellungen fiir die einzelnen Quellgebiete.

5.5.1 Entwicklungsfunktionen fur die Stromdichteverteilung

Die vektorielle elektrische Flachenstromdichte J ';’i((p, 2) auf dem v-ten Patch der
Gruppenantenne kann durch (5.56) im Ortsbereich und (5.57) im Spektralbereich be-
schrieben werden, wobei fur die Implementierung eine eindeutige Zuordnung zwi-
schen Modenindex i und den mdglichen Kombinationen von p und g durch eine Ta-
belle festzulegen ist. Zu beachten ist jedoch, dass im Spektralbereich die absolute
Lange in ¢-Richtung 7/, durch den Winkel /,/r3 substituiert werden muss.

Die Darstellung der magnetischen Flachenstromdichte erfolgt analog, beachtenswert
ist dort, dass die beiden Komponenten der magnetischen Flachenstromdichte
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MY (@ 2) gemaR der bei (5.37) getroffenen Vereinbarung zu zwei unterschiedlichen
Aperturen gehdren.

Esl—pq ¢( Zf E)D 6
3ri(02)* 5, z(fp,zﬁ f)g DT(z,fpz)mgT ] m% (5:30)

- O
Jri(mk,) =g = (5.57)
% F.(p.a).z (m,kz,£ ¢ )% ;(kz’ng)[@;%n’@%

Aufgrund der Einflihrung des Reflexionsfaktors I” am Ort der Koppel aperturen in Ab-
schnitt 5.2 ertbrigt sich die Modellierung der exakten Verteilung der elektrischen
Flachenstromdichte auf der Speiseleitung durch Basisfunktionen. Zur Bestimmung
des normierten transversalen Modenfeldes nach (5.21) und (5.30) muss jedoch die
Verteilung des Langsstromes entlang der Streifenleitungsbreite by (vgl. Bild 5.7a)
bekannt sein.

30,(2)=Ql(zb,) o—e Iiy(k,)=8(k.by,) (5.58)

TD bLz ~T EbLZ

gg:,z, q Ega E c—e ‘JF zm ~ Qq mEI’_E (559)

Diese elektrische Fl échenstromverteilung in Querrichtung der Streifenleitung wird mit
dem eindimensionalen Formfaktor J durch (5.58) fur eine ¢-gerichtete Streifenlei-
tung und durch (5.59) fur eine z—gerlchtete Streifenleitung beschrieben. Fir eine im

Grundmode betriebene Streifenleitung [Hof83] reicht hier die Berlicksichtigung des
ersten Modes der Querkomponente aus.

5.5.2 Ortsverschiebung der Basisfunktionen

Beim Ansatz der Basisfunktionen fir eine Array-Berechnung muss die jeweilige Orts-
verschiebung der Patch-Elemente gegeniiber dem Koordinatenursprung berticksich-
tigt werden. Diese Ortsverschiebung (¢V:P, zv:P) des v-ten Patches gegentiber dem
K oordinatenursprung wird fiir die zugehérige Basisfunktion J \;,i entsprechend den
Regeln der Fouriertransformation nach (5.60) berticksichtigt.
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3o ya gz vag)

i (5.60)

my A(p/r +k, vaz)

Gemal der bel Bild 5.7a getroffenen Annahme eines in der Abwicklung regelméfdig
rechteckigen Gitters mit den Absténden A¢ und Az kann diese Ortsverschiebung
auch aus den Laufindices der Patch-Elemente in den beiden Richtungen vp=1 ... Ny
bzw. v;=1... Nz und eben diesen Elementabstanden zu ¢V:P = v, A@ bzw.
zV.P = v, Az bestimmt werden.

Die Ortsverschiebung der Flachenstromdichten in den Aperturen erfolgt entspre-
chend, wobei sich dort die Ortsverschiebung des ¢-gerichteten Koppelschlitzes von
der Ortsverschiebung des z-gerichteten Koppel schlitzes unterscheidet, was durch den
vektoriellen Charakter der Ortsverschiebung (¢VS, zv.S) beschrieben wird. Aufgrund
des eindimensionalen Charakters der Stromdichteformfunktion auf der Speiseleitung
muss dort nur eine Koordinatenrichtung berticksichtigt werden..

56 Berechnungder Reaktionsmatrizen

Mit den in Abschnitt 5.5 hergeleiteten Basisfunktionen lassen sich nun die Matrixko-
effizienten des linearen Gleichungssystems (5.49) und (5.50) explizit berechnen. In
Erweiterung der in (5.45) und (5.46) eingefuhrten Darstellung der Reihenentwick-
lung der unbekannten Flachenstromdichten, die gleich viele Entwicklungsfunktionen
N; auf den Patches bzw. Nk in den Schlitzen fir jede Polarisation vorsieht, werden
jetzt auch unterschiedliche Modenanzahlen je Polarisation zugelassen. Bei der elek-
trischen Flachenstromdichte auf den Patch-Elementen wird deshalb im weiteren -
nach (5.61) links - zwischen der Anzahl der ¢-gerichteten Basisfunktionen pro Patch
N3¢ und der Anzahl der z-gerichteten Basisfunktionen pro Patch N;, unterschieden.

Mo O Nm.o

. N DZIV J‘E,q,((p,z)D . N ZV\I:.qo M"é,k,co(qo’ Z)
QF = Z Sﬂli U M Z NM z

ol Jz,z(co,z)@ ZV MY, (0.2

(5.61)

I:I]:II:II:II:I |

Entsprechend werden nach (5.61) rechts die Anzahlen der ¢ und z-gerichteten Basis-
funktionen je Schlitz mit Ny 4 bzw. Ny 2 bezeichnet. Diese Anzahl der angesetzten



5.6 Berechnung der Reaktionsmatrizen 89

Moden pro Koppelschlitz wird im Folgenden zu k' =k =1'=1 =1 angenommen,
womit sich wegen (Mg 1 £(9.2)) = (M 1,6(¢2))3 mit £ = @oder z, in den Anteilen des
Gleichungssystems, die sich aus (5.34) und (5.35) ergeben, erhebliche Vereinfachun-
gen durchfuhren lassen. Nach Einfuhrung der Variablen Av, und Avy, die die Reak-
tion des anregenden tangentialen Modenfeldes in der Koppelapertur mit den zuge-
hdrigen Basisfunktionen beschreiben (vgl. (5.68)), ergibt sich mit a, s =Av/2
sowie 2Nj =N (Njp+ Njz) und 2Nk =N (Nm,p+ Nm,z) aus (5.49) und (5.50) die
Struktur der Matrixgleichungen zu (5.62) und (5.63) mit insgesamt Ny = 2 N; + 2 Nk
Zélen.

(5.62)

T."f‘DDV ,0 0

[E%I B %D (5.63)

%Z?“’
43
Die Entwicklungskoeffizienten der Basisfunktionen 17, 17 ,, Vi, und V|, werden
sowohl in (5.62) als auch in (5.63) zu Vektoren zusammengefasst, wie auch auf der
rechten Seite von (5.62) die Zusammenfassung der Amplituden der Anregungen der
einzelnen ¢-gerichteten Speiseleitungen a, (mit vs=1, ..., N) zum Vektor &, , und
der z-gerichteten Speiseleitungen a, (mit vs=N+1, ..., 2 N) zum Vektor a, , erfolgt.
Die nachfolgende Hypermatrix in (5.62) besteht aus zwel mal Nx = N Zeilen, wobei
[E] die Einheitsmatrix der Ordnung N x N und [O] die Nullmatrix derselben Ordnung

bezeichnet.

Die auftretenden Matrizen [Z], [Y], [C] und [T] bestehen jeweils aus vier Untermatri-
zen, deren Elemente die ¢ ¢, ¢z, z-¢ sowie die z-z-Reaktionen der Basisfunktionen
untereinander darstellen. Aufgrund des verwendeten Galerkin-Verfahrens sind die
Matrizen [Z] und [Y], die die Reaktion der Patch-Moden untereinander bzw. die Re-
aktion der Schlitzmoden untereinander beschreiben, symmetrisch. Weiterhin gilt, dass
ebenfalls aufgrund des verwendeten Galerkin-Verfahrens die Matrizen [C] und [T]
jewells die Transponierte der anderen Matrix darstellen, sofern die Symmetrieeigen-
schaften der Greenschen Funktionen nach (3.70) berlicksichtigt werden (siehe An-
hang A3.2).
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Neben diesen, sich unabhéngig von der Antennenstruktur einstellenden Symmetrien,
treten abhangig von der Wahl der Anordnung der Elemente im Array weitere identi-
sche Matrixelemente auf. Grund hierfir ist die Tatsache, dass die Reaktion zwischen
zwei Basisfunktionen nicht von deren absoluter Position, sondern nur von deren ge-
genseitigem Abstand abhéngt, sofern die Ausrichtung der Basisfunktionen und die
Geometrie der Anordnung, und damit die Greenschen Funktionen, unverandert blei-
ben. Insbesondere bei der angenommenen Anordnung der Antennenelemente auf ei-
ner regelmaidigen Gitterstruktur mit konstanten Abstéanden A@ und Az treten eine
Reihe identischer Matrixelemente auf. Durch entsprechende Vorverarbeitung |&sst
sich dadurch die Zeit zur Aufstellung der Reaktionsmatrix deutlich reduzieren.

5.6.1 Auswertung der Matrixelemente im Raumbereich

Die auftretenden Matrixelemente der Reaktionsmatrizen nach (5.62) und (5.63) be-
rechnen sich im Raumbereich durch eine Vierfachintegration tber die endlichen Fl&
chen von Basis- und Testfunktion AP und AS mit den skalaren Greenschen Funktio-
nen GFQI'mit F=E, H,Q=J,M,i=2,3undi' =2, 3 nach (5.64) bis (5.67).

zr‘f:mpp.sm G (o = .27 -77) e, §.27) 0AT 0A” (569)
=Ml 2) O (4 - 68 =) Mo 7)o 0’ .5
CFf = [ [[M31c(08.25) &7 (6 - 0.2 -2) 3o .27 4" 047 (500
T = 50c(of ) R - .7 ~2) Mo 8.5) K00 560

Die vergleichsweise einfache Form des Anregungsterms in (5.62), der im Wesentli-
chen aus den beiden Variablen Av, und Avy, besteht, beruht auf zwei Punkten. Ers-
tens ist das Integral Uber die Testfunktion und die normierte magnetische Feldstar-
kekomponente hg nach (5.68) identisch mit dem Integral tber die Entwicklungsfunk-
tion und dieselbe Feldstéarkekomponente h: und wird kurz mit Avg bezeichnet. Zwei-
tens hat dieses Integral Ave fr ale ¢- bzw. z-gerichteten Koppelaperturen denselben
Wert, da sich die in den einzelnen ¢ bzw. z-gerichteten Koppel aperturen angesetzten
Moden und auch die zugehérigen tangentialen Modenfelder durch einfache Koordi-
natentransformationen ineinander Uberfiihren lassen. Gleichung (5.68) muss deshalb
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je Polarisationsrichtung nur einmal fur einen sich im Koordinatenursprung befindli-
chen Koppelschlitz berechnet werden.

L[I\/I,:lfq) 2°)h,(8) da® = J"[|\/|Fl(f )he(§aa® (5.68)

Die Berechnung der Matrixkoeffizienten im Raumbereich durch (5.64) bis (5.67) ist
dann vorteilhaft, wenn Basis- und Testfunktion durch einen lateralen Abstand von
der GrofRenordnung einer halben Freiraumwellenlange oder dartiber voneinander ge-
trennt sind [Spl90]. Liegen Basis- und Testfunktionen dagegen sehr nahe beieinan-
der, z. B. auf ein und demselben Antennenelement, ist eine numerisch effiziente Aus-
wertung der Reaktionsintegrale im Raumbereich aufgrund der auftretenden Singulari-
téten nur dann moglich, wenn sich die Reaktionsintegrale im Raumbereich in analy-
tisch l6sbare Teile zerlegen lassen [Par98]. Ist dies wie im vorliegenden Fall aufgrund
der Darstellung der Greenschen Funktionen nicht moglich, so ist es zweckmaldiger,
eine Berechnung der Reaktionsintegrale im Spektralbereich durchzufihren.

5.6.2 Auswertung der Matrixelemente im Spektralbereich

Am Beispiel des Matrixkoeffizienten Zf soll die Gleichung zur Berechnung durch
eine Spektralbereichsintegration eingefiihrt werden. Die Herleitung fur die anderen
Matrixkoeffizienten erfolgt analog.

o _ © 0 ° ~EJ33 ( (mp—ff)wz(zf-ﬁ))
SIS (o) Z IRE * es0)

e 4 (‘Pjp 7 ) dA? dA”

Ausgangspunkt ist (5.64), in der die Raumbereichsdarstellung der Greenschen Funk-
~ EJ33

tion GE;*° nach (3.61) durch ihre Fouriertransformierte G,,  ersetzt wird, was auf

(5.69) fuhrt.

00 [ee]

2 = s 5] [[atdal ) B2

m=-oo __ooA

(5.70)
{30 )6 o o

Nach [Cus75] kann eine Vertauschung der Integrations- bzw. Summationsreihenfolge
in (5.69) vorgenommen werden, so dass sich die Form (5.70) ergibt, welche die Dar-
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stellung der Fouriertransformierten der Basisfunktionen J- ;¢ und Testfunktion J ,i, ¢
nach (3.17a) enthélt. Damit ergibt sich die Bestimmungsgleichung des Matrixkoeffizi-
enten Z¥{ in Spektralbereich zu (5.71), was eine uneigentliche Integration sowie eine
unendliche Summation im Spektralbereich darstellt.

EJ33 ~

—IEJZ = I F.i,é, m [GEZ m(kz) EﬂF,j,Z,m(kz) dkz (571)

2 3

—®k,=-o

Analog hierzu berechnen sich die weiteren Matrixkoeffizienten im Spektralbereich
gemal (5.72) bis (5.74).

00 [ee]

1 ~a ~HM22 ~
Yl = - Meem(K)Ber m (K,)Me, 2 m(k,) dk, (5.72)
g (27_[) I’ mzmk:[wl:kf ( ) 114 ( ) Fl1. ( )
1 > " ~a ~ ~
Qif = (2 7T)2 r3 z J-MF,k,E,m(kz)[@?ZJ,er(kz) E_DF,i,Z,m(kz) dkz (573)
m==ok =—oo
T = S (3t eml) BT () M (k) o, (5.74)

m=—ok Z_c

Die Berechnung von Avy, erfolgt basierend auf den Gleichungen (5.30) und (5.68),
wahrend fur Av, (5.21) und (5.68) herangezogen werden. Unter Ausnutzung der
Symmetrien der Greenschen Funktion nach Abschnitt 3.5.1 und der Entwicklungs-
funktionen nach Abschnitt 5.5 erhdlt man (5.75) bzw. (5.76) fur die entsprechenden
Spektralbereichsdarstellungen, in denen das Modenfeld hg jeweils durch die Green-
sche Funktion und die Formfunktion der Stromdichteverteilung auf der Streifenlei-
tung ersetzt wurde.

A Ma K ~H321_ K ~(f) K c 5

e Ty \ﬁ k.[o rr.zmeb(Ke) Bagmeo (k) D, o{K; ) dk, (5.75)

M= iM?mm(kz =) G (K, = A5 (5.76)
N2y i

Das Spektrum der angesetzten Basisfunktionen sorgt fur ein Abklingen des Integran-
den bzw. der Summanden mit steigendem k, bzw. m, sodass es ausreichen wiirde, die
uneigentliche Integration bzw. unendliche Summation bis zu einem Wert k; max bzw.
Mmax durchzufihren und oberhalb dieser Grenze abzubrechen. Im planaren Fall wer-
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den hier Werte von 180 ... 250 kg angegeben [Ros96], fur die jedoch im vorliegenden
Fall die numerische Berechnung der Greenschen Funktionen nach Kapitel 3 nicht
mehr stabil wére. Aus diesem Grund wird zur Berechnung der Reaktionsmatrizen wie
auch zur Berechnung von Avg eine Konvergenzbeschleunigung durch Subtraktion
und gesonderte Betrachtung der asymptotischen Greenschen Funktion nach Ab-
schnitt 3.5.3 verwendet. Die Ergebnisse dieser Betrachtungen sind im An-
hang A3 zusammengefasst.

57 Auflosen der Matrixgleichungen

Durch Vereinfachen der Schreibweise der Matrizen [Z], [Y], [C] sowie [T] erhdlt man
aus den Matrixgleichungen (5.62) und (5.63) die Darstellungen (5.77) und (5.78). V
reprasentiert den Vektor der Entwicklungskoeffizienten der magnetischen Fléachen-
stromdichten in den Koppelaperturen wahrend 1 den Vektor der Entwicklungskoef-
fizienten der elektrischen Flachenstromdichten auf den Patches darstellt.

a_] 1mv¢qu] 9 DDm/+[g][| “"‘V“D (5.77)

20 [0 aviOEE v, B,
[Z]0 +[T]¥ =0 (5.78)

Auflosen von (5.78) nach | ergibt (5.80) woraus nach Einsetzen in (5.77) die Bezie-
hung (5.79) folgt.

[Av, L4, .0

LADvEIE (4 D =l ,
Ul e AL e e
I=-Z" 1 (5.80)

Damit konnen die Entwicklungskoeffizienten der resultierenden elektrischen und
magnetischen Flachenstromdichten des aus N El ementen bestehenden dual polarisier-
ten Arrays bel gegebenem Anregungsvektor [a ] berechnet werden.

Vg, 21 = VSQJ

Die elektrischen und magnetischen Flachenstromdichten auf den Patches bzw. in den

Schlitzen des zylinderkonformen Arrays sind somit vollstandig bestimmt. Sie lassen
!

sich nun fir jede gewtlinschte Anregung durch Vorgabe des Vektors [av 28y (p]
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ermitteln. Fur die Reflexionsfaktoren in den Schlitzen vs bzw. auf den Speiseleitun-
gen ergibt sich aus (5.32) und (5.33) die Darstellung (5.81) mit v=1,..., N.

sz MpYhY(z) dA>
D Ny ,=1
O Z MY, ,hY(z) dA’  flrvg=v
E - El n,v V
E; JI thq) @) dA; (5.81)
[ » 1 Muol
0 - V[ MELo h@IAS i v = v
7 Tz, &
[vs = 2a1 Visav  fir vg=1..,2N (5.82)

Die Schreibweise fur die beiden Félle der ¢ und der z-Polarisation |&sst sich nach
(5.82) zur Bestimmungsgleichung fir den aktiven Reflexionsfaktor Vs bei Anregung

des gesamten Arrays mit dem Vektor [a a " zusammenfassen.

Vs, 2? vs,(p]

58 Bestimmungder Impedanz- und Streumatrix

Fir die Bestimmung der Impedanz- bzw. Streumatrix der aus N Elementen bestehen-
den zylinderkonformen, dual polarisierten Gruppenantenne wird sie netzwerkseitig
nach Bild 5.9 als aquivalentes 2N-Tor betrachtet [Pan92].

=[s"] @ (5.83)

Die Verkopplung auf den Speiseleitungen wird hierbei vernachléassigt, d. h. es wird
zunéchst davon ausgegangen, dass sich die Felder auf den Speiseleitungen gegensei-
tig nicht beeinflussen. Die Einbeziehung dieser Kopplung erfolgt spater im Rahmen
der Synthese des Speisenetzwerks (vgl. Kapitel 8). Alle anderen Verkopplungen, wie
z. B. die der Schlitze untereinander, sind jedoch enthalten. So lasst sich dann das 2N-
Tor durch die allgemeine Darstellung (5.83) beschreiben [Mic81].

Die Vektoren a und b stellen definitionsgemaR einlaufende und auslaufende Leis-
tungswellen dar. Mit der Streumatrix [S°] wird nach Bild 5.6a zunéachst noch der Fall
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einer hinter dem Koppelschlitz unendlich lange ausgedehnten Speiseleitung betrach-
tet. Die Stubs werden spéter berticksichtigt.

En 0lo 0lo
[0 10 010
- 0 - 00O B 0 0O
gﬁaﬂm a, =a,lg a,y=a,0lg (5.84)
00 0: 0 0: 0
00 0 O 0 0O
10 010 3-10

anry by

Bild 5.9 Betrachtung der aus N dual polarisierten Elementen bestehenden Gruppe als &qui-
valentes 2N-Tor

Fur die Bestimmung dieser Streumatrix [S®] wird das 2N-Tor nacheinander mit 2N li-
near unabhangigen Vektoren aj angeregt, fur die (5.84) eine mogliche Auswahl dar-
stellt [Ros96]. Die komplexen Amplituden b/ der reflektierten Leistungswelle am Tor
vs bei Anregung mit dem i-ten Anregungsvektor berechnen sich nach (5.85) mit
vs=1,..,2Nundi =1, ..., 2N, wobe Vs nach (5.79) mit den Entwicklungskoeffizien-
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ten der magnetischen Flachenstromdichte aus (5.82) fir jeden Anregungsvektor a zu
berechnen ist.

b’s =T /s @' (5.85)

Die 2N Vektoren der aus den 2N Anregungskombinationen (5.84) resultierenden re-
flektierten Leistungswellen werden sodann gemal3 (5.86) dargestellt.

ory o or; o OC3y O
Ur2 O L2 Or2z O
. DE;D . DESZD . D%N
b, =a,0r; 0 b,=2a,0r; 0 b,y =a,00 5\ O (5.86)
0. O O. 0O o . 0O
O 0O O 0O o 0O
20 oo BN

Da die jeweiligen Kombinationen aus den anregenden und den reflektierten Leis-
tungswellen auch (5.83) geniigen mussen, lassen sich durch Einsetzen von (5.86)
und (5.84) in (5.83) insgesamt 2N lineare Gleichungssysteme fur die Bestimmung der
Streumatrix [S*] generieren. Durch Zusammenfassen der anregenden und reflektierten
Leistungswellen zu Matrizen der Grofe 2N x 2N gemal3 (5.88) konnen diese Systeme
zur Matrixgleichung (5.87) vereinfacht werden.

[b] =[s”] Jal] (5.87)

[6] =[5,,5,,..., By EEENE- N (5.88)

2Nx2N
Durch Auflésen von (5.87) wiederum erhalt man daraus die gesuchte Streumatrix [ S*]
nach (5.89), welche sich gemal3 den Polarisationsrichtungen der von den anregenden
Speiseleitungen verursachten und von der Antenne abgestrahlten elektromagneti-
schen Wellen in vier Untermatrizen [5}‘}] der Ordnung N x N mit ¢ = ¢ oder z und
{ = @oder z zerlegen | &sst. Die so bestimmte Streumatrix [S*] enthélt ale Verkopplun-
gen, bis auf die bereits erwadhnten Verkopplungen im Speisenetzwerk.

-

Die Berechnung der Impedanzmatrix [Z©] der aus N dual polarisierten Elementen be-
stehenden zylinderkonformen Gruppenantenne erfolgt hieraus fir jede Untermatrix
[Z}}] getrennt gemal3 (5.90), da die Speiseleitungen der beiden Polarisationen prin-
zipiell verschiedene Wellenwiderstande Z; ¢ besitzen konnen.

s,|0 4
[[S;j 5_ [b] Ja] (5.89)
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(22] = Z0e 2o, fE]+[s2]) el -[s2])” (5.90)
[Zién;p] =[zz] ‘(ZL,s +]Z, cot(Br L)) JE] (5.91)

Fir die Berlicksichtigung des Stubs der Lange 4, die zur Kompensation des Blindan-
teils der Antenneneingangsimpedanz dienen, mussen die Diagonal elemente der Impe-
danzmatrix [Z*], welche aus der Modellierung mit unendlich lang angenommenen
Leitungen resultiert, nach (5.91) korrigiert werden, wobei [E] hier wie auch in (5.90)
die Einheitsmatrix der Ordnung N x N darstellt.

[sc] = (28] - V2o 2o nE)) 2]+ J2oc 20 E) (5:92)

Mit der aus (5.91) resultierenden Impedanzmatrix [ZiMP] kann die Streumatrix [§ der
zylinderkonformen, dual polarisierten Streifenleitungsantenne nach (5.92) wieder Un-
termatrix fur Untermatrix berechnet werden.

59 Bestimmungder Abstrahlcharakteristik

Antennen stellen im Allgemeinen bidirektionale Ubergéange zwischen |eitungsgebun-
denen elektromagnetischen Wellen und solchen im Freiraum dar. Deshalb ist neben
den leitungsseitigen Grof3en, die durch die Streumatrix beschrieben werden, die pola-
rimetrische Abstrahlcharakteristik die zweite wichtige Beschreibungsgrole fur die
Antenne. Als Ergebnis des Integralgleichungsverfahrens sind aus (5.80) die elektri-
schen Flachenstromdichten J ¢ auf den Patches sowie aus (5.79) die magnetischen
Flachenstromdichten Mg in den Koppelaperturen bekannt, sodass mit Hilfe der
Greenschen Funktionen daraus das Fernfeld bestimmt werden kann.

N
cho:z (R3.0)

“iko R 0 (593)
SS0)Y S (83 (ky cox9) +61(ky cos e
Es(R8.0)= iEE (R3,9)
e—jkoavzl N e (5.94)
) _j 41R Sln(ﬁ)vzﬂ m:z—cx(Z;]‘P(k0 003(19)) +Z\r/nls(k0 Cos(ﬁ)))e_jm(p
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Die Fernfelder der einzelnen Antennenelemente, die selbst aus den Fernfeldern des
Patch und der Schlitze jedes Elements zusammengesetzt sind, superponieren sich li-
near, sodass sich die beiden resultierenden elektrischen Feldstérkekomponenten Eg
und Ey des Arrays aus (3.92) und (3.93) zu (5.93) und (5.94) ergeben. Die Funktio-
nen &".P und y.P bezeichnen hierbei die mit k, = kg cos(s) aus (5.95) und (5.96) zu
berechnenden Terme, die sich nach (3.64) aus der Gewichtung der Quellenverteilung
im Wellenzahlbereich mit der aus der Berechnung der Greenschen Funktionen stam-
menden Matrix [Ni'] = [Q']-1, die deshalb im Folgenden vereinfachend ebenfalls als
Greensche Funktion bezeichnet wird, ergibt. Da diese Matrix [NI'] alle Geometriein-
formationen der Antenne incl. der Lage von Quelle und Senke enthalt, werden zur
Berechnung des Fernfeldes der beiden in Bild 3.3 dargestellten Anordnungen mit
und ohne Radom vier verschiedene Greensche Funktionen benétigt. Fir die Geome-
trie ohne Radom nach Bild 3.3a werden GEJ33 fiir das Fernfeld der Patche und
GEM320 f(ir das Fernfeld der Schlitze bendtigt. Analog sind fur die Anordnung mit
Radom nach Bild 3.3b die Greenschen Funktionen GE#3 und GEM420 notwendig.

OMNee O
Eyv p( )D ~3 D_Zl—‘j/z QF,j,z,m(kz)D
%vp ’ E: Ngz] @QFZD: [Ngz] ENJJ:l [ (5.95)
( Z) F.o |:| D ig v 3V |:|
E =1l| qogF,i,(pm(kz) E
0 Nwz “y O
SkZD DI\7I2 ] 0 _\_/Iv,zMFlzm(kz) [l
%v sEk gE: Ngl] %_—'\7":2’2 E: [Ngl] [UD] %(p B (5.96)
z MEo
H

Mit dem in diesem Kapitel beschriebenen Verfahren lassen sich damit dual polarisierte,
aperturgekoppelte zylinderkonforme Streifenleitungsantennen hinsichtlich ihres Im-
pedanz- und Abstrahlverhaltens vollsténdig berechnen. Nachdem das folgende Kapi-
tel 6 zunachst einige Grundzlige des Entwurfs konformer Antennen dargestellt, wird
das hier beschriebene Verfahren in den darauffolgenden Kapiteln 7 und 8 fir das De-
sign von Einzelelementen und Gruppenantennen verwendet.
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6 Grundlagen des Entwurfs konformer Antennen

Wadhrend in den vorangegangenen Kapiteln eine Methode beschrieben wurde, die
ausgehend vom genauen Aufbau der Schichten und von den exakten Abmessungen
der Streifenleitungsstruktur nach Bild 5.7a die Daten der Antenne wie Eingangsim-
pedanz und Richtcharakteristik berechnet, wird in der Praxis in der Regel der umge-
kehrte Weg verlangt. Ausgehend von Spezifikationen mussen sowohl eine taugliche
Struktur, die Schichtenfolge und Streifenleitungs-Layout umfasst als auch geeignete
Anregungskoeffizienten der einzelnen Strahler in der Gruppenantenne gefunden
werden. Da exakte Analyseverfahren aufgrund ihrer Komplexitat, der meist als Un-
gleichungen abgefassten Spezifikationen (z. B. Anpassung besser as ..., Gewinn gro-
3er als ...) und der nicht vorhandenen Eindeutigkeit der Ldsung (falls Beschrankun-
gen fur Parameter existieren, ist oft nicht einmal klar, ob Uberhaupt eine LOsung exis-
tiert) nicht umkehrbar sind, ist der Entwurf einer konformen Antenne ein iterativer
Prozess. Ausgehend von Startwerten wird durch Analyse, Auswertung der Ergeb-
nisse und Korrektur der Daten eine geeignete Struktur synthetisiert, welche die ge-
gebenen Spezifikationen erfillt. Dabei spielen sowohl die Startwerte als auch die
Strategie bei der Verdnderung der Parameter eine entscheidende Rolle. Aus diesem
Grund wird in diesem und in den folgenden beiden Kapiteln anhand von Beispielen
wie auch grundsétzlicher Uberlegungen der Entwurf zylinderkonformer aperturge-
koppelter Streifenleitungsantennen beschrieben.

Anders als bei planaren Antennen, bei denen unter Vernachlassigung der Verkopp-
lung zunéchst ein relativ unabhangiger Entwurf von Einzelelement und Gruppen-
geometrie vorgenommen werden kann [Han97, Joh93], sind bei den zylinderkonfor-
men Antennen Elementfaktor und Gruppenfaktor nicht voneinander zu trennen
[Han82, Got95/1] und beide Grofien auRerdem von der Krimmung der Apertur ab-
hangig (vgl. Kapitel 3). Aus diesem Grund muss zunéchst eine allgemein gultige, eben
nicht vom Einzelelement oder der genauen Anordnung der Gruppe abhangige Be-
schreibung gefunden werden, die es erlaubt, Grof2e und Form der Antenne aus den
Spezifikationen zu bestimmen, um anschlief3end, bei nun bekanntem Zylinderradius,
mit dem Entwurf der Einzelelemente und schliefdlich dem Design der Gruppe fortfah-
ren zu kénnen. Fur diesen Zweck wird auf die globalste Beschreibung einer Antenne
durch ihre geometrische Flache und einer allgemeinen Einbeziehung des Richtdia-
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gramms sowie der Verlustmechanismen in Form von Wirkungsgraden zurtickgegrif-
fen.

6.1 Gewinn einer beliebig gefor mten strahlenden Apertur

Die raumliche Leistungsverteilung jeder strahlenden Apertur kann mit Hilfe des Be-
trages der komplexen Richtcharakteristik Cco x(,¢) nach (6.1) beschrieben werden.
Sie stellt eine auf das Strahlungsmaximum bezogene Angabe der Strahlungsleistung
der gewlnschten Polarisationsanteile (Co-Polarisation) sowie der unerwiinschten
Polarisationsanteile (X-Polarisation) in eine bestimmte Richtung (3,¢) dar, wobei in
der Antennenmesstechnik, wie im rechten Teil von (6.1) dargestellt, davon ausgegan-
gen wird, dass das Strahlungsmaximum allein durch die gewlinschte Polarisation ge-
tragen wird. Der Wert dieses als Richtfaktor D (engl. directivity) bezeichneten
Strahlungsmaximums selbst wird durch Integration tber die Richtcharakteristik ge-
wonnen und nach (6.2) auf den Wert eines physikalisch nicht realisierbaren, isotro-
pen Kugelstrahlers bezogen [Stu98, Stig4].

Eco X(Ryﬁ’go) ECOX(R"ﬁ’qD) |
_Co,X( , ):J— = ; (6.2)
ERI.0), . ey [EcolRO:0) o fpems
-1
O , O
D= 4n§3$|9( 3,9) clAE (6.2)

In Anlehnung an [Zin95, L093] kann der Richtfaktor auch nach (6.3) aus der geome-
trischen Flache der Antenne Ageom, €inem freguenzabhangigen Umrechnungsfaktor
und der von der Antennenbelegung abhangigen Flachenausnutzung nap berechnet
werden.1 Da nach (6.3) der Richtfaktor mit wachsender, in Hauptstrahlrichtung pro-
jizierter geometrischer Antennenflache ansteigt, tritt bei Antennen mit schwenkbarer

10blicherweise wird die Flachenausnutzung als Quotient aus Antennenwirkfl&che und geometrischer Flache durch
NAp = Aw / Ageom definiert [Zin95, Lo93]. Da die Wirkflache jedoch tber G = (41t/ A2) Ay mit dem
Gewinn verknupft ist, enthalt bei dieser Definition die Flachenausnutzung nap ale Verlustmechanismen,
also auch digjenigen, die nicht auf eine von der konstanten Aperturbelegung abweichende Belegung
zurtickzufuihren sind. Dies steht in krassem Gegensatz zu den in derselben Literatur abgedruckten Werten fir
die Flachenausnutzung, welche immer fir ansonsten verlustlose Antennen angegeben werden. Um die
vorhandenen Tabellen nutzen zu kdnnen, weiterhin aber auch andere V erlustmechanismen exakt zu erfassen,
wird in dieser Arbeit die etwas abweichende Definition (6.3) verwendet.
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Charakteristik die maximale Richtwirkung bel maximaler projizierter Flache auf. Die-
ser Wert wird durch den Index O gekennzeichnet.

_mAng
DO - DA_ZDnAp Ageom, max (63)

Der Gewinn G berechnet sich sodann aus dem Richtfaktor nach (6.4), unter Bertck-
sichtigung der weiteren in der Antenne auftretenden Verluste. Hierzu gehdren ohm-
sche und dielektrische Verluste in den verwendeten Materialien der Antenne, welche
durch n¢q erfasst sind, Verluste durch Fehlanpassung am Leitungstor der Antenne, be-
schrieben durch den Reflexionsfaktor I~ sowie Verluste durch Fehlanpassung der
Polarisation der abgestrahlten elektromagnetischen Welle (Anteil der nicht ge-
wunschten Polarisation in der Welle), die in npg zusammengefasst sind.

Gy = Npa (1_|r|2)’7cd Dy (6.4)

Fir die Systemplanung, insbesondere fir die Berechnung von Leistungsbilanzen
(link budgets), ist dieser Antennengewinn eine der entscheidenden Grof3en. Fir pla-
nare Antennen mit elektronisch schwenkbarer Hauptstrahlrichtung (3o, @) nimmt die-
ser Gewinn mit zunehmendem Winkelabstand von der Aperturnormalen (broadside),
aufgrund der abnehmenden in Hauptstrahlrichtung projezierten Fléche ab. Diese
Gewinnabnahme aufgrund des Schwenkens der Hauptstrahlrichtung (scannen) wird
hier nach (6.5) durch den Wirkungsgrad nscan beriicksichtigt.

G(‘901(p0) = Gy Nsean (7901§0o) (6.5)

Bevor ndher auf die Einbeziehung der gekrimmten Apertur in diese Darstellung des
Gewinns eingegangen wird, sollen die enthaltenen finf Wirkungsgrade neg, (1-|712),
Npol, Nap UNd Nscan, insbesondere zum Zwecke des anschlie3enden Vergleichs mit den
Auswirkungen der Krimmung, im Hinblick auf die von ihnen verursachte quantita-
tive Gewinnreduktion untersucht werden.

6.1.1 Materialabhé&ngige Verluste

Die beiden im Wirkungsgrad g erfassten materialabhéngigen Verluste sind auf ohm-
sche und dielektrische Verluste in den Streifenleitungen und den verwendeten Sub-
stratmaterialien zurtickzufihren. Die Aufteilung der Verluste auf die beiden Mecha-
nismen ist im Wesentlichen durch die Dicke der Substrate D> und D3 nach Bild 3.2
bzw. Bild 3.3 beeinflussbar. Bel einem guten Entwurf flr eine aperturgekoppelte
Streifenleitungsantenne mit Schaumsubstraten halten sich die beiden Verlustmecha-
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nismen in etwa die Waage und fihren zu einem Wirkungsgrad fuir das Strahlerelement
von ca. 95% [Ros96]. Als Strahlerelement wird hierbei das Patch nach Bild 5.7 mit ei-
ner sehr kurzen Zuleitung in Streifenleitungstechnik verstanden. Das Vertellnetzwerk,
das mehrere Strahlerelemente verbindet, kann, muss aber nicht, in Streifenleitungs-
technik ausgefiihrt sein. Je nach Perspektive der Betrachtung konnen diese Netz-
werkverluste der Antenne zugeschlagen, was den Wirkungsgrad rcq natirlich ver-
mindert, oder getrennt betrachtet werden. Mit Geg = 10 log10(ncg) kann aus dem Wir-
kungsgrad die resultierende Gewinnreduktion (negativer Gewinn) in dB berechnet
werden. Fur einen Wirkungsgrad von 95% betrégt diese Reduktion beispielsweise
-0.2 dB, fir neg = 90% betragt sie -0.5 dB.

6.1.2 Anpassungsverluste

Eine weitere Ursache fir Gewinnreduktion ist die leitungsseitige Fehlanpassung der
Antenne [Mic81, Bal97]. Dieser Effekt ist bereits anschaulich recht klar, da Leistung,
die Uberhaupt nicht in die Antenne gelangt, auch nicht abgestrahlt werden kann. Der
Grund fur diese Fehlanpassung ist in der Abweichung der Eingangsimpedanz der An-
tenne vom gewutnschten Wert zu suchen und somit Teil der Entwurfsaufgabe. Fir
eine Anpassung von -20 dB betragt der Gewinnverlust 0.04 dB und liegt damit weit
unter der Messgenauigkeit fir Gewinnmessungen [Stu96]. Bei der fir schmalbandige
Streifenleitungsantennen gewdohnlich spezifizierten Anpassung von -14 dB betragt
der Gewinnverlust 0.18 dB, und ist damit gerade messbar, fur die haufig breitbandig
spezifizierte Anpassung von -10 dB schliefdlich betrégt die Reduktion dann -0.46 dB.

6.1.3 Polarisationsverluste

Das elektromagnetische Feld, das von einer Antenne abgestrahlt wird, besitzt die ge-
wuinschte Polarisation nur in endlicher Reinheit. Da Antennen reziprok sind, kann sie
folglich im Empfangsfall auch nur einen Teil der Leistung einer polarisationsrein ein-
treffenden Welle aufnehmen. Diese Tatsache wird durch die Polarisationsanpassung
nach (6.6) beschrieben [Bal97], wobei pyw den Polarisationsrichtungsvektor der ein-
treffenden ebenen Welle, welche sich im Folgenden entlang der positiven z-Achse el-
nes kartesischen K oordinatensystems ausbreitet, und pa den Polarisationsrichtungs-
vektor der Antenne im selben Koordinatensystem darstellt.

2

(6.6)

Npo :‘Bw BA
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Fir eine rechtshandig zirkular polarisierte Antenne endlicher Polarisationsreinheit mit
einem Achsenverhédltnis AR berechnet sich diese Polarisationsfehlanpassung bei-
spielsweise zu (6.7).
*|2
B, - je, I0ARE, - j&, O (AR+1)
T =02 BF Vare+1 8| - 2(AR +1)

(6.7)

Die entstehende Gewinnreduktion in dB, die auch hier mit Gpy = 10 logio(npor) be-
rechnet werden kann, betragt fir ein Achsenverhéltnis AR - oo, d. h. die Antenne ist
linear polarisiert, wie erwartet 3 dB. Interessanter ist jedoch das Ergebnis im Bereich
kleiner Achsenverhdtnisse. So betragt fur ein Achsenverhdtnis von 3 dB die Ge-
winnreduktion -0.12 dB, wahrend fir ein AR von 6 dB der Verlust -0.45 dB betragt.

6.1.4 Flachenausnutzung

Der maximale Richtfaktor und damit auch der maximale Gewinn wird fir eine An-
tenne mit konstanter Belegung erreicht, bei der nap = 1 ist. Fir alle anderen Belegun-
genist nap <1, so zum Beispiel wenn durch Absenken der Belegung am Rand der
Apertur die Nebenkeulen der Charakteristik reduziert werden, oder wenn durch Syn-
these einer speziellen Belegung eine ganz bestimmte Form der Charakteristik erreicht
wird [Mar4, Mai94]. Fir eine lineare, eindimensionale Apertur in x-Richtung mit der
Belegungsfunktion J(x) und der Ausdehnung Dap berechnet sich die Flachenausnut-
zung nach [L0o93] aus (6.8).

J' J(x) dx
_ Dap 6.8
T DAp [196" 7
32095
nAp,x - 3 ) 1 (69)

=s +——s+4—s(l—s)
2 2 m

Fir eine Belegung, die sich aus einem konstanten Anteil der Amplitude s und einer
cosinus-férmigen Belegung zusammensetzt, erhdt man so aus (6.8) die Flachenaus-
nutzung (6.9) in Abhéngigkeit von der "Sockelhthe" s (vgl. Bild 6.1) [L093]. In Ta-
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belle 6.1 sind fur einige wichtige, sich hieraus ergebende Verteilungen die Werte der
Flachenausnutzung sowie die Gewinnreduktion aufgelistet.

Obwonhl die als Wirkungsgrad dargestellte Flachenausnutzung ebenfalls den Gewinn
der Antenne reduziert, unterscheidet sie sich doch von den in den Abschnitten 6.1.1
bis 6.1.3 beschriebenen Wirkungsgraden ncq, (1-|/712) und npo in einem wesentlichen
Punkt. Der von der Flachenausnutzung beschriebene Leistungsverlust ist weder
durch konstruktive Maf3nahmen noch durch eine andere Materialauswahl zu beein-
flussen. Er stellt also keinen Schmutzeffekt dar, der im Rahmen des Entwurfs zu ver-
hindern wére, sondern ist durch das Fourierpaar der Richtcharakteristik und der Aper-
turbelegung fest vorgegeben. Dieser Zusammenhang zwischen der Flachenausnut-
zung und der Richtcharakteristik wird fur die in Tabelle 6.1 dargestellten Belegungen
deutlich, wo sich die Halbwertsbreite von 50.5° Ag / Dap fUr die konstante Belegung
auf 68.5° Mg/ Dap fur die cosinus-formige Belegung aufweitet.

Belegung Flachen-aus- | Gewinnreduktion | Halbwertsbreite
nutzung
konstant, s= 1 1 0dB 50.5° Ao/ Dap
cos-Funktion mit s=-10 dB 0.93 0.32 dB 59.0° Ao/ Dap
cos-Funktion mit s=-20 dB 0.86 0.66 dB 64.4° Ao/ Dap
cos-Funktion, s= 0 0.81 0.92 dB 68.5° Ao/ Dap

Tabelle6.1 Eindimensionale Flachenausnutzung nap, Gewinnreduktion und Halbwertsbreite
der Cosinus-Belegung mit einem konstanten Anteil nach [Sko90, Lo93] (vgl.
auch Bild 6.1)

Fir eine zweidimensional ausgedehnte, planare Antenne erhét man die resultierende
Flachenausnutzung nap aus der linearen Superposition der beiden orthogonalen
Richtungen. Die sich damit aus der Flachenausnutzung ergebende Gewinnreduktion
betragt beispielsweise fir eine Apertur, die in einer Richtung konstant und in der
hierzu orthogonalen Richtung cosinus-férmig belegt ist (Hornantenne oder planares
Patch im Grundmode), 81%. Daraus ergibt sich eine Reduktion des Gewinns von
-0.92 dB. Dies entspricht einer Anpassung S11 = -7.2 dB oder einem Achsenverhélt-
nis von 9.3 dB. Damit ist die Flachenausnutzung nicht nur fir eine unvermeidbare
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Gewinnreduktion verantwortlich, der Betrag dieser Reduktion kann héufig auch den
Einfluss der anderen Faktoren Ubertreffen. Restriktionen im Richtdiagramm, insbe-
sondere in den Nebenzipfeln, wirken sich daher vergleichsweise stérker auf die An-
tennengrof3e aus, als unglnstiges Material oder eine ungeniigende Anpassung.

6.1.5 Schwenkverluste

Die Schwenkverluste einer elektronisch steuerbaren Antenne ergeben sich aus der
Anderung der in Hauptstrahlrichtung projizierten geometrischen Flache der Antenne
als Funktion des Schwenkwinkels. Nach Festlegung der Antennenform sind sie also
ebenfalls unvermeidlich und aus den reinen Geometriegréf3en zu berechnen. So folgt
die Gewinnreduktion einer linearen Apertur beim Schwenken der Hauptstrahlrich-
tung um g zur Aperturnormalen der Funktion cos(dg) [Han97]. Wie bereits bei der
Flachenausnutzung ist auch hier eine Aufweitung der Hauptkeule mit der Gewinnre-
duktion gekoppelt, fur die lineare Apertur lasst sich diese Aufweitung sogar néhe-
rungsweise aus dem Kehrwert des Gewinnverlustes 1/cos(Jg) bestimmen [Rud86].

6.2 Einflussder Krimmung auf die wirksame Apertur

Wie beeinflusst nun die Krimmung die wirksame Apertur bzw. hier ganz speziell die
funf diskutierten Wirkungsgrade und damit den Gewinn der Antenne? Zunéachst
stellen die drei Wirkungsgrade rcg, (1-|72) und npg im Wesentlichen vom Entwurf
und Aufbau abhéngige Schmutzeffekte dar, welche im Planaren wie im Konformen
durch ein gutes Design und eine gezielte Materialauswahl minimiert werden kdnnen.
Dennoch ist festzuhalten, dass fur konforme Streifenleitungsantennen der Wirkungs-
grad neqg immer besser ist, als der vergleichbarer planarer Anordnungen, dain zylindri-
schen Geometrien weniger Energie in Form von Oberflachenwellen verloren geht
[Got95/2]. Fiur den Vergleich der beiden verbleibenden Wirkungsgrade Flachenaus-
nutzung und Schwenkverluste ist eine eingehendere Betrachtung notwendig, die in
den folgenden beiden Abschnitten vorgenommen wird.

6.2.1 Auswirkungen auf Flachenausnutzung nap

Der Einfluss der Krimmung auf die Fl&chenausnutzung l&sst sich am anschaulichsten
in Anlehnung an die Projektionssynthese (vgl. Abschnitt 8.3.2) [Mai94] durch die
Betrachtung der abgestrahlten Leistung jedes einzelnen Elements einer Gruppenan-
tenne nach Bild 6.1 darstellen. Im Querschnitt ist auf der linken Seite von Bild 6.1 ein
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zylindrisches Array mit Ny, identischen Einzelelementen, deren Winkelabstand A¢ be-
tragt, dargestellt. Sie werden alle mit derselben Amplitude ag gespeist, so dass auch
die in die Hauptstrahlrichtung jedes Elements i:A¢@ (i = 0, ...,
N-1) abgestrahlte Leistung identisch ist. Zusétzlich ist in Bild 6.1 die Richtcharakteri-
stik C einiger Elemente skizziert. Das Quadrat dieser Charakteristik ist ein Mal3 fur die
Leistung, die in eine bestimmte Winkelrichtung abgestrahlt wird.

Element-
charakteristik

S
DQ
-
(\/ la j
/7
/ NI
I AN
| >
)
v 8 =
\
[ ]
\ ;. #N #2 #3/ las|
\q) ﬂ - _ =3
Referenzebene
fur Phase

Bild 6.1 Einfluss der Elementcharakteristik auf die im Fernfeld wahrgenommene Amplitu-
denbelegung der gesamten Antenne

Auf der rechten Seite von Bild 6.1 ist das von einem Betrachter im Fernfeld wahrge-
nommene aguivalente planare Array skizziert. Die Bestimmung der Fl&chenausnut-
zung nap erfolgt nun tber die Belegung, die sich flr diesen Betrachter im Fernfeld
auf dem aguivalenten planaren Array ergibt. Mathematisch lésst sich diese Fragestel-
lung durch Einsetzen des Betrachtungswinkels in den Richtcharakteristiken der Ein-
zelelemente (Dirac-Delta-Funktion) und anschlief3ende Fouriertransformation der
Summe Uber alle Einzelelemente 16sen. Anschaulich geschieht dies auf der rechten
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Seite von Bild 6.1, wo die von einem Betrachter wahrgenommene Belegung a(y)
skizziert ist. Die maximal abgestrahlte Leistung ((ap)2 wird in der Mitte des betrach-
teten Raumbereichs erreicht, wahrend die Leistung zum Rand hin nach Mal3gabe der
Einzelelementcharakteristik abnimmt.
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Bild 6.2 Vergleich der Charakteristiken dreier unterschiedlich gekrimmter Einzelelemente
mit d3 = Ag/6, &3 = 2.2 mit der cos-formigen Naherung fir ¢-gerichtete (E-
Ebene) und z-gerichtete Polarisation (H-Ebene)

Wird statt des Arrays mit seinen raumlichen Abtastwerten der Belegung eine allge-
meinere, raumlich kontinuierlich verteilte Belegung vorausgesetzt, so ergibt sich aus
dieser Uberlegung die in (6.10) dargestellte Belegungsfunktion, welche der Betrach-
ter wahrnimmt.

z_i(y):g(r3 sin(p):aog(—@ (6.10)

Bei Kenntnis der exakten Einzelelementcharakteristik kann aus (6.10) die genaue
Belegungsfunktion und mit Hilfe von (6.8) auch die Flachenausnutzung berechnet
werden. Leider ist jedoch die exakte Richtcharakteristik des Einzelelements, wie in
Bild 6.2 an einem Beispiel dargestellt, sowohl vom Radius als auch von der Polarisa-
tion abhangig, und gerade der Radius soll unter anderem durch die in diesem Kapi-
tel 6 beschriebenen Methoden bestimmt werden. Vergleicht man deshalb den Verlauf
einer durch die Cosinus-Funktion beschriebenen Charakteristik mit den anderen in



108 6 Grundlagen des Entwurfs konformer Antennen

Bild 6.2 dargestellten, so fallt auf, dass diese Funktion die H-Ebene eines planaren
Patches Uber alle Winkel sehr gut annédhert, flr andere Polarisationen oder Kriimmun-
gen diese zumindest bis zu einem Winkel von £50° mit einem Fehler kleiner 1 dB ap-
proximiert. FUr ein erstes, abschédtzendes Design ist es deshalb zweckméRig, die Cha-
rakteristik des Einzelelements durch eben diese Cosinus-Funktion anzunghern, was je
nach genutztem Winkelbereich des Zylinders zu einer cosinus-formigen Belegung mit
einem Sockel s fiihrt, deren Flachenausnutzung nap aus Tabelle 6.1 abgelesen bzw.
aus (6.9) berechnet werden kann.

Die Krimmung verringert also die Flachenausnutzung bis auf Werte von 81%, was
dazu fuhrt, dass so lange keine Anforderungen an die Richtcharakteristik bzw. das
Nebenzipfelniveau gestellt werden, fir ansonsten vergleichbare Antennen
(Anpassung, Wirkungsgrad ncg und Polarisationsverluste) gleicher Gréle (H6he und
Breite bzw. Durchmesser) der Gewinn einer konformen Antenne um ca. 1 dB hinter
dem einer planaren Antenne zurtickbleibt und in Folge dessen auch die Halbwerts-
breite der konformen Antenne grof3er ist.

Um bei ansonsten gleichen Antennen denselben Gewinn zu erreichen musste die
konforme Antenne um 24% grof3er a's die planare Antenne sein. Dies scheint auf den
ersten Blick eine fir konforme Antennen nahezu vernichtende Feststellung. Sie gilt
jedoch nur fir den in der Praxis selten anzutreffenden Fall, dass eben keine Anforde-
rungen an die Charakteristik formuliert sind. Sobald hier Restriktionen beziiglich der
Nebenzipfel auftreten, und die Flachenausnutzung der planaren Antenne abnimmit,
verbessert sich das Verhaltnis zugunsten der konformen Antenne. Hier ist jedoch auf
der Seite der konformen Antenne zu berticksichtigen, dass sich die obigen Betrach-
tungen auf eine Winkelrichtung beschrankten, die Nebenzipfelforderungen jedoch in
allen Richtungen zu erfullen sind. Hieraus kdnnen weitere, die Flachenausnutzung
der konformen Antenne minimierende, Anforderungen an die Belegung erwachsen.

6.2.2 Auswirkungen auf das Schwenkverhalten

Der wesentliche Vorteil einer zylinderkonformen Antenne liegt in der Unabhangigkeit
der projizierten geometrischen Flache vom azimutalen Schwenkwinkel des Arrays.
Damit betragt der als Wirkungsgrad formulierte Schwenkverlust im Azimut fir zylin-
derkonforme Antennen nscan = 1, unabhéngig vom Schwenkwinkel. Unter Beriick-
sichtigung eines Aperturwirkungsgrades von 81% fir die zylinderkonforme Antenne
folgt mit Abschnitt 6.1.5 hieraus, dass ohne weitere Anforderungen an die Charakteri-
stik zur Erreichung desselben Gewinns, bei ansonsten vergleichbaren Antennen, ab
einem Schwenkwinkel von ¢y = 36° die konforme Antennen kleiner ausfélt als die
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notwendige planare Antenne. Dieser Grenzwinkel verringert sich noch, falls zusétzli-
che Nebenzipfelforderungen den Aperturwirkungsgrad der planaren Antenne redu-
Zieren.

6.3 Elementabstand fur konforme Gruppenantennen

Aus den bisher gemachten Uberlegungen I&sst sich die GroRe, insbesondere der Ra-
dius der zylinderkonformen Antenne aus den gegebenen Spezifikationen fur Charak-
teristik und Gewinn bestimmen. Fur Gruppenantennen ist neben diesen Abmessun-
gen der Gesamtantenne besonders der Abstand der Einzelelemente essenziell. Hierzu
ist die axiale und die radiale Richtung zu unterscheiden.

E:E<;
Ao Ay l+sing

max|

(6.12)

In axialer Richtung lasst sich das Schwenkverhalten durch ein lineares Array be-
schreiben, dessen maximaler, zur Flachennormale hin gemessener Schwenkwinkel
Imax Mit dem Elementabstand d = Az nach (6.11) verknipft ist [Sko90]. Ein Abstand
zwischen den Elementen, der die Ungleichung (6.11) verletzt, fihrt zum Entstehen
zusétzlicher Hauptkeulen, sog. grating lobes. Da zur Herabsetzung der Verkopplung
zwischen den Einzelelementen ein moglichst groRer Elementabstand angestrebt wird,
dessen obere Grenze jedoch durch (6.11) gegeben ist, liegt der Elementabstand in der
Praxisin etwabei dem aus (6.11) berechneten Wert.

Es wére schon, eine dhnliche Formel fir den Elementabstand entlang der Krimmung
zu besitzen, um auch hier den maximalen Elementabstand festzulegen. Genau dieses
soll deshalb das Ergebnis der folgenden drei Uberlegungsschritte sein, fir die dasin
Bild 6.3 dargestellte Array Anwendung findet.

d:2rssinéﬂ7¢gzr3ma (6.12)
Zunéchst wird ein aus zwei Elementen bestehendes Array, in Bild 6.3 die Elemente
Nummer 22 und 23, betrachtet. Der entlang der Normalen zur Verbindungslinie der
Mittel punkte von Element 22 und 23 projizierte Abstand d l&sst sich nach (6.12) aus
der Geometrie bestimmen, wobei sich die Form fir grof3e Arrays mit kleinen Winkeln
Aq weiter vereinfachen lasst. Fur diese kleinen Winkelabstande A l&sst sich weiter-
hin die Anderung der Einzelelementcharakteristik, welche durch die Drehung des
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Elements um den Winkel Ag entsteht, vernachl&ssigen, so dass ein planares, aus zwel
Elementen mit dem Abstand d bestehendes Array vorliegt, auf das (6.11) angewendet
werden kann.

Normale der
Verbindungs-
linie #3 - #4
724 #1 4o Umax
#23 #
#22 : #4
/.‘ AN \ Y, ‘.\
. \\\ / .
I \ / \ Hauptstrahl-
AN
N\ |/ Pand2 O richtung
1 " | 5 ——
{_1, \ > der Gruppe ¢g
\ N /
\
N\ ></ Y
S 7
-~ -

Bild 6.3 Geometrie eines Arrays mit Ny = 24 Elementen

Im zweiten Schritt wird das gesamte Array betrachtet, und zwar ale digjenigen Ele-
mente, die wesentlich zur Gesamtstrahlung und damit zum Gewinn in eine bestimmte
Raumrichtung ¢n beitragen. Da nicht alle Elemente direkt in diese Hauptstrahlrich-
tung @ ausgerichtet sind bzw. signifikant Leistung in diese Richtung aussenden,
wird ein sog. aktiver Winkelbereich @ayt definiert, der den Gewinn im Wesentlichen
trégt. Die Projektion dieses aktiven Bereichs entlang der Hauptstrahlrichtung der
Gruppe ergibt die in Bild 6.3 rechts dargestellte Breite der aktiven Apertur in ¢-Rich-
tung Dap,e Nach (6.13).

D

- |
b :2r3snEm’;ktD (6.13)
Zusammen mit der H6he h des aktiven Bereichs entlang der z-Achse des Zylinders
kann damit die projizierte geometrische Flache der aktiven Elemente nach (6.14) be-
stimmt werden.
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_ _ 3 i i Pk U
Ayeom =N Dy, =h2r°sing ;tD (6.14)

Im dritten Schritt werden nun die ersten Beiden zur Bestimmung des aktiven Winkel-
bereichs kombiniert. Fir je zwei benachbarte Elemente, innerhalb dieses aktiven Be-
reichs, muss unter Beriicksichtigung der Neigung zur Hauptstrahlrichtung die Bedin-
gung (6.11) mit dem aus (6.12) zu berechnenden Abstand d erfillt sein. Die Grenze
wird am Rande des aktiven Winkelbereichs, in Bild 6.3 zwischen den Elementen
Nummer 3 und 4 sowie Nummer 10 und 11, erreicht, wo das Gleichheitszeichen in
(6.11) zutrifft. Damit sind dmax Und @aki/2 identisch, sodass durch Einsetzen von
(6.11) mit (6.12) in (6.14) die geometrische Flache in Abhangigkeit vom Elementab-
stand mit (6.15) berechnet werden kann. Wird der aktive Bereich oder der Element-
abstand gréf3er gewahlt, so verursachen die Randelemente des aktiven Bereichs gra-
ting lobes.

O O 0 U

] ] ( U
Ageom:hzrm%—lgzhzrf‘m%—m (6.15)

L Ao u % Ao %

Mit (6.15) steht nun ein direkter Zusammenhang zwischen dem radialen Elementab-
stand Ag, dem Zylinderradius r3 und der geometrischen Fléche Ageom und letztlich
Uber (6.3) und (6.4) auch dem Gewinn zur Verfigung. Damit kann nun aus dem spe-
zifizierten Gewinn, den Anforderungen an die azimutale Richtcharakteristik sowie
den weiteren Verlusten der Antenne nach Abschnitt 6.2.1 ein Zylinderradius r3 abge-
schétzt und hieraus der Elementabstand Ag bestimmt werden.
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7 Entwurf und Messung konformer Einzelelemente

Der zweite Schritt beim Entwurf einer zylinderkonformen Antenne, nachdem mit Hilfe
der Gleichungen aus Kapitel 6 der minimale Radius der Strahlerelemente r3, die mini-
male Antennenhthe h sowie die Elementabstande bestimmt wurden, ist der Entwurf
der Einzelstrahler. Hiermit verbunden ist die Festlegung der Materialien der Schich-
tenfolge und des Kerns sowie deren radiale Abmessungen nach Bild 3.2 und Bild 3.3.
Weiterhin sind hierbei die Abmessungen der Patches, der Schlitze und der Leitung
nach Bild 5.7a zu ermitteln. Den Ausgangspunkt fur diesen Entwurf bildet die Band-
breite der Anpassung, wobei der Entwurf selbst ein iterativer Prozess ist, der unter
Nutzung des in den Kapiteln 3 bis 5 beschriebenen Verfahrens die Leistungsfahigkeit
einer Anordnung ermittelt und diese so lange verbessert, bis die gewtnschten Daten
erreicht werden. Wie bei jedem iterativen Prozess spielen hier, insbesondere in Anbe-
tracht der Vielzahl der Parameter, die Startwerte eine wesentliche Rolle, weshalb
ihnen ein eigenes Unterkapitel gewidmet ist.

7.1 Startwertefir den Entwurf von Einzelstrahlern

Fur die Bestimmung der Startwerte ist eine einfache, durch eine analytische Formel
darstellbare Beschreibung der Abhangigkeit zwischen den elektrischen Parametern
und den geometrischen Grof3en der Antenne notwendig. Ein wichtiger Représentant
dieser analytischen Form ist das (Hohlleiter-) Resonatormodell, dessen Darstellung
(7.1) der Literatur [Heb93] entnommen wurde. Beim Entwurf der Streifenleitungsan-
tenne ist fur die g-Polarisation p =1 und q = 0 zu setzen bzw. fir die z-Polarisation
p=0und q=1. Weiterhin sind die Effektivwerte der Permeabilitét 1 eff, der Permitti-
vitét &gt UNd die der Langen in g-Richtung r2 ¢pgert SOWie in z-Richtung /p,eft, die
der Tatsache Rechnung tragen, dass die geometrischen und elektrischen Abmessun-
gen der Metallisierung nicht identisch sind, einzusetzen.

Co C‘DpDZDqDZ

fg=o0——— + (7.2)
> Zﬂgr,eff My e V%Z%w,eﬁ% E]sz,effE
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Eine Weiterentwicklung des Resonatormodells nach [Car79, Heb93] erlaubt zusatz-
lich die Berechnung der Resonatorgiite Qges und mit (7.2) daraus die Bandbreite A f
der Antenne, bei der durch den Reflexionsfaktor I~ spezifizierten Anpassung [Bah80].
Hiermit lassen sich gunstige Startwerte fur das Substratmaterial von D3 und dessen
Dicke d3 finden.

2]r]

Quesv 11l

(7.2)

Alle anderen Startwerte sind weniger kritisch und konnen auf Erfahrungswerten oder
groben Abschétzungen beruhen. So lassen sich die Schlitzdimensionen zunéchst aus
dem Planaren Ubernehmen [Ros96], die Auswahl des Substrates D2 erfolgt nach nor-
malen Kriterien fir Streifenleitungssubstrate, genauso wie auch die Bestimmung der
Breite der Speiseleitung selbst [Hof83]. Das Material fur das Substrat D sollte mog-
lichst niedrige Permittivitdt besitzen. Sofern es die mechanische Konstruktion zul ésst
(vgl. Kapitel 2), ist Luft am besten geeignet. Die Dicke d; sollte ungeféhr eine viertel
Wellenlange der Mittenfrequenz der Antenne aufweisen. Fir die Auswahl des Kerns
gelten die in Abschnitt 4.2 aufgestellten Regeln.

7.2 Dasz-polarisierte Einzeldlement

Anhand eines Einzelelements erfolgt hier eine Analyse und Bewertung der Ergeb-
nisse eines abgeschlossenen Entwurfs. Dabei wird insbesondere auf die speziellen Ei-
genschaften der z-Polarisation sowie auf die Unterschiede zum Planaren eingegan-
gen. Das Element arbeitet im 2.45 GHz ISM-Band (Ag = 122.36 mm), soll jedoch eine
Uber das ISM-Band hinausgehende -14 dB Bandbreite von mindestens 8% aufwei-
sen. Der mechanische Umfang der Antenne wird zu 2 Ag gewahlt, was zur Ausbildung
von Resonanzen nach Kapitel 4 fuhrt und fur ein kommerziell verwertbares Design
unbedingt vermieden werden muss, hier jedoch erwtinscht ist um die daraus entste-
henden Auswirkungen aufzuzeigen. Daraus ergibt sich der Aufbau der Schichten
nach Bild 2.5 mit einem Metallkern (r® = 7.5 mm), einem Schaumsubstrat D1
(d1 = 22.5 mm), einem Teflonsubstrat D, (d2 = 0.508 mm) und einem weiteren
Schaumsubstrat D3 (d3 = 10 mm). Das endguiltige Design besitzt Patchabmessungen
von /pp = 40.6 mm und /p, = 40.6 mm (vgl. Bild 5.7). Der in g-Richtung ausgedehnte
Schlitz, welcher sich unter der Mitte des Patchelements befindet, besitzt eine Lange
von /sp=28.4 mm bei einer Breite von wsey =2 mm, wobei der Stub, der auf
Z. =50 Q dimensionierten Speiseleitung, eine Lange von 4, = 6.5 mm besitzt.
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Bild 7.1 zeigt die gemessene wie auch die berechneten Anpassungen dieses Elements,
woraus sich eine gemessene -14 dB Bandbreite von 250 MHz (2.37 GHz bis
2.62 GHz) ablesen lasst, was, bezogen auf die gewlnschte Mittenfrequenz von
2.45 GHz, eine relativen Bandbreite von 10.2% ergibt.
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Bild 7.1 Gemessene und berechnete Anpassung eines z-polarisierten Einzel elements sowie
zum Vergleich die berechnete Anpassung eines planaren Patches mit identischen
Abmessungen

Bei der Berechnung der Eingangsimpedanz dieses Elements zeigt sich, dass das Ver-
fahren nach Kapitel 5 ab Durchmessern von kor = 3.5 ... 4 Schwéchen zeigt. Die nur
schwach abklingenden Greenschen Funktionen der [Z]- und [Y]-Matrizen (vgl.
Asymptoten in Anhang A1) erfordern eine numerische Integration der Reaktionsinte-
grale bis k; = 35 kg und darliber hinaus, wobei diese Integration bis zu Ordnungen
von mindestens m = 35 durchzufUhren ist. Fur diese Werte wird jedoch auch die an-
sonsten sehr stabile Berechnung der Greenschen Funktionen in den Schicht-Transfer-
Matrizen (vgl. Abschnitt 3.3.2) numerisch instabil, da dort Operationen auf sehr grof3e
Zahlen auftreten. Dies |al3%t eine durchgehende Berechnung des Frequenzbereichs mit
Hilfe der Momentenmethode unginstig erscheinen. Die Bestimmung der Ein-
gangsimpedanz in Bild 7.1 erfolgt deshalb mit Daten aus dem stabilen Bereich (bis
2.3 GHz) und anschlief3ender Extrapolation der nur schwach frequenzabhangigen
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Momentenmethode-Matrizen in den dariber liegenden Frequenzbereich [Ra099,
Vir99, Newsg].

Aufgrund der Greenschen Funktionen fir den in z-Richtung unendlich ausgedehnten
Zylinder, die zur Berechnung der Eingangsimpedanz verwendet werden, wird die
gemessene Resonanz bei 2.98 GHz nicht direkt modelliert. Sie kann jedoch mit Hilfe
der in Kapitel 4 beschriebenen Erweiterung als die, durch die Ankopplung leicht fre-
guenzverschobene, TEM gos-Resonanz identifiziert und vorhergesagt werden.

Da die Patchresonanz hier entlang der planaren Richtung des Zylinders auftritt, zeigt
auch die mit dem Programm ENSEMBLE der Firma Ansoft durchgefiihrte Berech-
nung der Eingangsimpedanz fur ein planares Element mit identischen Abmessungen
eine sehr gute Ubereinstimmung mit der Messung. Fiir die Eingangsimpedanz, die im
Wesentlichen durch die Nahfelder bestimmt wird, kann deshalb der Entwurf mit der
numerisch gunstigeren planaren Rechnung erfolgen.

Im Unterschied zur Eingangsimpedanz der z-Polarisation, bel der die Kriimmung damit
quasi keinen Einfluss zeigt, ist das Fernfeld dieser Polarisation von der Kriimmung
abhangig. Bild 7.2 zeigt fur die Frequenz von 2.5 GHz einen Vergleich zwischen ge-
messenem und berechnetem Richtdiagramm in der Horizontalebene (3 = 90°). Die
Berechnung des Fernfeldes ist dabei numerisch sehr viel stabiler als die Berechnung
der Eingangsimpedanz, da hier die Greensche Funktion nur im Bereich -kg < k; < kg
ausgewertet werden muss, was auch fir Ordnungen von m = 50 und mehr noch stabil
moglich ist. Die Ubereinstimmung von Messung und Rechnung ist im Bereich
@=+90° gut, wahrend sich im riickwéartigen Bereich das Fehlen des Metallklebeban-
des nach Bild 2.4 bemerkbar macht. Der verbliebene schmale Spalt in der Masseme-
tallisierung wirkt als Schlitzstrahler mit einem sehr breiten Diagramm, das sich dem el-
gentlichen Patchdiagramm Uberlagert und zu Abweichungen von bis zu 10 dB in
Richtung @ = 180° fuhrt. Die Rechnung zeigt jedoch, dass fur diese Antennen auch
bei vollig geschlossener Metallisierung eine starke Abstrahlung im Bereich |¢@d > 90°
existiert, die mit wachsendem Durchmesser abnimmt. Um dies zu verdeutlichen zeigt
Bild 7.3 das Richtdiagramm eines z-polarisierten Elements in der Horizontal ebene fir
die vier verschiedenen Radienr2 =1 Ao, r2=5 Ag, r2 =10 Ag und r2 -, o (planar). Die
Berechnungen wurden bei 10 GHz mit einem Substrat D3 der H6he d3 =5 mm und
einer Permittivitat von & = 2.2, die zur Verstarkung des Effekts gewahlt wurde,
durchgefihrt.
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Bild 7.2 Gemessene und berechnete Richtcharakteristik eines z-polarisierten Einzelele-
ments in der horizontalen Schnittebene (¢-Richtung, H-Ebene) mit r2 = 0.25 Ag
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Bild 7.3 Berechneter Vergleich der Richtcharakteristiken von z-polarisierten Einzelelemen-
ten auf Zylindern unterschiedlicher Radien (H-Ebene)
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Deutlich ist hier die mit abnehmender Krimmung ebenfalls abnehmende Abstrahlung
in den ruckwartigen Bereich |¢@ > 90° zu erkennen, welche zwar erst fur den Grenz-
fall der planaren Antenne vollig verschwindet, jedoch bereits bei r2 =10 Ao Werte
von -20 dB unterschreitet. Grund fur diese Riuckstrahlung ist die im Substrat D3 ge-
fuhrte Energie der Oberflachen- und Leckwellen, die entlang des Umfangs abstrahlt.

7.3 Das @polariserte Einzelelement

Auch fur das @-polarisierte Einzelelement findet die Analyse und die Bewertung der
Ergebnisse anhand eines abgeschlossenen Entwurfs statt. Zu Vergleichszwecken
wird derselbe Schichtenaufbau und dieselbe Spezifikation wie im vorigen Beispiel
verwendet. Das endgultige Design des @-polarisierten Elements besitzt Patchabmes-
sungen von /py = 43.2 mm und /p, = 40.6 mm (vgl. Bild 5.7). Der Schlitz befindet
sich unter der Mitte des Patchelements und besitzt eine Lange von /s, = 29.4 mm
sowie eine Breite von ws; = 2 mm, wéahrend der Stub der 50 Q-Speiseleitung
/Le=6 mm Uber die Schlitzmitte hinausragt. Die gemessene Anpassung dieses Ele-
ments, welche zusammen mit den rechnerisch bestimmten Anpassungen in Bild 7.4
dargestellt ist, weist eine gemessene -14 dB Bandbreite von 200 MHz auf (2.37 GHz
bis 2.57 GHz), was, bezogen auf die gewiunschte Mittenfrequenz von 2.45 GHz, einer
relativen Bandbreite von 8.2% entspricht.

Der in ¢-Richtung schmale Schlitz dieser Polarisation erfordert insbesondere fur die
Berechnung der Reaktionsintegrale der [Y]-Matrix eine Berticksichtigung sehr hoher
Ordnungen, was die numerische Berechnung der Eingangsimpedanz gegenuber der
z-Polarisation zusétzlich erschwert und die Frequenzgrenze (ko) fur die stabile Be-
rechnung weiter nach unten verschiebt (ca. 2.1 GHz). Die deshalb bereits bei der z-
Polarisation erfolgreich angewendete Extrapolation der Momentenmethode-Matrizen
ist zwar noch moglich, zeigt aber etwas grél3ere Abweichungen als bel der z-Polarisa-
tion. Die Abweichung zwischen Messung und Berechnung der Mittenfrequenz des
Elements betragt 2%.

Im Gegensatz zur z-Polarisation pragen sich die nach Abschnitt 4.1.1 erwarteten Re-
sonanzen hier schwéacher aus. Lediglich der Einfluss der TE112 Resonanz bel 2.8 GHz
ist zu erkennen, was vor allem auf die schwache Ankopplung des als Resonator wir-
kenden Innenraumes durch Schlitz und Leitung zurtckzufihren ist.
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Bild 7.4 Gemessene und berechnete Anpassung eines @-polarisierten Einzelelements sowie
zum Vergleich die berechnete Anpassung eines planaren Patches mit identischen
Abmessungen

Die auch hier zusétzlich eingezeichnete, berechnete Anpassung eines planaren Ele-
ments mit identischen Abmessungen zeigt den Einfluss der Krimmung: Die Reso-
nanzfrequenz der planaren Antenne liegt tiefer as die der konformen Antenne. An-
schaulich lasst sich dies dadurch erkléren, dass die wirksame Lange des mit nieder-
permittivem Schaummaterial geflllten Resonators eine Projektion der tatsachlichen
Lange /py ist, wodurch, bei gleichen physikalischen Abmessungen des Patchele-
ments, das konforme Element durch die Projektion verkiirzt erscheint, was die hohere
Resonanzfrequenz bedingt. Diese Anderung der wirksamen Lénge des Resonators
héngt primér von der Krimmung und der Stérke sowie der Permittivitét des Sub-
strates D3 ab.

Das gemessene wie auch das berechnete Richtdiagramm dieses Elements in der Hori-
zontalebene (J = 90°) sind in Bild 7.5 flr eine Frequenz von 2.5 GHz dargestellt. Die
Ubereinstimmung zwischen Rechnung und Messung ist gut, obwohl auch hier der
Einfluss des fehlenden Metallklebebandes nach Bild 2.4 zu Abweichungen von bis
zu 4.5dB bei ¢=130° und @= 260° fuhrt. Zusétzlich besitzt das gemessene Dia-
gramm eine Unsymmetrie, die vermutlich auf eine nicht ideale Halterung wahrend der
Messung zurtckzufihren ist.
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Bild 7.5

Bild 7.6
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Gemessene und berechnete Richtcharakteristik eines g-polarisierten Einzelele-
ments in der horizontalen Schnittebene (¢-Richtung, E-Ebene) mit r2=0.25 A
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Berechneter Vergleich der Richtcharakteristiken von g-polarisierten Einzelelemen-
ten auf Zylindern unterschiedlicher Radien (E-Ebene)
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Aufgrund seines vergleichsweise kleinen Radius (grofe Kriimmung) von r2 = 0.25 Ag
und der ¢-gerichteten Polarisation (E-Ebene) strahlt das Element weit in den riick-
wértigen Raumbereich |¢ > 90°, es Ubertrifft hier die Abstrahlung des z-polarisierten
Elements erheblich (z. B. um 15 dB bei ¢ = 180°). Noch deutlicher wird dieser Effekt,
wenn der Radius Uber grofiere Bereiche variiert wird. Fur dieselbe Konfiguration und
dieselben vier verschieden Radien, wie in Bild 7.3 fur das z-polarisierte Element, sind
in Bild 7.6 die Richtdiagramme ¢@-polarisierter Elemente in der Horizontalebene
(& = 90°) dargestellt.

Deutlich ist auch hier die mit abnehmender Krimmung ebenfalls abnehmende Ab-
strahlung in den rickwértigen Bereich zu erkennen, welche erst fir den Grenzfall der
planaren Antenne vdllig verschwindet. Diese Abstrahlung ist fir alle Radien bei der
@-Polarisation stérker as bel der z-Polarisation. Der Grund fir diese Ruckstrahlung ist,
wie bereits von [Got95/1] festgestellt, im unvermeidlichen, in der E-Ebene liegenden,
immer ausbreitungsfahigen Grundmode der Oberflachenwelle zu suchen (vgl. Ab-
schnitt 3.5.2), der Energie entlang des Umfangs in den rickwértigen Bereich trans-
portiert. Anschaulich verlangert sich dieser Transportweg mit zunehmendem Radius,
was die Radiusabhangigkeit begrindet.
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8 Zylinderkonforme Gruppenantennen

Fir Gruppenantennen besteht der letzte Schritt aus der Synthese einer geeigneten
Anregung und dem Entwurf des zugehdrigen Speisenetzwerks. Wie die Erfahrung
des Verfassers zeigt, kann das Netzwerk auch im Konformen mit Hilfe von Software-
Werkzeugen wie MDS (Microvave Design System der Firma Hewlett Packard) oder
ADS (Advanced Design System, ebenfalls Hewlett Packard) entworfen werden. Fur
die Synthese der entweder fest im Netzwerk einzustellenden oder aber tber die aulke-
ren Tore beeinflussbaren Anregung ist jedoch die zylinderkonforme Geometrie un-
bedingt zu berticksichtigen.

8.1 Aufbau und Besonderheiten der Gruppenantenne

Zunéchst stellt die Gruppenantenne die Kombination der in Kapitel 6 ermittelten
Geometrie der Gesamtantenne und dem Aufbau des Einzelelements aus Kapitel 7 dar,
sodass im Prinzip alle Parameter festgelegt sind. Gegentiber dem Einzelelement kommt
jedoch die Verkopplung der einzelnen, zur Gruppe zusammengefiigten Elemente
hinzu, sodass unter Umsténden geringfligige Modifikationen an den geometrischen
Abmessung der Elemente (nach Bild 5.7a) notwendig werden, um die durch die Ver-
kopplung verursachten Veréanderungen zu kompensieren.

Die Verkopplung in aperturgekoppelten, zylinderkonformen Antennen ist erheblich
komplexer as digjenige in vergleichbaren planaren Antennen, weshalb zur Unter-
scheidung neben der Polarisationsebene, in der die Verkopplung stattfindet (E- oder
H-Ebene), auch die Angabe der Krimmungsrichtung bzw. der Koordinatenebene (¢
oder z-Ebene) notwendig ist. Folglich sind bel zylinderkonformen Antennen vier
Kopplungen zu unterscheiden: Die E-Ebene in ¢-Richtung, die E-Ebene in z-Rich-
tung, die H-Ebene in ¢-Richtung und die H-Ebene in z-Richtung. Wie bei vergleich-
baren planaren Antennen sind auch im Konformen die Parameter der Schichtenfolge,
unter anderem aufgrund der Oberflachenwellen, und der Elementabstand wesentliche,
die Kopplung beeinflussende Grof3en. Daneben ist jedoch auch die Lage der Koppel-
aperturen in Bezug auf den gesamten Zylinder von Bedeutung, da sie wesentlich die
Ankopplung der Antenne an die insbesondere in axial abgeschlossenen Geometrien
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auftretenden Resonanzen bestimmt. Aufgrund der Vielzahl an Parametern wird hier
auf eine vergleichende Darstellung von Einzelféllen verzichtet, stattdessen wird einer
Zusammenfassung der fur den Entwurf von Antennen wichtigeren Ergebnisse von
messtechnisch verifizierten Untersuchungen [L6f99/1, Her99, L6f00/1, L6f00/2] der
Vorzug gegeben.

Generell ist bel zylinderkonformen Streifenleitungsantennen, genauso wie bel plana-
ren Streifenleitungsantennen [Bah80, Spl90, Ros96], die Verkopplung in der E-Ebene
stérker als die einer vergleichbaren Anordnung in der H-Ebene. Beim weiteren Ver-
gleich der E-Ebenen untereinander zeigt die in axialer Richtung verlaufende E-Ebene
ein mit der planaren E-Ebene identisches Verhalten, wahrend innerhalb der ¢-gerich-
tet verlaufenden E-Ebene eine deutlich starkere Kopplung zu beobachten ist. An-
schaulich ist dies dadurch zu erkl&ren, dass die Energie, welche in den zunéchst nur in
der E-Ebene ausbreitungsfahigen Oberflachenwellen transportiert wird, fur kleine
Radien nicht wie bel der planaren z-Richtung im Unendlichen verschwindet. Diese
Eigenschaft der Oberflachenwellen begriindet auch den Unterschied der beiden H-
Ebenen, wo die der ¢-Polarisation zugeordnete, axial ausgerichtete H-Ebene eine
deutlich stérkere Kopplung zeigt als die der z-Polarisation zugeordnete ¢-gerichtete
H-Ebene. Im Vergleich zum Planaren zeigt die H-Ebene der ¢-Polarisation eine star-
kere Kopplung wéhrend die z-Polarisation schwécher koppelt. Fir grél3er werdende
Radien ndhert sich das Verhalten der Antenne mehr und mehr dem einer planaren
Anordnung an.

Neben der Kopplung durch Oberflachenwellen in der E- bzw. H- Ebene existiert bei
axial abgeschlossenen Antennen die Kopplung durch Resonanzen. Ihre Lage ist vor
allem durch die Geometrie und die verwendeten Materialien des Innenraums nach
Bild 3.2 bestimmt, wobei die Ankopplung zu kleineren Verschiebungen der Reso-
nanzfrequenz fiihren kann. Diese Ankopplung ist im Wesentlichen durch die Wech-
selwirkung des Magnetfelds des resonanten Modes mit dem magnetischen Feld, das
durch die Koppelaperturen verursacht wird, festgelegt. Diese Ankopplung entschei-
det auch dartber, ob sich die Wirkung der Kopplung als Serienresonanz mit einer
starken Verkopplungswirkung zwischen den Elementen oder als Parallelresonanz mit
nahezu verschwindender Verkopplung beschreiben I&sst. Eine Anderung der absolu-
ten axialen Lage der Antenne auf dem Zylinder (unter Umsténden unsymmetrischer
Abstand zwischen Patch-Elementen und Zylinderenden) kann hier zur Minimierung
der Anregung von Resonanzen verwendet werden.
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8.2 Omnidirektionale Richtchar akteristik

Die aus Symmetriegrinden am néchsten liegende Richtcharakteristik fur eine zylin-
derkonforme Antenne ist die omnidirektionale Richtcharakteristik in der Horizontal -
ebene (F = 90°), unter der hier eine vom azimutalen Winkel ¢ unabhangige, nicht ver-
schwindende Strahlungsleistung in dieser Ebene verstanden wird. Hierbel treten, be-
dingt durch konstruktive bzw. destruktive Interferenz der Anteile der einzelnen Ele-
mente, in der Regel periodisch Gber den Winkel ¢ verteilte, Minima und Maxima in
der Charakteristik auf, wobel die Differenz zwischen Minimum und Maximum als
Ripple bezeichnet wird. Bei einfacher Aneinanderreihung von N, Elementen mit dem
Abstand Ay = 21/Ny auf dem Umfang einer zylinderkonformen Antenne treten teil-
weise erhebliche, mehrere 10 dB erreichende Ripple auf [Ros94, Got95/1, L6f98/4],
woraus sich zwel Fragen ergeben: Welche Anregungen sind prinzipiell zum Erreichen
dieser omnidirektionalen Richtcharakteristik moglich? Gibt es weitere, Uber die bereits
in Kapitel 6 diskutierten Einschrankungen hinausgehende Regeln fur den Element-
abstand A, die zum Erreichen der omnidirektionalen Richtcharakteristik eingehalten
werden missen?

Das Fernfeld der zylinderkonformen Antenne kann mit (5.93) und (5.94) exakt be-
rechnet werden. Aufgrund der Komplexitét der Lésung eignet sich diese Form jedoch
nur schlecht, um Antworten auf die beiden Fragen zu geben. Deshalb werden im Fol-
genden einige Vereinfachungen vorgenommen um prinzipielle Uberlegungen und
Abschatzungen durchzufiihren. Diese Uberlegungen beschrénken sich auf die Hori-
zontalebene (& =90°) eines aus Ny Elementen, deren Position @ =i 21/Ng mit
(i=0,1, .., Ngl) tber den Umfang gleichverteilt ist, bestehenden zylindrischen Ar-
rays. Zusétzlich wird die Kopplung zwischen den einzelnen Elementen vernachlas-
sigt und die Charakteristik des Einzelelements Cgje zu (8.1) vereinfacht.

_ Biew. Bpsw
QEIe((p) = % 2 = CDS 2 (81)
D sonst

Damit lasst sich der, streng genommen nur fur zirkular, im lufterfillten Raum angeord-
nete Punktquellen verfligbare Arrayfaktor nach (8.2) [Ma74, Bal97] auch hier ver-
wenden, sofern die Summation auf N = @4pew/(211)-Ng beschrénkt wird.
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N ) 3 )
Con(8.9)= Y a e'tor o129 82)

1=0

Sowohl die Charakteristik als auch die Anregung lassen sich nun aufgrund der 27t-
Periodizitét in Fourierreihen entwickeln, was hier im Falle der Anregung fir Ampli-
tude und Phase getrennt erfolgt, da die Amplitude neben der Anforderung an die
Richtcharakteristik auch der Anforderung nach mdoglichst grof3er Effizienz (vgl. Ab-
schnitt 6.1.4) geniigen muss. Aus dieser Nebenbedingung folgt in Kombination mit
der Symmetrie, eine konstante, winkelunabhangige Amplitudenbelegung, was auch
mit der in der Literatur dblichen Praxis Ubereinstimmt [Ma74, Han97, Mai94]. Die
Phasenvariation der Anregungskoeffizienten wird als Anregungssequenz bezeichnet
[Abe98], wobel sich die Ordnung der Sequenz aus der Anzahl der 21-Variationen
Uber dem Umfang ergibt. Die Reihenentwicklung der gewtnschten Charakteristik
Cgesd erfolgt mit Hilfe der Phasenmoden. Hierbei liefert ein Phasenmode einen Cha-
rakteristikanteil mit linearer Phase und konstantem Betrag Uber dem Winkel ¢, die
Ordnung des Modes ergibt sich aus der Anzahl der Perioden der Phase Uber dem
Winkelbereich von 21t Fir kleine Kreisanordnungen kann die Anregungssequenz di-
rekt als Approximation der Phasenmoden betrachtet werden, wahrend fir grofRere
Radien die beiden Reihenentwicklungen differieren [Abe98]. Dieses Verfahren zeigt
weiterhin, dass jede Nullstelle des Diagramms einen Phasensprung besitzt, die Anzahl
der Nullstellen also direkt mit den Phasenmoden verknupft ist. Da die hier ge-
wuinschte omnidirektionale Richtcharakteristik einen moglichst kleinen Ripple auf-
weisen soll, folglich auf gar keinen Fall eine Nullstelle besitzen darf, muss die Charak-
teristik im Wesentlichen aus dem Phasenmode nullter Ordnung bestehen, also die An-
regung eine homogene Phasenbelegung besitzen.

Ny
2 4 O jk0r3cosg(p+(2i—1) AgD jk0r3cosgtp—(2i -1) o]
(_:g%yA(qg):N_zée 2D+e ZDE
@ 1=1
" (83)
T . . . | ko ? 2 _l) Ai(pl]
-2 cos%o r*sin(@)sin{2i -1) A_GD%J r*eos{g)eos2i-1) 7
N(p 1=1 2

Mit dieser Anregung des Arrays kann der Arrayfaktor nach (8.2) als Funktion von ¢
mit den Parametern Radius r3 und Anzahl der Elemente N bzw. dem Elementabstand
Ay aufgefasst werden. Der Ripple ist dann die Amplitudenvariation dieser Funktion
im Bereich ¢=0 ... 2rtin Abhangigkeit von diesen Parametern. Zur Abschétzung sind
weitere Vereinfachungen notwendig. Mit der Einschrankung @psw = 11, der An-
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nahme symmetrisch zu @ = 0° bei +i-A,/2 angeordneter Elemente sowie einer durch
vier teilbaren Elementanzahl und einer Indexverschiebung erhélt man die Form (8.3).
Leider lasst sich auch hieraus keine einfache Dimensionierungsregel extrahieren, je-
doch wird im Argument der Cosinusfunktion der Amplitude ein Trend erkennbar.
Durch Minimierung des Elementabstandes A, kann dieses Argument verringert wer-
den, was in der Folge zu einer Minimierung der Amplitudenschwankung fahrt. Simu-
lationen mit den exakten Formeln (5.93) und (5.94) sowie praktische Aufbauten be-
stétigen dies [L6f98/4]. In der Praxis hat sich als Grenze, unterhalb derer der Ripple
kontinuierlich abnimmt, A@r3 < 0.7 A\g bewahrt.

83 Gerichtete Abstrahlung und Schwenken der Charakteristik

Die zweite mogliche Form des Diagramms ist die gerichtete Abstrahlung in eine be-
stimmte Raumrichtung (3¢, @). Insbesondere das anschlief3ende elektronische
Schwenken dieses gerichteten Diagramms Uber einen grol3en Winkelbereich ist die
grolRe Domane konformer Antennen. Nach einer Ubersicht der haufigsten, zur Richt-
charakteristiksynthese konformer Antennen verwendeten Verfahren, folgt die detail-
liertere Beschreibung zweier ausgewahlter Verfahren, der Projektionssynthese und
der Synthese mit Hilfe des kleinsten Fehlerquadrates. Die hier vorgestellten Algorith-
men beschranken sich auf die Horizontalebene (F = 90°) eines zylindrischen Arrays
mit Ny, auf dem Umfang bei @ =i 21/Ny (i =0, 1, ..., Ny 1) gleichverteilten Elementen.

8.3.1 Verfahren zur Belegungssynthese konformer Antennen

Die regelmaliig zur Diagrammsynthese bei konformen Antennen eingesetzten Verfah-
ren [Mai94, Guy99, Han97] lassen sich in drei grof3e Gruppen, mit einer unterschiedli-
chen Anzahl von Einzelverfahren, einteilen.

Die erste Gruppe umfasst analytische Synthesealgorithmen fur konforme Geometrien
wie Zylinder oder Kugel [Ma74, Sch98, Kno99]. Fir die Anwendung dieser analyti-
schen Verfahren ist eine Trennung von Element- und Gruppenfaktor notwendig, so-
dass sich hiermit nur im Vakuum befindliche, idealisierte Punktstrahler oder Stabstrah-
ler in der orthogonal zur Stabachse liegenden Ebene berechnen lassen. Sie werden
daher in Rahmen dieser Arbeit nicht weiter betrachtet.

Die zweite Gruppe basiert auf der Projektion der Belegung eines planaren Arrays, mit
im Allgemeinen nicht konstantem Elementabstand, auf die gekriimmte Oberfl&che ei-
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nes prinzipiell beliebig geformten konformen Arrays [Mai94]. Hierdurch wird die
Vielzahl von Algorithmen, die zur Synthese der Belegung planarer Antennen entwi-
ckelt wurde [Bal97, Han97], auch fir konforme Geometrien nutzbar.

Die dritte Gruppe schliefdlich umfasst die Vielzahl an Optimierungsmethoden, die
selbstverstandlich auch zur Diagrammsynthese verwendet werden kdnnen [Guy99].
Bekannte Verfahren sind hier die iterative oder analytische Minimierung des Fehler-
qguadrates (LMS) [Got96, L6f97/3, L6f98/1, Zhe97], Verfahren aus der Theorie adap-
tiver Arrays z. B. unter Verwendung der Kovarianz-Matrix [Duf89], sukzessive Pro-
jektion [Pou86], genetische Algorithmen [Ye099, Chu99] oder Simulated Annealing
[Are97, Fer99]. Die Liste ist sicherlich nicht vollstandig, jedoch ist den Verfahren ge-
mein, dass sie eine Fehlerfunktion aufstellen und diese dann minimieren. In Abhan-
gigkeit von der Rechenzeit, die der Benutzer zu investieren bereit ist, kdnnen hier
auch komplexere und damit genauere Antennenmodelle mit gerichtet abstrahlenden
Einzelelementen, zum Teil unter Berticksichtigung der Verkopplung, verwendet wer-
den.

8.3.2 Synthese durch Projektion

Die Projektionssynthese ist ein sehr einfaches Verfahren, das am besten fur im Ver-
héltnis zur Wellenlange grof3e Arrays geeignet ist. Das in [Mai94] beschreibene Ver-
fahren wird hier auf gerichtet abstrahlende Einzelelemente mit beliebig komplexer
Richtcharakteristik erweitert. Es ist prinzipiell fur beliebig konvex oder konkav ge-
formte Oberflachen anwendbar und schlégt die Briicke zur Vielfalt der analytischen
Syntheseverfahren, die fur planare Antennen existieren. Der Algorithmus wird hier fir
eine zylinderkonforme Gruppe nach Bild 6.1 vorgestellt.

aly,)=a(r sing) =&, C(-q) e o) (8.4)

Auf der linken Seite von Bild 6.1 ist die Gruppe mit den angedeuteten Diagrammen
der Einzelelemente Cgie(@) zu sehen, wahrend auf der rechten Seite die gewlnschte
Belegung a(y) skizziert ist. Die Referenzebene fur die Phase der Gruppe wird, wie
eingezeichnet, 0. B. d. A. durch denjenigen Punkt der Antenne gelegt, der sich aus
dem Schnittpunkt der gewiinschten Hauptstrahlrichtung mit dem Radius r3 ergibt.
Die Phasenreferenz (Phasenzentrum) fiur jedes der beteiligten Einzelelemente wird
zunachst im geometrischen Zentrum jedes Elements, also bei (r3, @), angenommen. Die
Anregung des i-ten Elements a; ergibt sich aus der Forderung nach Gleichheit zwi-
schen der komplexen Amplitude der planaren Belegung a(y;) an der projizierten Ele-
mentposition y; (Pfeil) und der mit einem die Krimmung ausgleichenden Phasenterm
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gewichteten Anregung a; nach (8.4). Ferner ist in (8.4) der winkelabhangige Einfluss
der komplexen Einzelelementcharakteristik berticksichtigt. Durch Auflésen von (8.4)
nach der gesuchten Anregung a; erhdlt man (8.5), das sich weiter vereinfachen lasst,
da eine feste, fur alle Elemente identische Phasenverschiebung weggelassen werden
kann.

a = Q(y|) ej ko r3(1-cosq)
QEIe(_(pl )

L a-= Q—(y| ) e—j ko 13 cosg (85)
QEIe(_ q?)

Diein (8.5) beschriebene Synthese erlaubt es, den Einfluss des Einzelelements sowohl
durch gemessene wie auch durch berechnete Richtcharakteristiken zu berticksichti-
gen. Dain der Praxis zur Einbeziehung der Verkopplung in der Regel das ins Array
eingebettete Einzelelement vermessen wird (embedded element pattern), findet man
das Phasenzentrum hier, genauso wie bei den mit Hilfe von (5.93) und (5.94) berech-
neten Charakteristiken, im geometrischen Zentrum der Gruppe, also bei r = 0. Be-
riicksichtigt man diese Lage des Phasenzentrums, so erhdlt man jedoch nach Verein-
fachung dasselbe Ergebnis (8.5) fur die gesuchte Anregung der Elemente.

O LA A A L L LA R 1525MHZ

1
(63}
! 1T

R W R (RS 1660 MHz
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Richtdiagramm RHCP / dB
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60 120 180
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Bild 8.1 Berechnetes Richtdiagramm eines zylinderkonformen Arrays mir r3 = 1000 mm
und einer durch Projektionssynthese gewonnenen Belegung. Zusétzlich sind die
Positionen der aktiven Elemente eingezeichnet
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Das exakt berechnete Richtdiagramm einer durch Projektionssynthese gewonnenen
Belegung ist in Bild 8.1 zu sehen. Es unterstreicht die hohe numerische Stabilitét des
Berechnungsverfahrens nach (5.93) und (5.94), fir das hier bei kor = 33.4 Ordnun-
gen bis mmax = 60 berlicksichtigt werden. Das verwendete zylinderkonforme Array
besitzt 432 Elemente, die in Ny = 54 Spalten im Abstand von A,=6.7° zu je N, = 8
Elementen mit einem Abstand von A;=153.5 mm auf einem Zylinder mit
r0=935.7 mm, d; =45.0 mm, & 1 =1.25, d, = 1.6 mm, & 2 = 3.20, d3 = 17.7 mm und
&3 = 1.25 angeordnet sind. Zur Generierung des in Bild 8.1 dargestellten Diagramms
werden lediglich 9 der 54 Spalten genutzt, was sich aus der grating-lobe-Bedingung
(6.13) und dem radialen Abstand A, der Elemente ergibt. Um die im Toleranzschema
geforderten Grenzniveaus fur die Nebenzipfel einzuhalten wird hier eine cosinusfor-
mige Belegung mit einem Sockel s= 0.7 (-3.1 dB) verwendet. Zur Vereinfachung
wurde bel der Projektionssynthese mit einem cosinusformigen Elementdiagramm ge-
rechnet, was jedoch, wie Bild 8.1 eindrucksvoll zeigt, keine negativen Auswirkungen
auf die Belegung hat und damit die Robustheit dieser Methode unterstreicht.

8.3.3 Synthese mit Hilfe der Methode des kleinsten Fehlerqua-
drates

Die Synthese mit Hilfe des kleinsten Fehlerquadrates erlaubt die insbesondere fur
kleine Antennen wichtige Einbeziehung der Elemente auf der der Hauptstrahlrich-
tung abgewandten Antennenseite. Der besondere Vorteil des hier dargestellten Algo-
rithmus [L6f98/1, L6f97/2] ist seine analytische Losbarkeit, was zeitraubende Itera-
tionsschleifen vermeidet. Zundchst wird nach (8.6) die von den Anregungskoeffizien-
ten a abhangige Abweichung err(a) zwischen der tatsichlichen Gruppencharakteri-
stik Cges,a Und der gewiinschten Gruppencharakteristik Cyes g ermittelt und minimiert.
Sind bestimmte Winkelbereiche wichtiger als andere, so kann dies mit Hilfe der Ge-
wichtsfunktion w(¢) berticksichtigt werden.

err( I‘CQSA 8,¢)~Cyeq @‘ w(@d e - Minimum (8.6)

Nach Vorgabe des gewtinschten Diagramms sowie der Gewichtsfunktion kdnnte die
Gruppencharakteristik Cges o mit Hilfe von (5.93) und (5.94) berechnet werden. Zur
Minimierung der Fehlerfunktion (Zielfunktion) err(a) im 2Ngdimensionalen Raum
muss aber fiir jeden veranderten Anregungsvektor a diese Berechnung der Gruppen-
charakteristik Cges o Wiederholt werden. Dies ist, je nach Arraygrof3e und verwende-
ter Anderungsstrategie fir die Koeffizienten (Konvergenzgeschwindigkeit) sehr re-
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chenintensiv, und dauert damit in der Regel zu lange. Abhilfe schafft hier die Ver-
wendung eines die Verkopplung beinhaltenden embedded element Patterns Co(¢)
mit Hauptstrahlrichtung ¢y = 0°. Die Charakteristik jedes Elements kann dann durch
einfache Winkelverschiebung nach (8.7), die Charakteristik des gesamten Arrays
durch Summation nach (8.8) dargestellt werden.

=Cy(0- @) (8.7)

Coesn(d.0) = z iag ) (8.8)

Durch Einsetzen von (8.8) in (8.6) erhdt man so die Form (8.9) der zu minimierenden
Fehlerfunktion err(a), die zur analytischen Suche des Minimums bzgl. a abgeleitet
wird.

2

w( ¢d @ » Minimum (8.9)

z Col0- @)~ Coa( 9

-]

Durch Aufldsen des Betragsguadrates nach x-x* = [x[2, Vertauschen von Differentia-
tion und Integration sowie den Rechenregeln fir Funktionen mehrerer Verénderlicher
erhdlt man als Ergebnis (8.10).

d err(3)

oa, 2ReDj %Z o(@- @%ZaC 41*@

I:I]:II:I

(8.10)

S o) "’d“’g

Aus der Forderung an einen stationéren Punkt l&sst sich so eine Forderung fir den
Realteil aus (8.10) ableiten. Da fur den Imaginarteil keine Forderung existiert, ist er
zunéchst beliebig. Die hier getroffene Wahl eines zusétzlich verschwindenden Ima-
ginérteils fuhrt auf die Matrixgleichung (8.11).

[Ala=b (8.10)

Die Komponenten der Matrix [A] lassen sich nach (8.12), genauso wie die Kompo-
nenten des Vektors b nach (8.13), sowohl im Orts- wie auch im Spektralbereich be-
rechnen.
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* 1 2 ~
A = Qk(CU)Qi (@ V_V( @d & _— Siim Wi (8.12)
J; S o

* 1 o ~* ~ l 0o % - ‘m
by :ng((p)gges,d(@\ﬂ/((bd & — ng’m'_l'm:_ ZQO’mImeJ * (8.13)
@ m=-o

B 27 & 27T

Nachdem die Einzelelementcharakteristik ermittelt wurde, lassen sich damit die Anre-
gungskoeffizienten g durch einfache Inversion einer Ny, x Ng-Matrix bestimmen. Die
Inversion muss zudem nur einmal durchgefihrt werden, wenn bei der Berechnung
mehrerer Richtcharakteristiken eine konstante Gewichtsfunktion w(¢) verwendet
wird. Fur zylinderkonforme Patchantennen, deren Einzelelementcharakteristik nach
Bild 6.2 groRe Ahnlichkeit mit einer Cosinusfunktion aufweist, gestaltet sich die Be-
rechnung von (8.12) und (8.13) besonders effizient im Spektralbereich, da dort die
Summe nur Gber wenige Komponenten zu fihren ist.

\\\\‘!\\\‘\\!‘

Richtdiagramm / dB

=]

— — -Scan 11.25°
......... Scan 22.5°

Bild 8.2 Bei Mittenfrequenz berechnete Richtdiagramme der Antenne nach Bild 1.4 mit
den angegebenen Schwenk- (Scan-) Winkeln bei acht aktiven Elementen

Zur Demonstration der Leistungsfahigkeit dieses Syntheseverfahrens wurden fir die
in Bild 1.4 dargestellte, vertikal polarisierte Antenne Anregungen fur verschiedene
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Schwenkwinkel und unterschiedliche Anzahlen von aktiven Elementen bestimmt
[L6f99/2, L6fO8/4]. Das Array besteht aus 16 Elementen, diein Ny, = 8 Spaltenim Ab-
stand von A, = 45° zu je N, = 2 Elementen mit einem Abstand von A; = 34.59 mm
(0.6 Ag bei 5.2 GHz) auf einem Zylinder mit rO = 26.0 mm, d; = 14.5 mm, & 1 = 1.25,
d2 =0.5mm, &2 =2.20, d3 = 4.0 mm und & 3 = 1.25 angeordnet sind.
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Bild 8.3 Aufbau zur Messung der Richtcharakteristiken des Phased-Arrays nach Bild 1.4,
zu erkennen ist ein 8-kanaliges Netzwerk mit mechanischen Phasenschiebern und
jewells dartiber montierten einstellbaren Dampfungsgliedern

Gezeigt wird hier der Fall mit acht aktiven Elementen und den Schwenkwinkeln 0°,
11.25° und 22.5°, da sie die drei moglichen Lagen der Hauptstrahlrichtung in Bezug
auf die Elementanordnung représentieren. Die Hauptstrahlrichtung von 0° liegt ge-
nau vor einem Patchelement, wahrend sie fir 22.5° genau zwischen zwel Elementen
zu liegen kommt. Den dritten Fall, der unsymmetrisch zur Strahlerverteilung liegenden
Hauptstrahlrichtung, berlicksichtigt 11.25°. Aus Symmetriegriinden l&sst sich jede be-
liebige Hauptstrahlrichtung auf eine Richtung innerhalb des Sektors zwischen 0° und
22.5° abbilden, sodass mit der Auswahl dieser Richtungen ale Falle abgedeckt sind.
Das gewtinschte Diagramm wird durch eine Rechteckfunktion dargestellt, deren Wert
nur in dem um die gewlinschte Hauptstrahlrichtung zentrierten Fenster von Null ver-
schieden ist. Die Breite des Fensters représentiert die gewtinschte -6B-Breite des Dia-
gramms, da aufgrund des verwendeten LM S-Algorithmus die synthetisierte Charak-
teristik das Fenster ungefahr an diesen Punkten schneidet. Als Gewichtsfunktion fin-
det eine einfache Rechteckfunktion Verwendung, der Gewichtsfaktor im Bereich der
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Hauptstrahlrichtung liegt bel 1, wahrend das Gewicht im restlichen Winkelbereich 10
betragt. Bild 8.2 zeigt die berechneten Richtcharakteristiken fir die drei Schwenk-
winkel. Der Gewinn betragt winkelunabhangig 13.4 dBi. Eine Reduktion der Anzahl
der aktiven Elemente wirkt sich vor alem auf den Gewinn und das Niveau der Ne-
benzipfel aus. Die Form der Hauptkeule wird davon nur sehr wenig berihrt.

Die Messungen des Richtdiagramms wurden mit Hilfe eines aus mechanisch einstell-
baren Phasenschiebern sowie mechanisch einstellbaren Dampfungsgliedern beste-
henden Netzwerks, das in Bild 8.3 in einer Halterung unterhalb der Antenne zu er-
kennen ist, durchgefiihrt. Die fir die zwei Hauptstrahlrichtungen 0° und 22.5° inner-
halb der Bandbreite der Antenne von 5.1 GHz bis 5.3 GHz in der Horizontalebene
vermessenen Charakteristiken sind in den Bildern 8.4 und 8.5 dargestellt.
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Bild 8.4 Gemessene Richtdiagramme (Co-Pol arisation an Bandgrenzen und Mittenfre-
guenz) der Antenne nach Bild 8.3 fir einen Scan-Winkel von 0.0° und acht aki-
ven Elementen, die Kreuzpolarisation ist kleiner -29 dB

Zun&chst ist, aufgrund der vergleichsweise geringen Bandbreite von 3.8%, in beiden
Bildern nur eine geringe Variation der Charakteristik mit der Frequenz sowie eine sehr
gute Ubereinstimmung mit der bei Mittenfrequenz durchgefiihrten Simulation aus
Bild 8.2 erkennbar. Fur die Scan-Richtung von 0° 18sst sich aus Bild 8.4 weiterhin ein
Nebenzipfelniveau von unter -13 dB ablesen, die Kreuzpolarisation liegt unterhalb
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-29 dB. Die Halbwertsbreite verringert sich von 39° bei 5.1 GHz auf 38° bel 5.3 GHz,
was fir ein angenommenes SDMA-System mit acht rdumlich fest ausgerichteten
Beams zu einem Gewinnverlust am Ubergabepunkt von maximal 4.4 dB fihren
wirde.
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Bild 8.5 Gemessene Richtdiagramme (Co-Pol arisation an Bandgrenzen und Mittenfre-
guenz) der Antenne nach Bild 8.3 fir einen Scan-Winkel von 22.5° bei acht akti-
ven Elementen, die Kreuzpolarisation ist kleiner -27 dB

Fur dasselbe System, mit acht réaumlich fest ausgerichteten Beams, fuhrt die Wahl der
Mittelposition von 22.5° Scan-Richtung zu kaum nennenswerten Unterschieden. Der
maximale Gewinnverlust am Ubergabepunkt wiirde hier 4.2 dB betragen, wahrend
sich die Halbwertsbreite von 40° bei 5.1 GHz auf 39° bel 5.3 GHz verringert. Die
Kreuzpolarisation erreicht Werte besser -27 dB, wahrend das Nebenzipfelniveau
-13.3 dB betragt.
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9 Zusammenfassung

In unserer modernen Gesellschaft, die soeben die Schwelle zum 3. Jahrtausend tber-
schreitet, wird Information immer wichtiger, sie wird inzwischen sogar als ein weiteres
Grundbedirfnis des Menschen anerkannt. Gleichzeitig werden die Mitglieder dieser
Gesellschaft immer mobiler, sodass riesige Datenmengen drahtlos Gbertragen werden
mussen. Die Leistungsfahigkeit dieser Ubertragungssysteme wird wesentlich durch
die Antennen bestimmt, welche die Schnittstelle zwischen leitungsgebundener Elek-
tronik im Gerét und der aufRerhalb liegenden Umwelt bilden. Diese Vermittlerrolle er-
zwingt einen an der Oberflache des Produktes liegenden Einbauort der Antenne, was
bei Verwendung klassischer Antennen unter anderem zu Problemen hinsichtlich der
ansprechenden Gestaltung der Produkte fahrt.

Konforme Antennen stellen hier, wie auch bei der Ldsung primér technisch motivier-
ter Probleme - der Integration von Antennen fir Sensorsysteme oder der Bereitstel-
lung komplexer Bedeckungsbereiche fur intelligente Antennen - die zukunftswei-
sende L6sung dar. Durch die Mdglichkeit ihrer formschlissigen Montage in pro-
blemspezifisch geformten Geometrien sind sie in der Lage, sowohl technische wie
auch asthetische Probleme in einzigartiger Weise zu l6sen. Aus den vielen moglichen
Strahlertypen, mit ihren unzéhligen Moglichkeiten diese zu speisen, ragen die aper-
turgekoppelten Streifenleitungsantennen heraus, da sie aufgrund ihrer geringen Her-
stellungskosten allen anderen Typen weit Uberlegen sind und gleichzeitig sehr gute
Ergebnisse hinsichtlich Bandbreite, Richtcharakteristik und Wirkungsgrad liefern.

Diese Dissertation stellt einen wesentlichen Beitrag zur Entwicklung dieser konfor-
men Streifenleitungsantennen dar, da sie erstmalig eine umfassende Darstellung mit-
tels Aperturkopplung gespeister zylinderkonformer Streifenleitungsantennen gibt.
Die vorliegende Arbeit besitzt demnach zwei Schwerpunkte:

» die feldtheoretische Modellierung zur Analyse der Antenne sowie
» den praktischen Entwurf, die Belegungssynthese und den Aufbau der Antenne

Die feldtheoretische Beschreibung der Antennenstruktur basiert auf den Greenschen
Funktionen mehrfach geschichteter Zylinder, die hier speziell fir Bedirfnisse aper-
turgekoppelter Streifenleitungsantennen zugeschnitten werden. Zur Extraktion der
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Asymptoten dieser Funktionen wird hier erstmalig ein neuartiges Verfahren einge-
setzt, das eine schnelle und effiziente Berechnung der Asymptoten auch komplexer
Strukturen ermoglicht. Da die Greenschen Funktionen die Struktur vollstandig be-
schreiben, lassen sich aus ihnen die in Kapitel 4 erstmalig und umfassend dargel egten
wichtigen, strukturbedingten Richtlinien zum Entwurf und der Materialauswahl ab-
leiten.

Weiterhin bilden diese Funktionen einen zentralen Baustein im Integralgleichungs-
system fir die Stromverteilung, das in Kapitel 5 hergeleitet und dort auch mit Hilfe der
Momentenmethode gel0st wird. Aus der so gewonnenen Stromverteilung lassen sich
alle weiteren Antennengrof3en ermitteln. Zur Berechnung der Eingangsimpedanz
wird hier die aus der Modellierung planarer Antennen bekannte Anwendung des
Reziprozitétstheorems erstmalig in das Zylinderkonforme Ubertragen. Das damit ge-
schaffene neuartige Analysewerkzeug ermoglicht erstmalig die exakte Berechnung
dieser Antennen. Eine messtechnische Verifikation dieses Modells ist fiir Einzelele-
mente beider Polarisationen wie auch fir eine phasengesteuerte Gruppenantenne in
dieser Arbeit enthalten und zeigt die hochwertigen Losungen des Werkzeugs.

Da der Entwurf einer Antenne in der Praxis von gegebenen Spezifikationen ausgeht,
aus der Analyseaufgabe also eine Syntheseaufgabe wird, sind Regeln zum Entwurf
(design-guidelines) konformer Antennen fir die Anwendung unerlésslich. Diese Ar-
beit enthalt deshalb erstmalig umfassende und einzigartige Regeln, wie der Entwurfs-
ingenieur aus gegebenen Anforderungen an Gewinn, Richtcharakteristik und
Schwenkverhalten die Grof3e und insbesondere den Elementabstand einer konformen
phasengesteuerten Gruppenantenne ermitteln kann. Zusétzlich kdnnen aus diesen
Regeln Bedingungen extrahiert werden, die erstmalig Aussagen dartber erlauben, ob
fur einen gegebenen Anwendungsfall eine planare oder eine konforme Antenne bes-
ser geeignet ist.

Neben der Grofe der Antenne und dem geometrischen / mechanischen Aufbau wird
die Richtcharakteristik einer phasengesteuerten Gruppenantenne vom Abstand und
den Anregungen der Einzelelemente bestimmt. Bei zylinderkonformen Antennen sind
dann in der azimutalen Schnittebene rundstrahlende oder gerichtet abstrahlende Cha-
rakteristiken moglich. Beide Félle werden in dieser Arbeit untersucht. So werden hier
erstmalig Entwurfsregeln abgeleitet, die aus der Frage nach den Ursachen fir Ampli-
tudenvariationen in einer gewinschten omnidirektionalen Richtcharakteristik entste-
hen. FUr die Belegungssynthese bei gerichteter Abstrahlung wird ein neuartiges Syn-
theseverfahren beschrieben und messtechnisch verifiziert. Der vom azimutalen
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Schwenkwinkel unabhéngige Gewinn zeigt hierbei die den planaren Antennen
Uberlegene Leistungsfahigkeit einer zylinderkonformen phasengesteuerten Gruppen-
antenne.

Nicht zuletzt enthdt diese Arbeit eine umfassende Darstellung des mechanischen
Aufbaus, der Bearbeitung der Substratmaterialien und der Ldsungen fiir Probleme, die
im Rahmen der Herstellung einer zylinderkonformen Antenne auftreten und fir wirt-
schaftliche Realisierungen geldst werden missen. Die vorliegende Arbeit zeigt deut-
lich Wege auf, wie die 0. g. Probleme schon frih vor dem Aufbau erster Prototypen
vermieden werden.

Mit den in dieser Arbeit vorgestellten Ergebnissen ist es jetzt erstmalig moglich, aper-
turgekoppelte und damit breitbandige, zylinderkonforme Streifenleitungsantennen
fur Anwendungen in der Kommunikation und Sensorik zu entwerfen und zu analy-
seren.
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Anhang

A 1 Asymptoten der Greenschen Funktionen im Spektralbereich

Mit Hilfe der in Abschnitt 3.5.3 angegebenen Darstellungen der Trennschicht-Trans-
fer-Matrizen, Schicht-Transfer-Matrizen sowie deren Inversen, lassen sich diein Ta-
belle A1.1 dargestellten Asymptoten der Greenschen Funktion fir k; — oo und / oder
m - oo bestimmen.
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\rd cosh(m kz(r3 - rz) ) (Hr,g +Hr,4)
GEM32zpA /E £ (3)
\r? cosh(m kz(r3 - rz))(ér,g +€.4)
GEM32zzA 0 (©)
GHI2300A /TS . @f - Sr ) :3 ( h ) ©)
\f_zrzkzcosh(mkz(r =T ))( Ers )( )
GHI23@A E —€ 3 (3)
\r? cosh(m kz(r3 - rz))(ér,s +§r,4)
GHI23zpA /E H 4 (3)
\Vr? cosh(m ky(r® - rz))(ﬁ_ﬁ,g +Hr,4)
GHR23zZA 0 (3)
QEJSS(D(OA J ZO|M (Hr,3 +Hr,4 _kg(r3)2Hr,3Er,4 (é‘r'3 +§r,4)) (3)

bl () (e v )1 1)




156

Anhang

QEJ33(pz,A

12

ko r* (€5 +€ )Sign(m) sonlt) o

GEJ3zpA ko . (:: Zo+ , ) sign(m) sign(kz) (3)

GEB3zA i Zo|K,| (3)
kO |rd(§r3 +§r,4)

TabelleAl.l Asymptoten der Greenschen Funktionen fir k; — oo und/oder m — oo,
Bemerkungen: (1) unabhéngig von den Randbedingungen bei r0, (2) unabhan-
gig von den Randbedingungen bei r3, (3) fir den Fall ohne Radom sind die Pa-
rameter der Schicht i = 4 (& 4, tr 4) durch die Freiraumparameter (& a, Ur a)

Zu ersetzen

Wo immer méglich wurden die Félle metallischer und dielektrischer Kern sowie mit
oder ohne Radom zusammengefasst. Fir die Extraktion der asymptotischen Darstel-

lung hat sich das Anwenden der Identitdt tanh(z) = sinh(z)/cosh(z) als sehr gewinn-
bringend erwiesen.
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A 2 Anwendung des Reziprozitatstheorems

Anders alsim planaren Fall, bei dem diese Herleitung unabhangig von der Polarisation
erfolgen kann [Poz86, Ros96], muss fur die zylinderkonforme Antenne jede der bei-
den Polarisation getrennt betrachtet werden, da insbesondere die Integrationsgebiete
geometrieabhangig und damit polarisationsabhéngig sind.

A 2.1 Das @-polarisierte Patch

Zunachst wird das @-polarisierte Patch betrachtet, bel dem nach Bild A2.1 der Schlitz
in z-Richtung und die Speiseleitung in ¢-Richtung verlauft. Es wird im Folgenden
davon ausgegangen, dass die Streifenleitung in ihrem Grundmode betrieben wird, die
sich auf der Streifenleitung ausbreitende Welle demnach Quasi-TEM-Charakter hat
und nur Feldstéarkekomponenten nach (5.9) besitzt [Hof83]. Die in +¢-Richtung lau-
fende Welle mit den Feldstarken E+ und H* und die in -¢-Richtung laufende Welle
mit den Feldstarken E- und H- werden dann, nach Normierung mit (5.10), durch (5.11)
beschrieben. Aufgrund der, durch den hier als infinitesimal schmal angenommenen
Schlitz bei ¢= 0 hervorgerufenen und als Reflektionsstelle mit dem Reflexionsfaktor
I” modellierbaren, Leitungsdiskontinuitét, ergibt sich auf der Leitung eine resultie-
rende Feldverteilung nach (5.12).

e°=e’g +e;€, +e7E, (A2.19)
h°=hSg +h$e, +hSE, (A2.1b)
0

Das Feld im Schlitz kann durch (A2.1) beschrieben werden, wobei, aufgrund der klei-
nen Ausdehnung des Schlitzes in ¢-Richtung in Analogie zur Modellierung von
Schlitzstrahlern in Hohlleitern nach [Poz86], die ¢-Komponente des magnetischen
Feldesim Schlitzin (A2.1b) zu null gesetzt wird.

Fir die Anwendung des Reziprozitatstheorems wird eine geschlossene Hullflache um
den Zylinderbereich benétigt, die sowohl den Koppelschlitz als auch die Streifenlei-
tung mit einschlief. Wiein Bild A2.1 skizziert, besteht diese geschlossene Hilllflache
aus insgesamt acht Teilfl&chen:
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Bild A2.1  Anwendung des Reziprozitétstheorems auf eine Schlitzdiskontinuitét in der Mas-
semetallisierung einer unendlich ausgedehnten, jedoch nicht geschlossenen
@-gerichteten Streifenleitung, Integration Uber eine geschlossene Hllflache
e  der auReren Mantelflache des Zylinders AMa, incl. der Flache des Schlitzes AS,
bei r =r2 und ¢gStat < p< @Stop wobei in Bild A2.1 ¢Stat = -rtund ¢Stop = 1T ge-
wahlt wurde.
e der inneren Mantelflache des Zylinders AMi, mit rMi > 0 und ¢Sat < p< ¢Stop,
e der oberen Deckelflache des Zylinders im Leitungsbereich vor dem Schlitz AQo",
mit rMi <r <r2und gPat < p< 0.
»  der oberen Deckelflache des Zylinders im Leitungsbereich nach dem Schlitz
AQO" mit rMi<r <r2und 0 < @< ¢Biop,
. der unteren Bodenflache des Zylinders im Leitungsbereich vor dem Schlitz AQuU",
mit rMi <r <rZ2und gPat < p< 0.
e der unteren Bodenflache des Zylinders im Leitungsbereich nach dem Schlitz
AQUF mit rMi<r <r2und 0 < @< ¢S,
e der Startflache AQ™, mit rMi <r <r2und = ¢,
«  der Endflache AQT*, mit rMi <r < r2 und @= ¢Btop,

Das Reziprozitétstheorem wird nun zunéchst auf das Gesamtfeld und die in positive
@-Richtung laufende Teilwelle, in einem zweiten Schritt auf das Gesamtfeld und diein
negative ¢-Richtung laufende Teilwelle angewendet.
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A 211 Anwendung des Reziproztatstheorems auf E und H sowie E*+ und H*

Das Reziprozitétstheorem [Bal89, Har61] nach (A2.2) wird zuerst auf die Gesamt-
felder E und H sowie auf die sich in + ¢-Richtung ausbreitende Teilwelle mit den Teil-
feldern E* und H+ nach (5.11) und (5.12) angewendet, wobei A die geschlossenen
Hullflache eines Raumbereichs darstellt, der das Gebiet des Koppelschlitzes mit ein-
bezieht.

ﬁs(ExE)dA:ﬁ(E* xﬂ)dli (A2.2)

Die Integration Uber die geschlossene Hiillflache erstreckt sich jeweils tiber die oben
beschriebenen acht Teilflachen AMa AMi AQu~ AQu* AQo AQo* AQr ynd AQT™, diein
Bild A2.1 eingezeichnet sind.

Auswertung des linken Teils von (A2.2)

Fur die linke Seite von (A2.2) ergibt sich damit die Darstellung nach (A2.3), deren
Summanden nun einzeln betrachtet werden.

E(EXH+)dA:£J’a(E XH+)dAMa+{J:(EXH+)dAM‘ +£(Exﬂ+)d,&00‘

4 (Exﬂ*)dz\@*+ (Exﬂ*)d/x@'+ (Exﬂ*)dA@*(Az.s)

+£(Exﬂ+)dAQ +£(EXH+)dAQr+

Dabei der Integration Uber die Metallisierungsflache mit der Koppelapertur AMa nur
im Bereich der Koppelapertur AS eine von null verschiedene elektrische Feldstéarke
existiert, ergibt sich fir den ersten Summanden in (A2.3) nur der Beitrag des Schlitzes
nach (A2.4). Hierbel sind e, und g jeweils die Summen aller z- bzw. r-gerichteter elek-
trischer Felder im Schlitz (angesetzte Felder der Leitung nach (5.9) und des Schlitzes
nach (A2.1a)), wahrend gy nur aus dem fir den Schlitz nach (A2.1a) angesetzten Feld
besteht. Das magnetische Feld der sich in + g-Richtung ausbreitenden Teilwelle H+
besitzt gemal3 (5.9b) keine hy-Anteile.
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0 eSh, O
H(EXH+)dAMa :H(EXE)MS:H%ZD%:@ h,He1*?g dAS
A A *E -esh, B (A2.)

=(feSh,e "’ dAS
fIe

Der Beitrag des zweiten Summanden in (A2.3) der inneren Mantelflache AMi ver-
schwindet gemal3 (A2.5), dafur r - O die Integrationsfl&che des endlichen Integran-
den verschwindet.

J,[( x A ) dAM =0 (A2.5)

Auch die Beitrage der oberen Deckelflache AQ0 nach (A2.6) und (A2.7) sowie der un-
teren Bodenflache AQU nach (A2.8) und (A2.9) ergeben keinen Anteil zu (A2.3).

(Exﬂ+)dAQ0’ = (((g(e7®* +T e"12%) x he 109 dA®
i e e eien

o 0 [ (A2.6)
= J’J’ ge‘jb"#[e”b“’)e‘jb“%zh, -¢ h, %e dA® =0
O o [
I (ExE)dAQ“ = IJ’(E:'_I’e‘jb"’ XEe'””")éz dA® =0 (A2.7)

A

J,J_ (EXH+)dAQJ_ - J'J’(E(e-jbtp +£e+jb(p)xﬁe—ibql)(_éz)dAQU' =0 (A2.8)

H (Exﬂ+)dAQ“+ = J’I(EIe‘jbw xﬁe'”’“’) (-&,)dA* =0 (A2.9)

Die Startflache AQ™™ hingegen liefert den nicht verschwindenden Anteil (A2.10), wo-
bei von der Normierung (5.10) Gebrauch gemacht wurde.

e oo o

-{ear)

(A2.10)
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Ebenso liefert auch die Endflache AQ™ einen Anteil (A2.11), bei dessen Berechnung
ebenfalls von der Normierung (5.10) Gebrauch gemacht wurde.

[ (ExA"Joa% = [feTe™ xRe >)g,aa% =Te ™ (a21)

Damit erh@lt man als Zwischenergebnis (A2.12) fur die Summe (A2.3) bzw. die linke
Seitevon (A2.2).

(ExE)d/K: esh, e P dAS +Te 127 (1294 (A2.12)
ﬁ? J’Al’e(p e e (e )

Auswertung des rechten Teils von (A2.2)

Auch die Summanden der rechten Seite von (A2.2) nach (A2.13) missen einzeln be-
trachtet und ausgewertet werden.

ﬁ(E+ XH)dA:JJ;(EJr XH)dAMa +7[J:(E+ xﬂ)dﬁ\'\’" +J;-!’_ (E+ xﬂ)dAQo‘

+.U (E H)dAw + _[[ (E+ XH)dAQ" [ (E+ xﬂ)dAQ“ (A2.13)
+ﬂ' (E H)dAQr +ﬂ (E+xﬂ)dAQr+ )

Auch hier existiert bei der Integration tber die Metallisierungsflache mit der Koppel-
apertur AMa nur im Bereich der Koppelapertur AS eine von null verschiedene el ektri-
sche Feldstéarke, woraus sich fur den ersten Summanden in (A2.13) der Beitrag des
Schlitzes zu (A2.14) berechnet. Hier sind h; und hy jewells die Summen aller z- bzw. r-
gerichteter magnetischer Felder im Schlitz (angesetzte Felder der Leitung nach (5.9)
und des Schlitzes nach (A2.1b)), wahrend hy weder fur den Schlitz nach (A2.1b)
noch fur die Leitung (5.9b) existiert. Das elektrische Feld der sich in + ¢-Richtung

ausbreitenden Teilwelle E* besitzt gemél (5.9a) keine eg-Anteile.

U 0 0]

LL(E xH)dAMa_L[(E xH)dAS -[Qa h, ;e Ee”"pérdAS:O (A2.14)
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Ebenso wie oben verschwindet auch hier der Beitrag des Integrals tber der inneren
Mantelflache AMi, dem zweiten Summanden in (A2.13), gemal3 (A2.15), dafirr —» 0
die Integrationsflache des endlichen Integranden verschwindet.

J’J(E X ﬂ) dAM =0 (A2.15)
A i
Die Beitrage der oberen Deckelflache AQ0 nach (A2.16) und (A2.17) sowie der unte-

ren Bodenflache AQU nach (A2.18) und (A2.19) ergeben ebenfalls keinen Anteil zu
(A2.13).

(E+ xﬂ)dﬁ\@_ = [f(ee’® xh(e "’ - e*"%)|e, dA®
I [flee e )

0 o o 1 (A2.16)
= e_12b¢_r)%zbr —€ szDészQ(f =
(N S
I (E xﬂ)dAQ‘“ = Ij’(ée’jb‘” X'_Fﬁe'jb“’)éz dA® =0 (A2.17)
A®" A®"

[ (E"xA)dA™ = [f(ee*® xh(e7°?-re"9))(-8,)da™ =0  (A218)
Il (£ H)are = [[(ee* xThie ™) (-&)dA%" =0 (A2.19)

Die Startflache AQr liefert auch hier einen nicht verschwindenden Anteil (A2.20),
wobei von der Normierung (5.10) Gebrauch gemacht wurde.

/J;‘[ (E+ XH) dA? = /J;‘[(ée‘jb‘l’ xﬁ(e—wa _[etib 40)) (_é(p) dAQ”

e )

(A2.20)

Ebenso liefert die Endfldche AQT* einen Anteil (A2.21), bei dessen Berechnung eben-
falls von der Normierung (5.10) Gebrauch gemacht wurde.

[ (E" xH)aA*" = [flee e xThe ™)g,aa% =Te ™ (A221
AQ” AQ”
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Damit erhélt man als weiteres Zwischenergebnis (A2.22) fir die Summe (A2.13) bzw.
die rechte Seite von (A2.2).

i (E* xﬂ) dA=Te '*? - ?¢ +[ (A2.22)
A
r= % L[g; h, e71°? dAS (A2.23)

Durch Einsetzen von (A2.12) und (A2.22) in (A2.2) erhdlt man (A2.23) als Ergebnis
der Anwendung des Reziprozitétstheorems auf E und H sowie E+ und H+.

A 212 Anwendung des Reziproztatstheorems auf E und H sowie E- und H-

In einem weiteren Schritt wird das Reziprozitétstheorem auf die Gesamtfelder E und
H sowie auf die sich in -¢-Richtung ausbreitende Teilwelle mit den Teilfeldern E- und
H- nach (5.11) und (5.12) angewendet, wobei A wieder die geschlossenen Hiillflache
eines Raumbereichs darstellt, der das Gebiet des K oppel schlitzes mit einbezieht.

ff(Ex A7) dA=ff(E" xH) A (A2.24)
A A
Auch hier erstreckt sich die Integration Uber die acht Teilflachen AMa, AMi | AQu" AQU™|
AQo" AQo* AQr ynd AQT* aus Bild A2.1.

Auswertung des linken Teils von (A2.24)

Fir die linke Seite von (A2.24) ergibt sich damit die Darstellung nach (A2.25), deren
Summanden nun einzeln betrachtet werden.

ﬁ(EXH_)dA:AJ’J’a(E XH_)dAMa_FZ[!’i(EXH_)dAMi +:\|;_[(E><H_)dAQ°'
+A[£(Exﬂ )dAQ°++;[‘[(ExH—
+,;g- (EXH_)dAQ‘ +£(Exﬂ—)m+

Dabei der Integration tber die Metallisierungsflache mit der K oppelapertur AMa nur
im Bereich der Koppelapertur AS eine von null verschiedene elektrische Feldstéarke
existiert, ergibt sich fur den ersten Summanden in (A2.25) nur der Beitrag des Schlit-
zes nach (A2.26). Hierbel sind e, und g jeweils die Summen aller z- bzw. r-gerichteter

dAY + ([ (ExH |dAY" (A2.25)
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elektrischer Felder im Schlitz (angesetzte Felder der Leitung nach (5.9) und des
Schlitzes nach (A2.1a)), wahrend ey nur aus dem fur den Schlitz nach (A2.1a) ange-
setzten Feld besteht. Das magnetische Feld der sich in -¢g-Richtung ausbreitenden
Teilwelle H- besitzt gemal (5.9b) keine hg-Anteile.

D—eh O

{i(zxﬂ')d;wa:{I(Exa-)d,xszﬂée b reh, éeﬂb(,,erdAs

=—(fe3h,e"?? dAS
o

(A2.26)

Der Beitrag des zweiten Summanden in (A2.25) der inneren Mantelflache AMi ver-
schwindet gemal (A2.27), da fir r — O die Integrationsflache des endlichen Inte-
granden verschwindet.

J’J(E x fi ) dAM =0 (A2.27)
Auch die Beitrage der oberen Deckelflache AQC nach (A2.28) und (A2.29) sowie der

unteren Bodenflache AQU nach (A2.29) und (A2.30) ergeben keinen Anteil zu
(A2.25).

A'[;!: (Exﬂ_)dAQ"_ = /:I;‘!'_(é(e-ibcv +£e+jbtp) x(_ﬁ)eﬂ'brp)éz dA®”

o 0 OO (A2.28)
:—J’J' gl+£e+j2b(p)%z h, -€, Bgez dA® =0
' O o 00
IJ (EXH_)dAQO H(EI “ibe ><( )e”b"’)e dA®" =0 (A2.29)

+

A A®

J’[(EXH_)dAQJ' :J’J'_(é(e‘ib“’{eﬂbfﬂ)x( n)e““’)( ) dA%” =0 (A2.30)
.U [ExA o _ﬂ(élew (-h)e"™?) (-&,)an® =0 (A2.31)

Die Startflache AQ hingegen liefert den nicht verschwindenden Anteil (A2.32), wo-
bei von der Normierung (5.10) Gebrauch gemacht wurde.



A 2 Anwendung des Reziprozitatstheorems 165

,Ll;‘[ (EXH_)dAQ’_ = ;;[(é(e—ibfﬂ +£e+ibw) x(_ﬁ)eﬂ'b(p) (_é(p)dAQr'

=1+[ "%

(A2.32)

Ebenso liefert auch die Endflache AQ™™ einen Anteil (A2.33), bei dessen Berechnung
ebenfalls von der Normierung (5.10) Gebrauch gemacht wurde.

ff (Ex)aa "H(EI e 1" x(-f)e"*?)e, dA%" =T (A233)

Damit erhélt man als Zwischenergebnis (A2.34) fur die Summe (A2.25) bzw. die linke
Seite von (A2.24).

ﬁs(g xﬂ‘)dA:u[e*iZb‘/’ -T —J’Iggbz e’ gas (A2.34)
A A

Auswertung des rechten Teils von (A2.24)

Auch die Summanden der rechten Seite von (A2.24) nach (A2.35) missen einzeln be-
trachtet und ausgewertet werden.

filE =e)on= rle <)o prle )oar o g (€ xjor
ff (E" xH)da® + AIJ-(E_
+AJJ_(E‘ xH) dAY” +£(E

Auch hier existiert bei der Integration Uber die Metallisierungsflache mit der Koppel-
apertur AMa nur im Bereich der Koppelapertur AS eine von null verschiedene el ektri-
sche Feldstéarke, woraus sich fur den ersten Summanden in (A2.35) der Beitrag des
Schlitzes zu (A2.36) berechnet. Hier sind h, und hy jewells die Summen aller z- bzw. r-
gerichteter magnetischer Felder im Schlitz (angesetzte Felder der Leitung nach (5.9)
und des Schlitzes nach (A2.1b)), wahrend hy weder fur den Schlitz nach (A2.1b)
noch fur die Leitung (5.9b) existiert. Das elektrische Feld der sich in -¢-Richtung
ausbreitenden Teilwelle E- besitzt geméaf (5.9a) keine eg-Anteile.

x ﬂ) dA% + ([ (E‘ x ﬂ) dAY" (A2.35)

x H) dAQ”
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J'J(E xH)dAMa _I«[(E xH) JIS% h, e h, Ee b dAS =0 (A2.36)
A% 0

Ebenso wie oben verschwindet auch hier der Beitrag des Integrals tGber der inneren
Mantelflache AMi, dem zweiten Summanden in (A2.35), gemal’ (A2.37), dafirr — 0
die Integrationsflache des endlichen Integranden verschwindet.

H(E x ﬂ) dAM =0 (A2.37)
A i
Die Beitrage der oberen Deckelflache AQ0 nach (A2.38) und (A2.39) sowie der unte-

ren Bodenflache AQU nach (A2.40) und (A2.41) ergeben ebenfalls keinen Anteil zu
(A2.35).

O U

o 0 (A2.38)
= JI gl—[eﬂzb(p %z h, -€ bz%éz dA® =0
AY® ] ] 0 M
JI [E <H)an™ = ff(ee™ xThe e, " =0 w239

Il (g‘ X H)dAQ“ 2 J’J’(geﬂbw xh(e7*?-Le"9)(-g,)dA> =0 (A240)

A

I (E_ XH)dAQ“ = H(Ee”b‘” XIEe‘jb‘”) (-&,)dA%" =0 (A2.41)

Die Startflache AQ™ liefert auch hier einen nicht verschwindenden Anteil (A2.42),
wobel von der Normierung (5.10) Gebrauch gemacht wurde.

qu_[ (E_ xﬂ) dA¥ = £(§e+jbw xh(e70? _£e+jb¢)) (_é(p)qu-

:£e+j2b(p _l

(A2.42)

Ebenso liefert die Endflache AQT einen Anteil (A2.43), bei dessen Berechnung eben-
falls von der Normierung (5.10) Gebrauch gemacht wurde.
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U( ) dAY = H( e xThe e, dA% =T (A2.43)

Damit erhélt man als weiteres Zwischenergebnis (A2.44) fur die Summe (A2.35) bzw.
die rechte Seite von (A2.24).

ﬁs(g‘ xﬂ)dA:[e”M—lq (A2.44)

A

T= -1 Jl’e h, e"1?? das (A2.45)

Durch Einsetzen von (A2.34) und (A2.44) in (A2.24) erhdt man (A2.45) a's Ergebnis
der Anwendung des Reziprozitétstheorems auf E und H sowie E- und H-.

A 2.2 Das z-polarisierte Patch

Aufgrund des unterschiedlichen Verlaufs der Streifenleitung und des Schlitzes in Be-
zug auf die Krimmung ist eine gesonderte Betrachtung der zweiten Polarisation er-
forderlich. Deshalb wird in diesem zweiten Tell das z-polarisierte Patch betrachtet, bel
dem nach Bild A2.2 der Schlitz in ¢-Richtung und die Speiseleitung in z-Richtung
verlauft. Es wird im Folgenden davon ausgegangen, dass sich auch auf dieser Strei-
fenleitung eine Quasi-TEM-Welle mit Feldstarkekomponenten nach (5.22) ausbreitet.
Diein +zRichtung laufende Welle mit den Feldstarken E+ und H+ und die in -z-Rich-
tung laufende Welle mit den Feldstérken E- und H- werden dann, nach Normierung
mit (5.23), durch (5.24) beschrieben. Aufgrund der, durch den hier als infinitesimal
schmal angenommenen Schlitz bei z= 0 hervorgerufenen und als Reflektionsstelle
mit dem Reflexionsfaktor [~ modellierbaren Leitungsdiskontinuitét, ergibt sich auf der
Leitung eine resultierende Feldverteilung nach (5.25).

~S _ ~ ~ ~
€°=e’g +eje, +e’E, (A2.463)
h°=hSg +hSe, +hSe, (A2.46b)
—
0

Das Feld im Schlitz kann durch (A2.46) beschrieben werden, wobei auch hier, auf-
grund der kleinen Ausdehnung des Schlitzes in z-Richtung, eine Komponente des
magnetischen Feldes im Schlitz in (A2.46b) zu null gesetzt wird.
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Bild A2.2  Anwendung des Reziprozitétstheorems auf eine Schlitzdiskontinuitét in der Mas-
semetallisierung einer unendlich ausgedehnten, z-gerichteten Streifenleitung, Inte-
gration Uber eine geschlossene Hullflache

Fir die Anwendung des Reziprozitdtstheorems wird hier ebenfalls eine geschlossene

Hullflache um den Zylinderbereich bendtigt, die sowohl den Koppelschlitz als auch

die Streifenleitung mit einschlief3. Wie in Bild A2.2 skizziert, besteht diese geschlos-

sene Hullflache nun jedoch nur noch aus vier Tellflachen:

e  der duReren Mantelflache des Zylinders AMa, incl. der Flache des Schlitzes AS,
beir=r2,

. der inneren Mantelflache des Zylinders AMi, mit rMi > Q,

. der oberen Deckelflache des Zylinders im Leitungsbereich vor dem Schlitz AQo,
mitrMi<r <r2undz> 0,

. der unteren Bodenflache des Zylinders im Leitungsbereich vor dem Schlitz AQu,
mit rMi<r<r2undz<0.

Das Reziprozitatstheorem wird nun analog zum ¢@-polarisierten Patch zunéchst auf
das Gesamtfeld und die in positive z-Richtung laufende Teilwelle, in einem zweiten
Schritt dann auf das Gesamtfeld und die in negative z-Richtung laufende Teilwelle
angewendet.
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A 221 Anwendung des Rezproztatstheorems auf E und H sowie E* und H*

Das Reziprozititstheorem wird nach (A2.47) zuerst auf die Gesamtfelder E und H
sowie auf die sich in +zRichtung ausbreitende Teilwelle mit den Teilfeldern E+ und
H* nach (5.24) und (5.25) angewendet, wobei A die geschlossene Hiillflache eines
Raumbereichs darstellt, der das Gebiet des Koppel schlitzes mit einbezieht.

ﬁS(ExE)dA:ﬁ(E* xﬂ)dii (A2.47)

Die Integration tber die geschlossene Hullflache erstreckt sich Gber die vier Teilfl&
chen AMa, AMi“ AQu und AQo, diein Bild A2.2 eingezeichnet sind.

Auswertung des linken Teils von (A2.47)

Fir die linke Seite von (A2.47) ergibt sich damit die Darstellung nach (A2.48), deren
Summanden nun einzeln betrachtet werden.

—

ﬁ(E xﬂ+)d,5\: AI'L(E xHJr)dAMa +£«!’.(E xﬂ+)dAMi
+J\1(E xﬂ+)dAQ° +-/!’<[(E ><ﬂ+)d,5\QJ

Da bei der Integration Uber die Metallisierungsflache mit der Koppelapertur AMa nur
im Bereich der Koppelapertur AS eine von null verschiedene elektrische Feldstéarke
existiert, ergibt sich fur den ersten Summanden in (A2.48) nur der Beitrag des Schlit-
zes nach (A2.49). Hierbei sind g; und gy jeweils die Summen aler r- bzw. ¢-gerichte-
ter elektrischer Felder im Schlitz (angesetzte Felder der Leitung nach (5.22) und des
Schlitzes nach (A2.464)), wahrend e, nur aus dem fur den Schlitz nach (A2.46a) an-
gesetzten Feld besteht. Das magnetische Feld der sich in +z-Richtung ausbreitenden
Teilwelle H* besitzt geméal (5.22b) keine h-Anteile.

(A2.48)

-e>h

JJ(E <)o :{{(E xA")dA® :{l% esh,

h—eh

[
Z—> dAS

I:IDD(PEI

(A2.49)
=-[feSh,eP*dA®
JIE:
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Der Beitrag des zweiten Summanden in (A2.48) der inneren Mantelflache AMi ver-
schwindet gemal? (A2.50), da fur r — O die Integrationsflache des endlichen Inte-

granden verschwindet.

J’J(E x H ) dAM =0 (A2.50)

A i

Die obere Deckelflache des Zylinders AQo liefert den Anteil (A2.51), wobei von der
Normierung (5.23) Gebrauch gemacht wurde.

(E E)dAQ": ETe /P2 xheP?)a dA® =Te 1272 A2.51
Z[l X l[l(e e P xhe )e e ( )

Ebenso liefert auch die untere Bodenflache des Zylinders AQU einen Anteil (A2.52),
bei dessen Berechnung ebenfalls von der Normierung (5.23) Gebrauch gemacht

wurde.

I:[(E xﬂ*)dl\@ = J’l(é(e‘j“ +re’??) xﬁe-iﬁZ)(—éz)dA@ =-e7%% - (A2.52)
A

Damit erhélt man als Zwischenergebnis (A2.53) fur die Summe (A2.48) bzw. die linke
Seite von (A2.47).

ﬂs(gxﬂ*)dA:Ie‘Jzﬂz —ei2hz —I[gfh¢ e 1Pz gAS (A2.53)
A A

Auswertung des rechten Teils von (A2.47)

Auch die Summanden der rechten Seite von (A2.47) nach (A2.54) missen einzeln be-
trachtet und ausgewertet werden.

ﬁs(g* xﬂ) dA= /!'J’(E xﬂ)dAMa +;[J(E xﬂ) dAM
ﬂ(g xﬂ)d;i@o +ﬂ(§+ xﬂ)d;i@

Auch hier existiert bei der Integration Uber die Metallisierungsflache mit der Koppel-
apertur AMa nur im Bereich der Koppelapertur AS eine von null verschiedene elektri-
sche Feldstarke, woraus sich fur den ersten Summanden in (A2.54) der Beitrag des
Schlitzes zu (A2.55) berechnet. Hier sind hr und hy jeweils die Summen aller r- bzw.
@-gerichteter magnetischer Felder im Schlitz (angesetzte Felder der Leitung nach

(A2.54)
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(5.22) und des Schlitzes nach (A2.46b)), wahrend h; weder fir den Schlitz nach
(A2.46b) noch fur die Leitung (5.22b) existiert. Das elektrische Feld der sich in +z-
Richtung ausbreitenden Teilwelle E+ besitzt gemaR (5.22a) keine e,-Anteile.

0 D

IJ(E &) AMa‘H(E H)dA° = H% Oe i: e 167 g, dA® =0 (A2.55)

Der Beitrag des zweiten Summanden in (A2.54) der inneren Mantelflache AMi ver-
schwindet gemal3 (A2.56), da fir r — O die Integrationsflache des endlichen Inte-
granden verschwindet.

J’J(E x ﬂ) dAM =0 (A2.56)
Die obere Deckelflache des Zylinders Ao liefert den Anteil (A2.57), wobei von der
Normierung (5.23) Gebrauch gemacht wurde.

IJ:(E xﬂ) dA® = Il(ge‘”“ xAT e77%)g, dA® =T 727 (A2.57)

A A
Ebenso liefert auch die untere Bodenflache des Zylinders AQU einen Anteil (A2.58),

bel dessen Berechnung ebenfalls von der Normierung (5.23) Gebrauch gemacht
wurde.

L[(E xﬂ) dA =J1(§e‘“32 xRi(e717 - &%) (~g,)dA% =T -e7i2%(A2.58)
A A

Damit erhdt man als weiteres Zwischenergebnis (A2.59) fur die Summe (A2.54) bzw.
die rechte Seite von (A2.47).

ﬁ(? XH) dA=T e/?/% +[ —e71?F (A2.59)

A

]_ .
F=-=(feSh, e P?dAS A2.60
r 2{[_z_¢ ( )

Durch Einsetzen von (A2.53) und (A2.59) in (A2.47) erhdlt man (A2.60) als Ergebnis
der Anwendung des Reziprozitétstheorems auf E und H sowie E* und H*.
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A 2.2.2 Anwendung des Rezproztatstheorems auf E und H sowie E- und H-

In einem weiteren Schritt wird das Reziprozitétstheorem auf die Gesamtfelder E und
H sowie auf die sich in -z-Richtung ausbreitende Teilwelle mit den Teilfeldern E- und
H- nach (5.24) und (5.25) angewendet, wobei A wieder die geschlossene Hiillflache
eines Raumbereichs darstellt, der das Gebiet des K oppel schlitzes mit einbezieht.

{f(ExH")dA=gf(E" xH)oa (n261)

Auch hier erstreckt sich die Integration Uber die vier Teilflachen AMa, AMi AQuU ynd
AQU aus Bild A2.2.

Auswertung des linken Teils von (A2.61)

Fir die linke Seite von (A2.61) ergibt sich damit die Darstellung nach (A2.62), deren
Summanden nun einzeln betrachtet werden.

ﬁs(gxﬂ‘)dli: AIJ’(E xﬂ‘)dAMa +mg <H
+JL(E xﬂ_)dAQo +JL(E ><H_)d,5\QJ

Da bei der Integration Uber die Metallisierungsflache mit der Koppelapertur AMa nur
im Bereich der Koppelapertur AS eine von null verschiedene elektrische Feldstéarke
existiert, ergibt sich fur den ersten Summanden in (A2.62) nur der Beitrag des Schlit-
zes nach (A2.63). Hierbei sind & und gp jeweils die Summen aller r- bzw. ¢-gerichteter
elektrischer Felder im Schlitz (angesetzte Felder der Leitung nach (5.22) und des
Schlitzes nach (A2.464)), wahrend e, nur aus dem fur den Schlitz nach (A2.46a) an-
gesetzten Feld besteht. Das magnetische Feld der sich in -z-Richtung ausbreitenden
Teilwelle H- besitzt gemal (5.22b) keine h-Anteile.

)dAMi
(A2.62)

0 eh, O
flEx R < yle<i)ow=pp et e an
AT A A % h, —e, hqﬁ (A2.63)

=felh,e"P* dA®
i
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Der Beitrag des zweiten Summanden in (A2.62) der inneren Mantelflache AMi ver-
schwindet gemal3 (A2.64), da fur r — O die Integrationsflache des endlichen Inte-
granden verschwindet.

J’J(Exﬂ_)dﬁ\“’“ =0 (A2.64)

A i

Die obere Deckelflache des Zylinders Ao liefert den Anteil (A2.65), wobei von der
Normierung (5.23) Gebrauch gemacht wurde.

L[(EXH_)dAQ‘J :Il(gle'iﬁz x(_ﬁ)eﬂ'ﬁz)éz 4A% = _T (A265)

Ebenso liefert auch die untere Bodenflache des Zylinders AQU einen Anteil (A2.66),
bei dessen Berechnung ebenfalls von der Normierung (5.23) Gebrauch gemacht
wurde.

I:[(E xﬂ‘)dAQ* = Il(g(e‘iﬁz +T e"72) x(-h)e" ﬁZ)(—éz)dAQ“ =1+T e"12P*(A2.66)
A A

Damit erhélt man als Zwischenergebnis (A2.67) fur die Summe (A2.62) bzw. die linke
Seitevon (A2.61).

ﬁs(gxﬂ‘)d;i:u[eﬂzﬁz T +L[g§h¢e+iﬁz dAS (A2.67)
A A

Auswertung des rechten Teils von (A2.61)

Auch die Summanden der rechten Seite von (A2.61) nach (A2.68) missen einzeln be-
trachtet und ausgewertet werden.

ﬁs(g‘ xﬂ)dA: JJ(E xﬂ)dAMa +J\'J’i(§
+£{[(E‘ xﬂ) dA® +J:<[(E

Auch hier existiert bei der Integration Uber die Metallisierungsflache mit der Koppel-
apertur AMa nur im Bereich der Koppelapertur AS eine von null verschiedene elektri-
sche Feldstarke, woraus sich fur den ersten Summanden in (A2.68) der Beitrag des
Schlitzes zu (A2.69) berechnet. Hier sind hr und hy jeweils die Summen aller r- bzw.
@-gerichteter magnetischer Felder im Schlitz (angesetzte Felder der Leitung nach

X ﬂ) dAM
(A2.69)

X H) dAX
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(5.22) und des Schlitzes nach (A2.46b)), wahrend h; weder fir den Schlitz nach
(A2.46b) noch fur die Leitung (5.22b) existiert. Das elektrische Feld der sich in -z-
Richtung ausbreitenden Teilwelle E- besitzt gemal (5.223) keine e-Anteile.

0 o O
(E‘ xﬂ) dAMe = (E‘ xﬂ)dAS =((E o Ue'if7s daS=0(A2.69)
4 1 LN

Der Beitrag des zweiten Summanden in (A2.68) der inneren Mantelflache AMi ver-
schwindet gemal3 (A2.70), da fur r — O die Integrationsflache des endlichen Inte-
granden verschwindet.

J’J(E‘ x ﬂ) dAM =0 (A2.70)
A i
Die obere Deckelflache des Zylinders AQo liefert den Anteil (A2.71), wobei von der
Normierung (5.23) Gebrauch gemacht wurde.
IJ:(E xﬂ) dA® = Il(ge*”“ xThe#?)e,dA® =T (A2.71)
A A
Ebenso liefert auch die untere Bodenflache des Zylinders AQU einen Anteil (A2.72),

bel dessen Berechnung ebenfalls von der Normierung (5.23) Gebrauch gemacht
wurde.

== G\ A = (s atiBz o F(aniB? _F atif2))(_a Q - ati2Br _ |
{([(E Xﬂ)dA {l:(@e’ xh(el e’ ))( ez)dA re* 1(A2.72)

Damit erhélt man als weiteres Zwischenergebnis (A2.73) fur die Summe (A2.68) bzw.
die rechte Seite von (A2.61).

ﬁ(E' xﬂ) dA=T+[e"2f2 -1 (A2.73)
A

1 .
T=1+=(feSh, e"P?dAS A2.74
T 2_[[_2 h, ( )

Durch Einsetzen von (A2.67) und (A2.73) in (A2.61) erhdlt man (A2.74) als Ergebnis
der Anwendung des Reziprozitétstheorems auf E und H sowie E* und H*.
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A 3 Berechnung der Reaktionsintegraleim Spektralbereich

Da die Greensche Funktion im Spektralbereich keine geschlossene Darstellung be-
sitzt, kdnnen die nach Abschnitt 5.6.2 auftretenden Reaktionsintegrale nicht voll-
sténdig analytisch geldst werden. Genausowenig kommt aber eine vollsténdig nume-
rische L6sung in Frage, da sich die Integrations- bzw. Summationsbereiche numerisch
nicht bis ins Unendliche ausdehnen lassen. Deshalb muss zur Berechnung dieser In-
tegrale bzw. Summen eine gemischt numerisch-analytische Methode verwendet wer-
den, die das zu berechnende Reaktionsintegral R nach (A3.1) in zwei Teile T1 und T2
zerlegt. Durch Subtraktion der Asymptote der Greenschen Funktion im Integranden
von T1, wird der Zuwachs zum Integral- bzw. Summenwert fir wachsendes k, bzw.
wachsendes m immer geringer, sodass diese Integration bei k; = kz max bzw. die Sum-
mation bel m = mpyax abgebrochen werden kann. Das so entstehende endliche Inte-
gral bzw. die endliche Summe ist numerisch |6sbar. Der verbleibende Rest, ndmlich
das Integral bzw. Summe Uber die Asymptote der Greenschen Funktion T2, muss
analytisch ausgewertet werden.

R CDZ _[T{pqwmk) B (k) B pay cm(k,) oK,

m——°°k =—o00

= CDZ J-T{pq} 3 m )@?{Q; (kz) [E o ,Z,m(kz) ej(mé(p+kZ 6Z)dkz

m_—°°k =—0o0

0
Minax zmax FQii' FQii',A ~ i m5¢+kz5z
CE% Z _[ qu}c‘[éG fo )Egp@!vfe( )dkz
Dn—_mmax kz—_ Z, max
@‘ T1

(A3.1)

00 [oe]

FQii',A ilmd,+k, J,
> ITPQ}EEBEZ @pg,ze( ’ )dkz

m==wk Z_o

MmO OOo O

T2

Zuné&chst fuhren jedoch einige generelle Uberlegungen zur Symmetrie der Funktio-
nen in den Integranden der Reaktionsintegrale zur Unterscheidung zweier genereller
Falle und den damit verbundenen weitergehenden Vereinfachungen. Die Auswir-
kungen hiervon auf jeden der Matrixtypen [Z], [Y], [C], [T] sowie Av werden getrennt
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betrachtet. Anschlief3end folgt, nach einigen generellen Anmerkungen zur Auswer-
tung der Matrixelemente, eine Ubersicht bekannter analytischer Lésungen von auf-
tretenden Integraltypen und Summen.

A 3.1 Symmetrie der Funktionen

Sowohl die Greenschen Funktionen im Spektralbereich nach Kapitel 3 as auch die
Fouriertransformierten der Strombasi sfunktionen nach Abschnitt 5.5 sind symme-
trisch zum Ursprung, d.h. entweder gerade oder ungerade Funktionen. Damit lassen
sich auch bei den Integranden, die sich aus den Produkten dieser Funktionen zusam-
mensetzen, diese Symmetrien wiederfinden, was eine Vereinfachung ermoglicht. Ist
der Integrand eine ungerade Funktion, dann verschwindet das Integral und muss
folglich auch nicht berechnet werden, ist der Integrand jedoch eine gerade Funktion,
dann lasst sich sowohl der Integrations- wie auch der Summationsbereich halbieren.

Matrix Funktionen Symmetrie bzgl. k; und m | Funktionswerte
der Asymptote
[2] é;fr:(kz), szjf(kz) gerade imaginar
Q-‘(Eof,:(kz), Qf;?:(kz) ungerade imaginar
[Y] é:rniz(kz), éjzh,ﬂmzz(kz) gerade imaginar
:ZZ'\,A; 2(kz), QZPM,E ’ k,) ungerade imagindr
[C] ::;zr:(kz) é:,zr:(kz) ungerade redl|
G (K.): Grpm (K,) gerade redl|
(M | Gpum (k). Gorm (k) ungerade recl
Gorm (k). Gopm (K.) gerade reel|
pvi | Goon(K.), G (Ky) gerade redl|

TabelleA3.1 Symmetrien der Greenschen Funktionen
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In Tabelle A3.1 sind fir alle auftretenden Reaktionsmatrizen, getrennt nach den ent-
haltenen Greenschen Funktionen, die Symmetrien bzgl. k; und m sowie, speziell fir
die nach Anhang Al extrahierten Asymptoten, die Art der Funktionswerte, aufgelis-
tet. Diese beiden Angaben sind fur die Strombasisfunktionen in Tabelle A3.2 zu-
sammengefasst.

Funktion Index Symmetrie bzgl. k, und m | Funktionswerte
ﬁ(kl,ﬁl) p gerade ungerade imaginar

p ungerade gerade reell
Qz(k2 ,(,) |qgerade(incl. 0) | gerade reell

g ungerade ungerade imaginar
g,(kl,él) p gerade ungerade imaginar

p ungerade gerade redl|
QZ (k,,¢,) |agerade(incl. 0) |gerade reell

g ungerade ungerade imaginar

TabelleA3.2 Symmetrien der Strombasi sfunktionen

Beim Auftreten von Verschiebungstermen, die sich als zusétzliche Faktoren im Wel-
lenzahlbereich bemerkbar machen, lassen sich sowohl bei der Implementierung der
numerischen Integration wie auch bei der Durchfihrung der analytischen Integration
zwei Strategien unterscheiden. Zum einen kann mit komplexen Integralen gerechnet
werden, zum anderen kann der Verschiebungsterm aber auch nach Euler gemalid
(A3.2) zerlegt werden.

ej(m6¢+kz 5,

) = cos(m 6¢)cos(kz 3,) —sin(m 5¢)sin(kz 3)...

(A3.2)
ot sin(m 5¢)cos(kz 52) +j cos(m 5(,,)Sin(kZ 52)

Der Vorteil der komplexen Behandlung besteht in ihrer Ubersichtlichkeit, die jedoch
mit erhdhtem Aufwand erkauft wird, wahrend der Vorteil der Zerlegung in einfache-
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ren, reellwertigen Funktionen, von denen jedoch, je nach Reaktionsintegral und geo-
metrischer Konstellation, bis zu 16 Stiick auftreten, liegt. Generell, d. h. in allen Matri-
zen, treten diese Verschiebungsterme bel der Berechnung von Gruppenantennen auf.
Dariiber hinaus sind sie jedoch bei der Y-Matrix im Rahmen der Berechnung dual
polarisierter Antennen und bei der C- bzw. T-Matrix im Falle der Verwendung von
Offset-Schlitzen wiederzufinden.

A 3.2 Symmetrie der Matrixelemente

Die Betrachtung der Symmetrie der Matrixelemente hat zunéchst das Ziel, die auftre-
tenden Elemente in zwei Gruppen einzuteilen. Die erste Gruppe umfasst die Reakti-
onsintegrale, die einen in k; oder m oder in beiden Variablen ungeraden Integranden
besitzen. Die Auswertung dieser Elemente erfolgt zunéchst in (einer) der ungeraden
Koordinatenrichtung(en). Ist dies die k,-Richtung, so enthat unabhangig von der
Symmetrie in mjeder Summand den Faktor Null und verschwindet damit identisch, ist
es die m-Richtung, so wird der Integrand, unabhangig von der Symmetrie in k-Rich-
tung, mit Null multipliziert und verschwindet ebenfalls. Damit verschwinden alle Ma-
trixelemente, die dieser ersten Gruppe angehtren. Nachdem alle Integranden eine
Symmetrie zum Ursprung besitzen, verbleiben fur die zweite Gruppe nur noch die
sowohl in k; wie auch in m geraden Integranden, bei denen sowohl der Summations-
as auch der Integrationsbereich nach (A3.3) halbiert werden kann, was zur Vereinfa-
chung der numerischen wie auch analytischen Auswertung beitrégt.

R= CDZ J'T{qugm k) szanlw( )Eﬁpq‘}zm( )dk

m=-wk o

(A3.3)

_4C[§ J’T{I—qu} Em [(E;;(Q:T: (kz) l:B{p,q,v},f,m(kz) dkz

mOko

Wird nach Abschnitt A3.1 zur Berechnung der Reaktionsintegrale eine Zerlegung in
reellwertige Teilintegrale vorgenommen, so sind die nach (A3.2) zerlegten Verschie-
bungsterme, die ebenfalls Symmetrien zum Ursprung aufweisen, in diese Uberlegun-
gen zur Vereinfachung mit einzubeziehen.

Das zweite Ziel im Rahmen der Ausnutzung der Symmetrie der Matrixelemente ist das
Vermeiden von Mehrfachberechnungen bei Elementen gleichen Werts. Ausgangs-
punkt der Uberlegungen ist die Reziprozitat nach (3.70) [Fel 73, Mor53, Tai71]. Fir
die einzelnen Matrizen ergeben sich hieraus Symmetrien, die zur Berechnung ausge-
nutzt werden konnen.
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A 3.21 Dielmpedanzmatrix [Z]
Fir die Impedanzmatrix ergibt sich aus (3.70) mit i =i' die Beziehung (A3.4).
~ EJ33 ~ EJ33
Gz (K.) = Gagm (k) (A34)

=zgm

Durch Einsetzen von (A3.4) in die Reaktionsintegrale erhdt man die matrixinterne
Symmetrie (A3.5), bei der sich aufgrund der Vertauschung von adjungierter Test-
funktion und nicht adjungierter Basisfunktion ein indexabhéngiger Vorfaktor ergibt.

o o3 _ (_1) p-1+q _ (_1) p-1+q
Zi = 2{5apa = gy Ziband T (e 4T (A39)

Damit mussen fur die Z-Matrix einer dual polarisierten Anordnung nur die drei Un-
termatrizen [Z99, [Z7Z] und [Z9Z] berechnet werden. Die Untermatrix [Z29] kann nach
(A3.5) aus [Z97] bestimmt werden.

A 3.2.2 Die Admittanzmatrix [Y]

Fur die Admittanzmatrix ergibt sich aus (3.70) miti =i' die Beziehung (A3.6).

Gor?(k,) =Gt (k,) (A36)

=zgm

Fir den in dieser Arbeit verwendeten Fall nur einer Basisfunktion im Schlitz gelten
(A3.7) und (A3.8).

E<

F,l,(p,m(kz) = M;l,(am(kz) (A37)

MF,l,z,m(kz) = Mla:,l,z,m(kz) (A38)

Durch Einsetzen von (A3.6), (A3.7) und (A3.8) in die Reaktionsintegrale erhat man
die matrixinterne Symmetrie (A3.9). Die Beziehung (A3.9) lasst sich aber auch als
Sonderfal mit p=p=21und g =q=0 aus einem analog zu (A3.5) fur die Y-Matrix
zu bestimmenden allgemeinen Ansatz ableiten.

Y=Yy (A3.9)

Damit missen fr die Y-Matrix einer dual polarisierten Anordnung nur die drei Un-
termatrizen [Y®4, [YZZ] und [Y%Z] berechnet werden. Die Untermatrix [Y2%] kann nach
(A3.9) aus [Y¥2] bestimmt werden.
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A 3.23 DieKoppelmatrizen [C] und [T]

Fiar die Koppelmatrix [C] ergibt sich aus der Reziprozitét (3.70) die Beziehung
(A3.10), welche die Berechnung der Greenschen Funktion bel Vertauschen von
Quelle und Senke beschreibt.

~HJ23 r3 ~HJ32( )
2 z

fo,m (kz) = 2 QZE,m k (A310)

-

Aufgrund der Dualitét [Bal89, Har61] gilt (A3.11) fir die beiden Greenschen Funktio-
nen [GEM32] und [GHJ32], was durch die Einheit beider Funktionen (m-2) bestéatigt
wird. Damit l&sst sich durch Kombination von (A3.10) und (A3.11) eine einfache Be-
rechnungsmethode fur [GEM32] bei bekannter Funktion [GHJ23] angeben.

_C_;Z{,m (kz) = QZE,m (kz) (A3ll)

Mit Hilfe dieser Berechnungsmethode ergibt sich die matrixibergreifende Symmetrie
(A3.12) zwischen der T-Matrix und der C-Matrix. Am Anfang von (A3.12) gesellt
sich zum Minuszeichen aus (A3.11) auch noch das Minuszeichen aus der Integral-
gleichung, welches nicht direkt auf die Symmetrie zurtickzufiihren ist, sodass sich hier
ein Pluszeichen einstellt. Eine matrixinterne Symmetrie existiert im Gegensatz zum
planaren Fall weder fur die C- noch fur die T-Matrix, da jeweils GrofRen auf gekrimm-
ten Flachen und Grofen auf planaren Flachen kombiniert werden.

E—l)p—m :_3 ¢ E‘l)_plq Lot (A3.12)

Im hier vorliegenden speziellen Fall mit nur einem Mode im Schlitz I&sst sich (A3.12)
weiter vereinfachen, sodass sich (A3.13) ergibt.

1+ r3 -1+ I’3
T :If;q,b,q} =(-1)"™ r_zg{%ﬁypyc} =(-)" r_zgks' (A313

Fir eine dual polarisierte Anordnung muss damit zwar die komplette C-Matrix mit al-
len vier Untermatrizen berechnet werden, die Berechnung der T-Matrix |8sst sich je-
doch vermeiden und durch das gewichtete Kopieren nach (A3.13) ersetzen.

A 3.3 Anmerkungen zur Auswertung der Matrixelemente

Die Auswertung der Reaktionsintegrale zur Berechnung der Matrixelemente erfolgt
nach (A3.1) unter Nutzung der Symmetrie nach (A3.3) mit Hilfe von numerischen In-
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tegrationsroutinen [Pre92, www.netlib.org]. Die Obergrenze des Bereichs der numeri-
schen Integration kann von k; = 300 ... 500 ko wie er ohne Asymptoten-Extraktion
notwendig ist, kann auf Werte von k; = 20 ... 100 kg reduziert werden, die Summation
kann von m = 300 ... 400 auf m =40 ... 60 begrenz werden.

Bei der Berechnung des asymptotischen Anteils der Reaktionsintegrale kommt dem
Autor hier zusétzlich die vergleichsweise einfache Form der Asymptoten der Z- und
Y-Matrizen nach Tabelle A1.1 zugute, die eine Separation der Asymptote nach
Gm(kz) = Gm - G(kz) erlaubt, womit der Wert des asymptotischen Anteils als Produkt
aus dem Wert der Summe und dem Wert des Integrals berechnet werden kann
(Ausklammern des Integrals aus den Summanden der Summe).

A 3.4 Auftretende Summen und Integrale

Diein (A3.1) auftretenden Integrale und Summen Uber den asymptotischen Anteil des
Reaktionsintegrals missen analytisch gel6st werden, mit Ausnahme der Anteile in der
C- und T-Matrix sowie in Av. Dort sorgt die im Nenner der Asymptote vorhandene
Cosinushyperbolicus-Funktion auch fir die Konvergenz einer numerischen Auswer-
tung. Im Folgenden sind die Losungen fir einige auftretende Integral- bzw. Summen-
typen zusammengestellt, zu deren Berechnung [Abr70, Abr84, Bro89, Bry92, Gra31,
Mor53, Obe57] herangezogen wurden.

A 34.1 Integrale

Im Rahmen der Berechnung der Z- und Y-Matrix treten Integrale vom Typ (A3.14)
auf, wobel hier zunéchst der Fall ohne Verschiebungsterm, also v, —v, =0 betrachtet
wird. Ist dann genau eine der beiden Besselfunktionen 1. Art ungerade, q—q also
eine ungerade Zahl, so besitzt der Integrand eine ungerade Symmetrie und das Inte-
gral verschwindet.

® () 34t
f ( Ja(8) Ia(t) jvzngre,(v, v g (A3.14)

Fur gerade Differenzen g - q, aber (,q) # (0, 0), l&sst sich nach 11.4.6 in [Abr70] der
Wert des Integrals zu (A3.15) ermitteln.

J(t E_
.[ a=d

t=0 EO q#q

(A3.15)
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Fir d=9g=0 ist das Integral (A3.14) divergent, weshalb der Integrand nach
[Got95/1] durch [t[5(t)/ (t2 + az) ersetzt wird, der firr t — oo dasselbe asymptotische
Verhalten zeigt. Dabei ist a2 eine beliebig wahlbare, positive Konstante. Der Wert des
Integrals berechnet sich dann zu Ig(a) Ko(a) [Got95/1].

o]
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v IR
>
N

0|1 %A@—IAIF%,%;Z;N@ Ag_%E%@

°1 2 |A|% Erz LAZE zazgt—FﬁL%,—%;xA—lz@
D I e

1|1 1 24 1@ %1 1@
Py E SH-F3.52%
2 {4 2 27 N?

[ et iient | apheiiedd
wdied | g

(o[ il | g
+4|A| Fﬁ‘ ZAZ% +F§§;4;A—12%

N =
|-
7

Tabelle A3.3 Ldsungen des Integrals (A3.14) fur die Z-Matrix und nicht verschwindendem
Verschiebungsterm [Gra31, Got95/1]

-|2anz/(p,| 0 ] il
e +g _Az§<OB,Z Az +%+Az +Az (A3.16)
|a| s ng fPz E sz Pz %

Fur v, —v, #0 konnen die Lésungen von (A3.14) [Gra81, Got95/1] enthnommen wer-
den. Sie sind, der Vollstandigkeit halber, in Tabelle A3.3 fur den Fall (g,q) # (0, 0)
wiedergegeben, der Fall g =q =0 findet sich in (A3.16). Die in Tabelle A3.3 auftre-
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tende Funktion E{x} bezeichnet das vollstandig elliptische Integral zweiter Art und
F{a,b;c;x} die hypergeometrische Funktion [Abr70].

[ Jq (at)th(bt) at(erid) g (A3.17)
=0

Im Rahmen der Berechnung von Av,, treten weiterhin Integrale vom Typ (A3.17) auf,
fur die gewahrleistet ist, dass Re{g+d >0 und Re{c+jd+jatjl >0 ist. Damit
lasst sich, nach 6.626.1 in [Gra81], der Wert des Integrals zu (A3.17) ermitteln. Die
Funktion F{a,b;c;x} bezeichnet auch hier die hypergeometrische Funktion [Abr70],
wobei die Zuordnung von a und b so zu wéhlen ist, dass die Konvergenzforderung
der Hypergeometrischen Funktion |b%/a2| < 1 erflllt wird.

b (2c+j2d) @ i (@+q+2m-1) .
m=0 m(q+m)!

U b2 [ 2 ak
. [F - + a
Et—m q-mq lra %—4C+Jd)25

Numerisch ist in vielen Féllen die direkte Auswertung von (A3.17) mit Hilfe einer
Gauss-Laguerre Integrationsroutine einfacher, da der aus Fakultdten bestehende Vor-
faktor der Hypergeometrischen Funktion in (A3.17) bei der Summation Schwierigkei-
ten bereitet.

(A3.17)

A 342 Summen

Im Rahmen der Berechnung der Z- und Y-Matrix treten zusétzlich Summen vom Typ
(A3.18) auf.

i % (b ) gimoe 7w (A3.18)
J'f f,(@d g=— 2n z finfs (A3.19)

Diese Summen werden mit Hilfe des Parcevalschen Theorems der Fouriertransforma-
tion nach (A3.19) in das endliche Integral (A3.20) mit (A3.21) Uberfuhrt, wobei der
Verschiebungsterm den Tschebyscheff-Polynomen 2. Art Up(X) zugeschlagen wurde.
Die Funktion Ty(x) bezeichnet die Tschebyscheff-Polynome 1. Art.
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1- +p)
o= D) pazy
aprmr

Mit Hilfe von 22.5.10 aus [Abr70] und der Definition der Tschebyscheff-Polynome
1. Art kann daraus eine numerisch auswertbare Form gewonnen werden. Weiterhin
tritt im Rahmen der Berechnung von Av, die Summe (A3.22) auf.

mcosh(cm)

m=0

Auch sie kann mit Hilfe des Parcevalschen Theorems, unter Nutzung des Fourierpaa-
res (A3.23), welches mit Hilfe von 6.611.1 in [Gra81] berechnet wurde, in ein endli-
ches Integral Uberfihrt werden. Das Ergebnis dieser Transformation ist (A3.24), wo-
bel Ug(X) = 1ist.

2 1 Jo(ak)
= . o—e — 7 A3.23
m Re{\(c+ ix)? +azj cosh(ck) ( )
co/b U
I U, Ehgo (A3.24)

b\ c+ Jqo +a’
Auch der Wert von (A3.24) muss numerisch bestimmt werden.
A 3.4.3 Gemischte Summen und Integrale

Neben den Féllen reiner Integrale nach A 3.4.1 und reiner Summen nach A3.4.2 treten
bei Berechnung der C- und T-Matrix gemischte Félle nach (A3.25) auf. Dort |8sst sich
die funktionale Abhangigkeit der Asymptote nicht nach G(kz) = G, - G(K;) separie-
ren. Man kann also wéhlen, ob man zuerst summiert oder zuerst integriert.
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3. (dm)Is(em) ima, M ol gt (A3.25)

) tcosh(cmt)

>

m=0
Hier wird zunéchst integriert, wobei wie bereits bei (A3.14) der Fall (g, p) = (0, 0) ge-
trennt behandelt werden muss. Fir (g, p) # (0, 0) kann die Cosinushyperbolicus-
Funktion durch eine Exponentialfunktion angenshert werden, wobei Re{q+ g >0
und Re{(mc)+jA, +ja+jg =0 ist. Damit ergibt sich, nach 6.626.1 in [Gra81], der
Wert des Integrals analog (A3.17) zu (A3.26). Wie nach (A3.17) angemerkt, kann es
jedoch auch hier im Einzelfall gunstiger sein, das Integral fur jede Ordnung m nume-
risch auszuwerten.

a’b® ) < (q+ p+2n-1)
o (o ia]) pZ Ay
- e (A3.26)

]
Fn, +n +1, B
0N, ~(g+n);(p a%Mm JA)D

Im Fall (q, p) = (0, 0), der nur fir einen nicht verschwindenden V erschiebungsterm
einen nicht verschwindenden Integralwert liefern sollte, ist das Integral aufgrund ei-
ner Polstelle bei t = 0 divergent. Die Asymptote der Greenschen Funktion fir t — oo
wird jedoch durch die Exponentialfunktion bestimmt, weshalb hier die Asymptote
1/(x cosh(x)) durch 1/cosh(x) ersetzt wird. Mit der Naherung der Hyperbolicusfunk-
tion durch die entsprechende Exponentialfunktion ergibt sich daraus das analytisch
|6sbare Integral (A3.27).

0

[ 3(at) 3y(bt)e” Hem=iad gy (A3.27)

t=0

Mit Hilfe von 6.612.3 in [Gra81] erhélt man als Ldsung von (A3.27) die Form (A3.28),
welche die Gammafunktion I~ und die hypergeometrische Funktion F enthalt.

Dl A0
"od Bo %1 0 2ab DZE

1
\/(Cm—JA) +a? +b? @4 4 E{cm—JA) +a? +b2 @

(A3.28)

1
T

Die Auswertung der Summe Uber min (A3.25) muss numerisch erfolgen.
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Eine umgekehrte Auswertung von (A3.25), also zun&chst die Summe und dann das
Integral anzugehen, scheitert an der analytischen Losbarkeit des aus der Summe ent-
stehenden endlichen Integrals.
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