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Abstract

This Diploma Thesis describes the design and realisation of a phased array antenna
with an RF-frontend within the 5.25 GHz WLAN band. Basic principles of the phased-
array theory are explained and different possibilities of RF-phase-shift are surveyed and
assessed. Based on these results the layout of several phase shifters and of two small
phased array antennas is done mainly in stripline technology.

The design of the RF-front end is based on IEEE standard 802.11a. With 54 Mbit /s
and a maximum of 12 channels it is the fastest available WLAN-standard so far. The
RF-frontend is implemented in microstrip technology, too and includes the components
from first IF up to the Tx/Rx switch.
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Kapitel 1
Einfiihrung

Die wachsenden Datenmengen und Nutzerzahlen lassen vorhandene drahtlose Kom-
munikationsnetze immer wieder an ihre Kapazititsgrenzen stoflen. So beschrinkte sich
der erste WLAN-Standard 802.11, den das IEEE Mitte 1997 verdcffentlichte, auf 11
Funkkanile mit einer maximalen Nettodatenrate von 2 Mbit /s pro Kanal.

FEine Konsequenz des gestiegenen Bandbreitenbedarfs war die Verabschiedung des
WLAN-Standards HiperLAN2 im September 1999 durch die ETSI. Kurz darauf folgte
das IEEE mit der Freigabe seines konkurrierenden 802.11a-Standards.

Der Hauptunterschied zu den vorhergehenden IEEE 802.11x Standardisierungen ist
neben der erhohten Datenrate die Verwendung des 5-GHz-Bandes. Dieser Frequenzbe-
reich hat gegeniiber dem sonst verwendeten 2,45-GHz-ISM-Band den Vorteil einer we-
sentlich geringeren Storbelastung. Ursache der Stérungen ist die stéindig steigende Zahl
an Geréten und Anlagen, die auf 2,45 GHz senden. So arbeiten z.B. Mikrowellenher-
de, industrielle Anlagen, das immer beliebter werdende Bluetooth und etliche weitere
Funkkommunikationssysteme in diesem Frequenzbereich. Die zahlreichen Storquellen
fithren letztendlich immer zu einer Abnahme des Signal-Stérabstandes am Empfiin-
gereingang und damit zu einer erhshten Bitfehlerrate.

Ein weiterer Vorteil der 5-GHz-Generation ist die zur Verfiigung stehende Band-
breite. Diese ist, abhingig vom Standard und den Auflagen der Lander, bis zu fiinfmal
groffer als die des 802.11b Standards. Es stehen somit wesentlich mehr Kanile zur
Verfiigung, und Engpisse aufgrund hoher Nutzerzahlen werden vermieden.

Die Freigabe des 5-GHz-Bandes fiir WLAN-Anwendungen erfolgte 2002 durch die
RegTP. Seitdem diirfen Geréite, die die Auflagen nach [1] erfiillen, ohne Anmeldung in
Deutschland betrieben werden. Nachteil der nun mehr als doppelten Sendefrequenz ist
jedoch zum einen die Inkompatibilitét zu vorhergehenden WLAN-Netzen, zum anderen
die gestiegenen Anforderungen an das HF-Frontend.

Der Entwurf und die Realisierung eines HF-Sende- und Emfangsfrontends ist ei-
ner der Schwerpunkte dieser Arbeit. Das HF-Frontend wird in Mikrostreifenleitertech-
nik ausgefiihrt und bedient den unteren WLAN-Frequenzbereich von 5,15 GHz bis



KAPITEL 1. EINFUHRUNG

Standard: 802.11 802.11b 802.11a HiperLAN2 | Bluetooth
Gremium: IEEE IEEE IEEE ETSI Bluetooth
SIG
Erschienen: | 1997 09/1999 09/1999 09/1999 1998
Frequenz- 2.4-24835 GHz | 2,4-24835 GHz | 5,15 - 535 GHz | 5,15 - 5,35 GHz | 2,4 - 2,4835 GHz
bereich: 5,725 - 5,825 GHz | 5,47 - 5,725 GHz
Datenrate: | 2Mbit/s 11Mbit/s 54Mbit /s 54Mbit /s 1Mbit/s
Kanalanzahl:| 11 3 8-12 19 79
Reichweite: | ca. 300m ca. 300m ca. 150m ca. 150m ca. 10m

Tabelle 1.1: Vergleich zwischen den Funkstandards 802.11, HiperLAN2 und Blue-
tooth

5,35 GHz. Auflerdem dient hier das 5,25-GHz-Band als Basis fiir die Entwicklung einer
Phased-Array-Antenne.

Gegenwiirtig findet diese Antennentechnologie auf Grund des aufwiindigen Aufbaus
und den damit verbundenen hohen Kosten vor allem im militéirischen Bereich Anwen-
dung. Angesichts der vielen Vorteile, die im weiteren noch genauer erléutert werden,
ist deren Einsatz jedoch auch in privaten und kommerziellen Funksystemen angedacht.
Die Erfahrungen auf dem Sektor der kommerziellen Phased-Array-Technologie sind
noch relativ gering. Diese Arbeit befasst sich vor allem mit den Grundlagen, zu denen
die Theorie der Phased-Array-Antennen gehoren. Es werden verschiedene Ansitze fiir
den Entwurf und die Realisierung betrachtet.

Die Ergebnisse dieser Arbeit zeigen Vorraussetzungen und Moglichkeiten auf, die
Streifenleitertechnik und den Mikrowellenbereich an der FH-Bochum weiter auszubau-
en. So sind viele der beschriebenen Verfahren zur Losung dhnlicher Problemstellungen

geeignet.
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Aufgabenstellung

Die folgende Arbeit kann, wie in der Einleitung bereits erwihnt, in zwei Teilaufgaben

zerlegt werden. Die erste und wesentliche Aufgabe ist der Entwurf und die Realisierung
einer Phased-Array-Antenne fiir den WLAN-Frequenzbereich von 5,15 GHz bis 5,35

GHz.

Der zweite Augabenteil besteht aus dem Entwurf und Aufbau eines 802.11a

kompatiebelen Sende- und Empfangsfrontends.

Im Einzelnen sind folgende Arbeitsschritte notwendig:

Literaturrecherche zu den Themen: WLAN, Streifenleitertechnik, HF- und Mi-

krowellentechnik, Antennentheorie und Phased-Array-Antennen,
Einarbeiten in die HF-Simulations- und Messtechnik,

Erarbeiten und Zusammenfassen der Phased-Array- Antennen-Theorie,
Zusammenstellen und Beurteilen grundlegender Phasenschiebeverfahren,
Entwurf, Realisierung und Test eines oder mehrerer Phasenschieber,

Aufbau, Test und Vergleich verschiedener Antennelemente und Beurteilung deren

Array-Eignung,

Entwurf, Realisierung und Test einer oder mehrerer Phased-Array-Antennen auf

Grundlage der realisierten Phasenschieber und Antennenelemente,
Entwurf des HF-Frontends auf Grundlage des 802.11a Standards,
Marktanalyse und Auswahl geeigneter Bauelemente fiir das HF-Frontend,
Realisierung und Test der einzelnen Komponenten des HF-Frontends,

Aufbau und Test des vollstéindigen HF-Frontends und des Gesamtsystems, be-
stehend aus Phased-Array-Antenne und HF-Frontend.



Kapitel 3

Systementwurf

3.1 Phased-Array-Antennen

Die Aufgabe einer Antenne ist es, eine elektromagnetische Welle moglichst effektiv
von einer Leitung in den Freiraum und umgekehrt vom Freiraum auf eine Leitung
zu iiberfithren. Wichtige Antennenparameter sind die Mittenfrequenz, die Bandbreite,
der Gewinn und das Richtdiagramm. Diese Groflen werden bei den meisten klassischen
Antennen wihrend des Entwurfs festgelegt und kénnen danach nicht ohne weiteres
verdndert werden. Mochte man z.B. die Abstrahlrichtung einer Richtantenne é#ndern,
so muss dazu die gesamte Antenne gedreht werden.

Eine Phased-Array-Antenne ist im Gegensatz dazu in der Lage, das eigene Richt-
diagramm zu beinflussen, ohne dass sie dazu bewegt wird. Neben der Steuerung des
Azimut- und Elevationswinkels konnen die Breite der Hauptkeule, die Amplitude und
Breite der Nebenkeulen und die Position der Nullstellen veréindert werden.

Moglich wird diese Flexibilitdt durch eine intelligente Ansteuerung der Antenne, die
in vielen Fiillen mit schnellen, elektronischen Komponenten erfolgt. Anderungen des
Richtdiagrammes sind infolgedessen innerhalb einiger ;s abgeschlossen und tibertreffen
somit jede servobetriebene Richtantenne, die Stellzeiten von einigen 100 ms benotigt. In
zeitkritischen Bereichen, wie militérischen 3D-Radar- und Tracking-Systemen, finden
Phased-Arrays deshalb schon seit lingerem Anwendung.

Der kommerziellen Nutzung standen in der Vergangenheit vor allem der aufwindige
Aufbau und die hohen Kosten im Wege. Die gestiegene Nachfrage an Mikrowellenbau-
teilen und technologische Verbesserungen im Halbleitersektor machen heute jedoch

einen wirtschaftlichen Betrieb von Phased-Array-Antennen moglich.
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3.1.1 Grundlagen

Eine Phased-Array-Antenne besteht aus einer Gruppe von Einzelantennen, die jeweils
iiber einen einstellbaren Phasenschieber gespeist werden. Die Geometrie dieser Gruppe
und die eingestellte Phasenbelegung bestimmen den Azimut- und Elevationswinkel. Er-
weiterbar ist eine Phased-Array-Antenne durch zusétzliche variable Démpfungsglieder
bzw. Verstirker, die sich ebenfalls zwischen Speisenetzwerk und Antennenelementen
befinden. Neben einer Phasenbelegung ist somit auch eine Amplitudenbelegung mog-
lich. Diese erlaubt es, die oben schon erwihnte Breite der Hauptkeule, Amplituden und
Breiten der Nebenkeulen und Positionen der Nullstellen zu beeinflussen.

Die Anordnung der Einzelelemente kann prinzipiell beliebig erfolgen. Eine sinnvol-
le Richtcharakterisik stellt sich jedoch nur in bestimmten Konfigurationen ein. Zwei
davon, die héufig zum Einsatz kommen, sind die Linien- und Kreisstruktur. Aber
auch Kombinationen aus beiden Strukturen oder mehrdimensionale Erweiterungen sind
denkbar. So ist aus der Liniengruppe die planare- und kubische-, und aus der Kreis-

gruppe die Zylinder- und Kugelanordnung abzuleiten.
parallele Speisung serielle Speisung
¢ ¢ ¢
A
| | | |
VAR A R VA IV

VAV i i i)

RX/TX RX/TX

~
"~

Abbildung 3.1: Prinzipschaltbild einer Phased-Array-Antenne mit vier Elementen

Liniengruppe Kreisgruppe

Abbildung 3.2: Zwei Anordnungsméglichkeiten am Beispiel einer Gruppe mit 8 Ele-
menten
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7/

Abbildung 3.3: Planare Antennengruppe mit #quidistanten Elementabstéinden

Unter dieser Vielzahl der moglichen Anordnungen wird hier nur die planare Anten-
nengruppe nach Abbildung 3.3 genauer betrachtet. Der Einfluss des Elementabstandes
und der Amplituden- und Phasenbelegung auf das Richtdiagramm einer planaren An-
tennengruppe kann nach [5] unter Zuhilfenahme von [4], [16] und [22] folgendermafen

hergeleitet werden:

Ein einzelner isotroper Punktstrahler verursacht im Abstand r das elektrische Feld

E(rt) = Ey- e @tte) . gihor (3.1)
. 2T
mit ko = S e, .

Das gesamte elektrische Feld aller Punktstrahler im Punkt P ist die Summe dieser

elektrischen Einzelfelder und ergibt sich zu

Elrt) = By- 33 2 gletron) . gibr (3.2)

TU’U
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Der Abstand r,, der Einzelelemente zu Punkt P ist

= /124 (u-Ax)? + (v- Ay)? (3.3)
2-(u-Ax-r-sin®-cos®+u-Azx-r-sin® - cosP) .

Befindet sich der Punkt P im Fernfeld, d.h

Tuw > /(- Az)2 + (v- Ay)?
so gilt die Ndherung
T =T — ATyy (3.4)

Die Strecke Ar,, ist der Gangunterschied zwischen dem Strahlerelement mit dem Index

uv und Punkt P. Sie ergibt sich zu
Aryy, =u-Az-sin® -cos® +v-Ay-sin® -sin P . (3.5)
In Gleichung 3.2 wird r,, durch 7, ersetzt und es folgt:

E(tr,0,8) =By Y et ot g lttpn) (3.6)

Der im Nenner auftretende Gangunterschied Ar,, wird auf Grund der Fernfeldbedin-

gung vernachléssigt und die Feldstéirke wird zu

= E[)
E(t,r,0,0) = — . ¢ Jhor. glwt. § j§ wp - €1 B AT Rw) 3.7
L(t,r0,0) = e a (3.7)

Die Richtcharakteristik C'(0, ®) wird gebildet, indem Gleichung 3.7 durch die maximal
auftretende Feldstéirke im Abstand r dividiert wird. Sie ergibt sich zu

Z Z Gy - T BT Ow) (3.8)

Die Koefizienten der Amplituden- und Phasenbelegung werden in einen Spaltenanteil

u und einen Zeilenanteil v zerlegt. Die Phasenbelegung ist

Py = (1) + (V) (3.9)

und fiir die Amplitudenbelegung folgt

Qyy = ax(“) ’ CLy(U) : (310)
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Gleichung 3.8 kann somit in eine horizontale Richtcharakteristik C, (0, ®) und in eine
vertikale Richtcharakteristik C, (0, ®) zerlegt werden. Die von der Spaltenbelegung u
abhéngige horizontale Richtcharakteristik ergibt sich zu

C«I(@7 (I)) _ Zaz(u) . ej~(k0~u-Ax-sin@-Cos<1>+<px(u)) (311)

und die von der Zeilenbelegung v abhéngige vertikale Richtcharakteristik lautet

Cy(@, CI)) _ Zay(v) . 6j.(k0.v.Ax.sin6.cos<1>+<py(v)) . (312)

Die Summen sind unter Zuhilfenahme der Rechteckfunktion rect und der Kamm-
Funktion 11l in Integrale iiberfithrbar. Fiir die Richtcharakteristik eines Arrays der
Breite xg und der Hohe yq gilt damit

oo

- ~ 1 x x
o p ]‘(k‘()‘l‘-Sll’l@‘COS(D+(px(.r))'_. B e
C.(0,9) = /ax(x) e N 1L (Ax> rect (%) dx , (3.13)
C,(0,0) = /a (y) - ej’(ko'w'smg'ws(H%(y))-L- AL (i> ‘rect <£> dy . (3.14)
‘> ! Ay Ay Yo
Mit Hilfe der Substitution
. — (—sm@)\-cos@) (3.15)
. C (—sin® - sin @) (3.16)
A
folgt
% . 1 :
Culsy) = / ar(e) - e L (Y et (50) eIy (3.17)
b 7 1 Y Y _j2my
— Celeyw) L~ < . L. gimysy
Cy(sy) /ay(y) e Ay Ll (Ay) rect <y0> e dy . (3.18)

Die reellen Belegungsfunktionen a, (), a,(y) und ¢,(x), ¢,(y) ergeben zusammenge-

fasst die komplexen Amplitudenbelegungen

Qg (ZL’) = a:c(l’)'ej%%(x) ) (319)
a,(y) = ay(y)- oW . (3.20)

Die Gleichungen 3.17 und 3.18 sind Fouriertransformationen dieser komplexen Ampli-

tudenbelegungen und der Kamm- und Rechteck-Funktion. Nach Fourier folgt fiir die



KAPITEL 3. SYSTEMENTWURF

Multiplikation dieser beiden Funktionen

Cols) = Funlay ()] % Fun [ﬁm(é)mt (xﬁ)] , (3.21)
Cy(sy) = Fpla, (v)] * Fya [A%JLLL (Ai?) -rect (i)] , (3.22)

Es ist erkennbar, dass die Richtcharakteristik einerseits von der komplexen Amplitu-
denbelegung a, (z) bzw. a, (y), andererseits von der Elementanordnung abhéingig ist.
Fiir die Fouriertransformierten F,, und F,,, die nur durch Breite zy bzw. Hohe y, des

Arrays und Abstand Ax bzw Ay der Elemente bestimmt werden, folgt nach [22]:

sin(m - Ny - Az - s;)

x,a 9 q) — . 2
Cr.a(6, @) N, -sin(m - Ax - s,) (3:23)
mit der durch Breite ¢y und Abstand Az bestimmten Elementanzahl
To
N, =—+1 .24
und
sin(m - Ny - Ay - sy)
Cpa(©,®) = . / 3.25
va(©, ) N, -sin(m - Ay - s) (3:25)
mit der sich aus Hohe gy, und Abstand Ay ergebenden Elementanzahl
Yo
N,==—+41. 2
V=AY T (3.26)

Mathematisch unterscheiden sich Sende- und Empfangsfall nicht voneinander. Die hier
fiir den Sendefall hergeleitete Richtcharakteristik gilt also ebenso fiir den Empfangsfall.
Die Halbwertsbreiten der Hauptkeule im Fernfeld, d.h.

2-d

TZT,

(3.27)

wobei d die groflere der beiden Kantenlingen xy bzw g, darstellt, ergeben sich nach
[22] zu

O = [M} : (3.28)
To =00

Op = lml : (3.29)
Yo =90°

Im weiteren werden nur noch lineare Antennengruppen, die sich in z-Richtung ausdeh-
nen, d.h. N, = 1 betrachtet.
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90
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Abbildung 3.4: Richtdiagramm einer linearen Gruppe mit N, = 4 und Az = 0,5\

90

0 —
dB -
-10 -
-15 -
-20 -
.25
-30 -
-35 -
-40 \ T \ \ \ T \ \
-180 -135 -90 -45 0 45 90 ©/° 180

Abbildung 3.5: Richtdiagramm einer linearen Gruppe mit N, = 8 und Ax = 0,5\
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o
0dB -10dB -20dB -30dB 4048

0 _
dB -
-10 A
_15 -l
-20 A
_25 4
-30 A
_35 4
-40 ‘ ‘ ‘ \ \ \ \ i
-180 -135 -90 45 0 45 90 ©/° 180

Abbildung 3.6: Richtdiagramm einer linearen Gruppe mit N, = 8 und Ax = 1\ mit
Grating Lobes auf Grund des zu groflen Elementabstandes bei 90°

-35
'40 T T T T T T T 1
-180 -135 -90 -45 0 45 90 ©/° 180

Abbildung 3.7: Richtdiagramm einer linearen Gruppe mit N, = 8 und Az = 1,5\
mit Grating Lobes auf Grund des zu groflen Elementabstandes bei
40°
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Die Amplituden der Nebenkeulen sinken mit zunehmender Elementanzahl. Gleich-
zeitig nimmt die Menge der Nebenkeulen jedoch zu. Eine einzelne Hauptkeule bildet
sich wenn der Elementabstand Az < A/2 ist. Vergroflert sich dieser Abstand, so er-
scheinen weitere Hauptkeulen, die "Grating-Lobes" im Richtdiagramm. Dies ist auf die
Fouriertransformation der Kamm-Funktion zuriickzufiihren, die im Bildbereich eben-
falls zu einer Kamm-Funktion fiihrt. Der Abstand der Impulse im Bildbereich verringert
sich jedoch mit zunehmendem Elementabstand. Diese wandern somit aus dem vorher
unsichtbaren in den sichtbaren Bereich des Richtdiagramms.

Eine Schwenkung der Hauptkeule ist iiber die Phasenbelegung erreichbar. Diese
wird so gew#hlt, dass sich eine in die gewiinschte Richtung ausbreitende Phasenfront
bildet (siehe Abbildung 3.8). Die fiir den Schwenkwinkel ©5 benstigte Phasendifferenz

Ay zwischen zwei benachbarten Antennenelementen betrigt:

Ap - A

@S = arcsin m . (330)
Daraus folgt fiir die komplexe Amplitudenbelegung
a, (z)=1.eUavra/ae (3.31)

O RXx/Tx

Abbildung 3.8: Schematische Darstellung des Schwenkvorgangs, der durch die Ein-
fithrung einer linearen Phasenbelegung erfolgt.

12
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Die Fouriertransformation dieser Belegung wird nach Gleichung 3.21 mit der Richt-
charakteristik aus Gleichung 3.23 gefaltet. Das Ergebnis dieser Faltung ist das um den
Winkel O, geschwenkte Richtdiagramm einer linearen, isotropen Antennengruppe. Es

ergibt sich nach [22] zu:

sin[r - N, - (Az/)\) - (—sin©® — sin ©,)]
N, -sin[7 - (Az/)\) - (—sin® —sin©,)]

C.(0,0) = (3.32)
Es entstehen durch das Schwenken zusitzlich "Grating-Lobes". Diese werden aus dem
vorher unsichtbaren in den nun sichtbaren Bereich des Richtdiagramms gefaltet [5]. Sie
lassen sich reduzieren, indem der Abstand Az weiter verringert wird.

Die Ursache der Nebenkeulen ist die gleichméiffige Amplitudenbelegung der Anten-
nenelemente, die als Rechteckfunktion in Gleichung 3.17 auftritt. Diese ergibt fourier-
transformiert die Si-Funktion mit ihrer typischen, "ausschwingenden" Formgebung.
Erhalten die Antennenelemente jedoch eine Amplitudenbelegung, die zum Rande des
Arrays hin abnimmt, so verringert sich auch die Amplitude der Nebenkeulen. Geeignete
Belegungsfunktionen sind z.B. die cos?- oder Dolph-Tschebyscheff-Verteilung. Gleich-
zeitig erhot sich jedoch die Breite der Hauptkeule mit zuhnemender Reduktion der

Nebenkeulen.

90°

_40 T T T T T T T 1
-180 -135 -90 -45 0 45 90 e/ 180

Abbildung 3.9: Richtdiagramm einer um 30° geschwenkten linearen Gruppe mit
N, =8 und Az = 0,5\
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° Z
0dB -10dB -20dB -30dB -40dB
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-180 -135 90 -45 0 45 90 ©/° 180

Abbildung 3.10: Richtdiagramm einer um 60° geschwenkten linearen Gruppe mit
N, = 8 und Ax = 0,5\ mit Grating Lobe auf Grund des Schwen-
kens bei —90°

3.1.2 Antennenelemente

Die oben betrachteten isotropen Strahler sind fiktive Modelle und aus physikalischen
Griinden nicht realisierbar. Werden diese durch Antennenelemente mit der Richtcha-
rakteristik C.(©, ®) ersetzt, so ergibt sich

C'ges(G, d) =C.(0,P) - C'y(@, D). C,(0,P) (3.33)
bzw.
C'ges,dg(@, D) = C’e,dB(@, D) + C'y’dB(@, D) + Cw,dB(@, D) (3.34)

als Richtcharakteristik der gesamten Antennengruppe [27]. Fiir Phased-Array-
Antennen, die einen groflen Schwenkbereich abdecken, werden also Antennenelemente
mit einer breiten Hauptkeule benotigt. Ist dagegen nur ein geringer Schwenkbereich
erforderlich, so sind Elemente mit einer schmalen Hauptkeule geeigneter.

Ein Vorteil der stidrker biindelnden Antennenelemente ist eine Reduktion der
"Grating-Lobes" (siehe Abbildung 3.11). Der Abstand zwischen den Elementen kann
deshalb auch deutlich grofler als \/2 gewiihlt werden. Die damit auch grofiler werdende

14
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—— Gruppen-Richtcharakteristik
—— Element-Richtcharakteristik
—— Gruppen+Element-Richtcharakteristik

-90°

0dB -10dB +20dB -30dB 40dB

Abbildung 3.11: Beispiel der Anderung des Richtdiagramms einer isotropen, linea-
ren Gruppe mit N, = 8 und Az = 0,75\ bei Verwendung von
Antennenelementen mit einer Halbwertsbreite von 60°

Antennenapertur fithrt nach Gleichung 3.28 zu einer schmaleren Hauptkeule und damit
zu einem erhéten Gewinn.

Die Moglichkeiten der praktischen Realisierung der einzelnen Antennenelemente
sind sehr vielfiiltig. Typ und Form sind prinzipiell nur durch den Elementabstand Az
eingeschriankt. In Abbildung 3.12 sind die klassischen Drahtantennen dargestellt. Ne-
ben diesen sind auch andere Formen wie Helix- oder Quad-Antennen verwendbar. Aber
auch Hornstrahler, Schlitz- und Streifenleiterantennen kénnen in Array-Antennen Ver-
wendung finden.

Die einzelnen Antennenelemente diirfen nur geringe Toleranzen aufweisen, das heif3t:
Alle Elemente miissen moglichst gleichartig aufgebaut sein. Unterschiede wirken sich
wie eine ungleichmiflige Amplitudenbelegung aus und fithren somit zu einem fehler-

haften Richtdiagramm.

Verkopplung der Elemente

Die Elemente einer Array-Antenne beeinflussen sich auf Grund des geringen Abstandes
gegenseitig. Zum einen findet ein Leistungsaustausch zwischen den einzelnen Elementen
statt, zum anderen dndert sich die Eingangsimpedanz der Elemente. Die tatséchliche
Amplitudenbelegung weicht somit mehr oder weniger stark von der gewiinschten Bele-
gungsfunktion ab und fiithrt zu Verzerrungen des Richtdiagramms.

Die Verkopplung der Elemente, auch "Mutual coupling" genannt, steigt mit abneh-
mendem Elementabstand stark an. Sie ist auflerdem um so stérker, je schwiicher die
einzelnen Antennenelemente biindeln. Bei Phased-Array-Antennen ist die Verkopplung

zusétzlich eine Funktion der Phasenbelegung [16], [10]. Die S-Matrix der Verkopplung

15
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kann nach einem in [4] beschriebenen Verfahren ermittelt werden. Aus dieser ldsst

sich eine korrigierte Amplitudenbelegung errechnen und somit das gewiinschte, verzer-

rungsfreie Richtdiagramm wieder herstellen. Auf Grund des damit verbundenen hohen

Aufwandes wird das "Mutual coupling" hier jedoch nicht beriicksichtigt.

Anforderungen an die Antennenelemente

o Die Abmafie der Antennelemente diirfen den Elementabstand Az = 3 cm nicht

iiberschreiten.

e Die Antennenelemente miissen leicht aufzubauen und reproduzierbar sein.

e Fiir grofle Schwenkbereiche sind schwach biindelnde, fiir kleine Schwenkbereiche

stark biindelnde Elemente zu wihlen.

e Die Bandbreite sollte den Bereich von 5,15 GHz — 5,

35 G H z umfassen.

In den realisierten Array-Antennen finden zwei Antennentypen Verwendung. Zum

einen leicht biindelnde Rechteckstreifenleiterantennen, die mit Hilfe der Atztechnik

relativ einfach zu reproduzieren sind. Zum anderen \/4-Stabantennen, die in der hori-

zontalen Ebene eine isotrope Richtcharakteristik aufweisen. Auf Grund der Nullstelle

im vertikalen Richtdiagramm ist der Einsatz der A\/4-Stabantennen jedoch auf lineare

Elementanordnungen beschrankt.

Antennenart Darstellung, Richtfaktor, iwi«;nmr- effektive | Strah ungs I vertikales horizontales
Belegung Gewinn | Antennen Hihe | Widerstand | Richtdiogramm | Richtdiogromm
linear;(in dB}| fldche | [3-0B- Bereich)
isatrope Antenne fiktiv 1:{0dB) i O O
Hertzscher Dipol, i 3 [ 932 \2 l \“49 5
Dipol mit End ! 3¢ | 15:118dB) | 2= =01222| { BU'J—H .‘0 7 @tw
gy | T 8= L2 NS I,
kopazitit / He
kurze Antenne mit : _ o ] -.____- ] ; _-T 1 b | #-00
Dachkapoziit ouftei-| 5 % 1 3.0ese) | 2X=o06az| A 160(2) | ke &k
tender Ebene h <<A | i Bz L AN ® *
| e Sy
— - + — — . - B
£ 9
kurze Antenne guf 4 b |, 1, a\ ~T ’
leitender Ebene | h |7/ 3:(4,8dB) 35—}:( 0064°| '2?- 40 |L| Q -‘ﬁ & Btw
h<<i A D ’ /iy
! B — 10
474 - Antenne auf 3 2, | i p ~y
teftundsr Ebece 1 / | 328:05108) | 006527 | 20162 | 0@ < ®cy
"_'L"l e D in /"V‘
B ~ _T.. — — :_ < —
kurzer Dipol ! _— IV a0 L (=g | e .
o | B [ (2t |t | OB (e
e
— f - S P
. 8 . 3 2 i . 7 .
272 Dipol 2 & oy | 166:(2108) | 01322 303 | B0 (CXe) € ®ts
‘ b 4 iy /k;,.
' T . Nee | #=90°
D | ..
2-Dipal QF;(,.. 241:(3848) : 01947 522 | 20Q O & (=T
D | | /"V
o J & | \5\: P
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/*w

Abbildung 3.12: Zusammenstellung der klassischen Drahtantennen aus [4]
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Abbildung 3.13: Schematische Darstellung der Elementverkopplung aus [16]

3.2 Phasenschieber

Die wichtigsten Komponenten einer Phased- Array-Antenne sind neben den Antennen-
elementen die Phasenschieber. Durch sie wird es wie in Abschnitt 3.1.1 beschrieben
erst moglich, die Richtcharakteristik der Antennengruppe zu dndern.

Die Phasenverschiebung erfolgt in den meisten Féllen direkt vor den einzelenen
Antennenelementen im HF-Bereich. Positiv daran ist, dass mit zunehmender Frequenz
der Material- und Platzbedarf der Phasenschieber sinkt. Gleichzeitig steigen aber auch
die Anforderungen an Bauelemente und Fertigungstechnologien.

Gegenwiirtig ist das Angebot an integrierten HF-Phasenschiebern auf Grund der
fehlenden Nachfrage noch relativ gering. Die wenigen erhéltlichen Produkte beschrin-
ken sich iiberwiegend auf die weitverbreiteten Frequenzbénder von GSM, DECT und
2,45-GHz-ISM oder sind fiir die Problemstellung ungeeignet. Der Entwurf eines Pha-

senschiebers, der die folgenden Anforderungen erfiillt, ist deshalb erforderlich.

Anforderungen an die Phasenschieber

e Phasenschieber parallel gespeister Arrays ab einer Grofie von 4 Elementen nutzen
die 360° Periodizitét der Sinusfunktion. Gefordert ist deshalb ein Verschiebewin-
kel von ¢, ... > 360° innerhalb der Bandbreite von 5,15 GHz — 5,35 GH=z.

e Die im Sendebetrieb auftretenden Leistungen von bis zu 100 mW pro Phasen-

schieber diirfen nicht zur Uberlastung fithren.

e Die Phasenschieber miissen auch bei zweidimensionalen Arrays zwischen den Ein-
zelantennen platzierbar sein. Hohe und Breite sind somit auf den Elementabstand

von Az = 3 em beschréankt.

17



KAPITEL 3. SYSTEMENTWURF

e Leistungsverluste im HF-Bereich fithren immer zu einer Verringerung der Reich-
weite und der Signalqualitéit. Im Entwurf ist deshalb auf eine geringe Einfiige-

diémpfung zu achten.

e Eine ungleichmiflige Amplitudenbelegung kann zu einem verzerrten Richtdia-
gramm fithren. Die Variation der Einfiigedéimpfung iiber die Phasenverschiebung

und Bandbreite sollte deshalb so gering wie moglich ausfallen.

e Die Phasenschieber miissen in den Laboren der FH-Bochum realisierbar sein.
Auf Grund des relativ schnell und gut reproduzierbaren Aufbaus ist hier die

Streifenleitertechnik zu bevorzugen.

e Die hohe Anzahl der benotigten Phasenschieber macht einen kostengiinstigen

Aufbau notwendig.

3.2.1 Grundprinzipien der HF-Phasenverschiebung

Der folgende Abschnitt befasst sich mit Losungsansiitzen zur Erzielung einer Phasen-
verschiebung im Mikrowellenbereich. Grundsétzlich l4sst sich die Phase eines beliebigen
Signals verschieben, indem die Energie bzw. die Information des Signals zwischenge-
speichert wird. Dieser Zusammenhang zwischen Gruppenlaufzeit ¢, (w) und Phase ¢(w)

wird beschrieben durch

£ () = d‘gf:") | (3.35)

Variation der Leitungsléinge

Eine relativ einfache Moglichkeit der Phasenverschiebung ist der Einsatz einer homo-
genen elektrischen Leitung, deren Linge variabel ist. Physikalisch betrachtet ist diese
Leitung ein Energiespeicher, der mit zunehmender Lénge anwéichst. Die Gruppenlauf-
zeit und der Phasenwinkel sind somit von der eingestellten Leitungsléinge abhingig.
Die Laufzeit 7 einer Leitung mit der zu variierenden geometrischen Lénge [ ergibt sich

aus

l' T.e
v S (3.36)

T=—
Co

Zwischen Ein- und Ausgang der Leitung erhilt man die Phasenverschiebung

Co

f : \/gr,eff .

mit A= (3.38)
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Diese Schiebeleitung ist ein Zweitor, das sich mit Hilfe der Vierpolparameter beschrei-
ben ldsst. Anstatt der klassischen Parameter, zu denen z.B die Widerstands- oder
Leitwertparameter gehoren, finden in der HF-Technik fast ausschliellich die Streupa-

rameter S Verwendung [3], [4]. Die S-Parameter einer idealen Leitung lauten

Sy, S 0 e its
s=[ 2 =22 | ‘ . (3.39)

So1 Soy e ItP 0

Eine in Tor-1 eingespeiste Welle wird vollstéindig Richtung Tor-2 transmittiert, da
die Reflexionsfaktoren Si; und Sss gleich Null sind. Allein die Phase der an Tor-2
austretenden Welle ist um ¢,; = —f - [ verschoben. In umgekehrter Richtung ist der
Vorgang auf Grund der reziproken S-Matrix derselbe.

Alle Systeme, bei denen die Phasenverschiebung wie hier zwischen zwei Toren er-
folgt, werden als Transmissionsphasenschieber bezeichnet. Besitzt ein Phasenschieber
im Unterschied dazu nur ein Tor, so handelt es sich um einen Reflexionsphasenschieber.
Die in dieses Tor eingespeiste Welle wird im Phasenschieber reflektiert, phasenverscho-
ben und am selben Tor wieder entnommen.

Sinnvoll anwendbar sind in der Praxis fast ausschliefllich die Transmissionsphasen-
schieber. Deren Nachteil aber ist der meist hohe Bauteilaufwand und die schwierige Her-
stellung. Ein einfacher aufzubauender Reflexionsphasenschieber kann jedoch in einen
Transmissionsphasenschieber iiberfiihrt werden. Dazu wird die vor- und riicklaufende
Welle mit Hilfe der in Abschnitt 3.2.2 beschriebenen Verfahren wieder getrennt.

Die Variation der Leitungslinge kann sowohl mechanisch als auch elektronisch er-
folgen. Zwei Beispiele einer elektronischen Steuerung sind in Abbildung 3.14 und 3.15
dargestellt. Die Phasenverschiebung geschieht hier in diskreten Stufen und wird mit
Hilfe von PIN-Dioden umgeschaltet. Diese konnen auch durch FETs oder HF-Relais
ersetzt werden. All diese Bauelemente sind jedoch recht kostenintensiv und die hohe

benstigte Anzahl macht eine praktische Anwendung unwirtschaftlich.

o IN/OUT o IN/OUT

Abbildung 3.14: Schema einer mit Hilfe von PIN-Dioden in 22,5° Schritten bzw.
4-Bit umschaltbaren Verzogerungsleitung.
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=116\ L=1/16A  L,=1/16A  L=1/16A  1.=1/16A  1,=1/16A  L=1/16A  I,=1/16\
IN/OUT =225  =225° =225° =225°  =225°  =225°  =225°  =225°

ERERSEREY!

Abbildung 3.15: Schema einer mit Hilfe von PIN-Dioden in 45° Schritten bzw. 3-Bit
umschaltbaren Reflexionsleitung.

Ein Aufbau unter Verwendung von "low cost" PIN-Dioden fiihrt dagegen zu sehr
hohen Einfiigeddmpfungen (siehe Abschnitt 6.1.5), weshalb dieser Phasenschiebertyp
hier nicht zum FEinsatz kommt.

Realisiert werden aber zwei mechanische Phasenschieber - einer auf Basis des
Transmissions- , ein weiterer auf Grundlage des Reflexionsprinzips (siehe Abschnitt
4.2.1 und 4.2.3).

Die sich nach Gleichung 3.37 proportional zur Frequenz verhaltende Phasenver-
schiebung einer Verzogerungsleitung ist in Phased-Array-Antennen, die seriell gespeist
werden, erwiinscht, da der Schwenkwinkel dadurch unabhingig von der Frequenz ist. In
parallel gespeisten Phased-Array-Antennen und bei Ausnutzung der 360°-Periodizitéit
der einzelnen Phasenschieber fiihrt diese Frequenzabhiingigkeit unter Umsténden je-
doch zu einer fehlerhaften Phasenbelegung.

Der Phasenfehler ¢,,,, der sich zwischen maximal und minimal genutzter Frequenz

ergibt, betrigt:

Perr = Plmax — Pimin
l

= 360°- —360° - Pl
max ° Ere l min ° Ere l
_ agpe . dme VErerr b o Fmint V/Erers
Co Co
Sereff L
= 360° - YA (3.40)

Co
Der ungiinstigste Fall tritt bei maximalem Schwenkwinkel bzw. der dazu nstigen Pha-

sendifferenz von Ap = 180° zwischen zwei benachbarten Elementen auf. Bei der Fre-

quenz fmin betrégt die fiir diese Phasendifferenz notige Linge | = A\pax/2 bzw.

Co

% .
2. fmin “\Ereff

Eingesetzt in Gleichung 3.40 ergibt sich der durch die Anderung der Frequenz verur-

sachte Phasenfehler zu:

o Af
Sperr,max - 360 ’ 2 . fmin :

(3.41)
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Beispiel 1 Aus der Bandbreite Af = 200 MHz und der unteren Grenzfrequenz
Jmin = 5,15 GHz folgt ein Phasenfehler von @,,, ., = 7°. Die Phasenbelegung eines
parallel gespeisten Arrays ist somit nicht mehr linear. Das heifst, die Phasendifferenz
A ist nicht konstant, sondern betrdgt z.B. zwischen den ersten beiden Elementen 187°,
zwischen den beiden ndchsten dann 173°. Diese nichtlineare Phasenbelequng fiihrt zu
einem verzerrten Richtdiagramm. Fiir die meisten Phased-Array-Anwendungen ist die-
ser Fehler tolerierbar. Ausnahmen sind Phased-Array-Antennen, die Richtdiagramme

mit hoher Auflosung bei gleichzeitiqg hoher Bandbreite bilden miissen.

Variation der Permeabilitdt und Permitivitit

Die Phasengeschwindigkeit, mit der sich eine elektromagnetische Welle ausbreitet, ist
abhéingig von der Permeabilitét €, .ry und Permitivitit p, .., des Ausbreitungsmedi-

ums. Diesen Zusammenhang driickt die folgende Gleichung aus:

1
Vpp — . (342)
€0 Ereff " Mo " Hresy

Die Phasengeschwindigkeit einer Leitung wird also von den Eigenschaften des Di-

elektrikums bestimmt. Gelingt es nun eine bzw. beide Materialeigenschaften einer Lei-
tung zu steuern, so lésst sich diese als Phasenschieber nutzen.

Der Leitungswellenwiderstand einer beliebigen Leitung ist allgemein darstellbar
durch

Ll
Zi=1l7 - (3.43)

Fiir Induktivitits- und Kapazititsbelag gilt hier unter anderem L' = f(i, .rf5--),
C" = f(erefs,..-) - Die Variation von ey oder €, ¢ beeinflusst also auch den Wel-
lenwiderstand. In einem Ubertragungssystem fiihrt dies zu ungewollten Fehlanpassun-
gen zwischen den einzelnen Komponenten. Nur durch eine gleichzeitige Steuerung bei-

der Materialeigenschaften kann die Phase ohne Wellenwiderstandsédnderung verschoben

o, € -

Hr,er

a) Koaxialleitung b) Streifenleitung c¢) Paralleldrahtleitung

Abbildung 3.16: Prinzipeller Aufbau verschiedener Leitungstypen
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werden. Das Veréindern beider Materialeigenschaften ist jedoch so aufwiindig, dass diese
Methode in der Praxis keine Anwendung findet.

Einfacher ist es, nur eine einzige Materialeigenschaft in gewissen Grenzen zu steu-
ern, um den Wellenwiderstand nicht zu stark zu beeinflussen. Diese Einschrinkung
reduziert aber auch den Einfluss auf die Phasengeschwindigkeit und damit die maxi-
mal einstellbare Phasenverschiebung. Grofle Phasenverschiebungen erfordern deshalb
lange Leitungen und dementsprechend viel Platz.

Abbildung 3.17 zeigt eine Anwendung dieses Prinzips auf die Streifenleitertechnik.
Der Phasenschieber besteht im wesentlichen aus zwei dielektrischen Substraten, die ge-
geneinander verschiebbar sind. Auf dem unteren befindet sich eine Streifenleiterschleife
mit zugehoriger Groundplane. Das obere Substrat besteht génzlich aus Dielektrikum
ohne leitende Beschichtung. Im Bereich der Uberlappung herrscht nun eine héhere ef-
fektive Permitivitdt e, .rr. Dort breitet sich die Welle deshalb mit der Wellenléinge A,
aus, die kiirzer als die Wellenléinge \; im nicht iiberlappenden Bereich ist.

Die resultierende Phasenverschiebung ¢,, ist somit abhéngig von den Strecken [y
und /o den Wellenldnge A\; und \s, die wiederum Funktionen der Substrateigenschaften
sind. Es gilt

2.0, 2-1,
= — . & ¢ .44
Pa1 ( )\1 + )\2 ) 360 (3 )

Aus den beiden Extremwerten [; = 0 und /s = 0 ergibt sich der maximale Einstellbe-

reich der Phasenverschiebung

P21 max = Plo=0 — Pli1=0 - (3.45)

Beispiel 2 Gefordert sind g . = 360° bei einer Frequenz von f = 5,25 GHz. Das
untere Substrat ist 0,787 mm stark mit einem e, = 2,55 (TLX-8), das obere besitzt
eine Starke von 0,81 mm mit einem €, = 3,38 (Ro4003). Es ist ein Wellenwiderstand

von Zr1 = 50 € im nicht tberlappenden Bereich gefordert. Es ergeben sich unter zu

l
l (D’ :]

7
/
7

Abbildung 3.17: Schema eines dielektrischen Phasenschiebers auf Streifenleiterbasis
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Hilfenahme der Streifenleitergleichungen aus [18] die Wellenlingen Ay = 39,25 mm
und Ay = 36,01 mm. Daraus folgt unter Verwendung der Gleichungen 3.44 und 3.45
eine Linge von | = 218 mm. Die Breite der Streifenleiterbahn ergibt sich aus der For-
derung Zry = 50 Q zu b = 2,57 mm. Da tm tiberlappenden Bereich eine hoheres e, qf¢
wirksam ist, ergibt sich dort ein Wellenwiderstand von Z5 = 46,3 ). Dieser von 50 €)
abweichende Wellenwiderstand Z1o im tiberlappenden Bereich fiihrt zu einem vernach-
lassigbar geringen Reflexionsfaktor von r = —0,038. Ein Nachteil ist jedoch der fiir die
Strecke | benotigte hohe Material- und Platzbedarf. Aus diesem Grund finden Phasen-

schieber dieser Bauart in den realisierten Phased-Array-Antennen keine Anwendung.

Anstelle der Permitivitét € kann auch die Permeabilitét ;o variiert werden. Denkbar
ist ein Aufbau wie der oben beschriebene, jedoch mit ferrimagnetischen Substraten.
Sinnvoller ist es aber, die Permeabilitiit iiber eine unterschiedliche Vormagnetisierung
des ferrimagnetischen Werkstoffes zu beeinflussen. Seit lingerem angewandt wird dieses
Prinzip in Hohlleiterphasenschiebern, die hohe Leistungen im kW-Bereich iibertragen
konnen. Unwirtschftlich ist deren Einsatz jedoch, wenn, wie in diesem Fall, nur geringe
Leistungen zu iibertragen sind. Ein weiterer Nachteil ist der hohe Platzbedarf der
Elektromagnete, die zur Vormagnetisierung der Ferrite benotigt werden.

Streifenleiterphasenschieber auf ferritischem Substrat befinden sich zur Zeit in der
Entwicklung. Diese sind wesentlich kleiner, und flexibler in ihren Anschliissen als Hohl-
leiterphasenschieber. Trotzdem sind weiterhin Elektromagnete mit relativ hohen Ver-
lustleistungen erforderlich. Ebenfalls in der Entwicklung sind Phasenschieber, die Mate-
rialien mit ferroelektrischen Eigenschaften enthalten. Mit einer Gleichspannung kénnen
diese nahezu leistungslos angesteuert werden.

Abbildung 3.18 zeigt einen schematischen Aufbau beider Varianten. Da derzeit keine
derartigen Phasenschieber auf dem Markt erhéltlich sind, finden sie in dieser Arbeit
auch keine Anwendung. Weitergehende Informationen zu diesem Thema sind in [12]
und [24] zu finden.

Ferroelektrische Platte Ferrit-Film
mit Interdigital-Struktur

Permanent-
magnet

Eingangs-
stecker Kontaktflachen far

Steuerspannung

Mikrostreifen-
Ubertrager

Abbildung 3.18: Prinzipieller Aufbau von Phasenschiebern auf ferrimagnetischem
bzw. ferroelektrischem Substrat
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Phasenschiebung mit variabelen Induktivititen und Kapazititen

Filterschaltungen

Netzwerke, die Induktivititen oder Kapazitéiten beinhalten, konnen gezielt zur Pha-
senverschiebung genutzt werden. Das physikalische Grundprinzip ist auch hier das Zwi-
schenspeichern des Signals in elektrischen Energiespeichern, den diskreten Induktivi-
taten und Kapazitéiten.

Besonders gut zur Phasenverschiebung eignen sich Allpésse, da deren Amplituden-
gang frequenzunabhiingig ist. Die Phasenverschiebung erfolgt bei richtiger Abstimmung
des Allpasses deshalb ohne Einbriiche des Amplitudenganges. Abbildung 3.19 zeigt das
Schaltbild und den Phasengang eines passiven Allpasses erster Ordnung. Die Phasen-
verschiebung erfolgt, indem alle Blindbauelemente mit N multipliziert werden. Lauft
N von 0 bis 0o, so kann mit einem Allpass erster Ordnung eine theoretische Phasenver-
schiebung von 180° erzielt werden. Der Einstellbereich realer Bauelemente ist jedoch
begrenzt, weshalb sich der dargestellte Phasengang auf Kurven von N = 1 bis N = 10,
und damit die Phasenverschiebung auf 109, 8° beschrinkt.

Groflere Phasenverschiebungen sind mit Allpéssen hoherer Ordnung moglich. Ein
Allpass dritter Ordnung, dessen Blindbauelemente ebenfalls den 10fachen Ausgangs-
wert annehmen koénnen, ist in Abbildung 3.20 dargestellt. Die Simulation ergibt eine
maximal erreichbare Phasenverschiebung von 361, 6° bei 5,25 GH z, die damit gering-
fiigig iiber den geforderten 360° liegt.

Der grofie Nachteil passiver Allpésse ist, dass sich Quelle und Senke nicht auf ein
gemeinsames Bezugspotential beziehen. Ein Aufbau in Streifenleitertechnik, der immer
asymmetrisch erfolgt, ist deshab nur mit einer aufwiindigen Symmetrierung moglich.

Hoch- und Tiefpassfilter sind ebenfalls als Phasenschieber nutzbar und haben den
Vorteil eines asymmetrischen Aufbaus. Trotz frequenzabhingigem Amplitudengang ist
die Transmissonsdémpfung richtig dimensionierter Filter gering. In Abbildung 3.21 ist
ein Butterworth-Tiefpass dritter Ordnung mit einer Grenzfrequenz von 75,8 GH z bei
N =1, und 7,58GHz bei N = 10 zu sehen. Die Grenzfrequenz von 7,58 GHz ist so

1804 N=1) (N=2.5) (N=5) N=7.5 (N=10
109,8
135d
R ilég)o HN =2
pH =T 200FN . U UV N A S
500 R B
500
Uy | — 90d
LI
—_
L o1 Uy N Qe S N AU I R e
T 200fFN S00pHN
45d

\\‘\\“‘hﬁ“:‘_\__~‘_‘——__
0d {

1.0GHz 3.0GHz 10GHz 30GHz 100GHz

Abbildung 3.19: Schaltplan und Phasengiinge eines Allpasses erster Ordnung
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gewihlt, dass sich bei 5,25 GHz die Transmissionsdampfung Sy = S92 = 0,45 dB
und die Reflexionsddmpfung S7;; = Sy = 10 dB ergibt. Damit ist eine maximale
Phasenverschiebung von 79, 8° moglich.

Eine Phasenverschiebung von 367, 3° ist mit einem Butterworth-Tiefpass 15ter Ord-
nung erreichbar.Variable Kapazitéiten sind in der Praxis leicht durch Kapazititsdioden
zu realisieren. Der Aufbau steuerbarer Induktivitéten ist jedoch ungleich aufwiindiger.
In gewissen Grenzen ist es jedoch auch moglich nur die Kapazitéiten zu verdndern, oh-
ne allzu grosse Einbriiche des Amplitudenganges hervorzurufen. Abbildung 3.22 zeigt
einen Tiefpass 15ter Ordnung, in dem nur noch die Kapazititen um den Faktor N = 10
veréindert werden konnen. Eine Butterworth- Abstimmung liegt nun nur noch bei N = 3
vor, bei allen anderen Werten zeigt der Amplitudengang einen Rippel. Die maximal
erreichbare Phasenverschiebung reduziert sich ebenfalls auf 147°.

Die Induktivitidten konnen auch durch Streifenleiterbahnen ersetzt werden, die ein-
facher aufzubauen sind und richtig abgestimmt eine geringere Impedanztoleranz aufwei-
sen. Die Nachteile eines Aufbaus in Streifenleitertechnik sind die groflen Ausmafle der
Schaltung, Bauteilstreuungen unter den Varaktordioden und die hohen Grenzfrequen-
zen. Die Phasenverschiebung per Tiefpass eignet sich deshalb besser zur Integration

auf Halbleitersubstraten und findet hier somit keine Anwendung.

L3 ]
_1_¢C L1
=T 215N 539pH-N 340pHN cs L5
136fF-N 712pN
c3 ,
R = R
50Q < 50Q
|
1 — 1
g T cé

out 285fF-N

& L4 ca
L2 = T12pHN 136fF L6
539pH:N 215fF-N
340pH-N

od N=1) (N=2,5) (N=5) N=7,5 (N=10

1.0GH=z 3.0GH=z 10GHz 30GHz 100GH=z

Abbildung 3.20: Schaltplan und Phasenginge eines Allpasses dritter Ordnung
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Abbildung 3.21: Schaltplan, Amplituden- und Phasengiinge eines Tiefpasses dritter
Ordnung

L1 L2 L3 L4 L5 L6 L7 L8

66pH:-N 315iH‘N 510iH~N 618iH~N 618iH-N 510iH-N 315iH-N 66iH-N

N ) N7s
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Abbildung 3.22: Schaltplan, Amplituden- und Phasengiinge eines Tiefpasses 15ter
Ordnung mit konstanten Induktivitéiten
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Reflektierendes Blindbauelement
Die Alternative ist der Einsatz einer steuerbaren Induktivitit oder Kapazitit in ei-
nem Reflexionsphasenschieber. Transmissionsverluste auf Grund von Fehlanpassungen
eriibrigen sich somit, da hier die reflektierte Welle das Nutzsignal darstellt. Aus der
Impedanz Z, der Blindbauelemente folgt der Reflexionsfaktor

Z,— 21

Sind diese Blindbauelemente verlustlose Reaktanzen, so gilt fiir eine Induktivitéit

und fiir eine Kapazitit

1

Xo= 7 (3.48)

Als steuerbare Reaktanz kommt auch hier vor allem die Varaktordiode in Frage. Der
Reflexionsfaktor ry,, einer nach Abbildung 3.23 beschalteten Diode ergibt sich unter
Verwendung von Gleichung 3.46 und 3.48 zu

1—jw-CVD-ZL

. 3.49
1+ jw-Cyvp-Zy (3.49)

Typ =5y =

Betrag |ryp| und Phasenwinkel ¢y, des Reflexionsfaktors sind in der Eulerschen
Darstellung ersichtlich:

ryp = |ryp| e i eVD (3.50)

Der Realteil von 7y, lautet

1—w2~ZL2-CVD2

Re(ryp) = 1+ w? Z,2 Cup? (3.51)
—a [ —a 4
o—— = o! <
E— Q1 < & 91 J=—

Abbildung 3.23: Varaktordiode, genutzt als variabler Reflexionsfaktor
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und der Imaginérteil von ry,, betragt

w - ZL . OVD
I =—-2- . 3.52
m(EVD) 14+ wg K ZL2 K OVD2 ( )
Fiir den Bertag |ryp| und den Phasenwinkel ¢y, , ergibt sich somit:
Irvpl = VIm2(ryp) + Re(ryp) =1, (3.53)
Im(ry p)
— t i
Ovp arctan (Re (tr)
(w . ZL . C\/D) . (1 +W2 . ZL2 . C’VD2>
= arctan | —2-
(1 —|—w2 . ZL2 . OVD2> . (1 — w2 . ZL2 . CVD2)
w-Zr,-Cyp
= arctan (—2 ToE 20 (3.54)

Aus Gleichung 3.53 folgt, dass die gesamte Leistung von der als verlustlos angenom-
menen Diode reflektiert wird. Theoretisch ist mit einer Kapazitiit, die von 0 bis oo
steuerbar ist, eine Phasenverschiebung von 180° erzielbar. Bei derzeit erhéltlichen Va-
raktordioden betrigt das Verhiltnis von maximal zu minimal einstellbarer Kapazitéit
jedoch meist nicht mehr als 10/1. Eine mittlere Kapazitéit von Cyp = 0,7 pF ist bei
einer Frequenz von 5,25 G Hz ideal. Anderungen der Kapazitiit um diesen Wert fithren
zu einer maximalen Aussteuerung des Phasenwinkels ¢y (siehe Abbildung 3.24). Die
maximal einstellbare Phasenverschiebung kann mit geeigneten Transformationsnetz-
werken erhoht werden. Fiir einen Einstellbereich von 360° miissen dennoch mehrere
Dioden kaskadiert werden. In Abschnitt 4.2.4 werden zwei realisierte Phasenschieber,

die nach diesem Prinzip arbeiten, beschrieben.

0,1 1 [CIpF 10

-60 -
-80 -
-100 -
-120 -
-140 -

[@vo]®
-180

Abbildung 3.24: Phase ¢y, des Reflexionsfaktors bei 5,25 GHz, berechnet mit Glei-
chung 3.54
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3.2.2 Wellentrennung mit Kopplern und Zirkulatoren

Einige Phasenschieber sind prinzipbedingt nur als Reflexions-Typ realisierbar. Andere,
z.B. eine Ausziehleitung, konnen sowohl als Reflexions-, als auch als Transmissions-
Typ ausgefithrt werden. Der Reflexionsphasenschieber wird jedoch auch hier hiufig
favorisiert, da dessen Aufbau meist einfacher ist (siche Abschnitt 4.2.1 und 4.2.4).

Ein weiteres Problem der Transmissionsphasenschieber sind Reflexionsverluste auf
Grund von Fehlanpassungen. Das heif3t, der ein- und ausgangsseitige Wellenwiderstand
dieser Systeme kann je nach eingestelltem Phasenwinkel stark vom Nennwellenwider-
stand Z; = 50 ) abweichen. Die reflektierte Leistung fehlt jedoch nicht nur am Aus-
gang, sondern kann vor allem in Empfingersystemen zu unerwiinschten Interferenzen
in vorgeschalteten Komponenten, wie z.B einem Mischer, fithren. Von diesem Effekt
sind jedoch nicht nur Phasenschieber betroffen, sondern auch andere 2-Tore wie z.B.
einstellbare Dampfungsglieder.

Losbar ist dieses Problem, indem das 2-Tor ausgangsseitig mit einem verlustfreien,
reflektierenden Abschluss versehen wird. Ein Transmissions- kann somit in einen Re-
flexionsphasenschieber umgewandelt werden. Das so entstandene 1-Tor wird mit Hilfe
der hin- und riicklaufenden Welle a;, b; und dem Reflexionsfaktor r beschrieben.

Dieser ergibt sich aus dem Reflexionsfaktor des Abschlusses
b
h Q/1 by

und den S-Parametern des vorgeschalteten 2-Tors. Der Zusammenhang zwischen den

Wellengréfien und S-Parametern eines beliebigen 2-Tors lautet:

92 §21 §22

Q

|

2

Aus diesen beiden Gleichungen folgt fiir den Reflexionsfaktor allgemein

Soq - S
L= _fl__gm + 5 - (3.56)
7/ 222
- 91 92 Ql1
1 ¢ 2 '

Abbildung 3.25: Umwandlung eines Transmissions- in einen Reflexionsphasenschie-
ber mit Hilfe eines reflektierenden Abschlusses
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Ein Sonderfall ist der ideale Transmissionsphasenschieber mit der S-Matrix

S, S 0 e
R B I , (3.57)
So1 Soo e’7® 0

die eingesetzt in Gleichung 3.56 einen Reflexionsfaktor von
r=r-ed® (3.58)

ergibt. Danach verdoppelt sich die Phasenverschiebung ¢, wenn ein 2-Tor auf diese
Weise in ein 1-Tor umgewandelt wird. Weicht die S-Matrix von der aus Gleichung
3.57 ab, ohne dabei ihre Reziprozitit zu verlieren, so bleibt diese Eigenschaft trotzdem
erhalten.

Anschaulich ist die Verdoppelung des Phasenwinkels ¢ zu erkldren, indem die zu-
laufende Welle a; betrachtet wird. Diese muss den Phasenschieber nun zweimal - auf
Hin- und Riickweg - durchqueren und benétigt dazu die doppelte Zeit.

Reflexionsphasenschieber sind in der Praxis nicht ohne weiteres einsetzbar, da sich
die Wellengrofen auf derselben Leitung befinden. Es gibt jedoch verschiedene Moglich-
keiten, die vor- und riicklaufende Welle wieder voneinander zu trennen. Zwei davon
werden hier kurz besprochen, einerseits der Einsatz eines Zirkulators, andererseits der
eines 3-dB-Richtkopplers.

Zirkulator

Zirkulatoren sind passive Bauelemente, die eine Richtwirkung auf die zulaufenden Wel-
len ausiiben. Je nach Drehsinn des Zirkulators erfolgt die Leistungsiibertragung immer
nur an das links- bzw. rechtsseitig benachbarte Tor, wihrend die restlichen Tore ent-

koppelt sind. Deutlich wird dieser Vorgang anhand der idealisierten S-Matrix

§11 §12 §13 0 0 1. 0¥
S=1 8y Sy Sy | =] 1-e® 0 0 . (3.59)
Sz Sz Sss 0 1-e ¥ 0

eines 3-Tor-Zirkulators mit der Drehrichtung 1 — 2 — 3 — 1 (siehe [8]). Der Phasen-
winkel ¢ zwischen zwei verkoppelten Toren ist abhiingig von der Bauart des Zirkulators
und bei einer festen Frequenz konstant.

Aus dem Abschlieflen eines Tores (in diesem Fall Tor 2) mit dem Reflexionsfaktor

r=e 9% (3.60)

30



KAPITEL 3. SYSTEMENTWURF

Abbildung 3.26: Wellentrennung bei einem Reflexionsphasenschiebern mittels eines
Zirkulators

ergibt sich nach [5] die S-Matrix

S, S 0 1 0 i
S= [ =2 22 _ _ c . (3.61)

So1 Say r 0 e I (Wt2e)

Die Anpassung an den Wellenwiderstand ist mit S5, = 0 und §;; = 0 weiterhin ide-
al. Im Streuparameter So; erscheint der Phasenwinkel ¢ wieder. Der Streuparameter
S1o ist jedoch vom Phasenwinkel ¢ unabhéingig, und die Phasenverschiebung erfolgt
deshalb nur in Richtung 1 — 2. Zur Ansteuerung von Phased-Array-Antennen, die in
Sende- und Empfangsrichtung die gleiche Richtcharakteristik aufweisen sollen, werden
jedoch reziproke Phasenschieber benétigt. Eine Wellentrennung per Zirkulator scheidet

in diesen Fillen somit aus.

3-dB-Richtkoppler

Ein Richtkoppler ist ein passives 4-Tor, das - wie der Name schon sagt - eine bestimm-
te Richtwirkung besitzt. Ein Sonderfall ist der 3-dB-Richtkoppler, der zur Wellentren-
nung genutzt werden kann. Dieser teilt die an einem beliebigen Tor zulaufende Leistung
gleichméBig auf zwei Tore auf, wihrend das verbleibende Tor entkoppelt ist [4]. Die
Phasenverschiebung zwischen den Ein- und Ausgéingen bzw. den beiden geteilten Wel-
len variiert je nach Typ des Richtkopplers. Die am h&ufigsten vorkommenden sind 90°-
und 180°-Richtkoppler.
Die S-Matrix des idealen 3-dB-90°-Richtkopplers betriigt:

Si1 Sie §13 Sy 001y

S = So1 Sy Sp3 Sy | _ -1 00 1 (3.62)
S31 Sz Siz Sa V2|1 00
Sy Sy §43 Syy Jj 100
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_>§1 §3<_ _>a1

«— b, b, —» «— b,

& 3 5 Y
— 3, a, «—— — %

«—0b b, —» «— b

2 2 =4 4 2 2 ®
(e, O (o,

Abbildung 3.27: Wellentrennung bei zwei Reflexionsphasenschiebern mittels eines
Richtkopplers

Wird Tor 3 und 4 mit zwei gleichen Reflexionsfaktoren abgeschlossen, so ergibt sich
nach [5]:

Sy S 0 '
S=| 7" )= = . (3.63)
So1 Sao r

=

]

®
d
A}

o

9]
]
A

(@)

Dieses System ist im Unterschied zum Zirkulator reziprok. Die Phasenverschiebung
erfolgt somit in beiden Richtungen. Der Nachteil der Wellentrennung per 3-dB-
Richtkoppler ist die Notwendigkeit von zwei Bauelementen mit gleichem Reflexions-
faktor. Weichen diese voneinander ab, so treten wiederum ein- und ausgangsseitige
Fehlanpassungen auf.

Realisiert werden zwei Richtkoppler in Streifenleitertechnik (siehe Abschnitt 4.2.2),
die in einem Kurzschlussschieber und in einem Reflexionsphasenschieber mit Varak-
tordiode Verwendung finden(siche Abschnitt 4.2.3 und 4.2.4). Einer der beiden wird
zudem in einer 4x4-Butler-Matrix eingesetzt (siche Abschnitt 4.3.2).

3.2.3 Frequenzverschiebung durch Mischen

Das Multiplizieren zweier Signale unterschiedlicher Frequenz fiihrt zu einem Signal,
das die Differenz und die Summe beider Frequenzen enthélt. Ein Mischer ermoglicht es
also, die Frequenzlage eines Signals zu verschieben. Der mathematische Zusammenhang

dazu lautet:
SHF (t) = SzF (f}) *SLO (t)
= 1l-cos(wzp-t+vyp)-1-cos(wro-t+vrp)

= 2leos ((wr —wr0) -+ 75— z0) (3.64)

+cos ((wzr +wro) “t +4zp +Y10)] -

Gleichung 3.64 zeigt, dass sich nicht nur die Frequenzlage verschiebt, sondern dass
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Phasenverschiebung Phasenverschiebung

des ZF-Signals des LO-Signals
SZF (y SHF SZF SHF
—> —> —> >

T Sio

V
s

Abbildung 3.28: Verschiebung der Phase in der ZF-Ebene bzw. im LO-Signalzweig

auch die Phasenwinkel der beiden Eingangssignale szp(t) und spo(t) im Sendesignal
spr(t) wiederzufinden sind. Der hier fiir das Aufwéirtsmischen im Sendefall gezeigte
Vorgang findet beim Abwéirtsmischen im Empfangsfall gleichermaflen statt, das heisst:
Die Phase des Empfangssignals ist auch hier im ZF-Signal enthalten. Die Phasenver-
schiebung kann somit auch im Local-Oszillator-Zweig oder in der ZF-Ebene erfolgen.

Die Phasenschieber sind auf Grund der geringeren Frequenz einfacher und kosten-
giinstiger herzustellen, dies ist von erheblichem Vorteil. Erfolgt die Verschiebung im
LO-Zweig so kénnen die Phasenschieber auch durch phasensynchronisierbare Oszilla-
toren, die jeweils einen Mischer ansteuern, ersetzt werden.

Befindet sich die ZF in einem Frequenzbereich von maximal einigen 10 M Hz, so
kann diese mittels eines ADUs digitalisiert werden. Es ist somit moglich, die gesamte
Signalverarbeitung, zu der auch die Steuerung des Richtdiagramms gehort, von einem

leistungsfihigen Mikroprozessor iibernehmen zu lassen.

3.3 Speisenetzwerke

3.3.1 Leistungsteiler

Die Aufteilung des Signals im Sendefall bzw. dessen Zusammenfiihrung im Empfangs-
fall erfolgt im Speisenetzwerk. Geschieht dies mit Hilfe von Leistungsteilern, so kann
zwischen einer seriellen und parallelen Speisung unterschieden werden.

In einem seriellen Speisenetzwerk befinden sich die Phasenschieber zwischen zwei
benachbarten Antennen (siche Abbildung 3.29). Deren Ansteuerung und damit das
Schwenken des Richtdiagramms gestaltet sich relativ einfach, da alle Phasenschieber
gleich eingestellt werden.

Nachteilig ist, dass fiir eine gleichmiflige Amplitudenbelegung Leistungsteiler mit
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parallele Speisung serielle Speisung

bddd

n

[0} ¢ ¢

RX/TX ORX/TX

Abbildung 3.29: Prinzipschaltbild des parallelen bzw. seriellen Speisenetzwerkes

unterschiedlichen Teilungsverhéltnissen notig sind. Besitzen diese statt dessen alle das
gleiche Teilungsverhéltnis, so muss das Signal vor jeder Antenne mit Hife eines einstell-
baren Dampfungsglieds oder Verstirkers entzerrt werden. Die Ansteuerung der Pha-
senschieber einer parallel gespeisten Phased-Array-Antenne ist zwar aufwiindig, dafiir
besitzen alle Leistungsteiler ein Teilungsverhéltnis von 1/1.

Leistungsteiler mit ungleichem Teilungsverhiltnis sind schwer zu realisieren. Au-
Berdem sind fiir eine seriell gespeiste Array-Antenne N-1 unterschiedliche Teiler aufzu-
bauen und abzustimmen. Die hier realisierten Array-Antennen werden deshalb mittels
eines parallelen Speisenetzwerkes versorgt.

Das Schaltzeichen und die praktische Umsetzung mit \/4-Transformationsleitungen
eines einfachen 3-dB-Leistungsteilers sind in Abbildung 3.30 dargestellt. Der Wellen-

widerstand Zp, der A/4-Transformationsleitung ergibt sich aus

ZLx =V Zm : ZOut . (365)

Der Wellenwiderstand Z;, = 50 2 des Leitungsstiicks vor Tor 2 bzw. Tor 3 muss hier

auf Z,,; = 100 €2 transformiert werden. Deren Parallelschaltung fiihrt dann wiederum

Z,=50Q o

Abbildung 3.30: Schaltzeichen und schematische Darstellung in Streifenleitertechnik
eines Leistungsteilers
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Abbildung 3.31: Schaltzeichen und schematische Darstellung in Streifenleitertechnik
eines Wilkinsonteilers

zum reflexionsfreien Leitungswellenwiderstand von Z; = 50 {2 an Tor 1. Daraus folgt
Z1, = 71 Q. Die S-Matrix eines solchen Teilers betrigt:

Sin Sia Si3 0 —jIV2 —j/V2
Sor S99 Sos = —j/\/§ 1/2 —1/2 . (3.66)
Sy O3y S —j/V2  —1)2 1/2

[T
Il

Dieser Teiler dient nur dazu, ein Signal an Tor 1 auf die beiden anderen Tore gleichmé-
Big aufzuteilen. Das Zusammenfiihren zweier Signale ist zwar moglich, doch auf Grund
der hohen Reflexionsverluste und den Verkopplungen von Tor 2 und 3 findet dies keine
praktische Anwendung,.

Der einfache Leistungsteiler wird durch einen zusétzlichen Widerstand R =2 - 7,
der die beiden Enden der \/4-Leitungen miteinander verbindet, zu einem Wilkinson-
Teiler. Die Tore 2 und 3 dieses Teilers sind nun angepasst und voneinenader isoliert.
Die S-Matrix des Wilkinson-Teilers betréigt:

S S Si3 (0 11
)
S=1 8y Sy Sy | = 7§ 100 : (3.67)
S Ssp S 100

Ein Wilkinson-Teiler ist verlustbehaftet. So geht die Hiilfte der Leistung, die von Tor 2
bzw Tor 3 nach Tor 1 trasmitiert wird, am Widerstand R = 100 2 verloren. Der
Wilkinson-Teiler wird jedoch trotzdem hiufig eingesetzt, da er relativ einfach aufzu-
bauen ist. Der in dieser Arbeit realisierte 5,25-GHz-Wilkinson-Teiler (siehe Abschnitt
4.3.1) kommt in den Speisenetzwerken zweier Array-Antennen zum Einsatz (siche Ab-
schnitt 4.4.1).
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3.3.2 Butler-Matrix

Die Versorgung des Antennen-Arrays kann aufler den Speisenetzwerken, bestehend
aus Leistungsteilern und einstellbaren Phasenschiebern, auch mittels eines Matrix-
Speisesystems erfolgen. Zu dieser Gruppe von Speisesystemen gehort u.a. die Butler-
Matrix. Sie besteht bei Verwendung der Streifenleitertechnik aus einem Netzwerk von 3-
db-90°-Richtkopplern und Phasenschiebern. Diese besitzen, im Gegensatz zu den sonst
benstigten, eine feste Phasenverschiebung und sind somit sehr einfach, z.B durch Lauf-
zeitleitungen, zu realisieren.

Die kleinste Butler-Matrix ist ein einzelner 3-dB-90°-Richtkoppler (siehe Abschnitt
4.2.2). An zwei der vier Anschliisse konnen Sende- und Empfangssignal eingespeist
bzw. entnommen werden, an den anderen beiden werden die Antennen angeschlos-
sen. Da ein 3-dB-90°-Richtkoppler jeweils zwei Ein- bzw. Ausgénge besitzt, kann er
als 2x2-Butler-Matrix betrachtet werden. Ist nur Eingang 1 beschaltet, so betrigt die
Phasendifferenz zwischen Antenne eins und zwei —90°, ist nur Eingang 2 beschaltet,
ergibt sich +90°. Mit einer 2x2-Butler-Matrix sind somit zwei unterschiedliche Richt-
charakteristiken moglich. Das Richtdiagram zweier isotroper Antennen, die mit einer
solchen Matrix gespeist werden ist in Abbildung 3.33 zu sehen.

Eine Butler-Matrix ist mathematisch betrachtet eine réumliche Ausfiihrung der dis-
kreten Fourier-Transformation (DFT) bzw. der fast Fourier-Transformation (FFT) [14].
Die Wahl eines Ein- bzw. Ausgangs ist das Analoga der Verschiebung eines Impulses
im Zeitbereich. Diese Verschiebung fiithrt nach der Fouriertransformation zu einem mit

der Frequenz zu- bzw. abnehmenden Phasengang bzw., rdumlich betrachtet, zu einer

45°
TR1 A1
o— P o)
TR2 A2
C;
90°/-3dB 90°/-3dB
TR3 A3
C;
45°
TR4 A4
o @ o)
90°/-3dB 90°/-3dB

Abbildung 3.32: Prinzipschaltbild einer 4x4-Butler-Speisematrix
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vergroferten bzw. verringerten Phasendifferenz zwischen zwei benachbarten Antennen-
elementen. Die Ordnung der Butler-Matrix und damit die Anzahl der Ein- und Ausgéin-
ge ist somit, dhnlich der einfachen FFT, auf Werte von 2" [0;2;4; 8; 16...] beschréinkt.
Beschaltet wird jeweils nur ein einzelner Eingang. Die Anzahl der Richtdiagramme ist
deshalb immer gleich der Ordnung der Matrix. Das Maximum der Hauptkeule kann
sich somit nicht bei 0°, dh ortogonal zur Antennenapertur befinden, da die Ordnung
der Matrix immer geradzahlig ist.

Mit zunehmender Ordnung steigt die Anzahl der Richtkoppler iiberproportional
an. Die zahlreichen Leiterbahnkreuzungen fithren zudem zu Problemen bei der Reali-
sierung. Auflerdem wird ein HF-Umschalter benotigt, der das Signal zusétzlich dampft
und weitere Kosten verursacht. Aus diesem Grund beschrinkt sich in dieser Arbeit die
Realisierung auf eine 4x4-Butler-Matrix (siehe Abschnitt 4.3.2).

Ordnung der Benotigte Phasendifferenzen | Schwenkwinkel qer
Matrix: Richtkoppler: Ay benachbarter Hauptkeule bei
Antennenelemente: Ax =1/2\:
2 1 +90° +30°
4 +45° +14°
+135° +48,6°
8 12 +22,5° +7,2°
+67,5° +22°
+112,5° 438, 7°
+157,5° +61°
16 32 +11,25° +3, 6°
+33,75° +11,8°
+56, 25° +18,2°
+78,75° +25,9°
+101, 25° +34,2°
+123,75° +43,4°
+146, 25° +54, 3°
+168, 75° +69, 6°

Tabelle 3.1: Erzielbare Phasendifferenzen und Schwenkwinkel von Butler-Matrizen
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90° I
0dB  -10dB  -20dB  -30dB

Abbildung 3.33: Richtdiagramme einer mittels 2x2-Butler-Matrix gespeisten Array-

Antenne
67,5° 45°
TR5 -3dB/90° -3dB/90° -3dB/90° A1
O 0] ¢ O
TR1 >< >< >< A5
(o, O
22,5°
TR6 -3dB/90° -3dB/90° -3dB/90° A3
o ® o
45°
TR2 A7
o @ o
45°
TRY -3dB/90° -3dB/90° -3dB/90° A2
o ¢ 0
22,5°
TR3 A6
o ® o
TR8 -3dB/90° / \ -3dB/90° >< -3dB/90° A4
(o O
67,5° 45°
TR4 A8
O 0] ¢ O

Abbildung 3.34: Prinzipschaltbild einer 8x8-Butler-Speisematrix
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3.4 HF-Frontend

3.4.1 Grundlegendes Konzept

Der Entwurf des Frontends basiert im wesentlichen auf dem 802.11a-Standard [6] und
den 5-GHz-Wlan-Auflagen [1] der RegTP. Dieser Standard sieht 8 Datenraten in 4 un-
terschiedlichen Modulationsarten vor. Abhiingig von der Qualitiit des Ubertragungs-
kanals wird die schnellstmogliche Datenrate und Modulationsart gewihlt. Die Uber-
tragung iiber die Luftschnittstelle erfolgt, indem die digitalen Daten zusétzlich OFDM
moduliert werden.

Ein OFDM-Symbol besteht aus 52 Untertréigern, von denen 48 Daten enthalten. Die
einzelnen Untertriiger befinden sich in einem Abstand von 312,5 kH z, wobei der auf
der Mittenfrequenz liegende Untertriiger ungenutzt bleibt. Damit ergibt sich die Band-
breite pro Kanal zu (48 +4+ 1) -312,5 kHZ = 16,5625 M H z. Festgelegt wurde aber
ein Kanalraster von 20 M Hz, um einen stérungsfreien Betrieb benachbarter Kanéle
zu gewiihrleisten [6]. Es konnen somit theoretisch 10 Kanéle in der zur Verfiigung ste-
henden Gesamtbandbreite von 200 M H z untergebracht werden. Der 802.11a-Standard
beschréinkt die Anzahl der Kanéle jedoch auf 8, um eine Storung angrenzender Bénder
zu verhindern.

Weitere vier Kanile sind im Frequenzbereich von 5,725 GHz — 5,825 G H z vorge-
sehen. Im européischen Raum ist dieses Band jedoch nicht fiir WLAN-Anwendungen

freigegeben und somit im Entwurf auch nicht beriicksichtigt.

Tt ol et | OFDME | Netto-
Modulation: | opppz. | Codierrate: | oFpM- Symléolra,te datenrate
Symbol: Symbol: [10°/s]: [ Mg/ &
BPSK 48 1/2 24 0,25 6
BPSK 48 3/4 36 0,25 9
QPSK 96 1/2 48 0,25 12
QPSK 96 3/4 72 0,25 18
16-QAM 192 1/2 96 0,25 24
16-QAM 192 3/4 144 0,25 36
64-QAM 288 2/3 192 0,25 48
64-QAM 288 3/4 216 0,25 54

Tabelle 3.2: Ubersicht der in [6] festgelegten Modulationsarten und Datenraten
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Abbildung 3.35: Belegung des Frequenzbandes von 5,15 GHz bis 5,35 GHz durch die
einzelnen Kaniile nach [6]

Eine Ubersicht der wesentlichen Komponenten des HF-Frontends gibt Abbildung
3.36. Grundlage dieses Systemaufbaus ist das Doppel-Superhead-Prinzip, wobei hier
nur die erste ZF-Ebene dargestellt ist. Die zweite, nicht dargestellte ZF-Ebene, ist
meist schon als OFDM-Modulator bzw. Demodulator ausgefiihrt. Der erste LO ist fiir
die Wahl des Kanals variabel ausgelegt und liegt oberhalb der Sende- bzw. Empfangs-
frequenz.

Der Bandpass zwischen Antenne und Rx/Tx-Schalter unterdriickt im Sendefall
Oberwellen und das LO-Signal. Im Empfangsfall reduziert er die Rauschleistung
und dampft Storsignale und die Spiegelfrequenz. Die Spiegelfrequenz ergibt sich fiir

fro > fempr aus Empfangs- und Zwischenfrequenz zu

Jsr = fEmps +2- fzF . (3.68)

Die Qualitit und Bandbreite des Bandpasses bestimmt somit auch wesentlich die
Lage der ZF. Da hier breitbandige Filter mit geringer Weitbereichsselektion zum Ein-
satz kommen, wird der ZF-Bereich mit 830 M Hz — 850 M Hz relativ hoch gew#hlt.

ZF- ZF-
Verstarker  Tiefpass Upconverter Bandpass Endstufe
ZF-IN
o—[> > ">
A
7
Bandpass
LO 05
Rx/Tx- | o — X |
© < Schalter| ™ %
0,5
A 4
ZF-OUT
oe ][ — (3 fe— <]
ZF- ZF- Downconv. Bandpass Verstarker
Verstarker  Tiefpass (LNA)

Abbildung 3.36: Blockschaltbild des HF-Frontends mit Komponenten der ersten ZF
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Empfangsfrequenz LO-Frequenz . N\ il Spiegelfrequenz
(fmpy): (fro): o uens (fsp):
(fzr):
5,170 — 5,190 GH~z 6,020 GHz | 830 —850 MHz | 6,850 — 6,870 GHz
5,310 — 5,330 GH~z 6,160 GHz | 830 =850 MHz | 6,990 — 7,010 GH=

Tabelle 3.3: Frequenzbereich der Spiegelfrequenzen, abhiingig vom emfangenen Kanal

Das gesamte HF-Frontend ist in Mikrostreifenleitertechnik realisiert. Die einzelnen

Komponenten werden nach folgenden Kriterien ausgewihlt:

e Manuelle Lotbarkeit und streifenleitergeeignet,

Eignung fiir den gewiinschen Frequenzbereich,

Geringe Kosten und ausreichende Verfiigbarkeit,

Versorgungsspannung von 3 V/,

Geringe Rauschzahl fiir Empfingerkomponenten,

Gute Grofisignalfestigkeit, d.h. hohes P45 und I Ps.

Alle Komponenten, mit Ausnahme der ZF-Verstiirker, werden zum Testen und Ver-
messen zuerst getrennt voneinander aufgebaut. Fiir den spéteren Einsatz ist jedoch ein
mechanisch stabiles und gut abschirmendes Gehéuse erforderlich. Eine Storung des
Empfiingers durch einstrahlende Leistung des Senders wird vermieden, indem Sende-
und Empfangsteil in zwei voneinander getrennten Aluminiumfrisgehdusen unterge-

bracht werden.

3.4.2 Sendefrontend

Der Pegel des bereits OFDM-modulierten ZF-Signals wird im ZF-Verstéirker des Sen-
defrontends angehoben und eventuell auftretende Oberwellen werden im ZF-Tiefpass
ausgefiltert. Der Upconverter mischt das verstéirkte Signal in die Sendefrequenzlage von
5,15 GHz — 5,35 GHz. Unerwiinschte Signalanteile wie LO und Oberwellen werden
wiederum im Bandpass gefiltert. Die Sende-Endstufe verstirkt das Signal auf einen
ausreichenden Ausgangspegel. Unter ausreichend ist zu verstehen: so viel wie nétig,
so wenig wie moglich. Das heifit: Die Sendeenergie muss grofi genug sein, damit am
Empfinger ein Signal-Storabstand entsteht, der es erlaubt, die gesendete Information
zuriickzugewinnen. Andererseits ist zu gewéihrleisten, dass WLAN-fremde Geréte durch

das abgestrahlte Signal nicht beeintréichtigt werden.
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ZF- ZF- Rx/Tx-
Verstarker  Tiefpass Upconv. Bandpass 1 Endstufe Schalter Bandpass 2

ZEAN 10dB -0.5dB -8dB -1.5dB 16.5dB -1dB -1.5dB

o—{ [> o X R[> —

0dBm 0dBm 14dBm

LO

o

10dBm

Abbildung 3.37: Blockschaltbild des Sendefrontends einschliefllich der Komponenten
der ersten ZF

Zu gegenseitigen Storungen kann es vor allem mit militédrischen Funk- und Ra-
daranwendungen kommen, die im 5,25-GHz-Band die priméren Senderechte besitzen.
Werden diese durch ein WLAN-Netz beeintréichtigt, so steht der Betreiber dieses Net-
zes in der Pflicht, die Storungen zu beseitigen. Damit Stérungen jedoch gar nicht erst
entstehen, legte die RegTP im November/2002 [1] genaue Vorschriften fiir den Betrieb
von WLAN-Sendern fest. Die fiir die Dimensionierung des Sendefrontends wichtigen

Daten daraus sind:

e Maximal zuldssige Strahlungsleistung Pripr/apm = 200 mWW bei Verwendung

einer automatischen Sendeleistungsregelung von mindestens 6 dB,

e Maximal zuldssige Strahlungsleistung Prrpr/apm = 30 mW ohne Verwendung

einer automatischen Sendeleistungsregelung.

EIRP ist die Abkiirzung fiir Equivalent Isotropic Radiated Power. Sie gibt an,
mit welcher Sendeleistung eine in alle Raumrichtungen abstrahlende Antenne versorgt
werden miisste, um dieselbe Leistungsflussdichte zu erreichen wie mit einer biindeln-
den Richtantenne. Die maximal zuléissige Ausgangsleistung des Senders lisst sich mit

folgender Gleichung errechnen:

Pout/dBm = PEIPR/dBm — Gyp - (369)

Eine automatische Sendeleistungsregelung ist nur in einem vollstéindigen Sende-
Empfangssystem moglich. Die 23 dBm Strahlungsleistung dient hier trotzdem als
Richtwert fiir den Entwurf des Sendefrontends, da es sich um einen Prototypen han-
delt, der nur unter Laborbedingungen betrieben wird. Eine ZF-Eingangsleistung von
0 dBm fiihrt nach Abbildung 3.37 auf eine Ausgangsleistung des Senders von 14 dBm.

Es ist somit ein Antennengewinn von 9 dB zuléissig.
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Déampfung 1 dB- Integbis
Punkt
Hersteller und bzw. Kompres- :
Komponente: . N . dritter
Bezeichnung;: Verstédrkung | sionspunkt
G- p _ Ordnung
. 1dB,Input- IPS,Input:
ZF-Verstirker | NEC pPC8220T +10 dB +5 dBm —
ZF-Tiefpass LC-Butterworth —0,5dB — —
Upconverter Hittite HMC218 -8 dB +8 dBm +18 dBm
Bandpass 1 Wiirth 748323155 —1,5dB — —
Endstufe Agilent MGA-83563 +16,5dB | —0,5dBm +14 dBm
Rx/Tx-Schalter | Hittite HMC436 —1dB +27 dBm +47 dBm
Bandpass 2 Wiirth 748323155 —1,5dB — -

Tabelle 3.4: Auswahl der Bauelemente des Sendefrontends und der ersten ZF

3.4.3 Empfangsfrontend

Das bereits gefilterte und bandbegrenzte Empfangssignal wird im LNA des Empfangs-
frontends verstéirkt. Der nachfolgende Bandpass démpft nochmals Stor- und Spiegel-
frequenzen. Im Downconverter wird das Signal wieder in die erste ZF-Ebene herun-
tergemischt. Der ZF-Tiefpass filtert wiederum das LO-Signal und Storfrequenzen aus
und dient der Kanaltrennung. Ein als AGC ausgelegter ZF-Verstérker nimmt eine Pe-
gelanpassung des Signals vor und stellt es der zweiten Mischstufe bzw. dem OFDM-
Demodulator zur Verfiigung.

Zur Regelung des ZF-Verstérkers muss ein kleiner Teil der Empfangsleistung mittels
eines Richtkopplers ausgekoppelt werden. Dieser befindet sich in dem Empfangs-System
vor dem ZF-Verstirker, ist jedoch hier nicht beriicksichtigt und dargstellt, da er im

Weiteren keine Relevanz hat und der ZF-Verstéarker selbst auch nicht realisiert wird.

Rx/Tx- Verstarker ZF- ZF-
Bandpass 1 Schalter (LNA) Bandpass 2 Downconv. Tiefpass Verstarker
-1,5dB -1dB -2dB - +10dB -1,5dB -8dB -0,5dB -32dB - +17dB
-~ -~ -~ g ')
e — = > X e [>
-30dBm- -76,5dBm-
-82dBm -67,5dBm
LO
o
10dBm

Abbildung 3.38: Blockschaltbild des Empfangsfrontends einschliefllich der Kompo-
nenten der ersten ZF
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o Intercept-
Hersteller Dagl;\):.mg Kinii"—es— Pl.mklt) Rausch-
Komponente: gnd Verstérkung | sionspunkt dritipy zahl
Bezeichnung;: Ordnung F, ap:
G: PraB rmput: IP; 1o ’
JInpu
Z7F- NEC —32 dB —8 dBm — 7,5 dB
Verstérker pwPC8204T bis +13 dB
ZF-Tiefpass | LC- —-0,5dB — — 0,5dB
Butterworth
Down- Hittite —8 dB +8 dBm | +18 dBm 8 dB
converter HMC218
Bandpass 1 Wiirth —1,5dB — — 1,5 dB
748323155
Verstérker Agilent -2 dB —2dBm | +14 dBm 1,7dB
(LNA) MGA-72543 | bzw. +10 dB
Rx/Tx- Hittite —1dB | +27dBm | +47 dBm 1dB
Schalter HMC436
Bandpass 2 Wiirth —1,5dB — — 1,5 dB
748323155

Tabelle 3.5: Auswahl der Bauelemente des Empfangsfrontends und der ersten ZF

Ein Tiefpass kann nur zur Kanaltrennung genutzt werden, wenn angenommen wird,
dass die Frequenz des zweiten LO oberhalb der ersten ZF liegt. Andernfalls ist ein
Bandpass notig, da die Spiegelfrequenzen in diesem Fall unterhalb des gewiinschten
Kanals liegen und somit nicht von einem Tiefpass filterbar sind. Ein Bandpass ist jedoch
generell besser geeignet, da er nicht nur die Spiegelfrequenzen unterdriickt, sondern
auch das Rauschen reduziert und das Risiko einstrahlender Storfrequenzen minimiert.
In hochwertigen Empfingern kommen daher vor allem SAW-und Quarzfilter mit einem
guten Shape-Faktor zum Einsatz. Auf Grund der Verfiigbarkeit und des einfacheren
Aufbaus findet in diesem Prototyp jedoch ein einfacher LC-Tiefpass Verwendung.

Neben Sendeleistung, Funkfelddéimpfung und Stérungen auf Grund von Interferen-
zen und anderen Geriiten ist das Rauschen des Empfingers ausschlaggebend fiir die
Reichweite und Ubertragungsrate eines Kommunikationssystems. Die Komponenten
des Empfingers werden deshalb - im Gegensatz zu denen des Senders - auch an Hand
ihres Rauschens ausgew#hlt.

Das Rauschmafl bzw. die Rauschzahl F, der einzelnen Komponenten ist in eine

Rauschtemperatur umrechenbar, die der Temperatur eines rein thermisch rauschenden
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Modulation: | BPSK | BPSK | QPSK | QPSK (1QGAM (1Q6AM ?;AM gZM
Coderate: 1/2 3/4 1/2 3/4 1/2 3/4 2/3 3/4
Datenrate: 6 9 12 18 24 36 48 o4
Empfinger- —82 —81 -79 -7 —74 —70 —66 —65
Empfidlichkeit:

Tabelle 3.6: Mindestforderung an die Empfiingerempfindlichkeit nach [6]

Widerstands entspricht:

Tow = (Fy — 1) T (3.70)
mit

F, = 10(Fea5/10) (3.71)

Aus der Kettenschaltung der einzelnen Komponenten, die allgemein als rauschende
2-Tore beschreibbar sind, ergibt sich die Gesamt-Rauschtemperatur zu:
TU2 Tv3 Tvn

Tpoo = Ty 4 22 . 3.72
g e e e 6, G, (3.72)

Die Gesamt-Rauschtemperatur des dargestellten Empfangs-Systems betrigt somit
Thges = 3321 K. Aus dieser folgt mit

Fyewan =10 log (1 T T—g) (3.73)
T
eine Empfanger-Rauschzahl von Fy., 45 = 10,95 dB.
Relevant fiir die Bitfehlerrate und damit die Ubertragungsrate und Reichweite ist
der am Ausgang zur Verfiigung stehende Signalstorabstand. Er ergibt sich aus dem
Signalstorabstand S/Ng 45, der am Eingang des Empfingers - d.h. am Antennenfuf-

punkt - vorliegt und der Rauschzahl Fi.; 45 des Empfingers zu

S/Naas = S/Np.ap — Fyes.an (3.74)
mit
Pg
S/Ng.ap = m . (3.75)
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Kapitel 4

Realisierung der

Systemkomponenten

4.1 Grundlagen

HF-Schaltungen stellen generell hohe Anforderungen an Bauelemente und Fertigungs-
prozesse. Der wesentliche Unterschied zu NF-Schaltungen besteht jedoch darin, dass
die AusmafBe der Baugruppen gegeniiber der Wellenléinge nicht mehr zu vernachlissigen
sind. Fin provisorischer Schaltungsaufbau auf einem Steckbrett oder einer Lochraster-
platine ist deshalb oft schon ab Frequenzen von einigen 10 M H 2z nicht mehr moglich.

Die Realisierung der meisten HF-Baugruppen erfolgt aus diesem Grund in Strei-
fenleitertechnik. In dieser Technik besitzt jede Leitung einen im Entwurf festgelegten
Wellenwiderstand und eine festgelegte elektrische Linge. Der Wellenwiderstand und
die elektrische Linge sind wiederum abhiingig vom Basismaterial und der Geometrie
der Streifenleitung. So haben z.B. breite Leiterbahnen einen geringeren Wellenwider-
stand als schmale. Auf die Streifenleitertechnik wird im Weiteren jedoch nicht genauer
eingegangen, einen guten Einstieg bietet aber [7],[20] und [23].

Die Optimierung und Abstimmung einer Streifenleiterschaltung ist aufwindiger als
bei konventionellen Schaltungen, da dazu die Geometrie der Leiterbahnen veréindert
werden muss. Es besteht zwar die Moglichkeit, einzelne Leiterbahnen durch Abtragen
oder Aufléten von Kupferbahnen zu manipulieren. Dies ist jedoch aufwiindig und nur
fiir Feinabstimmungen sinnvoll. Stark vom Entwurf abweichende Messwerte erfordern

deshalb immer einen Neuaufbau der Schaltung.
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4.1.1 Allgemeine Grundlagen

Der erfolgreiche Aufbau einer Streifenleiterschaltung hiingt von einigen zu beachtenden

grundlegenden Punkten ab:

e Die Wahl eines geeigneten Substratmaterials ist zu Beginn des Entwurfs zu tref-
fen und sollte der Problemstellung gerecht werden. Neben der Grenzfrequenz ist
vor allem die Dicke und die Permitivitéit ¢, des Substrats zu beachten. Diese sind
so zu wihlen, dass die Leiterbahnen nicht zu breit, aber auch nicht zu schmal
werden. So kénnen schmale Leiterbahnen zwar besser an kleine Bauelemente an-
geschlossen werden, sind aber auch anfilliger fiir Fertigungstoleranzen als breite
Leiterbahnen. Zusiitzlich wird der Verkiirzungsfaktor zum gréfiten Teil vom e,
des Substratmaterials bestimmt. Auch hier gilt es, einen Kompromiss zwischen

Miniaturisierung und Fertigungstoleranzen zu finden.

e Generell gilt fiir jede Schaltungsentwicklung, dass ein sorgfiltiger Entwurf even-
tuell auftretenden Problemen wihrend der Realisierung vorbeugt. Dies ist ein
Punkt, der bei Streifenleiterentwiirfen besondes wichtig ist, da nachtréigliche Kor-

rekturen an der aufgebauten Schaltung nur sehr begrenzt moglich sind.

e Als Fertigungstechnologie kommt an der FH-Bochum das Isolierfrisen und das
Atzverfahren in Frage. Nachteile des Isolierfriisens gegeniiber dem Atzverfahren
sind léngere Produktioszeiten, aufwiindigere Erstellung der Vorlagen und gréflere
Toleranzen. Das Isolierfrisen beschéidigt auflerdem das Substrat, was wiederum
nicht vorhersehbare Auswirkungen auf die Ergebnisse hat. Sdmtliche Platinen
werden deshalb im Atzverfahren gefertigt. Mafitoleranzen konnen bei diesem Ver-
fahren wiihrend der Erstellung der Vorlage, dem Belichten der fotobeschichteten

Platine und dem Atzen an sich entstehen.

e Die Layouterstellung erfolgt mit einem beliebigen vektorbasierenden Zeichenpro-
gramm, in diesem Fall mit Autocad2000© und Ansoft Desinger SV©. Ungeeig-
net sind Programme, die auf Pixelbasis arbeiten, da diese je nach Auflésung
mehr oder weniger grofle Mafitoleranzen verursachen. Gute Vorlagen mit hohem
Kontrast und Auflssungen von bis zu 3600 dpi liefert der Fotoplotter der FH-
Druckerei. Dieser verarbeitet die Dateiformate PDF und Post Script. Die PDF-
bzw. PS-Dateien miissen dazu im Mafistab 1 : 1 vorliegen und sollten die maxi-

male Auflosung des Druckers nutzen.

e Die Vorlage sollte wiihrend des Belichtungsvorgangs vollstéindig auf der fotobe-
schichteten Platine aufliegen. Eine sich von der Platine abhebende Vorlage fiihrt
zu unsauberen, nicht maflhaltigen Kupferbahnen. Entscheidend fiir das spétere
Ergebnis ist auch die Qualitidt und das Alter der Fotobeschichtung.
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e Unteriitzungen fithren auch bei korrekter Belichtung und Entwicklung immer zu
Maftoleranzen. Die Vorlage fiir Streifenleiterschaltungen, bei denen eine hohe
Genauigkeit erforderlich ist, muss deshalb einen Atzzuschlag enthalten. Dieser
ist vom Atzvorgang und der Stirke der Kupferschicht abhingig. Versuche haben
gezeigt, dass ein 20-miniitiger Tauchétzvorgang in 30-prozentiger Salzsédure zu
Unterdtzungen von etwa einer halben Kupferschichtdicke fithrt. Die Leiterbahn
auf der Vorlage muss deshalb um eine Kupferschichtdicke breiter sein, da die Un-
teréitzungen an beiden Seiten der Leiterbahn stattfinden. Der Kupferabtrag wiih-
rend des Tauchiitzens geschieht jedoch sehr ungleichmiiBig; der Atzzuschlag ist
deshalb nur ein ungefihrer Richtwert. Ein gleichméigeres aber auch aufwindige-
res Verfahren ist das Spriihitzen, das in der FH-Bochum aber keine Anwendung
findet.

e Masseverbindungen, die auch bei hohen Frequenzen eine geringe Impedanz auf-
weisen, werden als HF-Masse bezeichnet. Diese wird fiir einige Bauelemente von
der Massefléiche iiber Durchkontaktierungen auf die Oberseite der Mikrostrei-
fenleiterschaltung gefiihrt. Die Durchkontaktierungen sind mit einer parasitédren
Impedanz behaftet, deren Wert vom Bohrdurchmesser, der Substratdicke und
der Leiterbahnbreite abhéngig ist [18]. Einfache Drahtdurchkontaktierungen sind
deshalb nur fiir Frequenzen bis ca. 3 GHz verwendbar. Bei hoheren Frequen-
zen konnen die parasitdren Effekte iiber den Innen- und Auflendurchmesser der
Durchkontaktierungen kompensiert werden. Die zur Realisierung solcher Durch-
kontaktierungen notigen Anlagen und Werkzeuge sind in den Laboren der FH-
Bochum jedoch nicht vorhanden. Es ist aber eine ausreichend geringe Impedanz
erreichbar, indem besonders oft und in einem geringen Abstand durchkontaktiert
wird. Bewihrt hat sich hier ein Bohrdurchmesser von 0,6 mm in einem Abstand

von 1 mm.
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4.1.2 Beispiel einer Anpassungsschaltung

Die geometrische Form der Leiterbahnen bestimmt, wie schon erwihnt, das Verhalten
einer Mikrostreifenleiterschaltung. Kapazitéiten und Induktivitdten sind somit durch
speziell geformte Leiterbahnstiicke ersetzbar. Es sind dadurch Schaltungen realisier-
bar, die keine diskreten Bauelemente enthalten und nur aus Leiterbahnen bestehen.
Die Geometrie der Leiterbahnstiicke ist eine Funktion der Permitivitéit und Hohe des
Substrats und der Frequenz. Einfache Streifenleiterschaltungen sind mit Hilfe der Strei-
fenleitergleichungen aus [7], [20] oder [18] berechenbar. Simulationsprogramme kommen
zum KEinsatz, wenn die reale Streifenleiterschaltung nicht mehr mit einfachen Model-
len beschrieben werden kann oder der Aufwand der klassischen Berechnungsmethoden
nicht mehr zu vertreten ist.

Vom Entwurf zur fertig aufgebauten Streifenleiterschaltung sind verschiedene Vor-
gehensweisen moglich, die sich jedoch alle &hneln. Die hier verwendete Methode wird
im Folgenden am Beispiel eines Anpass-Netzwerkes fiir das Verstérker-IC MGA-83563
der Firma Agilent, das sich auf 0,508 mm starkem TLX-8 (e, = 2,55) der Firma
Taconic befindet, beschrieben.

Ausgangspunkt des Schaltungsdesigns sind die S-Parameter des Bauelements. Die-
se sind meist im Datenblatt des Herstellers angegeben. In Tabelle 4.1 ist ein Auszug
daraus fiir den hier benotigten Frequenzbereich dargestellt. Sind die S-Parameter nicht
bekannt, so konnen sie mithilfe eines Netzwerk-Analysators bestimmt werden. Bei pas-
siven Bauelementen wie z.B. einem Kondensator, einer Streifenleiterbahn oder einer
Antenne ist hdufig nur die Eingangs-Impedanz angegeben. Diese kann einerseits in
die S-Parameter umgerechnet, andererseits aber fiir die folgenden Schritte auch direkt
verwendet werden.

Die zur Mittenfrequenz, hier 5,25 GH z, gehérenden S-Parameter S7; und Sas wer-
den in das Smith-Diagramm eingetragen. Ist der S-Parameter bei dieser Frequenz nicht
angegeben und zudem die Schrittweite und Streuung relativ hoch, so empfiehlt es

sich, aus den gegebenen Punkten ein Interpolationspolynom zu berechnen und den

Frequenz [GH Z]I S So1 Sio Sa
4.8 0,35 -40° | 6,45 -137° | 0,039 81° | 0,72 163°
5,0 0,35 -39° | 5,87 -145° | 0,040 78° 1 0,71 155°
9,2 0,33 -36° | 5,35 -152° | 0,042 76° | 0,70 148°
5,4 0,33 -32° 1 4,88 -159° | 0,044 77° 1 0,71 140°
9,6 0,35 -25° | 4,49 -165° | 0,047 75° 1 0,70 132°
9,8 0,41 -29° | 4,16 -170° | 0,051 73° | 0,66 127°
6,0 0,47 -46° | 4,03 -177° | 0,057 64° | 0,68 123°

Tabelle 4.1: S-Parameter von 4,8 bis 6,0 GHz des Verstirker-ICs Agilent MGA-83563
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Frequenz [GHz]: | Sy Sa1 Sz Sz
9,25 0,33 -35° | 5,23 -154° | 0,043 76° | 0,70 146°

Tabelle 4.2: Interpolierte S-Parameter des Verstiirkers MGA-83563 bei f=5,25 GHz

S-Parameter aus dieser Funktion abzulesen. Hier reicht jedoch eine lineare Interpolati-
on zwischen 5,2 GHz und 5,4 GHz aus (siche Tabelle 4.2).

Der im Zentrum des Smith-Diagramms liegende Anpasspunkt ist mittels eines An-
passnetzwerkes, das aus Kapazitéiten, Induktivitdten, Speise- und Stichleitungen ver-
schiedener Léngen und Wellenwiderstéinde bestehen kann, erreichbar. Die Anzahl der
moglichen Anpassnetzwerke ist theoretisch unbegrenzt, praktisch kommen davon je-
doch nur wenige in Frage. So finden auf Grund der Bauteiltoleranzen und der hohen
Frequenzen hier keine diskreten Induktivitéiten und Kapazitéiten Verwendung. Das An-
passnetzwerk besteht also ausschliellich aus Streifenleiterbahnen, die so dimensioniert
sein miissen, dass sie einerseits mit geringen Toleranzen gefertigt werden konnen, an-
dererseits aber auch klein genug sind, um auf der Platine Platz zu finden.

Das als Shareware verfiighare Softwaretool CSERPAR! iibernimmt hier die Auf-
gabe des auf Papier gedruckten Smith-Diagramms (sieche Abbildung 4.2). Es kénnen
somit wesentlich einfacher verschiedene Anpassnetzwerke miteinander verglichen wer-
den. Die hier fiir Ein- und Ausgang Ausgewihlten sind in Abbildung 4.1 zu sehen. Die
aus CSERPAR entnommenen Werte fiir Wellenwiderstand und Linge der einzelnen
Leitungen sind unabhéngig von deren physikalischem Aufbau. Aus diesen Werten wer-

den mit dem Softwaretool TRL852, das als Freeware erhiiltlich ist, Linge und Breite

Thttp://home.t-online.de/home/weberconnect /
2http://www.ansoft.com
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Abbildung 4.1: Ein- und ausgangsseitiges Anpassnetzwerk des MGA-83563
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= 0, 135\ = ll,el = 5, 02 mm Zin =14 Q = bl,el = 7, 28 mm
Iy = 0, 01X = l2,el = 0,39 mm Lo =500 = b2,el = 1,41 mm
l3 = 0, 09\ = ZS,el = 3, 63 mm ZL3 =80Q = bgyel = 0, 64 mm

Tabelle 4.3: Geometrie der mit TRL85 berechneten Streifenleiterbahnen

der einzelnen Mikrostreifenleiterbahnen errechnet (siehe Tabelle 4.3).

Leiterbahndiskontinuititen, wie die abrupte Anderung der Leiterbahnbreite, werden
von TRLS85 nicht beriicksichtigt. Aus diesem Grund entsprechen die in Tabelle 4.3 an-
gegebenen Langen und Breiten nicht exakt der in der Praxis realisierten Leiterbahngeo-
metrie. Vor allem die Lénge l; ¢; ist auf Grund der Streufelder an den Leiterbahnkanten
wesentlich kiirzer auszufiihren. Die tatsiichliche Linge kann mit Hilfe der Gleichungen
aus [7] Seite 14 berechnet werden. Diese gelten jedoch nur fiir TEM-Wellen, von denen
auf Grund der starken Anderung der Breite nicht auszugehen ist.

Aus diesem Grund wird eine Simulation der Anpassnetzwerke mittels eines planaren
EM-Softwaretools durchgefiihrt. Diese Simulations-Programme zerlegen die eingegebe-
ne Streifenleiterstruktur in kleine Elemente und berechnen nach einem Algorythmus
aus der Summe der einzelnen Elemente das gesamte elektromagnetische Feld. Einge-
setzt wird hier das Programm Sonnet 9.53%. Dieses ist bei der Firma Sonnet Software
Inc., als eine im Funktionsumfang eingeschriinkte Liteversion, kostenlos erhiiltlich. Das
Programm benotigt fiir die Berechnungen die S-Parameter aus Tabelle 4.3, die Angabe
des verwendeten Stubstratmaterials und die Geometrie der Streifenleiterschaltung.

Die Anniherung an die Abmafle der spiter zu realisierenden Streifenleiterbahnen

3http:/ /www.sonnetsoftware.com

a) eingangsseitiges Anpassnetzwerk b) ausgangsseitiges Anpassnetzwerk

Abbildung 4.2: CSERPAR-Smithdiagramme der Anpassnetzwerke des MGA-83563
bei 5,25 GHz
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ll’Ph?J - 27 64 mm l2,phy = 0, 32 mm l?:,phy = 3, 85 mm

blvphy = 06,71 mm b2,phy = 0,93 mm b3,phy = 0,64 mm

Tabelle 4.4: Geometrie der mit Sonnet simulierten Streifenleiterbahnen

erfolgt iterativ, es sind somit mehrere Simulationsdurchléufe erforderlich. In Abbildung
4.4 sind die endgiiltigen Simulationsergebnisse der gesamten Schaltung dargestellt. Als
ausreichend gute Anpassung iiber den Frequenzbereich von 5,15 GHz — 5,35 GHz
wird ein Betrag der S-Parameter S;; und Sy, betrachtet, der geringer als —10 dB
ist. In Tabelle 4.4 sind die zu diesen Ergebnissen gehtrenden Lingen und Breiten der
Streifenleiterbahnen angegeben.

Die Abmafle des Anpassnetzwerkes der realisierten Schaltung entsprechen den An-
gaben in Tabelle 4.4. Die gemessenen S-Parameter (siche Abbildung 4.5) der Schaltung
weichen jedoch von den Simulationsergebnissen nach Sonnet ab. Vor allem der geringe
Betrag des ausgangsseitigen Reflexionsfaktors Soo = —6,79 dB bei 5,35 GHz fiihrt
zu einer deutlich verringerten Verstdrkung. Mit einer Reduzierung der Leiterbahnléinge
L1 phy auf 1.8 mm und einer Erhohung der Leiterbahnbreite b; 4, auf 7,1 mm wer-
den deutlich bessere Ergebnisse erreicht (sieche Abbildung 4.6). Ursachen fiir die Ab-
weichung zwischen Simulation und Messergebnis konnen Streuungen der Bauteil- und
Substrateigenschaften und die in der Simulation nicht beriicksichtigten Massefléichen

auf der Oberseite des Substrates sein.

Abbildung 4.3: Layout der durch Sonnet 9.53 in Elemente zerlegten Anpassnetzwerke
und deren bereits korrigierte praktische Ausfithrung
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Abbildung 4.4: S-Parameter der mit Sonnet simulierten Anpassnetzwerke
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Abbildung 4.5: Gemessene S-Parameter der MGA-83563 Verstirkerschaltung bei
nicht korrigiertem ausgangsseitigem Anpassnetzwerk
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Abbildung 4.6: Gemessene S-Parameter der MGA-83563 Verstirkerschaltung bei
korrigiertem ausgangsseitigem Anpassnetzwerk
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4.2 Phasenschieber und Richtkoppler

4.2.1 Langenvariable Streifenleitung

Phasenschieber bzw Verzogerungsglieder, die auf dem Prinzip der mechanischen Lei-
tungsléingeninderung nach Abschnitt 3.2.1 basieren, bringen in der Praxis einige
Schwierigkeiten mit sich. Die Hauptprobleme koénnen in vier Punkten zusammenge-

fasst werden:

e Problematische Einhaltung eines konstanten Wellenwiderstandes iiber die gesam-

te Leitung,
e Parasitire Effekte am Kontaktpunkt der beiden Leitungsstiicke,
e Abnutzung der Leiterbahnen durch Reibung,

e Relativ lange Einstellzeiten.

Der Wellenwiderstand einer Leitung ist unter anderm abhéngig von ihrem geome-
trischen Aufbau. Bei einer Koaxialleitung ergibt sich Z;, = f(D4/Dy), und fiir eine
Paralleldrahtleitung gilt Z;, = f(s/d). Wie in Abbildung 4.7 dargestellt, #indern sich
diese Mafle iiber die Leitungsléinge und es kommt zu unerwiinschten Reflexionen. Eine
Reduzierung der Durchmesser- bzw. Abstandsspriinge verbessert zwar die Situation,
es sind jedoch vor allem bei Koaxial- und Paralleldrahtleitungen mechanische Grenzen
gesetzt.

Aus diesem Grund bietet sich der Aufbau einer lingenvariblen Streifenleitung an. Es
werden dazu zwei Mikrostreifenleiter-Substrate iibereinander geschichtet, so dass eine
Triplate-Leitung entsteht. Die Kupferschicht eines typischen Streifenleiter-Substrates
betrégt 17 pum —70 pm bei einer Substratstéirke von 0, 5 mm —2,0 mm. Die Geometrie-
und Wellenwiderstandsénderung fillt deshalb kaum ins Gewicht. Auflerdem ergibt sich
bei einem Streifenleiteraufbau der Vorteil, dass nur die beiden Innenleiter, und nicht
zusitzlich noch die beiden Auflenleiter aufeinander schleifen. Parasitire Induktivitédten

und Widersténde treten daher nur an diesem einen Kontaktpunkt auf.

X X D S

— e

- =

Abbildung 4.7: Prinzipieller Aufbau verschiedener léingenvariabler Leitungsarten
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a) Oberseite b) Unterseite

Abbildung 4.8: Layout einer lingenvariablen Streifenleitung

Abbildung 4.8 zeigt das Layout einer solchen ldngenvariablen Streifenleiterschal-
tung, in dem vier Signale gleichzeitig verschiebbar sind. Die Leiterbahnen sind kreis-
formig angeordnet und beide Scheiben iiber eine spielfreie Achse im Zentrum gegen-
einander verdrehbar. Ein auf der Oberseite integrierter Leistungsteiler sorgt fiir eine
Aufteilung der Welle in vier gleich grofle Signalanteile. Steckerverluste, die bei Verwen-
dung eines externen Leistungsteilers auftreten, eriibrigen sich somit. Der kreisformige,
drehbar gelagerte Aufbau hat gegeniiber einer lingsgefiihrten Schiebeleitung mehrere
Vorteile:

e Eine vollstindige Uberlappung der Leiterbahnen mit Dielektrikum der Ober- und

Unterseite ist zu jedem Zeitpunkt sichergestellt,
e Aufwindige Langsfithrungen werden durch ein einziges Drehlager ersetzt,
e Ein motorischer Antrieb gestaltet sich einfach,

e Die Phasenbelegung fiir theoretisch beliebig viele Antennenelemente eines

Phased-Arrays ist mit einer einzigen Drehung einstellbar.

Die vier einzelnen Ein- bzw. Ausgéinge miissen gegeniiber dem gemeinsamen Ein-
bzw. Ausgang eine Phasenverschiebung von je ¢, = n - Ap aufweisen. Der Index
n = 1 bezeichnet dabei die innen liegende Leitung mit dem geringsten Radius, die
auBen liegende Leitung erhilt somit den Index n = 4. Die Phasenverschiebung Ay
verhilt sich, wie schon erwéhnt, proportional zur Lingenéinderung der Leitung. Diese
ist wiederum proportional zum jeweiligen Radius einer Leiterbahn. Es folgt fiir die
einzelenen Radien:

ly - n - 360°

y = —— 4.1
! 2T -« ( )
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Die Liinge [; bezeichnet die variable Leitungslinge der innenliegende Leiterbahn. Sie
entspricht hier der Wellenléinge A\, da eine Phasenverschiebung von > 360° gefordert
ist. Der Winkel « ist der maximale Drehwinkel in Grad, mit dem sich die beiden
Scheiben gegeneinander verdrehen lassen. Alle Leiterbahnen besitzen einen Wellenwi-
derstand von Z;, = 50 2. Eine Ausnahme bilden die \/4-Transformationsleitungen des
Leistungsteilers mit einem Wellenwiderstand von Z;, = 70,7 €.

Die Messwerte zeigen, dass die Einfiigeddmpfung stark von der eingestellten Pha-
senverschiebung abhiéngt. Ursachen dafiir konnen die oben schon erwdhnten parasi-
taren Induktivitdten und Widerstdnde sein, die je nach eingestelltem Drehwinkel o
unterschiedliche Werte annehmen. Dies fiithrt wiederum zu stehenden Wellen auf den
Leitungen und damit zu Reflexionsverlusten.

Eine Verbesserung konnte hier erreicht werden, indem die einfachen Leistungsteiler
durch Wilkinsonteiler ersetzt werden. Die einzelnen Leitungen wiren dadurch vonein-
ander entkoppelt. Die ldingenvariable Streifenleitung findet jedoch im Weiteren keine

Anwendung.

4.2.2 3-dB-90°-Richtkoppler

Die hier in Mikrostreifenleitertechnik realisierten 3-dB-90°-Richtkoppler gehéren zur
Gruppe der Hybrid-Koppler. Diese bestehen immer aus einem Netzwerk von Leitun-
gen mit der Linge \/4 oder vielfachen davon. Aus der Vielzahl der existierenden und in
[4] und [26] beschriebenen Bauformen wird hier ein Ringhybrid und ein 3-Arm-Koppler
aufgebaut. 3-Arm-Koppler haben den Vorteil einer hohere nutzbare Bandbreite, bens-
tigt jedoch mehr Platz als ein Ringhyprid.

Ein idealer Richtkoppler zeichnet sich durch eine Richtddmpfung von ap = co dB
bzw. eine Isolation von S5 = S5 = S34 = Ss3 = 0 aus. Reale Richtkoppler erreichen
diese Werte jedoch nicht. Fiir die weiteren Anwendungen (siehe Abschnitt 4.2.3, 4.2.4
und 3.3.2) wird hier jedoch eine Isolation von < —20dB als ausreichend betrachtet,
zumal die zur Messung verwendeten 50 2 Abschlusswiderstéinde einen wesentlichen
Einfluss auf die Messergebnisse haben. Weitere Qualitéitsmerkmale realer 3-dB-90°-
Richtkoppler sind eine verlustfreie und gleichméifliige Aufteilung der Leistung und die
Einhaltung der Phasendifferenz von 90° iiber einen moglichst grofien Frequenzbereich.

Der realisierte Ringhybrid weist mit S3; = —3,294 dB und Sy = —3,282 dB bei
5,25 G Hz eine geringe Einfiigeddmpfung und gleichméiflige Aufteilung des Signals auf.
Die Phasendifferenz von nur 83, 55° ist vor allem durch verschieden lange Streifenlei-
terzuleitungen zu erkldren. Die Leistungsaufteilung des 3-Arm-Kopplers geschieht mit
S31 = —3,609 dB und Sy; = —2, 889 dB ungleichmifliger. Dessen Vorteil ist jedoch, wie
bereits erwihnt, die hohere Bandbreite. Der gemessene Betrag der Riickflussdimpfung

Sao und der Isolation So; beider Koppler ist fiir die weiteren Anwendungen ausreichend.
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Abbildung 4.9: Prinzipschaltbild und Aufnahme des 5,25 GHz-Ringhybrids

Betrag und Phase von S3; Betrag und Phase von Sy
CHL Sz log MAG .5 dBs REF -3.5 dB 4 -3 4619 dB CH1 S2z) log MAG .5 dB¥ REF -3.5 dBE 4 -3, @959 dBE
e 5| eeo. dpe oda MHz| " | eeg. fee ode MH=z
T
Cor Cor 2
3 3
i] ] ] A [
3 i o
CHZ Sz1  phase 1@ °/ REF 88 ° 4 94.357 © CHZ Sz,  phasa 18 °/ REF @ © 4 13472 ©
S| oee. poe ode MHz S| @22 dee @R MHz
g EZ I
Cor b &7 ol Cor
. z
~ Z5J57 _—
| T _-L-_'_‘——-—__‘_‘_
£
i Y S— - 1
1 —
2
START 5 Q80 .222 288 MHz STOF 5 SP0d.BB8 BOA MH=z " START S5 282.2282 288 MHz STOF 5 SB8.288 2E@ MHz
Betrag von Sa; Betrag von Ss,
CHL Sz log MAG S dBs REF -35 dB 4:-17.989 dB CH1 Sy log MAG S dBs REF -4@ dB 4:-15.939 dBE
L] 5 h 5
Cor Cor
l"!
—1 |

o/
\
|/

x2
CENTER 5 2508.208 B2@ MHz SPAN SBP. 2@ BEE MHz CENTER S Z58.888 888 MHz SPAN S28. 888 888 MHz

Abbildung 4.10: Gemessene S-Parameter des 5,25 GHz-Ringhybrids
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Abbildung 4.11: Prinzipschaltbild und Aufnahme des 5,25 GHz-3-Arm-Kopplers
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Betrag und Phase von Sy
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Abbildung 4.12: Gemessene S-Parameter des 5,25 GHz-3-Arm-Kopplers
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4.2.3 Koaxialer Kurzschlussschieber

Der hier realisierte Kurzschlussschieber besteht im Wesentlichen aus dem 3-Arm-
Richtkoppler aus Abschnitt 4.2.2 und zwei koaxialen Leitungen. Beide Leitungen wer-
den jeweils iiber einen mit Federkontakten ausgestatteten verschiebbaren Kolben kurz-
geschlossen. Die Position des Kurzschlusses bestimmt die Gruppenlaufzeit bzw. die

Phasenverschiebung. Der Wellenwiderstand einer koaxialen Leitung betréigt nach [9]

Zier =60 Q.- 1n§ | (4.2)
Es ergibt sich hier aus dem Durchmesser des Auflenleiters D = 8 mm und dem des
Innenleiters d = 3,5 mm ein Wellenwiderstand von Zg; = 49,6 2. Durchmmesser-
verhéltnisse, die zu einer starken Abweichung vom Nennwellenwiderstand Z; = 50 (2
fithren, sind zu meiden.