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Kurzfassung

In dieser Arbeit werden zwei neuartige, volldielektrische, elektronisch steuerbare Antennen
zur Strahlschwenkung im Millimeterwellenbereich (30 GHz bis 300 GHz) vorgestellt, die
speziell fiir diesen Frequenzbereich synthetisierte, sehr verlustarme Fliissigkristalle nutzen.
Dielektrische Wellenleiterkomponenten eignen sich aufgrund ihrer geringen Verluste bei
sehr hohen Frequenzen gegeniiber Hohlleiterkomponenten sehr gut fiir den Millimeter-
wellenbereich. In Verbindung mit Fliissigkristallkavitaten bzw. -segmenten konnen sehr
effiziente steuerbare Komponenten realisiert werden. So erreichen die realisierten dielektri-
schen Phasenschieber einen aktuellen Bestwert in der Phasenschiebergiite von 130°/dB im
W-Band (90 GHz bis 105 GHz).

Ein Schwerpunkt dieser Arbeit liegt auf dem Konzept und Entwurf des Leistungsteiler-
netzwerks. Zunichst wurde hierfiir ein klassisches Hohlleiterleistungsteilernetzwerk mit
mehreren kaskadierten Teilern entworfen, mit den erkennbaren Nachteilen eines hybriden
Aufbaus der gesamten Gruppenantenne, der relativ schweren und grofien Bauform sowie
der zu erwartenden Verluste mit zunehmender Anzahl an Antennenelementen. Daher
wurde ein aus der Photonik bekanntes Prinzip der Multimode-Interferenz fiir einen di-
elektrischen Teiler untersucht, der die gewiinschte Leistungsteilung an den Ausgangen in
einem Schritt, ohne Kaskadierung mehrerer Teiler, erreicht. Dieser dielektrische Multimode-
Interferenz-Teiler erlaubt ein kompaktes und leichtgewichtiges Design und lasst sich einfach
mit den Phasenschiebern und Stielstrahlern zu einer volldielektrischen Gruppenantenne
integrieren. Das Funktionsprinzip, Theorie, Entwurf und Simulationsergebnisse sowohl
des Multimode-Interferenz-Teiler als auch der gesamten steuerbaren, volldielektrischen
Gruppenantenne wird anhand einer realisierten eindimensionalen 1 x 4 sowie einer zweidi-
mensionalen 4 x 4 Gruppenantenne demonstriert und validiert. Darauf aufbauend wird
eine steuerbare, volldielektrische Gruppenantennen vorgestellt.

Ein von der phasengesteuerten Gruppenantenne abweichendes, zweites Konzept, verwen-
det eine einzelne aperturgesteuerte Linsenantenne, bei der die Strahlschwenkung durch
einen steuerbaren Permittivitadtskontrast innerhalb des Linsenkorpers erfolgt. Fiir diesen
steuerbaren Permittivitdtsunterschied, wird wieder ein Fliissigkristall eingebracht, der je
nach Orientierung durch ein elektrostatisches Feld im Linsenkorper zwei ausgewdhlte
Regionen mit niedriger bzw. hoher Permittivitdt (z.B. ¢, ; = 2,4,¢, | = 3,4) erzeugt. Der
Schwenkwinkel wird dabei durch die elektrische Ausrichtung der hoherpermittiven Region,
d.h. der parallelen Orientierung des Fliissigkristalls, eingestellt.

Anders als bei der phasengesteuerten Gruppenantenne, benottigt die aperturgesteuerte
Linsenantenne kein Leistungsteilernetzwerk und keine Phasenschieber. Die elektrische
Ansteuerung der Fliissigkristalle ist prinzipiell einfacher, da nur zwei Spannungen benotigt
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werden. Da sich aufierdem die Flache der beiden Permittivaten beliebig in ihrer Grofse und
Winkel einstellen lassen, ist eine Vielzahl an Abstrahlmodi moglich. Das Konzept, die Funk-
tionalitdt und die Eignung dieser aperturgesteuerten Linsenantenne wurde zundchst mittels
einer Parallelplattenleiterlinse und anschlieffend anhand einer volldielektrischen Linsenan-
tenne im V-Band (50 GHz bis 75 GHz), jeweils mit einer vereinfachten Elektrodenanordnung,
tiberpriift. Damit konnte neben dem diskreten Schalten der Antennenhauptkeule in drei
vorgegebene Richtungen, auch die Strahlbreite elektronisch verdndert und zwei Haupt-
keulen gleichzeitig erzeugt werden. Letzteres demonstriert die Multibeamfahigkeit der
vorgestellten Linsenantenne. Mit einer komplexeren Elektrodenanordnung kann sowohl
die Strahlschwenkung in kleineren Winkelabstanden bzw. kontinuierlich erfolgen als auch
zunehmend mehr Antennenhauptkeulen gleichzeitig generiert werden.
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Abstract

In this work, two novel fully dielectric antennas for beam steering are presented for millime-
terwave applications (30 GHz to 300 GHz), which use specially syntheized low-loss liquid
crystals. The first approach uses a classical phased array approach, which uses rod antennas
as antenna element, liquid crystal tunable phase shifters and a feed network. Dielectric
waveguide components are well suited for millimeter waves, due to their low losses. To-
gether with liquid crystal cavities, high efficient tunable components can be achieved. The
realized phase shifter reached a new state-of-the-art Figure-of-Merit of 130° /dB at W-Band
frequencies (90 GHz to 105 GHz).

One focus within the presented work is the design of the power divider networks for the
phased array antenna, which has been designed in two technologies. One power divider
network is designed as a classical cascaded metallic waveguide network, with apparent
disadvantages of a hybrid design, such as the high weight, the large design and high losses,
which increase with the number of antenna elements. Therefore, multimode interference
known from photonics, is used for a fully dielectric power divider, which allows a power
split in one single step, without cascading multiple dividers. This multimode interference
divider, allows a compact and lightweight design and can be easily integrated with the
dielectric phase shifters and rod antennas. By means of a planar 1 x 4 and two dimensional
4 x 4 antenna array, the concept is validated. Based on this, a fully dielectric tunable phased
array is presented.

The second approach, diverges from the phased array approach and uses a single lens
antenna with tunable aperture, in which beam steering is achieved by means of a tunable
permittivity difference inside the lens body. For the tunable permittivity difference, LC is
used, in order to form two regions of low and high permittivity (e.g. ¢, 1 =24, ¢, | =34
)- Doing so, the steering angle is set by the direction of the region of high permittivity. In
contrast to the phased array antenna, neither a power divider network nor phase shifters are
necessary. In addition, the electric biasing of the LC is simplified because only two voltages
are needed. Since the size and angle of the two permittivity regions can be arbitrarily chosen,
multiple radiation modi are possible. This concept and functionality of this aperture tunable
lens antenna is first investigated with a parallel plate lens antenna and subsequently with
a fully dielectric lens antenna in the V-Band (50 GHz to 75 GHz), both using a simplified
electrode network for the LC orientation. Besides the discrete switching of the steering angle
in three distinct directions, also the beam width can be adjusted. At last, the generation of
two antenna beams is also possible, showing the multibeam capabilities of the presented
lens antenna. With an advanced electrode network, a finer resolution of the steering angle is
possible as well as more antenna beams.
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1 Einleitung und Motivation

Die Forschungs- und Entwicklungsfelder der Hochfrequenztechnik sowie der Antennen-
technik sind heute wie damals von den Anspriichen moderner Funksysteme und Sensoren
gepragt. Einen Grofiteil der Anstrengung kommt der kabellosen Dateniibertragung, wie der
Mobilfunk- oder Satellitenkommunikation zu. Dies liegt vor allem daran, dass in Zukunft
immer hohere Datenraten zu erwarten sind. Sei es die Ubertragung von hochauflésenden
Videos tiber 4K hinaus oder die Moglichkeit von latenzarmen Videokonferenzen. Innerhalb
der Mobilfunksysteme zeigte sich in den letzten zwei Jahrzehnten die Entwicklung von
GSM tiiber UMTS bis zu LTE [RM12]. Dabei hat sich in dieser Entwicklung die Datenrate
von 53,6 kbit/s auf bis zu 300 Mbit/s erhoht. Fiir den kommenden Mobilfunkstandard 5G
sind Datenraten von 10 Gbit/s zu erwarten. Weiterhin wird die Entwicklung zukiinftiger
Mobilfunkkommunikationen durch das Internet-der-Dinge motiviert, bei dem eine Vielzahl
an Sensoren miteinander verbunden sind.

Um den genannten Anforderungen hoher Datendurchsétze gerecht zu werden, kénnen
unterschiedliche Ansitze verfolgt werden. So konnen komplexere Kodier- bzw. Modula-
tionsverfahren verwendet werden, um bei gleichen verfiigbaren Bandbreiten und Uber-
tragungsfrequenzen die Datenrate zu erhohen. Hierbei werden hohe Anforderungen an
Fehlerkorrektur und das Signal-zu-Rausch-Verhiltnis gestellt, um fehlerfreie Ubertragung
sicherzustellen.

Nach dem Shannon-Theorem kann bei gegebenem Signal-zu-Rausch-Verhiltnis S/N und
Bandbreite B eine maximale Bitrate

C = Blog, <1 + ;) (1.1

erreicht werden. Daraus ldsst sich ableiten, dass hohe Datenrate mit hohen absoluten Band-
breiten erreicht werden kénnen. Dabei muss aber berticksichtigt werden, dass mit grofserer
Bandbreite die Rauschleistung steigt und deshalb die Bandbreite nicht beliebig grofs ge-
wihlt werden darf. Eine hohe absolute Bandbreite ldsst sich am einfachsten durch eine
hohe Ubertragungsfrequenz erreichen, weswegen zunehmend der Millimeterwellenbereich
(mmW-Bereich) von 30 bis 300 GHz erforscht wird [Rap+13]. Dieser Frequenzbereich eignet
sich aufSerdem fiir zukiinftige Funkdienste, da ein Grofsteil der Frequenzbander noch nicht
in Nutzung ist. So wurden in den letzten Jahren bereits 60 GHz WLAN und Drahtlose
HDMI Systeme vorgestellt [Tec13; Gil+08]. Aufgrund der moglichen hohen Bandbreiten
ist der mmW-Bereich auch fiir die Erschlieffung von Breitbandanschliissen (Last-Mile) an
entlegenere Punkte oder fiir 5G Backhaul Netzwerken gut geeignet [Wei+14b; Deh+14]. Zu
den oben genannten Moglichkeiten gibt es auch zahlreiche Sensor- bzw. Radarsysteme die
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Abbildung 1.1: Berechneter Verlauf der Freiraumdédmpfung inklusive der Absorption durch Gase
nach [ITU16].

in dem mmW-Bereich etabliert wurden. Prominentestes Beispiel sind dabei Kfz-Radare, die
heutzutage als mmW-Radar bei 77 GHz Langstreckenradaren benutzt werden [Has+12]. Im
Vergleich zu optischen Systemen haben radarbasierte Sensoren den Vorteil, dass sie deutlich
robuster gegeniiber Stroungen sind und deshalb auch bei schlechten Witterungsbedingun-
gen noch funktionieren.

Bei allen Funksystemen mit hoher Ubertragungsfrequenz f, ist die einhergehende steigende

Freiraumdampfung, ass ~ ({—;)2 und die atmosphérische Dampfung herausfordernd. Dabei
entsteht die atmosphérische Dampfung vor allem aufgrund von Resonanzen von Sauerstoff-
und Wassermolekiilen. In Abbildung 1.1 ist der Verlauf der Freiraumddmpfung inklusive
der Absorptionen durch Gas nach [ITU16] aufgetragen. Daran erkennt man, dass im mmW-
Bereich eine hohere Dampfung von ca. 15 dB bei einer Distanz von 1km auftritt. Um der
Problematik der hohen Dampfung zu begegnen, kann die Sendeleistung erhéht werden. Da
aber die mogliche Leistungsaufnahme beispielsweise bei Basisstationen begrenzt ist, ist eine
beliebige Erhohung der Sendeleistung nicht moglich. Neben der Moglichkeit einer hoheren
Sendeleistung, kann die Empfangerempfindlichkeit der Detektoren erhoht werden. Dabei
sind aber nur kleine Bandbreiten moglichen, um den Rauschpegel zu reduzieren. Hochdirek-
tive Antennen mit schmaler Hauptkeule eignen sich zur Kompensation der Dampfungen,
da sie einen hohen Antennengewinn besitzen. Dabei hidngt der Antennengewinn mit der
Halbwertsbreite (engl. half power beamwidth, HPBW) in Azimuth sowie Elevation und dem
Antennenwirkungsgrad 1 ndherungsweise gemaf3

47

G=1 THPBW,, - HPBW,,

(1.2)

zusammen. Daraus folgt, dass der Antennengewinn tiber eine Verringerung der Hauptkeu-
lenbreite erhoht werden kann. Da hierdurch aber nur eine kleine Ausleuchtung realisiert
werden kann, kann eine Funkverbindung mit einer bewegten Mobilstation kann nicht
ohne Weiteres aufrecht erhalten werden. Bei Richtfunkstrecken ist aufserdem eine optimale



mechanische Ausrichtung der Antennen zueinander notwendig.

Steuerbare Antennen hingegen, die in der Lage sind ihre Abstrahlungsrichtung nachzu-
fiihren, ermdoglichen eine dauerhafte Verbindung zwischen Basis- und Mobilstation und
fehlerhafte Ausrichtungen kénnen kompensiert werden.

Ein gingiger Ansatz ist die mechanische Nachfiihrung der Antenne mit Hilfe von Elek-
tromotoren. Versehen mit zwei Motoren kann so die Antenne in Azimuth und Elevation
bewegt werden. Problematisch ist die Grofle, Gewicht und die wartungsintensiven Kompo-
nenten der Motoren, die eine kosteneffiziente Integration der Antennen erschweren. Eine
Alternative stellen hierbei elektronisch schwenkbare Antennen dar. Diese kénnen flach
realisiert werden und bieten somit auch die Moglichkeit in vorhandene Karosserien oder
Gehduse integriert zu werden. Da diese Art von Antennen eine Nachfiihrung der Haupt-
keule erreichen ohne ihre Position mit Hilfe von mechanischen Komponenten zu dndern,
sind diese Antennen in der Regel wartungsfrei. Ein bekannter Ansatz ist die Verwendung
von Gruppenantennen, bei denen jedes Antennenelement mit einem Phasenschieber ver-
sehen ist [PZ02a; PZ02b]. Werden die einzelnen Antennen mit unterschiedlichen Phasen
angesteuert kann damit die Abstrahlungsrichtung eingestellt werden.

Der heutige Stand der Forschung und Entwicklung zeigt mehrere Moglichkeiten auf solche
Antennen bzw. Phasenschieber zu realisieren, die in aktive und passive Technologien unter-
teilt werden. Zu den aktiven Technologien gehoren halbleiterbasierte Komponenten, die als
(monolithic microwave integrated ciruit, MMIC) realisiert werden. Hierbei sind Siliziumger-
manium und Galliumarsenid basierte Halbleiter fiir mmW-Anwendung relevant [KMR09;
Kay+14]. Da diese mit hohen Leistungen betrieben werden konnen und MMIC sehr klein
entworfen werden kénnen, sind steuerbaren Komponenten auf dieser Basis am Weitesten
verbreitet. Problematisch ist aber hingegen die hohe Leistungsaufnahme, die unter anderem
aufgrund der hohen Ruhestrome entsteht. Hierbei ist bei hochintegrierten Antennen ein
ausgekliigeltes Kiihlsystem notwendig. Zu der hohen Leistungsaufnahme und Temperatur-
problematik kommt hinzu, dass halbleiterbasierte Komponenten prinzipbedingt eine hohe
Nichtlinearitdt aufweisen und somit Intermodulationsprodukte aufweisen.

Eine andere Moglichkeit steuerbare Antennen zu realisieren, sind passive Komponenten auf
Basis von funktionalen Materialien oder mikroelektromechanischer Systeme (MEMS) [Bro98;
Ste+08]. MEMS konnen als miniaturisierte Schalter betrachtet werden, die beispielsweise
mittels Durchschalten unterschiedlicher langer Leitungselemente die Phasenverschiebung
einstellen konnen. MEMS haben den grofien Vorteil einer schnellen Schaltzeit, konnen aber
oft nur zwischen diskreten Phasenverschiebungen umschalten. Zudem sorgt der komplexe
Fertigungsprozess fiir hohe Kosten und die mechanischen Schalter konnen ermiiden.
Funktionale Materialien, wie Barium-Strontium-Titanat (BST)[Mau+18; Nik+16; De +14]
und Flissigkristalle (engl. liquid crystal, LC) [Mau+18] konnen benutzt werden, um kon-
tinuierlich die elektrische Lange eines Wellenleiters und somit die Phasenverschiebung
einzustellen. Dies liegt daran, dass diese Materialien eine kontinuierlich einstellbare Per-
mittivitdt aufweisen, die hauptsachlich von einem extern angebrachten elektrischen Feld
abhéngt. Vergleicht man BST und LC, zeigt nur LC geringe Verluste im mmW-Bereich, um
steuerbare Antennen effizient umsetzen zu konnen. So wurden verschiedene steuerbare
Antennen bzw. Phasenschieber mit Hilfe der Fliissigkristalltechnologie erfolgreich im Labor



1 Einleitung und Motivation

realisiert [Weil7; Gab15; Kar14; Kar+12]. Fokus dieser Arbeiten war der Frequenzbereich
von 10bis 30 GHz fiir die Anwendung in der Satellitenkommunikation. In [Jos18a] wurden
erstmals LC-basierte Hohlleiterphasenschieber im W-Band vorgestellt.

Die vorliegende Dissertation beschéftigt sich mit dem Ziel, steuerbare Antennen im mmW-
Bereich auf Basis von Fliissigkristallen zu entwerfen und zu untersuchen. Dabei liegt ein
Fokus auf dielektrische Wellenleiter, da diese zum einen geringe Verluste und zum anderen
eine einfache Integration von Fluissigkristallen im Frequenzbereich bieten [Ree+17a; Jos+18;
Jos18a; Jos+16]. Ein weiterer Vorteil ist, dass aufgrund ihrer elektrisch offenen Bauweise eine
einfache Implementierung des notwendigen Elektrodensystems fiir die LC-Ausrichtung
gewdhrleistet ist. Dielektrische Wellenleiter sind zudem leicht und lassen sich prinzipiell
mit kosteneffizienten Verfahren, wie beispielsweise 3D-Drucken oder Spritzgussverfahren
herstellen. Um dabei die genannten Vorteile voll ausschopfen zu konnen, liegt das Hauptau-
genmerk auf volldielektrischen Antennen. Das bedeutet, dass auf metallische Komponenten
weitestgehend verzichtet wird.

Die vorliegende Dissertation ist wie folgt aufgebaut. Kapitel 2 diskutiert die essentiel-
len Grundlagen der Fliissigkristalltechnologie und présentiert den Stand der Technik fiir
Millimeterwellenkomponenten. In Kapitel 3 werden die notwendigen Grundlagen fiir di-
elektrische Wellenleiter sowie dielektrische Antennen besprochen. Dazu wird das optische
Néherungsverfahren und Marcatilis Ansatz fiir dielektrische Wellenleiter prasentiert.

In dieser Arbeite werden drei unterschiedliche Antennen basierend auf zwei Konzepten
entwickelt und miteinander verglichen. Ein Konzept verfolgt einen klassischen Ansatz
einer steuerbaren Gruppenantenne wéahrend im anderen Konzept eine einzelne steuerbare
Linsenantenne vorgestellt wird.

In Kapitel 4 wird fiir das erste Konzept ein LC-gefiillter dielektrischer Wellenleiter als
Phasenschieberelement fiir eine 1 x 4 Gruppenantenne aus Stielstrahlern fiir das W-Band
vorgestellt. Fiir die Gruppenantenne wird ein hybrider Ansatz mit einem Leistungsteiler
in Hohlleitertechnik gewéhlt, um die einzelnen Phasenschieber bzw. Antennen speisen zu
konnen. Fiir die Ansteuerung wird ein vereinfachtes Elektrodensystem entworfen, damit
die Anzahl an Steuerspannungen reduziert werden kann. Aufgrund des hybriden Ansatzes
ist die Gruppenantenne aus einer Vielzahl an Teilkomponenten hergestellt, was Fertigungs-
toleranzen und deshalb parasitdare Abstrahlungen und Welligkeiten im Antennendiagramm
verursacht.

Um diesem Problem zu begegnen, wird in Kapitel 5 das aus der Photonik bekannte Prinzip
der Multimode-Interferenz verwendet, um eine Gruppenantenne volldielektrisch umsetzen
zu konnen. Da diese Antennen aus Kunststoff besteht ist sie besonders leicht und lésst sich
als einzelne Komponente herstellen. Anhand mehrerer Demonstratoren, eindimensiona-
ler sowie zweidimensionaler Gruppenantennen wird das Interferenzprinzip erfolgreich
umgesetzt. Anhand einer LC-geftillten Gruppenantenne wird anschliefSend ein Laborde-
monstrator einer volldielektrischen steuerbaren Gruppenantenne entwickelt. Die Vorteile
der einfacheren Fertigung zeigen sich in einer Reduktion der Welligkeit im Vergleich zu
dem hybriden Ansatz und einer bessere Auspragung des Antennendiagramms.

In Kapitel 6 wird das zweite Antennenkonzept vorgestellt. Die prasentierte Antenne stellt
ein neuartiges Konzept einer steuerbaren Antenne vor, bei der keine Leistungsteiler oder



Phasenschieber notwendig sind. Strahlschwenkung wird durch zwei unterschiedliche
Permittivitdten innerhalb einer halbkreisférmigen Apertur erzielt, da sich so eine elektroma-
gnetische Welle entlang der hoheren Permittivitdt ausbreitet und damit abgelenkt werden
kann. Mit Hilfe eines Materials mit steuerbarer Permittivitat, wie beispielsweise LC, kann
die Richtung der hoheren Permittivitit und somit die Abstrahlrichtung eingestellt werden.
Das vorgestellte Konzept wird mit einer LC gefiillten Parallelplattenleiterlinse im V-Band
untersucht. Fiir diesen Demonstrator wird eine Elektrodenstruktur fiir die LC-Ausrichtung
entwickelt, die aus einer Filterstruktur besteht, um parasitdre Wellenausbreitungen auf den
Elektroden zu verhindern. Zur Demonstration wird dabei ein vereinfachtes Elektrodensys-
tem entwickelt, welches nur diskrete Abstrahlmodi einstellen kann aber die Integration
erleichtert. Die Einsatzfahigkeit der Linsenantenne wird durch Messungen bestétigt, aber
parasitére Effekte der Elektroden sind nicht komplett unterdriickt, weshalb im Weiteren eine
volldielektrische Linsenantenne vorgestellt wird. Aufgrund der volldielektrischen Bauweise
konnen die Elektroden von auflen zugefiihrt werden und eine Beeinflussung der elektroma-
gnetische Welle wird vermieden. Beide Linsenantennen werden anschlieflend miteinander
verglichen und die Vorteile der volldielektrischen Linseantenne hervorgehoben.






2 Grundlage von
Fliissigkristall-gesteuerten Antennen

In diesem Kapitel werden die Grundlagen steuerbarer Antennen vorgestellt. Dabei liegt
der Fokus auf Gruppenantennen und den dazugehorenden Fliissigkristall-gesteuerten
Phasenschiebern.

2.1 Steuerbare Gruppenantennen

Wie in der Einleitung, vgl. Kapitel 1 beschrieben, stellen elektronisch steuerbare Gruppen-
antennen eine wichtige Moglichkeit der Strahlschwenkung dar. Da sie auf mechanische
Komponenten verzichten und die Strahlschwenkung elektronisch eingestellt wird, konnen
sie kompakt und wartungsfrei realisiert werden [PZ02a; PZ02b]. Mit aktiven Komponen-
ten konnen auflerdem schnelle Schaltzeiten unterhalb von Millisekunden erreicht werden.
Grundlage fiir Gruppenantennen ist die in Abbildung 2.1 dargestellte Anordnung. Im
Allgemeinen bestehen Gruppenantennen aus N Antennenelementen, die rdumlich angeord-
net sind und durch ein Leistungsteilernetzwerk gespeist werden. Im einfachsten Fall sind
die Antennenelemente, deren Abstrahlverhalten durch den Elementfaktor (engl. Element
Factor, EF) beschrieben ist, linear mit einem Antennenabstand d zueinander in einer Ebene
angeordnet, vgl. Abbildung 2.1 a). Das Abstrahlverhalten der Gruppenantenne E(«) ist
dabei durch den Elementfaktor (engl. Element Factor, EF) und den Gruppenfaktor (engl.
Array Factor, AF) gemafs

E(a) = EF(a) - AF(«) (2.1)

definiert, vgl. Abbildung 2.1 b). Der AF beschreibt die rdumliche Anordnung und die
Anregung der einzelnen Antennenelemente. Dabei ist fiir eine lineare Gruppenantenne, vgl.
Abbildung 2.1 a) der AF durch

N .
AF (¢) = Y a,e/"(Podcosaton), (2.2)
n=0

mit den Anregungkoeffizienten a,, sowie Phasenwinkel ¢, an jedem einzelnen Antennen-
element und der Freiraumausbreitungskonstante Sy = %, beschrieben [Vol07; Bal05]. Im
Falle einer gleichférmigen Anregung ist a,, = 1.
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b)

Abbildung 2.1: a) Prinzipieller Aufbau einer steuerbaren Gruppenantenne bestehend aus vier Anten-
nen. Mit steuerbaren Phasenschiebern ¢, ldsst sich die Phasenbelegung und dementsprechend der
Abstrahlwinkel « einstellen. b) Die Abstrahlung der Gruppenantenne E(«) ist durch Multiplikation
von AF und EF definiert.

Aus Gl. (2.2) lasst sich ableiten, dass durch Anderung der Phasenverteilung mittels der
Phasenschieber der Schwenkwinkel & verdandert werden kann. Dabei kann das Phasenin-
krement Ap zwischen den Phasenschiebern fiir einen geforderten Schwenkwinkel a mit

Ap = Z—Hd sin «. (2.3)
Ao

berechnet werden. Hierbei ist A¢ die Freiraumwellenldnge. Mit steuerbaren Phasenschiebern
kann so das Phaseninkrement und die Abstrahlungsrichtung eingestellt werden. Wichtig ist
auflerdem einen moglichst kleinen Antennenabstand d < A(/2 zu wahlen, um das Auftreten
einer parasidren Hauptkeule (engl. Grating lobes), die mit grofierem Schwenkwinkel in ihrer
Amplitude steigt, zu vermeiden [Vol07]. Allerdings fiihren kleine Abstdnde zu starkeren
Verkopplungen der Antennenelemente. Daher muss ein Kompromiss von Verkopplung
und Antennenabstand gewéhlt werden
Fliissigkristalle eignen sich aufgrund ihrer besonders niedrigen Verluste fiir steuerbare
Phasenschieber im mmW-Bereich. Aus diesem Grund werden im Folgenden essentielle
Grundlagen von Fliissigkristallen beschrieben und LC-Komponenten diskutiert.

2.2 Anisotropes Verhalten von Fliissigkristallen

Fliissigkristalle stellen eine besondere Materialfamilie dar, da sie innerhalb der isotropen
fliisssigen und der festen kristallinen Phase mehrere Mesophasen aufweisen. Ihre grofite
Anwendung finden LC heutzutage in der Verwendung in flachen Fliissigkristall-Diplays,
da sie eine optische Anisotropie bzw. Doppelbrechung besitzen und so in einem steuer-
baren Polarisator verwendet werden. Eine Anisotropie in der Permittivitat kann auch fiir
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steuerbare Komponenten im Mikrowellen- und Millimeterwellenbereich genutzt werden.
Die wichtigste Eigenschaft von LC, die Anisotropie, bildet sich in der fliissigkristallinen
nematischen Mesophase aus. In dieser Phase zeigen die LC-Molekiile eine Richtungsabhén-
gigkeit, wie in einem Kristall, verhalten sich aber gleichzeitig wie eine Fliissigkeit. So zeigen
alle Molekiile in der nematischen Phase in eine bestimmte Vorzugsrichtung, bilden aber
keine Gitterstruktur wie in einem Kristall.

Es werden zwischen diskusformigen diskotischen und stabchenférmigen kalamitischen LC
unterschieden, die des Weiteren in temperaturabhédngige thermotrope und lyotrope LC ein-
geteilt werden. Im Gegensatz zu den temperaturabhdngigen thermotropen LCs werden bei
den lyotropen LCs Losungsmittel verwendet um das gewtiinschte Verhalten des Materials
einzustellen [Hil94]. In dieser Arbeit werden ausschlieflich thermotrope kalamitische LCs
verwendet. Fiir ein tieferes Verstiandnis sei auf [YW14; CHH98; GP95] verwiesen.

Die grundlegende Struktur und Form eines kalamitischen LC-Molekiils ist anhand von
Pentylcyanobiphenyl (5CB) in Abbildung 2.2 zu sehen. Charakteristisch ist die stdbchenm-
formige Molekiilform, die durch ein Fresnel-Ellipsoid angendhert werden kann. 5CB hat
eine Seitenldnge von 5 nm sowie eine Kantenldnge von 2nm [YW14].

Nasas
a)

: 2 |
& ).

Abbildung 2.2: a) Grundlegende Strukturformel eines LC-Molekiils anhand des Beispiels von
Pentylcyanobiphenyl (5CB). b) Vereinfachte Darstellung eines LC-Molekiils.

Die in dieser Arbeit verwendeten kalamitischen LC sind thermotrop, das heifst, dass die
Materialphasen temperaturabhingig sind. In der wichtigsten Phase, der nematischen Pha-
se, neigen die stabchenféormigen Molekiile dazu, sich parallel zueinander auszurichten.
Diese Phase liegt zwischen der Schmelztemperatur Ts und der Klartemperatur Tx vor.
Unterhalb T liegt ein kristalliner Feststoff vor, wahrend LC bei Temperaturen oberhalb des
Klarpunktes fliissiges isotropes Verhalten aufweist.

Das Temperaturverhalten ldsst sich mit dem Anordnung der stabchenférmigen Molekiile
anschaulich verdeutlichen, siehe Abbildung 2.3. Unterhalb der Schmelztemperatur bildet
sich eine Gitterstruktur aus, die mit steigender Temperatur auseinanderbricht und letztlich
in einer isotropen Anordnung der Molekiile resultiert.

Zusatzlich ist in Abbildung 2.3 der Ordnungsparameter S angegeben werden, der die
Ausrichtung der Molekiile in den unterschiedlichen Materialphasen beschreibt. Dieser
gibt den Ordnungsgrad der LC-Molekiile an und nimmt Werte zwischen S = 1 fiir einen
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Abbildung 2.3: Darstellung der Temperaturabhingigkeit von LC mit Angabe des Ordnungsparame-
ters S.

’ ‘o

Abbildung 2.4: a) Darstellung des LC-Direktors, der entlang der Vorzugsrichtung aller Molekiile in
einem Einheitsvolumenelement zeigt. b) Abweichung eines Molekiils 6 von einem Direktor 7 der in
z-Richtung zeigt.

Feststoff und S = 0 fiir eine Fliissigkeit an. Um hierbei die Vorzugsrichtung der Molekiile
zu beschreiben, wird der LC-Direktor 7 benutzt, der einen Einheitsvektor gemaf Abbildung
2.4 darstellt und in dem die Richtung aller LC-Molekiile in einem Einheitsvolumenelement
gemittelt wird.

Hierbei beschreibt der Winkel 6 die Abweichung eines Molekiils zur Vorzugsrichtung bzw.
dem LC-Direktor 7i. Der zweite raumliche Winkel ¢ wird hierbei vernachléssigt, da dieser
aufgrund der Rotationssymmetrie keinen Einfluss auf den Ordnungsparameter hat. Der
Ordnungsparameter kann tiber das zweite Legendre Polynom beschrieben werden, da
dieser die uniaxiale Charakteristik 7i = ||7i|| der stabchenformigen Molekiile berticksichtigt.

10
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Mit dieser Vereinfachung ergibt sich der Ordnungsparameter nach [YW14] zu

Jo' 3 (3cos?(6) — 1) £(6) sin(6)d6
5" £(6)sin(6)de6 '

f(8) beschreibt hierbei die Wahrscheinlichkeit, dass ein Molekiil eine Abweichung 6 entlang
eines Raumwinkelelements d(2 aufweist. So errechnet sich der Ordnungsparameter zu
S = 0 fiir perfekt zueinander ausgerichtete Molekiile 6 = 0, was einer Kristallstruktur ent-
spricht. Im isotropen Fall nehmen die Molekiile jede mogliche Position ein. Somit ergibt sich
eine konstante Wahrscheinlichkeit, dass ein Molekiil einen bestimmten Winkel 6 einnimmt,
f(8) = const. womit S = 1. Der Ordnungsparameter kann auch negative Werte annehmen,
was einer senkrechten Ausrichtung der Molekiile in Bezug auf 7 entspricht.

Fiir ein tieferes Verstdndnis des Ordnungsparameters, insbesondere der Temperaturabhén-
gigkeit thermotroper LCs, kann die Landau-de-Gennes Theorie [GP95] sowie die Maier-
Saupe Theorie [MS59; Mai6(0] verwendet werden. In Letzterer werden elastische Kréfte,
wie beispielsweise Van-der-Waals Krifte betrachtet. Zur Berechnung wird das nematische
Potential [YW14] gemaf3

S= (5 (3cos’0—1)) = (2.4)

N[ =

V(0) = —vS (2 cos? 0 — ;) (2.5)

benutzt, welches die Interaktion der Molekiile untereinander mit Hilfe der Interaktions-
konstante v beschreibt. Es ist proportional zum Ordnungsparameter S, was dazu fiihrt,
dass das Potential mit dem Grad der Unordnung sinkt. Unter Verwendung einer Wahr-
scheinlichkeitsverteilung f(0), die mit einer Boltzmannverteilung beschrieben wird [YW14],

oV (0)/ksT
0) = 2.6
) Jo e VO /T sin(6)de (26)
kann man den Ordnungsparameter gemafs
T
S = 1/ cos? 6§ — ! eV O /ksT sin(0)do (2.7)
Z Jo 2

numerisch berechnen. Die Funktion Z ist die Auftrennungsfunktion eines Einzelmolekiils
und ist definiert durch

T
7= / e VO/RT Gin (9)do. 2.8)
0

Die numerische Berechnung des Ordnungsparameters ist schematisch in Abbildung 2.5
zu sehen. Beide Ubergénge zwischen der kristallinen und nematischen Phase sowie der
nematischen und isotropen Phase sind gezeigt. Es zeigt anschaulich, dass der Wechsel von
einer in die andere Materialphase rapide iibergeht und der Ordnungsparameter S in der
festen sowie fliissigen Phase konstant ist. In der nematischen Phase hingegen zeigt sich eine
Temperaturabhidngigkeit mit Werten des Ordnungsparameters zwischen 0,4 < S < 0,8.

11
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0.8 |
0.6 |
04 |
0.2

kristallin nematisch fliissig

Abbildung 2.5: Verlauf des Ordnungsparamers nach Gl. (2.7).

2.3 Anisotrope Materialeigenschaften

Aufgrund der stabchenférmigen Struktur der Molekiile zeigt ein Fliissigkristall anisotropes
elektrisches Ae, sowie anisotropisches magnetisches Ay, Verhalten. Zur Ausnutzung der
dielektrischen Anisotropie, die bei der Auslegung von HF-Komponenten entscheidend
ist, ist die Polarisierbarkeit der Molekiile von grofier Bedeutung, da bei Einwirkung eines
dufieren elektrischen Feldes Dipolmomente in den Molekiilen erzeugt werden. Um dabei
die Polarisierbarkeit zu beschreiben, sei auf Herleitungen mit Hilfe von Tensoren in [YW14]
verwiesen. Die dielektrische Verschiebungsdichte wird durch einen Tensor der Permittivitat
gemafs

D =¢'e,E (2.9)

beschrieben. Die dielektrische Anisotropie zeigt sich an der kurzen bzw. langen Achse eines
LC-Molekiils, was zu zwei Extremen der Permittivitit fithrt. Dabei haben LC fiir Mikrowel-
lenanwendungen eine positive Anisotropie, Ae, = &) — €r,L- Steht das elektromagnetische
Feld senkrecht zum Direktor, erfahrt es eine Permittivitit e, | bzw. eine Permittivitat €|/
wenn das elektromagnetische Feld parallel zum Direktor steht. Dieses Verhalten ldsst sich
anhand des Permittivitdtstensors veranschaulichen. Angenommen der LC-Direktor, siehe
Abbildung 2.4, ist perfekt parallel zur z-Achse des Molekiils ausgerichtet, vereinfacht sich
der Tensor zu

& L 0 0
=0 &, 0]. (2.10)
0 0 5r,||

Da der LC-Direktor jede beliebige Ausrichtung einnehmen kann, wird der Permittivitats-

12
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tensor durch eine Rotationsmatrix R erweitert [YW14; Mue07]. Diese ist durch

cosfcos¢ —sing sin6cos¢
R = | cosOsing cos¢ sinfsing |, (2.11)
—sin6 0 cos 6

unter Verwendung von Kugelkoordinanten beider Raumwinkel 6 und ¢, beschrieben. Der
Tensor ?r dndert sich hiermit zu

&, =Re R (2.12)

2.4 Steuerung von Fliissigkristallen

Die makroskopischen Eigenschaften und Wechselwirkungen mit statischen und harmoni-
schen elektromagnetischen Feldern eines LC-Volumens bzw. des LC-Direktors wird durch
die Kontinuumstheorie beschrieben [GP95; YW14]. Hierbei werden zum einen die Sum-
me aus elektrischen und magnetischen Feldenergien sowie zum anderen mechanische
Oberfldachen- sowie Verfomungsenergien berticksichtigt. Die Grundlage dieser Betrachtung
ist die Summe aller Enthalpien bzw. Gibbsenergien, gegeben durch

Wf - JJJ d f - IJ:[ d f elastisch + d f magnetisch + df elektrisch + df Verankerung* (2-13)

Bei Betrachtung der Kontinuumstheorie wird nur die Rotation der Molekiile berticksichtigt
und nicht transversale Bewegungen. Wie bereits erwédhnt, neigen die LC-Molekiile zu einer
parallelen Ausrichtung untereinander, was einen energieminimalen Zustand beschreibt. Bei
kleinsten Storungen in einem LC-Volumen koénnen drei verschiedene Verformungsarten
auftreten, die in Abb. 2.6 schematisch dargestellt sind.

Diese Verfomungen, Spreizung, Drehung und Biegung genannt, werden dabei durch die
Frank-Oseen-Energiedichte gemafs

Fotastisch = 0.5K11 (V - 1) + 0.5Kz; (7 - V X 7)* 4 0.5K33 (7 x V x i) (2.14)

beschrieben [GP95]. Ki1, Koo und K3 sind die frankschen Elastizdtskonstanten und sind
hauptsachlich durch den verwendeten Fliissigkristall, sowie Temperatur und Ordnungspa-
rameter definiert.

Die Oberflichenenergiedichte, siehe Gleichung 2.15, hat ihren Ursprung aus der Wechsel-
wirkung der LC-Molekiile mit einer Oberfldche. Sie wird durch

fVerankerung = —0.5Ky (V : ((V : ﬁ) n+1xV X ﬁ)) , (215)

13
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Abbildung 2.6: Grundlegende Verformungsarten von LC-Molekiilen.

mit einer weiteren Elastizitatskonstante Ky4, beschrieben [GP95]. Prominentestes Beispiel
tiir eine Verankerung ist die Verwendung einer geriebenen Nylon- bzw. Polyimidschicht
(Verankerungsschicht) [Kar14]. Diese Schicht wird in der Regel aufgeschleudert und an-
schlieffend und in einer definierten Richtung mechanisch durch Reiben behandelt. Dadurch
entsteht eine gerichtete Rauigkeit, an der sich die Molekiile ausrichten. Dies wird benutzt,
um eine Vorausrichtung der Molekiile zu erreichen.

Das Hauptinteresse in der Verwendung von Fliissigkristallen in optischen Bauteilen so-
wie Mikrowellenkomponenten liegt in der starken Wechselwirkung mit elektrischen und
magnetischen Feldern, die zur Aussteuerung bzw. Umorientierung der Molekiile fiihrt.
Betrachtet man ein hochfrequentes elektrisches Feld getrennt von einem quasi-statischen
E-Feld, wird mit Letzterem der LC ausgerichtet und hierdurch die Permittivitidtsanderung
fur das hochfrequente Feld realisiert.

Die eingebrachte Energie durch elektrische sowie magnetische Felder, freq = felektrisch +
fmagnetisch, ist beschrieben durch

Afraa = —0560E? [e,, 1 + ey (E -7i)2| — 0.5poH |, + Apr(H2 - 70)?] (2.16)

Wird das LC-Volumen durch ein elektrisches oder magnetisches Feld durchsetzt, wird ein
energieminimaler Zustand erreicht, indem sich die LC-Molekiile bzw. der Direktor parallel
zum einfallenden Feld ausrichten [GP95; YW14].

Dabei ist die Anisotropie Ae, frequenzabhédngig und muss fiir den Gleichspannungsfall
und fiir die HF-Anwendung getrennt betrachtet werden. Bei der Entwicklung von LC
ist deswegen auch eine hohe Anisotropie im Gleichspannungsfall wichtig, um schnelle
Steuerzeiten erreichen zu konnen.

Fiir die magnetische Ansteuerung kénnen Dauermagnete sowie Elektromagnete verwendet
werden. Beide Arten von Magneten spielen eine Rolle wenn sehr homogene Felder gefordert
sind, weswegen diese vor allem in Labormessungen, wie beispielsweise der Materialcha-
rakterisierung, genutzt werden [Weil7; G&b15; Go6l10]. Bei beiden Magnetarten ist eine
mechanische Ausrichtung der Magnete notig um die Richtung der LC-Molekiile verdandern

14
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Abbildung 2.7: Schematische Darstellung eines LC-gefiillten Parallelplattenkondensators. Ist die
angelegte Spannung Uy, hoher als die Schwellwertspannung Uy, beginnt eine parallele Ausrichtung
der LC-Molekiile entlang des E-Feldes. Bei Umax sind die Molekiile voll ausgerichtet.

zu konnen. Sie sind aufierdem zu grofs und schwer um sie kompakt in Komponenten
integrieren zu konnen. Hinzu kommt, dass hohe Strome fiir hohe magnetische Feldstarken
notwendig sind, um den LC vollstindig ausrichten zu kénnen. Aus diesem Grund ist fiir
den Einsatz in steuerbaren Mikrowellenkomponenten die Ausrichtung mittels elektrischer
Felder relevant.

2.4.1 Elektrische Ansteuerung

Die Ausrichtung mittels elektrischer Felder ldsst sich anhand eines LC-gefiillten Parallelplat-
tekondensators veranschaulichen, siehe Abbildung 2.7. Durch die Oberflichenverankerung
an den metallischen Elektroden sind die LC-Molekiile parallel zu diesen ausgerichtet. Wird
eine Spannung angelegt, richten sich die Molekiile allmé&hlich parallel zu den E-Feldlinien
aus, sobald die Schwellwertspannung Uy, iiberschritten wird. Dieser Ubergang wird auch
als Freedericksz-Transition beschrieben [YW14]. Wird die Spannung kontinuierlich erhoht,
richten sich die Molekiile immer stiarker entlang der Feldlinien aus bis U,y erreicht wird
und eine vollstindige parallele Ausrichtung vorliegt. Lediglich eine sehr diinne Schicht der
LC-Molekiile an der Oberfldche verbleibt und ist aufgrund der Oberflichenverankerung
parallel zu den Platten ausgerichtet. Zwischen den beiden extremen Spannungen kann die
Ausrichtung bzw. der Winkel des LC-Direktors beliebig eingestellt werden, weswegen die
Permittivitat kontinuierlich in Abhingigkeit der Spannung eingestellt werden kann.

Die Schwellwertspannung, auch Freedericksz-Spannung genannt, kann unter der Annahme
eines unendlich ausgedehnten Parallelplattenkondensators und somit eines homogenes

und konstanten E-Feldes durch
[ Kip
Uy, = , 2.17
th = 7T eole, ( )
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mit der frankschen Elastizititskonstanten Kj;, bestimmt werden [YW14; CHH98].
Aufgrund der unterschiedlichen Ausrichtung der Molekiile mit Hilfe des angelegten E-
Feldes andert sich die relative Permittivitdt innerhalb des Kondensators. Unterhalb Uy,
stehen die Molekiile senkrecht zu den Feldlinien, was zu einer effektiven relativen Permitti-
vitdt e, ~ ¢, | fiihrt. Mit Erhohen der Spannung Uy, auf Upax dndert sich die Permittivitat
auf e, = Er|- Zwischen den beiden extremen Zustidnden kann die Permittivitit mit veran-
dern der Spannung kontinuierlich eingestellt werden und liegt zwischene¢, | <e¢, <e¢, ).
Anhand des Paralleplattenkondensators in Abb. 2.7 ldsst sich auch die Schaltzeit, also die
Zeit, die die Molekiile bendtigen, um zwischen der senkrechten und parallelen Ausrichtung
zu wechseln, abschdtzen. Nach [YW14; CHHO98] lasst sich die Schaltgeschwindigkeit durch

Yrot _ Yrot hZLC 1

" efe(Ep—Ep) Ky 72 (%)2_1
Utn

TAN (2.18)

mit dem Rotationsviskosititskoeffizienten 7y, den Elastizitdtskonstanten K;; und der Hohe
der LC-Schicht hy ¢, berechnen. Wird nach einer parallelen Ausrichtung der LC-Molekiile
der Kondensator spannungsfrei gesetzt, richten sich die LC-Molekiile wieder senkrecht aus.
Dabei wird die Schaltzeit mit

T ')’roth%(j
AUS —
Kii 712

(2.19)

beschrieben. Die Elastizitdtskonstanten hédngen hierbei von der jeweiligen LC Mischung
ab und konnen somit gezielt auf die jeweiligen Anwendungen angepasst werden. An-
hand Gleichung 2.18 und 2.19 zeigt sich, dass bei einem Einschalten der Spannung, die
LC-Ausrichtung schneller erfolgt als die mechanische Riickfiihrung mittels der Veranke-
rungsschicht in die senkrechte Grundrichtung .

2.4.2 Konzepte fiir steuerbare Millimeterwellenkomponenten

Fiir die Auslegung fiir HF-Komponenten ist eine Charakterisierung der LC-Mixturen not-
wendig. Um den Verlustwinkel genau vermessen zu konnen, werden dabei resonatorba-
sierte Methoden verwendet [Weil7; Gib15; Gol10]. In Tabelle 2.1 werden die dielektrischen
Materialeigenschaften, der in dieser Arbeit verwendeten LC-Mischungen, zusammengefasst.
Die Werte sind fiir eine Frequenz von 19 GHz bei Raumtemperatur gegeben.

Neuste Messungen einer resonatorbasierten Materialcharakteristik bei 60 GHz zeigen nur
leichte Verringerungen der Anisotropie und des Verlustwinkels [Pol+19]. Terahertz-Spektro-
skopie Messungen zeigen zusitzlich nahezu konstantes Verhalten der Materialparameter
bis zu mehreren Terahertz [Wei+13b].

Anhand zwei unterschiedlicher HF-Wellenleiter kann die Integration der Fliissigkristall-
technologie und insbesondere die elektrische Ansteuerung anschaulich dargestellt werden.
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Tabelle 2.1: Zusammenstellung der dielektrischen Materialeigenschaften der in dieser Arbeit
verwendeten Mikrowellen Fliissigkristalle. Die Werte sind fiir 19 GHz angegeben.

LC 87/” &L tal’lén tan(SL
GT3-23001 3,28 2,46 0,004 0,014
GT5-26001 3,27 2,39 0,002 0,007
GT7-29001 3,53 2,45 0,006 0,012

LC-steuerbare Wellenleiter spielen vor allem als Phasenschieber fiir steuerbare Gruppen-
antennen eine ausgepragte Rolle [Kar14; Kar+12; Gab15; Wei+13a; Mau+18], weil sich die
elektrische Lange und somit die Phasenverschiebung durch die steuerbare Permittivitat
einstellen lassen.

Anhand der zwei unterschiedlichen Ausbreitungskonstanten in einem Wellenleiter f, und
B errechnet sich die differentielle Phasenverschiebung bei physikalischer Lange I mit

Aq)max =L -9 = (:BL - ;BH) I= Aﬁl (2.20)

Ein grofier Vorteil von LC ist die kontinuierlich einstellbare Permittivitat, sodass sich die
Phasenverschiebung und deshalb der Schwenkwinkel einer Gruppenantenne kontinuierlich
einstellen lassen. Bei der Auslegung von Phasenschieber ist die Phasenschiebergiite (engl.
Figure of Merit, FoM) ein wichtiges Bewertungskriterium. Es ist definiert durch das Verhaltnis
von maximaler Phasenverschiebung und Einftigeverluste (engl. Insertion loss, IL)

Aq’max

FoM =
ILmax

_ (2.21)

In Abbildung 2.8 ist das Prinzip einer mit LC-gefiillten steuerbaren Mikrostreifenleitung
zu sehen. Wichtig ist diese Art von Phasenschieber vor allem fiir planare Strukturen und
wird, obwohl in dieser Arbeit nicht relevant, der Vollstindigkeit halber gezeigt. LC wird
hierbei als steuerbares Substrat der Mikrostreifenleitung verwendet, ist also zwischen der
Masseflache und der Signalleitung eingefiigt. Durch Aufbringen der Masseflache sowie der
Signalleitung auf jeweils ein Tragersubstrat kann ein anschlieflend geriebener Polyimidfilm
aufgetragen werden, der zu einer senkrechten Vorausrichtung der LC-Molekiile fiihrt. Mit-
tels Abstandshalter werden beide Tragersubstrate auf Abstand gehalten und bilden somit
Platz fiir die LC-Schicht [Mue07]. In den Arbeiten [G6110; Kar14] konnte gezeigt werden,
dass sehr diinne LC-Schichten im Bereich von 100 pm mittels kleiner Abstandshalter in SU8
bzw. Mikroperlen realisiert werden konnen. Hierbei wurden die entsprechenden Metalli-
sierungen auf Glastrager aufgebracht und diese auf den Abstandshaltern verklebt. Wird
eine Spannung zwischen Masse und Signalleitung angelegt, kommt es zu einer Umorientie-
rung der LC-Molekiile und somit zur parallelen Ausrichtung. Wird die Spannung wieder
allméhlich reduziert, richten sich die Molekiile wieder entlang der Polyimidschicht aus und
orientieren sich bei null Volt wieder senkrecht zum HF-Feld aus. Durch Verwendung der
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2 Grundlage von Fliissigkristall-gesteuerten Antennen

E-Feld Metall LC Verankerungsschicht

—» [ ] ]
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I I
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a) b)

Abbildung 2.8: Schematische Darstellung einer mit LC-gefiillten Mikrostreifenleitung. a) Senkrechte
Ausrichtung des LCs. b) Parallele Ausrichtung des LCs.

mechanischen Vorausrichtung und dem elektrischen Steuerfeld konnen beide Permittivitats-
zustdnde senkrecht und parallel erreicht werden. Dazwischen kann jeder Permittivitatswert
und somit die Phasenverschiebung kontinuierlich in Abhdngigkeit der Spannung eingestellt
werden.

Obwohl dieser Phasenschieber planar und kompakt realisiert werden kann, steigen die
Verluste mit hoheren Frequenzen aufgrund der zunehmenden ohmschen Verluste an. Dem
gegeniiber sind Hohlleiter-basierte LC-Phasenschieber verlustirmer und wurden erfolg-
reich im Ka-Band umgesetzt [Gdb15; Weil7]. Kernelement ist ein mittig eingebrachter
Kunststoffcontainer, der den LC enthilt, siehe Abbildung 2.9. Bei diesem Phasenschieber
kann keine Vorausrichtung mit Hilfe eines Polyimidfilms benutzt werden. Es ist also eine
vollelektrische Ansteuerung notwendig. Im Vergleich zu Mikrostreifenleitungen sind die ho-
hen Steuerspannungen aufgrund der grofien LC Kavitdt und grofien Elektrodenabstdnden
problematisch. Die grofse LC-Hohe resultiert auch in langeren Steuerzeiten, siehe Gleichung
(2.18).

Wie in Abbildung 2.9 zu sehen, werden fiir die elektrische Ansteuerung mehrere Elektroden
in den Hohlleiter eingefiigt, die durch eine Isolierschicht beispielsweise ein diinnes Substrat
von der metallischen Wand isoliert sind. Damit ldsst sich zum einen ein paralleles E-Feld,
sowie zum anderen ein Quadrupolfeld fiir die senkrechte Ausrichtung erzeugen. Da die
Elektroden in dem Wellenleiter platziert sind, kommt es zu einem Uberkoppeln des HF-
Feldes auf die Elektroden und eine Mikrostreifenleitungsmode breitet sich aus. Um dies zu
verhindern, konnen die Elektroden als periodische Filterstrukturen realisiert werden, die
ein Ausbreiten einer HF-Mode unterdriicken [Wei+13a].
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2.4 Steuerung von Fliissigkristallen
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Abbildung 2.9: Schematische Darstellung eines LC-gefiillten Hohlleiterphasenschieber. Mindes-
tens vier Elektroden sind fiir die LC-Ausrichtung notwendig. a) Quadrupol fiir die senkrechte

Ausrichtung des LC. b) Parallele Ausrichtung des LC.
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3 Dielektrische Wellenleiter und Antennen

In diesem Kapitel werden wichtige Grundlagen dielektrischer Wellenleiter vorgestellt. Sie
sind vor allem als Lichtwellenleiter aus der Optik bekannt und sind dort von sehr grofser
Bedeutung, da sie die einzige Moglichkeit bieten, Licht in einem Kabel zu fiihren [Reil2].
Dielektrische Wellenleiter konnen in unterschiedlichen Formen verwendet werden. Dazu
gehoren zylindrische, elliptische oder rechteckige Querschnitte [YS08], wobei in dieser
Arbeit ausschliefSlich rechteckige Wellenleiter verwendet werden, da sie einfacher zu frasen
sind und die Implementation von LC-Kavitdten einfacher zu realisieren ist. Hinzu kommt,
dass sie polarisationsstabiler sind.

Im Vergleich zu metallischen Wellenleitern, wie planaren Mikrostreifenleitungen oder
Hohlleitern, wird eine elektromagnetische Welle in DW allein durch Verwendung eines
Dielektrikums gefiihrt. Das heifst, dass keine metallischen Strukturen bzw. Berandungen
genutzt werden. Dies ist fiir den Millimeterwellenbereich bzw. Terahertzbereich von be-
sonderer Bedeutung, da keine metallischen Verluste auftreten, die, insbesondere aufgrund
der Oberflichenrauhigkeit und der sinkenden Eindringtiefe des elektrischen Stroms, mit
der Frequenz steigen. Weitere Vorteile sind aufSerdem das geringe Gewicht und die Mog-
lichkeit kostengiinstige Herstellungsmethoden wie 3D-Drucken [Wei+16; Hon+18] oder
Spritzgussverfahren verwenden zu konnen. So wurden zahlreiche Komponenten und Sys-
teme in diesem Frequenzbereich auf Basis dielektrischer Wellenleiter in den letzten Jahren
umgesetzt [NZ14; Ree+17a; Gei+17b; Jos+16; DH18b; DH18a; Lio+01; Gen+14]. Dazu zdhlen
auch dielektrische Stielstrahler [Pou+10; Riv+17; KML82], volldielektrische Schalter (engl.
Single Pole Double Throw, SPDT) [Jos18a; Jos+18]. Des Weiteren wurden hybride Mess- und
Sensorsysteme entwickelt [Gei+17a; Wei03; Ric06; Sun13], die metallische Hohlleiter mit
dielektrischen Wellenleitern verkniipfen.

Die zwei fiir diese Arbeit wichtigsten dielektrischen Wellenleitertypen sind in Abbildung 3.1
mit dem charakteristischen E-Feldverlauf dargestellt. Bei der Subwellenldngenfaser handelt
es sich um einen dielektrischen Wellenleiter, der nur aus einem einzelnen dielektrischen
Kern besteht, wihrend bei der Stufenindexfaser dieser Kern von einem zweiten Dielek-
trikum niedrigerer Permittivitit ummantelt ist. Charakteristisch ist die Auspragung einer
Oberflichenwelle, die als evaneszenter Feldanteil aufSerhalb des Kerns propagiert. Im Falle
der Subwellenldngenfaser klingt das evaneszente Feld auflerhalb des Kerns ab, weshalb
Subwellenldngenfasern verlustarmer als Stufenindexfasern sind. Denn in Stufenindexfa-
sern klingt das evaneszente Feld im dielektrischen Mantel ab, was aber dazu fiihrt, dass
kein Feldanteil aufierhalb des Mantels auftritt. Dies fiihrt aber im Vergleich dazu, dass
Stufenindexfasern robuster gegeniiber dufierlichen Storungen sind [YSO08].
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3 Dielektrische Wellenleiter und Antennen
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Abbildung 3.1: a) Subwellenldngenfaser: Der evaneszente Feldanteil propagiert aufierhalb des
einzelnen dielektrischen Kerns. b) Stufenindexfaser: Der evaneszente Feldanteil klingt im Mantel ab.
Es giltey > €1 > ¢g.

3.1 Optischer Ansatz fiir Planare Dielektrische Wellenleiter

Fiir das grundlegende Verstandnis der dielektrischen Wellenfithrung kann der optische
bzw. geometrische Ansatz nach Abbildung 3.2 verwendet werden [YS08; Reil2]. Hierfiir
wird ein in y-Richtung unendlich ausgedehnter planarer dielektrischer Wellenleiter mit
einem dielektrischen Kern &, und Mantel £; angenommen.

Wird ein Strahl in den planaren Wellenleiter eingefiigt kommt es zu einer Totalreflexion an
der Grenzschicht, wenn die Tangentialkomponente des einfallenden Wellenvektors grofser
als die Wellenzahl der Welle im Mantel gemaf3

‘B = \/ako sinf > \/ak() (3.1)

ist.Hierbei ist kg die Wellenzahl im Freiraum. Daraus folgt, dass e, > ¢; gelten muss. Weitere
Bedingung fiir eine Totalreflexion ldsst sich aus dem Snelliusschem Brechungsgesetz ableiten

Abbildung 3.2: Schematische Darstellung des geometrischen Ansatzes planarer dielektrischer Wel-
lenleiter mit unendlicher Ausdehnung in y-Richtung mit e, > £;.

22



3.1 Optischer Ansatz fiir Planare Dielektrische Wellenleiter

[Reil2]. Hieraus folgt, dass es zu einer Totalreflexion an der Grenzschicht kommt wenn der
Einfallswinkel 6 auf der Grenzschicht oberhalb eines kritischen Winkels

NG
N (3.2)

sin > sin i,y =

liegt.
Ein in den Wellenleiter einfallender Strahl erfiillt die Reflexionsbedingung wenn nach
[Reil2]

B < \/e2\/1 —sin? By = /g1 — e2NA, (3.3)

mit der sogenannten numerischen Apertur NA, erfiillt ist. Somit erhoht sich der Akzep-
tanzwinkel mit steigenden Permittivitidtsunterschied zwischen Kern und Mantel. Eine
eingeprégte elektromagnetische Welle propagiert durch den planaren Wellenleiter aufgrund
der Mehrfachreflexionen an der oberen und unteren Grenzschicht. Somit kann die Welle
durch eine Superposition zweier ebener Wellen, also der jeweiligen Welle die durch die
Reflexion an der oberen und unteren Seite entstehen, beschrieben werden. Nach [Reil2] ist
die Superpostion beschrieben durch

efj(\/ako(ixcosewtzsine)fwt) — efj(ix\/gk(, cose)efj(ﬁszt). (3.4)

Aufgrund der Reflexion an der Grenzschicht von niederiger und hoher Permittivitat kommt
es zu einer Phasenverschiebung der reflektierten Welle. Um hierbei eine Wellenausbreitung
zu erreichen, ist entscheidend, dass die Phasenverschiebung ein Vielfaches von 277 ist, um
konstruktive Uberlagerung aufgrund der Superposition beider Wellen zu gewéhrleisten.
Kommt es zu einer konstruktiven Uberlagerung bildet sich eine stehende Welle bzw. Mode,
mit einem GaufSprofil in x-Richtung aus. Damit sich die Mode auspragt, ist konstruktive
Uberlagerung beider Wellen gefordert, womit sich die Modenbedingung zu

—4.\/e2kob/2cos 0 + ¢1(0) + ¢2(0) = —2mm m=20,12,.., (3.5)

mit den Phasenverschiebungen aufgrund der Totalreflexion ¢1(8), ¢2(6), ergibt [Reil2].
Aufgrund der Frequenzabhingigkeit kann eine normierte Frequenz V gemaf3

znf /2 Jer =& = b)2koNA — s“’ NA (3.6)
0

V=

verwendet werden. Mit dem dimensionslosen Parametern

u=0/2\/e— B2  v=b/2\/p—Kes (3.7)

gilt V2 = u? 4 v?. Nach [Reil2] ergibt sich somit fiir TE polarisierte Wellen die Anzahl
ausbreitungsfahiger Moden zu

1%
M=|_—5]+1, (3.8)
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3 Dielektrische Wellenleiter und Antennen

wobei mit den eckigen Klammern die im Argument enthaltene natiirlich Zahl angenommen
wird. Im Fall der Grundmode ist nur die Ausbreitung einer einzelnen Mode relevant,
was durch die Bedingung V < 71/2 erfillt wird. Mittels Gl. 3.6 kann nun die Grofse des
dielektrischen Wellenleiters fiir eine Monomoden-Ausbreitung mit

Ag > /\O,c =2b-NA (3.9)

berechnet werden [Reil2].

Basierend auf der Annahme, dass sich die Welle als Superposition zweier ebener Wellen
beschreiben lésst, siehe Gl. 3.4, kann nach [Reil2], die Feldverteilung in der Kernregion
|x| < b/2 mit

Exern = Eo cos(ux’)e(’fﬁz) m=024,.. (3.10)
Eg sin(ux')el7/F?) m=1,35,.. (3.11)

und der normierten Koordinate x’ = 2x/b beschrieben werden. Fiir |x| > b/2 ist der
Feldverlauf durch ein evaneszentes Abklingen gemaf3

Entantet = Ege ¥ Vel /F) (3.12)

beschrieben mit dem Parameter c als Abklingkonstante.

3.2 Marcatilis Naherungsverfahren

Im vorherigen Kapitel wurde ein planarer dielektrischer Wellenleiter mit unendlicher trans-
versaler Ausdehnung in Bezug zur elektromangetischen Welle angenommen. Im Falle
rechteckiger dielektrischer Wellenleiter mit endlicher Ausdehnung gibt es keine geschlos-
sene mathematische Formulierung, weswegen ein Ndherungsverfahren zur Berechnung
von Marcatili prasentiert wurde [Mar69]. Im Vergleich zu zylindrischen oder elliptischen
Strukturen gibt es keine analytische Beschreibung, da es nicht gelingt eine analytische Be-
schreibung der Stetigkeit der Felder an den Kanten der rechteckigen Querschnittsfldche des
dielektrischen Wellenleiters zu formulieren. Aus diesem Grund werden Vereinfachungen in
Betracht gezogen, die in der Zeichnung in Abbildung 3.3 gezeigt sind. Das Problem wird auf
zwei orthogonal zueinander liegende planare Wellenleiter reduziert, die eine entweder in x-
oder y-Richtung polarisierte Welle fithren. Aus Abschnitt 3.1 folgt, dass der grofite Anteil
der Welle im hoherpermittiven Kern gefiihrt wird und die Felder aufierhalb exponentiell ab-
klingen. Aus diesem Grund entsteht nur ein geringer Fehler, wenn die schattierten Bereiche
in der Analyse nicht beriicksichtigt werden. Somit konnen die Felder an den Grenzschichten
einfach durch die Stetigkeitsbedingungen mit einbezogen werden. Die Moden, die sich in-
nerhalb des rechteckigen dielektrischen Wellenleiters ausbreiten sind Hybridmoden, d.h. sie
besitzen eine magnetische sowie eine elektrische Feldkomponente in Ausbreitungsrichtung.
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3.2 Marcatilis Ndherungsverfahren

Abbildung 3.3: Schematische Darstellung von Marcitilis Naherungsverfahren. Die schraffierten
Bereiche werden nicht berticksichtigt, was die Berechnung auf zwei orthogonal zueinander liegende
planare dielektrische Wellenleiter reduziert. Es gilt e; > ¢;.

Sie werden nach ihrem grofiten Anteil der Polarisation des elektrischen Feldes entweder
E},,- bzw. E},,-Mode genannt. Die Hochstellung gibt hierbei die Richtung des E-Feldes an
wihrend im Index die Anzahl der Feldmaxima in beiden Richtungen beziffert wird. Ohne
Berschrankung der Allgemeinheit wird im Folgenden die Ej,,, Mode beschrieben. Basierend
auf der Helmholtz-Gleichung lasst sich das E-Feld, welches das dominante Feld ist, in den
5 Regionen, siehe Abbildung 3.3, durch

E;l) = Aqcos(kyx + ) cos(kay + ), (3.13)
Ey(2,4) = Ap4cos(ky,,x + a)exp(Eky,,y), (3.14)
ES) = Asscos(kyysy + 7)exp (ks ), (3.15)

mit k; = wlue; = kic,i + k;i + B?,i = 1,2,3,4,5, beschreiben [YS08]. Die Konstanten A;
sind beliebig gewahlt und « und 7 geben die Position der Feldminima und -maxima an.
Basierend auf dem kontinuierlichen Feldiibergang der in [YS08] beschrieben ist lassen sich
transzendente Gleichungen

k
kyb = mm — 2tan ! ZL‘Z‘l?‘* (3.16)
2 -k
k
kea =nm—2tan ' | ——L (3.17)
K2 — k2 — K2
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Abbildung 3.4: Schematische Darstellung unterschiedlicher Moden eines rechteckigen DW. In den
gezeigten Modenprofilen liegt stets eine y-Polarisation Ej;,,, vor.

herleiten, mit (1m,n)-ten Mode. Nach [YSO08] folgt schlussendlich fiir die Ausbreitungskon-
stante im Kern (Region 1)

B= /K~ k2 —K. (3.18)

In Abbildung 3.4 sind einige E},y Moden schematisch dargestellt. Allen Moden ist ein
evaneszenter Feldanteil aufierhalb des Wellenleiters gemeinsam.

Trotz der hinreichend genauen Berechnung mit Hilfe von Marcatilis Naherungsverfah-
ren spielen numerische Simulationen, wie mit CST Studio Suite, die grofite Rolle in der
Auslegung dielektrischer Wellenleiter. Problematisch ist vor allem die Verwendung relativ
niedrigerer Permittvitdten (¢, < 3), da der Fehler durch die schwichere Feldfokussierung
und somit groflerer evaneszenter Feldanteile zunimmt. Aus diesem Grund werden die
ermittelten Grofien bzw. die Auslegung der dielektrischen Wellenleiter mit Simulationen
tiberpriift und weiter optimiert. Dabei spielen vor allem die Feldverteilungen innerhalb
sowie aufSerhalb des Kerns eine Rolle, die stark von der Geometrie sowie der Permittivitat
abhéangen.

3.3 Leitungsiibergdange auf Dielektrische Wellenleiter

Fiir die Charakterisierung dielektrischer Wellenleiter oder zur Einbettung in komplexere
Systeme sind oftmals Leitungsiibergange notig. Dies ist zudem auch darin begriindet, dass
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3.3 Leitungstibergidnge auf Dielektrische Wellenleiter

die Integration von Detektoren in dielektrischen Wellenleiter schwierig zu realisieren ist,
siehe [YSB82]. In [Ric06; DSV18] werden Konzepte vorgestellt, um dielektrische Wellenleiter
in planare Strukturen zu integrieren. So haben beispielsweise Schlitzleitungen den Vorteil,
dass ein dielektrischer Kern direkt in den Schlitz platziert werden kann, wahrend bei Mi-
krostreifenleitungen ein Teil der Streifenleitung auf den dielektrisch Kern weitergefiihrt
werden muss. Bei beiden beschriebenen Moglichkeiten kommt es zu Herausforderungen in
der Herstellung, da bei beiden in [Ric06] vorgestellten Leitungsiibergdngen die Qualitdt der
Uberginge stark von Fertigungstoleranzen abhingen. Entscheidend ist die exakte Platzie-
rung des Dielektrikums bzw. die Position der tiberlappenden Mikrostreifenleitung.

Mit wenig Aufwand verbunden und am effizientesten ist die Anpassung von dielektrischen
Wellenleitern an Rechteckhohlleiter [YS08], da beide Moden, Eﬁy und TE;, gleich polarisiert
sind und sich in ihrem Feldbild dhneln. Die einfachste Realisierung ist das Einfiigen des
Dielektrikums in einen offenen Hohlleiter, wie es in [Pou+10; Riv+17] umgesetzt wurde.
Aufgrund des abrupten metallischen Ubergangs ist dies nur hinreichend effektiv wenn
hochpermittive Dielektrika mit ¢, ~ 9 verwendet werden, da es sonst an der metallischen
Kante zu Leckwellen kommt und parasitdre Abstrahlungen entstehen. Um dies zu verhin-
dern und eine gute Modenanpassung zu erreichen, wird der Hohlleiter dhnlich wie bei
einem Hornstrahler aufgeweitet [YS08]. In Abbildung 3.5 ist ein Leitungsiibergang von
WR10 auf Subwellenldngenfaser aus Rexolite (e, = 2,53) fiir das W-Band zu sehen, der in
zahlreichen Arbeiten verwendet wurde [Ree+17a; Jos18a; Jos+18; Jos18b]. Der Ubergang
ist schrittweise aufgebaut und besteht aus unterschiedlichen Tapern bzw. Verjiingungen,
um Impedanzanpassung sowie Modenanpassung zu erreichen. So wird zum einen das
eingefiigte Dielektrikum in einer Ebene angespitzt, um Reflexionen im Hohlleiter zu ver-
meiden, zum anderen aber auch die Breite des Hohlleiters verringert, um eine Ausbreitung
héherer Moden, aufgrund der verdnderten cutoff-Frequenz, zu unterdriicken. Mit der Ver-
wendung des Horns wird eine Erzeugung einer Leckwelle, die parasitdre Abstrahlungen
erzeugt, verringert, da die evaneszenten Feldanteile der Welle nicht gestort werden [Jos18b].
So verringert sich die prozentuale Abstrahlung im Vergleich zu einem einfachen offen
Rechteckhohlleiter in Simulationen von 30% auf 1%.

In [Jos+18; Jos18a] wird beschrieben, dass mit dem in Abbildung 3.5 gezeigten Leitungs-
iibergang in Back-to-Back Messungen eine Transmission |Sp;| &~ —0,7 dB mit einer Ein-
gangsreflexion |S11| < —15dB im gesamten W-Band erreicht wird.
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Abbildung 3.5: Prinzipielles Konzept eines Leitungsiibergangs von WR10 auf Subwellenldngenfaser.
Mehrere Taper werden verwendet, um zum einem Impedanzanpassung und zum anderen Modenan-
passung zu erreichen. Das verwendete Horn reduziert vor allem Leckwellen, die sonst zu einer
parasitdren Abstrahlung fiihren. Dimensionen in mm. Eine detaillierte Zeichnung des Ubergangs ist
in Anhang C zu finden.

3.4 Dielektrische Antennen

Um eine dielektrisch gefiihrte Welle in den Freiraum abzustrahlen, gibt es unterschiedliche
Antennenkonzepte wie Stielstrahler und Linsen, die in dieser Arbeit verwendet werden.
Je nachdem welche Anforderungen an die Antenne gestellt werden, bieten sich Stielstrah-
ler fiir Gruppenantennenkonzepte und Linsen als einzelne hochdirektive Antenne an, da
Stielstrahler im Allgemeinen ein breites Abstrahlverhalten haben und Linsen gute Biinde-
lungseigenschaften aufweisen.

3.4.1 Stielstrahler

Die einfachste Realisierung ist das abrupte Abschneiden eines dielektrischen Wellenleiters
dhnlich wie bei einem offenen Rechteckhohlleiter [AYNO3]. Problematisch ist die schlechte
Anpassung und die Uberlagerung von den evaneszenten Wellenanteilen und der im Kern
gefiihrten Welle. Infolgedessen kommt es zu einer starken Welligkeit im Abstrahlverhalten
und zu einem niedrigen Antennengewinn. Dielektrische Stielstrahler hingegen haben eine
gute Abstrahlcharakteristik und erreichbare Bandbreite, da sie hauptsachlich durch eine
Verjiingung bzw. Taper des Wellenleiters eine gute breitbandige Anpassung in den Freiraum
erreichen. In der Literatur wurden Stielstrahler intensiv behandelt, [Vol07; KML82], und
finden in Gruppenantennen Verwendung [Pou+10; Riv+17].
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Abbildung 3.6: Grundlegende Darstellung linearer Stielstrahler. (a) Querschnitt. (b) Einfach verjiing-
ter Taper. (c) Zweifach verjingter Taper.

Das prinzipielle Aussehen linearer Stielstrahler ist in Abbildung 3.6 fiir einen einfachen bzw.
zweifachen Taper zu sehen. Bei einem einfachen Taper kann die Verjiingung in jeweils einer
Polarisationebene erfolgen. Im Vergleich zu einem zweifachen Taper hat ein einfacher Taper
den Vorteil einer besseren mechanischen Stabilitdt, was vor allem bei Millimeterwellen und
den damit einhergehenden kleinen Dimensionen eine Rolle spielt.

Vorteil eines linearen Tapers im Vergleich zu beispielsweise exponentiellen Verldufen ist der
einfache Entwurf, der nur durch die Lange /; definiert ist. Durch den Taper nahert sich die
Phasengeschwindigkeit der gefiihrten Welle kontinuierlich an die Lichtgeschwindigkeit ¢
an und wird so an den Freiraum abgegeben. Stielstrahler zdhlen zu den Aperturantennen.
Es kann eine virtuelle Apertur an der Stielstrahlerspitze angenommen werden. Anhand
der Feldsimulation, siehe Abbildung 3.7, fiir zwei Stielstrahlerldngen bei 90 GHz, wird die
virtuelle Apertur verdeutlicht. Bei einer Taperldnge von 16 mm ist die Feldverteilung durch
eine Zunahme der evaneszenten Feldanteile deutlich breiter als bei 8 mm. Die simulier-
te E-Feldstdrke entlang der Stielstrahlerspitze ist in Abbildung 3.8 dargestellt. Hier wird
nochmals deutlich, wie sich die Feldverteilung eines langen Stielstrahlers im Vergleich zu
einem kurzen Stielstrahler verbreitert. Mit der Fourierintegration entlang dieser virtuellen
Apertur, wie im allgemeinen bei Aperturantennen typisch, lasst sich das Abstrahlverhal-
ten berechnen. Dadurch wird direkt ersichtlich, das die Direktivitdt mit zunehmender
Stielstrahlerldnge steigt.

In [Vol07] sind Naherungsformeln angegeben mit denen sich der Antennengewinn sowie
die HPBW fiir eine Lange I, zwischen 31y und 8A¢ mit

10,

G ~ 10log < l ) fiir 3Ag <l < 8Ag (3.19)

0

HPBW =~ 55°, | % (3.20)
t

abschitzen lassen. In Abbildung 3.9 ist das Simulationsergebnis des Antennendiagramms
unterschiedlicher Stielstrahlerlangen mit einfachem Taper zu sehen. In dieser Simulation
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Auswertungskurve

b)

Abbildung 3.7: Feldsimulation zweier unterschiedlich langer Stielstrahler, a) 16 mm b) 8 mm. In der
Darstellung ist das E-Feld bei 95 GHz gemittelt.
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Abbildung 3.8: E-Feldverteilung an der Spitze der simulierten Stielstrahler entlang der Auswer-
tungskurve in Abbildung 3.7. Die Linien geben die Kanten der Stielstrahler an.
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Abbildung 3.9: Simuliertes Richtdiagramm unterschiedlicher linearer Stielstrahlerlangen nach
Abbildung 3.6. Gezeigt ist die H-Ebene bei 95 GHz.

wurde ein dielektrischer Wellenleiter aus Rexolite (¢, = 2,53) mit einem quadratischen
Querschnitt (1,8 mm x 1,8 mm) angenommen. Die Schitzungsformeln Gl. 3.19 und Gl. 3.20
spiegeln sich gut in den Simulationen wieder. Mit grofierer Lange nimmt der Gewinn zu
wéhrend die HPBW sinkt.

Inwieweit Stielstrahler fiir steuerbare Gruppenantennen geeignet sind, wird in Abbil-
dung 3.10 deutlich. Dort ist das berechnete Nebenkeulenniveau (engl. side lobe level, SLL)
in Abhdngigkeit des Schwenkwinkels fiir eine 1 x 4 Gruppenantenne bei 90 GHz aufge-
tragen. Der Stielstrahler, welches als Antennenelement herangezogen wurde, hat eine
Taperliange von jeweils I[; = 8 mm, 16 mm und eine Breite von 1,8 mm. Wird ein SLL von
—8dB akzeptiert wird bei einem Antennenabstand von einer Freiraumwellenldnge A ein
Schwenkwinkel von 16° erreicht. Dieser kann auf 22° erhoht werden, wenn der Anten-
nenabstand auf 0,81 reduziert wird. Um den Antennenabstand weiter zu verkleinern,
sind schmalere Stielstrahler notwendig. Dies kann nur erreicht werden, indem hohere
Permittivitdaten verwendet werden, da so die Dimensionen der DW kleiner werden.

3.4.2 Linsenantennen

Der maximal erreichbare Gewinn von einzelnen Stielstrahlern ist begrenzt, da es ab einer
Lange von tiber [y < 8¢, vgl. Gl (3.19) zu einer Sittigung bei der Auspriagung der eva-
neszenten Feldanteile kommt. Hinzu kommt auflerdem die Problematik, dass Stielstrahler
mit zunehmender Lange mechanisch instabiler werden, die Baugrofie steigt, und somit
die Herstellung schwieriger wird. Eine Alternative sind integrierte Linsenantennen (engl.
integrated lens antenna, ILA) da sie wie Stielstrahler direkt durch einen dielektrischen Wel-
lenleiter gespeist werden konnen [Gei+17a]. Sie haben in der Regel eine konvexe elliptische
Form, wie in Abbildung 3.11 gezeigt [CNQ16]. Dabei wird eine vom Einspeisungspunkt
spharische Welle in eine ebene Welle mit konstanter Phasenfront tiberfiihrt, was zu einer
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Abbildung 3.10: Berechneter SLL in Abhéngigkeit des Schwenkwinkels einer Gruppenantenne aus
1 x 4 Stielstrahlern fiir zwei unterschiedliche Antennenabstinde d und Taperliangen ! bei 90 GHz.
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Abbildung 3.11: Grundlegende Zeichnung einer integrierten Linsenantenne. a) Prinzipieller Strah-
lengang. b) Strahlenansatz zur Bestimmung der Linsengeometrie.

hohen Direktivitat fiihrt.

In Abbildung 3.11 ist eine integrierte Linsenantenne dargestellt, es ist gut zu erkennen,
das der Brennpunkt bzw. die Einspeisung, hier ein dielektrischer Wellenleiter, direkt mit
dem Linsenkorper verbunden ist [PMO04]. Bei herkdmmlichen Linsen liegt stattdessen der
Brennpunkt, in der Regel eine Hornantenne, aufierhalb des Linsenkorpers und ist dement-
sprechend rdumlich von der Linse getrennt. Das hat bei einer integrierten Linsenantennen
den Vorteil einer besseren Integration von dielektrischem Wellenleiter und dem Linsenkor-
per, da dieser direkt mit der Linse verbunden werden kann [Gei+17a].

In Abbildung 3.11 a) ist anhand des Strahlengangs die Biindelungseigenschaft gut zu er-

kennen. Dabei miissen die Strahlen unter einem kritischen Winkel 6. = sin~!(1//¢;) zum
Linsenrand liegen, um in eine ebene Phasenfront tiberzugehen. Die Berechnung der Linsen-
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geometrie kann in guter Ndherung fiir grofse Linsen, Aq¢ < 24, durch einen geometrischen
Ansatz der Strahlengédnge erfolgen [CNQ16]. Zur Biindelung ist zum einen gefordert, dass
die elektrische Lange aller Strahlen gemafs

Var(a) +gla) = VErl (3.21)
sowie die physikalische Lange
r(a)cos(a) +1(a) =1 (3.22)
gleich ist. Werden beide Gleichungen zusammengefiihrt, ist die Linsengeometrie durch
_ Ve 1)
rla) = —————~
V& — cos(a)

definiert, was in kartesischen Koordinaten einer Ellipse

G (57) = 628

umgerechnet werden kann. Anhand Gl. (3.23) zeigt sich das die Exzentrizitdt der Ellipse
von der Permittivitdt abhdngt. Das Verhiltnis von kurzer zu langer Achse der Ellipse lasst
sich anschliefsend nach [CNQ16] folgendermafien beschreiben,

(3.23)

(3.25)

c=b/\/e. (3.26)

Der Parameter a kann hierbei beliebig gewdhlt werden, da er vor allem die erreichbare
Direktivitdt bestimmt. Da es sich bei dem geometrischen Ansatz nur um eine Ndherung
handelt, ist es ratsam die berechneten Dimensionen anschlieflend mit einer Vollwellensimu-
lation wie in CST Studio Suite zu tiberpriifen.
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4 Steuerbare dielektrische Phasenschieber
in Gruppenantennen

In Abschnitt 2.4.2 wurde der LC-gefiillte Hohlleiter als effizienter Wellenleiter fiir LC-
Phasenschieber im Ka-Band beschrieben. In [Jos+13; Jos18a] wird ein LC-gefiillter Hohlleiter
im W-Band vorgestellt, der gute Performanz mit einer gemittelten FoM von 130° /dB auf-
weist, aber nur magnetisch zu steuern ist. Problematisch sind die mit steigender Frequenz
kleineren Dimensionen, die die Integration der Steuerelektroden erschweren. Zum einen
miissen die Elektroden in den metallisch geschlossenen Hohlleiter eingebracht werden
und zum anderen die Zuleitungen herausgefiihrt werden. Dabei muss eine Spaltbildung
vermieden werden, um Diskontinuititen in der Hohlleiterwand und damit verbundene
mogliche Verluste zu minimieren. Die Strukturgrofle der Elektroden und dementsprechend
der Filterstruktur zur Unterdriickung parasitdren Moden sinkt auch mit steigender Fre-
quenz, womit auch an den Herstellungsprozess hohere Anforderungen gestellt werden. In
[Jos+14; Wei+14a] werden elektrische Ansteuerkonzepte vorgeschlagen, die aber bislang
nicht in Messungen validiert werden konnten.

Vielversprechende Alternative sind dielektrische Wellenleiter, da sie die elektromagnetische
Welle, wie in Kapitel 3 beschrieben, ohne metallische Berandung fiihren. Damit kénnen die
Elektroden fiir die LC-Steuerung von aufien angebracht werden, siehe Abbildung 4.1.

Voruntersuchungen fiir LC-gefiillte DW sind in [Ree+17a; Jos18a; Jos+18; Jos+16] verof-
fentlicht und wurden als Komponente in einem SPDT verwendet [Jos+18]. Die FoM liegt
dabei fiir Subwellenldngenfasern bei 60°/dB [Jos18a; Jos+18] und fiir Stufenindexfasern
bei 100° /dB [Ree+17a], womit die gute Verwendbarkeit von DW fiir mmW gezeigt wird.
Da keine metallischen Verluste auftreten, kann durch geeignete Wahl des Dielektrikums
eine verlustarme Ubertragung gewihrleistet werden. Fiir die elektrische Steuerung des
LCs sind vier Elektroden notig, die im Falle einer Subwellenldngenfaser einen gewissen
Abstand zum Wellenleiter haben miissen. Dies liegt an dem evaneszenten Feldanteil der
elektromagnetischen Welle, der so nicht gestort wird. Wiirde eine Metallflache zu nah an
dem Wellenleiter sein, kime es zu grofSen Abstrahlungseffekten. Bei einer Stufenindexfaser
konnen die Elektroden direkt auf den Wellenleiter aufgebracht werden, da die Welle im
Mantel abklingt [Ree+17a]. Aufgrund der guten Performanz soll anhand dieses Kapitels die
Verwendbarkeit LC-gefiillter DW als Phasenschieberelement in einer 1 x 4 Gruppenantenne
im W-Band untersucht werden. Zu dem Gesamtentwurf der Gruppenantenne gehoren die
Auslegung des Phasenschiebers, der Antenne, der Entwurf des Leistungsteilernetzwerks
und das Elektrodensystem zur Steuerung der LC-Phasenschieber.
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Abbildung 4.1: Schematische Darstellung eines LC-gefiillten dielektrischen Wellenleiters. Mit zwei
Elektrodenpaaren lassen sich die a) parallele Ausrichtung sowie b) senkrechte Ausrichtung des LCs
einstellen.

4.1 Entwurf des Phasenschiebers

Wichtigste Hauptkomponente der Gruppenantenne sind die Phasenschieber, die es ermogli-
chen einen steuerbaren Schwenkwinkel der Gruppenantenne einstellen zu kénnen. Obwohl
eine Stufenindexfaser eine hohe FoM aufweist, vgl. [Ree+17a] und [Jos+18], werden die
Phasenschieber als kompaktere Subwellenldngenfaser entworfen. Dies ermoglicht kleine-
re Antennenabstdnde fiir die spdtere Gruppenantenne und vereinfacht die Herstellung.
Das grundlegende Design ist in Abbildung 4.2 dargestellt und basiert auf den Arbeiten in
[Jos18a; Jos+18]. Fiir den DW wird Rexolite verwendet, ein spezieller Polystyrolkunststoff,
der sich prézise zerspanen ldsst und sehr gute HE-Parameter hat. Die relative Permittivitat
g, = 2,53 bleibt bis in sehr hohe Frequenzen konstant und die dielektrischen Verluste niedrig
mit tané = 6 - 10~% [FB97; HS11; Lam96]. Der DW besitzt einen quadratischen Querschnitt
mit einer Kantenldnge von 1,8 mm und beinhaltet einen LC-Kern, um die Ausbreitungs-
konstante sowie die Phase einstellen zu konnen. Trotz der zwei vorhandenen Dielektrika
handelt es sich nicht um eine Stufenindexfaser, da der Rexolitemantel mit einer Wandstarke
von 0,2 mm bzw. 0,3 mm einen vernachlédssigbaren Effekt hat und Feldanteile aufSerhalb des
DW auftreten. Fiir die LC-Kavitit wurde eine rechteckige Form von 1.4 x 1.2 mm? gewihlt,
um bessere Erhaltung der HF-Polarisation sicherzustellen.

Die Lange des Phasenschiebers wurde mit einer Reserve in Bezug zur maximal erreichbaren
Phasenverschiebung entworfen. Das bedeutet, dass der Phsenschieber so entworfen wurde,
dass mit einer vollen Ausnutzung der Anisotrpie mehr als 360° erreicht werden konnen.
Dies ist darin begriindet, da fiir die spétere steuerbare Gruppenantenne ein vereinfachtes
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Abbildung 4.2: a) Schematische Darstellung des LC-gefiillten DW. Der DW hat eine quadratische
Form mit einer Kantenldnge von 1,8 mm. b) Verbindungskonzept zweier DW.

Elektrodensystem verwendet wird, welches nur fiir eine parallele Ausrichtung des LCs
sorgt. Da ein LC im ungesteuerten Zustand, aufgrund der hoheren Anzahl an Freiheitsgra-
den der kurzen LC-Molekiilachse mehr zu einer senkrechten Ausrichtung tendiert. Hinzu
kommt, das Verankerungseffekte an den vier Rexolitewadnden auftreten und eine senkrech-
tere Ausrichtung begiinstigen.

Aufgrund der Vereinfachung kommt es zu einer niedrigeren Steuereffizienz, d.h. die Effi-
zienz die ein LC-Bauteil mit gegebener Geometrie erreicht, da nicht der volle Permittivi-
tatsbereich des LCs genutzt werden kann. Konsequenterweise muss der Phasenschieber
deshalb langer ausgelegt werden. Abbildung 4.3 zeigt das Verhdltnis von maximaler Pha-
senverschiebung in Abhidngigkeit der Permittivtit eines 33 mm langen Phasenschiebers,
vgl. Abbildung 4.2. Unter Annahme einer Anisotropie von Ae, = 1.08, die durch den LC
GT7-29001 gegeben ist, wird eine differentielle Phase von 680° bei 85 GHz erreicht. 360°
Phasenverschiebung wird dabei schon mit einer Anisotropie von Age, = 0.6 erreicht.

Fiir die Fertigung der Phasenschieber werden zwei Rexolitehélften verwendet, die mit ei-
nem UV-Kleber verklebt werden. Entlang der Klebestelle wird eine Klebenut beriicksichtigt,
um eine bessere Ausrichtung und Verbindung zu erreichen. An einer Stirnseite ist ein Loch
fiir die Befiillung, welches nach der LC-Befiillung mit GT7-29001 mit Hilfe einer Spritze
mit einem Epoxidkleber verschlossen wird. Abbildung 4.4 zeigt einen befiillten Phasen-
schieber und den Messaufbau fiir magnetische und elektrische Charakterisierung. Fiir die
Vermessung werden WR10 auf DW Ubergénge, vgl. Kap 3, benutzt. Fiir die Verbindung
von zwei DW werden Laschen, die mit einem Rexolitestift verbunden werden, benutzt, vgl.
Abbildung 4.2 b).

Fiir die magnetische LC-Ausrichtung werden Neodym Magnete verwendet, die fiir die zwei

extremen LC-Ausrichtungen per Hand platziert werden. Die elektrische LC-Ausrichtung
wird mit zwei Metallplatten als Elektroden umgesetzt, die auch per Hand ausgerichtet
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Abbildung 4.3: Simulierte Phasenverschiebung A¢ in Abhéngigkeit von der Permittivitat €, 1 c des
LCs. Die Linien geben den Permittivitdtsbereich des verwendenten LCs GT7-29001 an.

Elektrode

Abbildung 4.4: a) Gefertigter Phasenschieber. b) Magnetische und c) elektrische Charakterisierung
des Phasenschiebers.
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Abbildung 4.5: Vergleich von gemessenen und simulierten |Sy; | fiir magnetische und elektrische
Ausrichtung mit GT7-29001. Der graue Bereich gibt die Streuung aller gemessener Phasenschieber
an.

werden. Dabei wird ein 1kHz Rechtecksignal, das auf eine Steuerspannung von 500V
verstarkt wird, verwendet. Die hohe Spannung ist notwendig, da die Elektroden 6 mm
voneinander entfernt sind, sodass sie die elektromagnetische Welle nicht beeinflussen.
Insgesamt werden sechs Phasenschieber gemessen. Ein Vergleich von gemessenen und
simulierten S-Parametern ist in Abbildung 4.5 dargestellt. |S11] ist stets unter —10dB. Die
graue Flache zeigt den Wertebereich, in dem alle gemessenen Phasenschieber liegen. Es
ist offensichtlich, dass die Abweichungen mit zunehmender Frequenz grofser werden und
auf 2dB bei 110 GHz steigen. Unterhalb 95 GHz liegt die Abweichung bei unter 1dB. Der
Grund fiir die grofe Varianz der Phasenschieber liegt in den Toleranzen bei dem handischen
Zusammenfiigen. Diese entstehen durch die grofsen Klebestellen und Kleberiickstande, die
auch in die LC-Kavitét gelangen. Diese Klebertiickstinde haben dementsprechend einen
grofieren Einfluss auf hohere Frequenzen und somit kleinen Wellenldngen, wodurch es zu
Abstrahlungseffekten kommt. Es wurde auf eine Modellierung der Klebertickstinde in der
Simulation verzichtet, da zum einen der Verlustwinkel des Klebers unbekannt ist und zum
anderen die genauen Dimensionen der Klebertickstande nicht ermittelbar sind.
Senkrechte und parallele LC-Ausrichtung fiihren trotz unterschiedlicher Verlustwinkel zu
einem dhnlichen |Sy; |, da sich das E-Feld mit hoherer Permittivitat im DW konzentriert
und der evaneszente Feldanteil in der Luft sinkt. Die erreichte FoM und die maximale
Phasenverschiebung sind in Abbildung 4.6 dargestellt. Bei der Phasenverschiebung ist
nur eine geringe Varianz zu erkennen. Die Simulation prognostiziert aber eine grofiere
Phasenverschiebung, die im Vergleich bei der elektrischen Steuerung geringer ausfillt als
bei magnetischer Stuerung des LCs. Dies liegt an dem metallischen WR10 Ubergang der
das statische E-Feld stort.

Die Unterschiede im |S;1| beeinflussen direkt die FoM, die im Mittel bei 130 °/dB liegt.
Der hochste Wert liegt bei 140 °/dB bei 102,5 GHz. Tabelle 4.1 zeigt einen Vergleich von
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Abbildung 4.6: Vergleich von gemessenener und simulierter FoM und Phasenverschiebung mit
GT7-29001. In grau ist die Streuung aller Phasenschieber gegeben.

passiven Phasenschiebern im W-Band. Anhand dieser Tabelle wird deutlich, dass mit
dem hier vorgestellten Phasenschieber ein verlustarmer Phasenschieber realisiert werden
konnte, der einen neuen Bestwert darstellt. Im Vergleich zu dem in [Jos+13] vorgestellten
Hohleiterphasenschieber ist die FoM auf einem gleichem Niveau. Dieser Phasenschieber
konnte aber nur magnetisch gesteuert werden.
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Tabelle 4.1: Vergleich von passiven Phasenschieber im W-Band. * Nur magnetisch gesteuert.

Wellenleiter Technologie FoM /(°/dB) °/mm f/GHz Referenz
Hohlleiter LC 130 * 10 90-105 [Jos+13]
Hohlleiter MEMS 14 - 90-105 [Psy+13]
Steg-Hohlleiter LC 70 28 75-110 [Mue+06]
Loaded-Line LC/MEMS 37 18 75-110 [Fri+11]
Subwellenldngenfaser MEMS 104 11 80 [Chi+10]
Subwellenldngenfaser Nanotubes 4 0.75  75-110 [Lio+17]
Subwellenldngenfaser Nanotubes - 0.75 75-110 [SLO19]
Subwellenldngenfaser LC 60 5 90-110 [Jos18a]
Subwellenldngenfaser LC 42 5 90-110 [Jos+16]
Dielektrischer Wellen- LC 100 18 75-110 [Ree+17b]
leiter

Subwellenldngenfaser LC 130 22 85-110 Diese Arbeit

4.2 Steuerbare Gruppenantenne

Als Antennenelement sind die in Kapitel 3 beschriebenen Stielstrahler gut geeignet, da sie
direkt mit dem Phasenschieber verbunden werden konnen. Als Taperldnge der Stielstrahler
wird eine Lange von 8 mm gewdhlt, um ein breites Abstrahlverhalten zu erreichen. Die Halb-
wertsbreite betrdgt bei 90 GHz 45° und der Antennengewinn ist 12 dBi. Fiir die Speisung
der Phasenschieber sowie Antennenelemente ist ein Leistungsteilernetzwerk notwendig. In
[Pou+10; Riv+17] werden dafiir hohlleiterbasierte Leistungsteilernetzwerke fiir Stielstrahler
vorgestellt. Sie zeigen eine gute Performanz sowie einfachen Aufbau und aus diesem Grund
wird fiir diese Arbeit auf diese Vorarbeiten zuriick gegriffen.

4.2.1 Leistungsteilernetzwerk

Das grundlegende Design der steuerbaren Gruppenantenne mit dem Leistungsteilernetz-
werk ist in Abbildung 4.7 dargestellt. Es besteht aus folgenden Elementen:

A WR10-Leistungsteilernetzwerk in der E-Ebene

B Dielektrischer Taper zur Impedanzanpassung

C Horniibergang von Hohlleiter auf DW

D Phasenschieber

E Stielstrahler
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Abbildung 4.7: Prinzipieller Entwurf der steuerbaren Gruppenantenne. Angegeben sind die Ports
(P1,...,P5) fiir die Simulation des Leistungsteilernetzwerks.

Das Leistungsteilernetzwerk A ist als Corprate Feed Network entworfen, das heifit die einzel-
nen Leistungsteiler werden kaskadiert. Der einzelne Leistungsteiler ist ein E-Ebene Teiler,
der durch einen Metallsteg in der Mitte des Hohlleiters Leistungsteilung erreicht. Nach
dem Metallsteg werden beide Halften auf die WR10 Dimension aufgeweitet. Ein vergleich-
bares Design wird in[Riv+17] vorgestellt. Der Leitungsiibergang von WR10 auf DW ist
dhnlich aufgeweitet wie Kapitel 3 und besteht aus einer dielektrischen Taper B und einem
Horn C. Innerhalb des Entwurfsprozesses der Gruppenantenne wird der Antennenabstand
auf 2,8 mm =~ 0.8A¢ bei 90 GHz gewihlt und der Leitungsiibergang von WR10 auf DW
angepasst. Aufgrund des kleinen Abstands kommt er zu einer Uberlappung der Horner.
Entkopplung der nahe platzierten DW wird durch die Elektroden der Phasenschieber D
sichergestellt. Abbildung 4.8 zeigt die simulierten S-Parameter des Leistungsteilernetzwerks.
Die Position der Ports ist Abbildung 4.7 zu entnehmen. Die Vorwirtstransmission |S,q| ist
konstant bei —6,3 dB und der |Sy;] ist unter —15dB im gesamten W-Band.

4.2.2 Elektrische Ansteuerung

Wie eingangs erwdhnt, besteht die elektrische Ansteuerung des LCs aus mehreren Me-
tallplatten als Elektroden, die nur die parallele LC-Ausrichtung einstellen konnen. Dafiir
werden insgesamt fiinf Elektroden und elektrische Potenziale, siehe Abbildung 4.9, bzw.
vier Spannungen benétigt. Die Elektroden werden mittig zwischen den Phasenschiebern
platziert und haben dementsprechend einen Abstand von 0,4 mm zum DW. Die Elektro-
den werden alternierend mit positivem bzw. negativem Potenzial angeschlossen. Um eine
mogliche Feldverzerrung aufgrund des Dielektrikums zu verhindern, haben die Elektroden
eine Gesamthohe von 3 mm, um eine homogene Feldverteilung zu erhalten. Diese Hohe
sorgt dafiir, dass die Streufelder nicht innerhalb der LC-Kavitat auftreten. Anhand einer
Feldsimulation, siehe Abbildung 4.9, ldsst sich die homogene Feldverteilung des Elektro-
densystems zeigen. Aufgrund der Elektroden werden die nah platzierten DW entkoppelt
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Abbildung 4.8: Simulation des Leistungsteilernetzwerks. Die Ports sind in Abbildung 4.7
dargestellt.|S,q | mit x = {2,34,5}.
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Abbildung 4.9: a) Anordnung der Elektroden. b) Simulation des statischen E-Feldes fiir eine Poten-
zialverteilung von Uy =80V, U, = =80V, U3 =30V, Uy = —170Vund Us =70 V.
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Abbildung 4.10: Simulierte Antennendiagramme in der E-Ebene fiir drei Permittivitdtsverldufe.
Jedes Diagramm ist individuell auf die Hauptstrahlrichtung normalisiert.

und so ein Ubersprechen verhindert. Wegen des engen Abstands sorgen die Elektroden aber
fiir eine starke Wechselwirkungen mit der im DW gefiihrten elektromagnetischen Welle.
Abweichungen der Elektrodenposition in der Grofsenordnung eines zehntel Millimeters
haben Auswirkung auf die Ausbreitungskonstante des DW und dndern das Phasenver-
halten. Aus diesem Grund muss die Position der Elektroden in dem Zusammenbau der
Gruppenantenne moglichst genau eingehalten werden.

Um die Moglichkeiten der vorgestellten Gruppenantenne zu présentieren, sind in Abbil-
dung 4.10 simulierte Antennendiagramme dargestellt. In Abschnitt 4.1 wurde gezeigt, dass
die Phasenverschiebung linear von der LC-Permittivitdat abhéngig ist. Aus diesem Grund
wurden in der Simulation unterschiedliche lineare Permittivititsgradienten entlang der Pha-
senschieber analysiert. Diese sind grad e, c =0, grad e, c = 0,1 und grade, 1 c = 0,2 und
sorgen fiir einen Schwenkwinkel von 0°, 15° und 25°. Bei 95 GHz steigt das SLL aufgrund
des grofien Antennenelementabstands an. Die simulierten Antennendiagramme in der
H-Ebene sind in Abbildung 4.11 dargestellt. Hier zeigt sich ein breites Abstrahlverhalten,
definiert durch das einzelne Abstrahlverhalten des Stielstrahlers.
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Abbildung 4.11: Simulierte Antennendiagramme in der H-Ebene. Jedes Diagramm ist individuell
auf die Hauptstrahlrichtung normalisiert.

4.3 Realisierung und Hochfrequenz-Charakterisierung

Die realisierte steuerbare Gruppenantenne ist in Abbildung 4.12 zu sehen. Sie besteht aus
dem WRI10 Leistungsteilernetzwerk, welches in Splitblock-Technik umgesetzt wurde, den
Phasenschiebern und Stielstrahlern. Die Elektroden sind aus 0,2 mm dicken Messingplatten
geschnitten und mit FR4 Platinen verlotet. Um die Phasenschieber genau in Position zu hal-
ten, werden kleine Abstandshalter aus Rohacell-Schaumstoff zwischen den Phasenschiebern
und den Elektroden platziert. Fiir den Aufbau werden die Taper fiir den WR10 Ubergang,
Phasenschieber und Stielstrahler jeweils aus Einzelteilen mit den Verbindungslaschen und
Rexolitestiften zusammengesteckt. Da ein vereinfachtes Elektrodensystem verwendet wird

Abbildung 4.12: Realisierte steuerbare Gruppenantenne.
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Abbildung 4.13: Vermessene Ag/V-Kennlinie der vier verwendeten Phasenschieber mit GT7-29001.
Jede Kennlinie ist individuell auf die Initalphase normalisiert.

und von den beiden extremen LC-Ausrichtungen nur die parallele Ausrichtung einge-
stellt werden kann, werden die Phasenschieber einzeln charakterisiert. Dazu werden die
Stielstrahler entfernt und ein weiterer WR10 auf DW Ubergang an den jeweiligen Phasen-
schieber angeschlossen, siehe Anhang A. Darauf aufbauend wird die Spannung an dem
jeweiligen Phasenschieber schrittweise erhoht, ZS;; gemessen und die A¢/V-Kennlinie
berechnet. Diese Kennlinie fiir die vier verwendeten Phasenschieber ist in Abbildung 4.13
dargestellt. Ab einer Spannung von ungefahr 70V tritt ein Sattigungseffekt auf. Die grofite
Steigung bzw. Sensitivtat liegt in einem Bereich von 0V bis 40V auf, da in diesem Bereich
70% der moglichen Phasenverschiebung eingestellt werden konnen.

Die vermessenen Phasenschieber kommen aus zwei unterschiedlichen Produktionschargen.
Diesen Effekt sieht man in der Phasencharakteristik, da die maximale Phasenverschiebung
der beiden Phasenschiebepaare eine Differenz von 110° aufweist. Eine Moglichkeit fiir
diesen Unterschied kann im Frasprozess der beiden Produktionschargen liegen, da sich
die Eigenschaft des Fraskopfes dndert und somit eine andere Rauigkeit auf dem Rexolite
entsteht. Dies hat einen Einfluss auf den ungesteuerten Zustand des LCs und der maximal
erreichbaren Phasenverschiebung. Die zeigt sich auch in den Initialphasen der Phasenschie-
ber, also der Phase die im ungesteuerten Zustand erreicht wird, sieche Anhang B. Aufgrund
des vereinfachten Elektrodensystems unterscheiden sich die Steuerzeiten zwischen den
beiden extremen LC-Ausrichtungen stark voneinander. Wird die maximale Steuerspannung
von 200V fiir die parallele Ausrichtung angelegt, wird diese in 17 s erreicht, siehe Abbil-
dung 4.14. Da die senkrechte LC-Ausrichtung nur aufgrund der vergleichsweise schwachen
Wechselwirkung der LC-Molekiile untereinander entsteht, sind dafiir mehrere Minuten
notwendig. Die gemessene sowie simulierte Eingangsreflexion |S1;| der gesamten Grup-
penantenne zeigt Abbildung 4.15. Sie liegt im gesamten W-Band unterhalb —12,5dB und
vernachlédssigbare Effekte treten in Abhdngigkeit der Steuerspannungen auf.

Fiir die Demonstration der Strahlschwenkung werden drei Spannungskonfigurationen, sie-

46



4.3 Realisierung und Hochfrequenz-Charakterisierung

1 .
. 081 90%
£
&: 06 T
£ 04|
Z
02 1%
0 : - - - :
0 20 40 60 80 100
Zeit/s

Abbildung 4.14: Gemessene Steuerzeiten von ungesteuerten Zustand auf parallele Ausrichtung
eines Phasenschiebers.
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Abbildung 4.15: Vergleich von gemessenen und simulierten |Sy1| der realisierten Gruppenantenne.
Vernachldssigbare Effekte treten in Abhédngigkeit der Steuerspannungen auf.
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Tabelle 4.2: Spannungsverteilung fiir unterschiedliche Schwenkwinkel bei 85 GHz.
Schwenkwinkel  |Uq| |Us| |U3| |Uy| |Us|

0° 27V 14V 10V 13V 13V
—25° ov 28V 18V 2V 12V
+15° 24V 12V 12V 40V 187V

he Tabelle 4.2, fiir einen Schwenkwinkel von 0°, +15° und —25° bei 85 GHz verwendet. Zu
beachten ist, dass fiir diese Spannnungskonfigurationen die jeweiligen ungesteuerten Zu-
stinde der Phasenschieber berticksichtigt und mit eingerechnet wurden, vgl. Anhang B.

Die Antennenmessungen werden mit dem flexiblen, dielektrischen Wellenleiter der Fa.
Spinner durchgefiihrt, der in seinem Inneren einen flexiblen dielektrischen Wellenleiter aus
HDPE beinhaltet [NZ14]. Dieser Messaufbau, abgebildet in Anhang A erlaubt eine sehr
kosteneffiziente Fernfeldcharakterisierung, da keine Drehkopplung notwendig ist und es
hierdurch zu keiner Bandbreitenbeschrankung kommt. Um die Kraftwirkung bzw. den
Hebelarm moglichst gering zu halten, wird der flexible Wellenleiter knapp oberhalb des
Drehtellers montiert. Mit mehreren Hohlleiterverzweigungen kann die Antenne in einer
Hohe von knapp 40 cm montiert werden. Durch die zusatzlichen Hohlleiter kommt es
zu einer Dampfung von 4 dB. Von Nachteil ist nur die begrenzte Rotation von +65°, die
durch den flexiblen Wellenleiter moglich ist. Die gemessenen Antennendiagramme sind in
Abbildung 4.16 fiir die H-Ebene sowie in Abbildung 4.17 fiir die E-Ebene gezeigt. Strahl-
schwenkung kann anhand der Diagramme in der E-Ebene demonstriert werden. Insgesamt
kann eine hohe Welligkeit, die auf die Elektroden zuriickzufiihren ist, beobachtet werden.
Brechungseffekte, die an den Kanten der Elektroden entstehen, iiberlagern sich mit der
gewiinschten Abstrahlung und fithren dadurch zu Interferenzen und dadurch zu der sicht-
baren Welligkeit. Hinzu kommt der modulare Aufbau mit zahlreichen Einzelkomponenten,
der zu Diskontinuititen fiihrt. Diese verursachen zusétzlich parasitdre Abstrahlungen und
begitinstigen dadurch die Welligkeit. Fiir die Frequenz von 85 GHz, bei der die Phasen-
bzw. Spannungsbelegung berechnet wurde, liegt der SLL zwischen —12 und —7 dB. Der
Antennengewinn wurde mit einem 22 dBi Standard-Gain-Horn ermittelt und liegt zwischen
11,5 dBi fiir die ungeschwenkte Konfiguration und 9,1 dBi bei Strahlschwenkung nach —25°.
Der gemessene Antennengewinn liegt dementsprechend 2 dB unter der Simulation, was
aber schon durch die Messung der Phasenschieber zu erwarten war. Zusatzliche Verluste
entstehen unter anderem durch den verwendeten UV-Kleber, der nicht in der Simulation
berticksichtigt wurde. Die gemessene Antenneneffizienz betragt 20%-30% und liegt im
Schnitt 10% unterhalb der Simulation, vgl. Abschnitt 5.4.
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Abbildung 4.16: Gemessenes Antennendiagramm in der H-Ebene. Jedes Diagramm ist individuell
auf die Hauptstrahlrichtung normalisiert.

Um den Einfluss der unterschiedlichen Fertigungstoleranzen besser analysieren zu konnen,
wurde eine Versatzanalyse in einer Simulation berticksichtigt. Dazu wurden zahlreiche Kom-
ponenten wie beispielsweise die Elektroden, die Phasenschieber oder Antennen von ihrer
idealen Position verschoben. Die Verschiebung der Komponenten wurde willkiirlich ge-
wahlt hat aber nur eine maximale Abweichung von 5% von der ideal Position. Das Ergebnis
dieser Simulation ist in Abbildung 4.18 dargestellt. In Bezug zur idealen Positionierung der
Einzelkomponenten, entsteht eine Asymmetrie in dem Abstrahldiagramm, Nebenkeulen
entstehen und die Hauptkeule ist nicht mehr deutlich ausgepriagt. Anhand dieser Simulati-
on wird deutlich, wie sensitiv die vorgestellte Gruppenantennen auf Fertigungstoleranzen
ist.
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Abbildung 4.17: Gemessene Antennendiagramme in der E-Ebene. Jedes Diagramm ist individuell
auf die Hauptstrahlrichtung normalisiert.
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Abbildung 4.18: Simulation der Gruppenantenne mit Fertigungstoleranzen der einzelnen Kompo-
nenten. Jedes Diagramm ist individuell auf die Hauptstrahlrichtung normalisiert.
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5 Volldielektrische Gruppenantennen mit
integriertem Leistungsteiler

Im vorherigen Kapitel wurde eine steuerbare Gruppenantenne aus Stielstrahlern mit einem
Hohlleiter-Leistungsteilernetzwerk beschrieben. Aufgrund der verwendeten Hohlleiter ist
der Gewichtsvorteil von dielektrischen Wellenleitern hinfillig, da der verwendete Split-
Block schwer und grofs ist. Aufierdem zeigte sich, dass der modulare Aufbau zu parasitiren
Effekten fiihrt, da durch die zahlreichen Verbindungspunkte der DW Diskontinuititen
entstehen. Um diesem Problem zu begegnen, bietet sich ein integriertes Design an, um die
Anzahl an Teilkomponenten zu reduzieren. Beispielsweise kann das Hohlleiternetzwerk mit
Hilfe von galvanisierten Kunststoffen hergestellt und die DW als Kunststoffkomponente
direkt integriert werden [Kon+09]. Problematisch ist aber der aufwéandigere Herstellungs-
prozess und die metallischen Verluste aufgrund der Oberflachenrauhigkeit, die durch den
verwendeten Kunststoff entstehen. Diese steigen aufSerdem mit steigender Frequenz.

Um die Vorteile von DW, wie einer leichten Bauweise und niedrigen Verlusten beizubehal-
ten, wird in diesem Kapitel ein Ansatz einer volldielektrischen Gruppenantenne verfolgt.
Kernkomponente ist dabei das rein dielektrische Leistungsteilernetzwerk. Daftir kénnen
Y-Teiler verwendet werden, die eine Leistungsteilung durch eine Auftrennung eines DWs in
zwei DW erreichen [Kuz85; Ogu85; RJ16]. Hierbei muss der Auftrennungswinkel zwischen
beiden DW moglichst klein gehalten werden, um Verluste aufgrund von Abstrahlung zu
vermeiden. Das hat zur Konsequenz, dass Y-Teiler grofs sind. Verwendet man diese Art von
Leistungsteiler in einem Corporate Feed Network féllt eine Gruppenantenne daher grof$ aus
und die Verluste sind hoch, da lange DW nétig sind.

Eine Alternative ist das aus der Photonik bekannte Prinzip der Multimode-Interferenz
(engl. Multimode Interference, MMI), da Leistungsteilung auf mehrere Ausgangsports in
einem Schritt erfolgt. Das hat den grofsen Vorteil, dass keine Kaskadierung von einzelnen
Leistungsteilern, wie bei Y-Teilern, notwendig ist und somit ein kompaktes und verlustar-
mes Design moglich ist. So wurden beispielsweise schon planare optische Leistungsteiler
auf Basis der MMI mit 64 Ausgéngen realisiert [RRP95]. In dem genannten Beispiel ist
hervorzuheben, dass tortz der Vielzahl an Ausgédnge nur eine Komponente verwendet
wird. Zusitzlich zu den planaren Leistungsteilern wurden auch optische zweidimensionale
MMII- Leistungsteiler realisiert [KY04]. Neben Leistungsteilern wurden auch optische MMI-
Koppler bzw. 90° Hybride mit mehreren Ein- und Ausgdngen vorgestellt [Pen+93].

In diesem Kapitel wird der Entwurf einer volldielektrischen Gruppenantenne mit integrier-
tem dielektrischen Leistungsteiler auf Basis der MMI vorgestellt. Dazu wird im Folgenden
das Interferenzphdnomen niher beschrieben und eine planare sowie zweidimensionale
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Gruppenantenne im W-Band entworfen. Dariiber hinaus werden mehrere Kunststoffe mit
unterschiedlichen Permittivitdten untersucht und ein Demonstrator einer mit LC steuerba-
ren volldielektrischen Gruppenantenne prasentiert.

5.1 Multimode-Interferenz

Im Allgemeinen beschreibt MMI die Ausbreitung einer elektromagnetischen Welle in einem
obermodigen Wellenleiter. Die erste Entdeckung dieses Phanomens wurde in [Tal36] be-
schrieben und in [UA75] in einen technischen Kontext gesetzt. Mathematische Beschreibun-
gen wurden von Bachmann [BBM94] und Soldano [SP95] veroffentlicht. In den genannten
Arbeiten wird MMI auch als self-imaging beschrieben, da es innerhalb des obermodigen
Wellenleiters zu periodisch auftretenden Selbstabbildungen (engl. self-imaging) einer am An-
fang des Wellenleiters eingepragten Feldverteilung kommt. Zu diesem Phanomen kommt
es, da sich die elektromagnetische Welle als Superposition aller sich ausbreitungsfdhigen
Moden ausbreitet und sich ein Interferenzmuster von mehreren Feldmaxima ausbildet.

Im Folgenden wird ein planarer in y-Richtung obermodiger Wellenleiter, wie er in Abbil-
dung 5.1 gezeigt ist, angenommen. Des Weiteren hat er eine Permittivitit e, und Breite W,.
Die elektromagnetische Welle propagiert in z-Richtung. An seiner Einganssektion z = 0

W(y,0) W(y,3Ln)

DD
Lo >

\If(y,?;/Z Lr) W(y,9/é Lr) \I’(y:6Ln)

Abbildung 5.1: Schematische Darstellung eines obermodigen Wellenleiters mit der Permittivitét
¢, und Breite W,,. Das an der Eingangssektion anliegende Feldprofil ¥(y,0) tritt mit der Lange
L periodisch auf. Dabei kommt es zu mehreren Feldmaxima und einzelnen Wiederholungen des
Feldprofils entlang des obermodigen Wellenleiters.

wird der Wellenleiter durch ein Feldprofil ¥ (y,0), welches oftmals durch ein Gau8profil
beschrieben wird, angeregt. Dabei wird das Feldprofil als Uberlagerung aller ausbreitungs-
fahigen Moden ¢(y) gemaf

m—1

¥(y0) =) civ(y) (5.1)

i=0
beschrieben. ¢; sind die Anregungskoeffizienten jeder einzelnen Mode miti = 0,1...,m — 1.
Unter Annahme der zeitharmonischen Anregung der fortlaufenden Welle, lasst sich die
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Superposition der Moden mit Hilfe eines Phasors durch

m—1

¥lyz) = Y. cii(y)el PP (5.2)

i=0

beschreiben. Entscheidend ist, dass sich die Moden mit unterschiedlichen Ausbreitungs-
konstanten ausbreiten. Die unterschiedlichen Ausbreitungskonstanten lassen sich durch

. (i +1)%mAg
,Bl - ko\/a 4\/EW82 7

mit der effektiven Breite W, annihern. Mit der effektiven Breite werden evaneszente Feldan-
teile auflerhalb des Wellenleiters berticksichtigt (W, > W,,). Im Fall einer hohen Permittivi-
tat sinkt der evaneszente Feldanteil der Welle und W, nihert sich der Breite des Wellenleiters
an. Unter Verwendung der Kopplungsldnge L, zwischen der Grundmode sowie der néchst-

héheren Mode )
4,/e,W,
L= T AEW (5.4)
Bo— b1 3o
lasst sich der Abstand der Ausbreitungskonstanten der i-ten Mode zur Grundmode be-
schreiben

(5.3)

_i(i+2)m
Po—pi=~ =5 (5.5)

Von Interesse ist das Feldprofil an einer bestimmten Stelle im Wellenleiter z = L. Wird
Gl. 5.5 in Gleichung 5.2 eingesetzt, folgt

m—1 i(i+2)7

Y(yL) = Y ciily)e <W>L, (5.6)

1

womit deutlich wird, dass das Feldprofil im Wellenleiter durch die Anregungskoeffizienten
¢; und den Phasenterm

ej< v(ieii)n)L (5.7)

abhéngt. Dabei gelten folgende Eigenschaften

i+ 2 gerade fiir i ge'rade 5.9)
ungerade fiir i ungerade

(— Pi(y) fiir gerade
wi=) {—lPi(y) fiir ungerade. (5.9)
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Es werden zwei Arten von Interferenz beschrieben, allgemeine Interferenz (engl. General
Interference) und eingeschrankte Interferenz (engl. Restricted Interference). Im Fall der General
Interference werden alle Moden an der Eingangssektion angeregt, unabhéngig an welcher
Stelle der obermodige Wellenleiter angeregt wird. Anhand Gleichung 5.6 sieht man, dass
¥(y,L) = ¥(y,0) ist, wenn gilt

L (1) (5.10)

Das bedeutet, dass alle Moden eine Phasendifferenz von 27t bzw. 360° durchlaufen haben,
sodass sie die gleichen Bedingungen wie an der Eingangssektion erfiillen z = 0 erfiillen.
Dartiber hinaus treten weitere Selbstabbilder bzw. einzelne Feldmaxima an Positionen
L = p(3Ly) mit p € IN auf. Wird der Wellenleiter an fest definierten Positionen ange-
regt, kommt es zur Restricted Interference. Diese Art von Interferenz tritt auf, da durch
die Einspeisungspositionen ausgewdhlte Moden angeregt werden. Es gibt drei mogliche
Einspeisungspunkte, die zu der Restricted Interference fithren. Dabei wird zwischen der sym-
metrischen Interferenz (engl. Symmetric Interference) und der gepaarten Interferenz (engl.
Paired Interference) unterschieden. Bei Ersterer wird der Wellenleiter mittig angeregt y = 0
und bei Zweiterer versetzt angeregt y = +W,/6. Diese Charakteristik ldsst sich anhand
Abbildung. 5.2 zeigen. Dort werden die unterschiedlichen Feldprofile der Grundmode
sowie relevanter hoherer Moden anhand eines 13,2 mm breiten Wellenleiters mit ¢, = 2,5
dargestellt. Wird der Wellenleiter beispielsweise mittig gespeist, werden zu der Grundmode

|— Ej, ——E§; —— E}, = E}; o E} |

8 6 —4 —2 0 2 4 6 8

Liange/mm

Abbildung 5.2: Mit CST Studio Suite simulierte Modenprofile eines 13,2 mm breiten Wellenleiters
bei 95 GHz. Aus Griinden der Ubersicht werden nur ausgewéhlte Modenprofile dargestellt. Die
Einspeisungsposition fiir Paired Interferenceliegt bei W, /6 = +2,4mm.

Ej; nur die achsensymmetrischen Moden, hier E3;, angeregt. Da die anderen Moden an

dieser Stelle eine Nullstelle besitzen werden diese nicht angeregt. Wird hingegen seitlich
versetzt angeregt, y = £W, /6, werden in diesem Beispiel nur die htheren Moden E3; sowie
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Ej, angeregt. Durch die selektive Anregung bestimmter Moden éndert sich das Interferenz-
verhalten beztiglich des Auftreten der Selbstbilder bzw. Feldmaxima. Je nachdem welche
Art von Interferenz angeregt wird, treten die Selbstbilder deutlich friiher auf. Tabelle 5.1,
entnommen aus [SP95], fasst die Unterschiede zusammen. So reduziert sich beispielsweise

Tabelle 5.1: Zusammenstellung der unterschiedlichen Interferenzphénomene und ihrer Eigenschaf-
ten nach [SP95]

Eigenschaft General Paired Symmetric
Fin- und Ausgidnge N x N 2x N 1xN
Erstes einfaches Selbstbild 3L, L 3L,/4
Erstes N-faches Selbstbild 3L,/N L./N 3L./(4N)
Anregungsbedingung keine ¢i=20 ¢;=0

firi =258,... firi =1,35,..
Position der Eingénge beliebig  y = £W,/6 y=0

die Lange der ersten Wiederholung und das Auftreten mehrerer Feldmaxima um 3/4, wenn
der Wellenleiter mittig angeregt wird.

Die Position der Feldmaxima ist je nach Auslegung des MMI Bauteile unterschiedlich und
es kommt zu einem rdumlichen Versatz der Feldmaxima. Wie von Bachmann beschrie-
ben [BBM94] kommt es durch den rdumlichen Versatz zu einer Phasenverschiebung der
Feldmaxima. Unter Annahme sinusférmiger Modenprofile ,

¥iy) = sin(kyiy), (5.11)

kann mit Hilfe einer Fourierreihendarstellung die Phasenrelation berechnet werden. Grund-
lage fiir die Darstellung als Fourierreihe bildet aufierdem die virtuelle Erweiterung der
Feldverteilung ‘I’Eing. (y), die mittig an der y-Achse gespiegelt wird. Nach [BBM94] ergibt
sich unter den genannten Annahmen bei einem Abstand L = {3L eine Feldverteilung

1 N-1 ]
IF(ny) = E ZO 1FEing. (]/ - yq>e](Pq (512)
q:
mit
_ _ e
Yq = p(29 = N) 4 (5.13)
— AN 3
¢r=p(N—q)- (5.14)

C ist eine komplexe Normalisierungskonstante, p beschreibt die Periodizitdt der Feld-
maxima in z-Richtung und g steht fiir die N Feldmaxima in y-Richtung. Kiirzeste MMI-
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5 Volldielektrische Gruppenantennen mit integriertem Leistungsteiler

Komponenten werden mit p = 1 erreicht. Nach [BBM94] berechnet sich in diesem Fall die
Phasenrelation im Falle eines MMI Bauteils mit N x N Ein- und Ausgédngen nach

q)rs{: w(E—1)@2N+r—s)+m fiir r + s gerade (5.15)

= fy(r+s—=1)2N —-r—s+1) fur r + s ungerade,

wobei die Eingdnge mit » und die Ausgdnge mit s nummeriert sind. Herleitungen und
Berechnungen fiir 1 x N Leistungsteiler sind in [PM97] beschrieben.

Fiir ein besseres Verstdndnis des MMI-Prinzips ist in Abbildung 5.3 die Feldsimulation
von a) Paired sowie b) Symmetric Interference gezeigt. Die Simulation bei 90 GHz wurde
mit Hilfe von CST Studio Suite durchgefiihrt. Die MMI-Sektion hat eine Breite von W, =
13,2mm und eine relative Permittivitit e, = 2.5. Die Auspragung der Feldmaxima und
der Wiederholungen des Feldprofils von der Eingangssektion sowie die unterschiedlichen
Langenrelation, wie in Tabelle 5.1 beschrieben, sind gut erkennbar.

max V/m min

Eingangssektion

) ) )

(3/16) L,

Yi_) ’ G4 L,

X Z

Abbildung 5.3: Simulation des E-Feldes einer MMI-Sektion bei 95 GHz. Die MMI-Sektion hat eine
Breite W, = 13,2 mm mit einer relativen Permittivitit von ¢, = 2,5. Zu sehen ist das Interferenzmus-
ter einer a) Paired Interference sowie b) Symmetric Interference. L, = 120 mm.

Zwar kann die Kopplungsldnge L, mit Hilfe von Gleichung 5.4 bestimmt werden, aber auf-
grund der relativ niedrigen Permittivat kommt es zu einem grofsen evaneszenten Feldanteil.
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5.1 Multimode-Interferenz

Aus diesem Grund lasst sich die genaue effektive Breite W, mit dem in [SP95] angegeben
Formeln schwierig bestimmen. Es empfiehlt sich deshalb die genauen Ausbreitungskonstan-
ten mit numerischen Feldsimulationen zu bestimmen und die Kopplungslange numerisch
zu berechnen. Anhand einer Simulation berechnet sich fiir die beschriebene MMI-Sektion
eine Kopplungsliange von L; = 120 mm bei 95 GHz.

Symmetric Interference ist fiir die Auslegung von Leistungsteilern von besonderer Bedeutung.
Die Feldmaxima treten in den kiirzest moglichen Abstinden auf und das Interferenzmuster
ist achsensymmetrisch. Werden Subwellenldngefasern an der Position der Feldmaxima
((3/16)L,) angebracht, konnen diese abgefiihrt werden und das Eingangssignal wird auf-
getrennt. Da theoretisch beliebig viele Feldmaxima in der MMI-Sektion erzeugt werden
konnen, entfillt eine Kaskadierung mehrerer Bauelemente und die Auftrennung des Ein-
gangssignal erfolgt in einem einzigen Schritt. Obwohl Y-Teiler eine vergleichsweise gute
Leistungsteilung mit wenigen Verlusten aufweisen [R]16], miissen diese fiir grofie Netzwer-
ke zwangsldufig kaskadiert werden. Somit kann nur mit MMI Bauelementen eine dufierst
kompakte Bauweise erreicht werden. Trotz der genannten Vorteile einer kompakten und
leichten Bauweise ist MMI in der erreichbaren Bandbreite begrenzt. Dies liegt inhdrent an
dem Interferenzphdnomen und der damit verbundenen Frequenzabhiangigkeit [H W+01].
Unterhalb und oberhalb des gewiinschten Frequenzbereichs kommt es zu weniger bzw.
mehr auftretenden Feldmaxima. Dies liegt daran, dass sich die Anzahl der ausbreitungsfa-
higen Moden mit der Frequenz dndert. Hinzu kommt, dass sich die Kopplungsldange nach
Gleichung 5.4 mit der Frequenz verdndert und deshalb die physikalische Lange einer MMI-
Sektion nur einen gewissen Bereich der Kopplungsldange zuldsst. Anschaulich bedeutet das,
dass die Position der Feldmaxima nicht mehr der Position der Subwellenldngenfasern an
der Ausgangsseite entsprechen und nicht mehr ausgekoppelt werden kénnen. Im spéteren
Verlauft wird gezeigt, dass Bandbreiten von 15% mit MMI-Leistungsteilern erreicht werden
konnen.

Bislang wurde eine Ausbreitung hoherer Moden nur in einer Ebene betrachtet. Die MMI-
Sektion kann aber auch so geformt sein, dass eine Ausbreitung hoherer Moden horizontal
wie vertikal moglich ist. Das bedeutet, dass MMI auch fiir einen zweidimensionale Leis-
tungsteiler verwendet werden kann, bei der die Aufteilung in einem Schritt realisiert wird.
Wie in [KY04] beschrieben, ldsst sich die Superposition der ausbreitungsfdhigne Moden
analog zu Gleichung 5.2 durch

L-1M-1

P(xyz) = e TPz Yo ) cimim (x,y)e I Pim=Po)z (5.16)
I=0 m=0

beschreiben. Der Index [,m steht fiir die [,m-nte Mode. Aufgrund der zweidimensionalen
Modenausbreitung werden zwei Kopplungsldngen L, . und Ly, ; gemaf3

L ~ 4 \/awﬂzceff L ~ 4 \/awieff
e 30 yr 30

beschrieben. Das weitere Kapitel ist wie folgt aufgebaut.Anhand eines planaren MMI-
Teilers wird die Eignung des MMI-Konzepts fiir eine volldielektrische Gruppenantenne

(5.17)
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5 Volldielektrische Gruppenantennen mit integriertem Leistungsteiler

mit vier Stielstrahlern untersucht. Aufbauend auf dieser ersten Untersuchung wird das
Verhalten der vorgestellten Gruppenantenne bei Strahlschwenkung analysiert. Um kleinere
Antennendimensionen erzielen zu konnen, werden unterschiedliche Materialien mit hoherer
Permittivitdt untersucht. Anschlieffend wird die sehr gute Eignung des MMI-Konzepts
anhand einer zweidimensionalen volldielektrischen Gruppenantenne bestatigt.

5.2 Planare Gruppenantenne

Die planare 1 x 4 Gruppenantenne wird fiir das W-Band im Frequenzbereich 90 bis 105 GHz
entworfen. Wahrend des Antennendesigns miissen unterschiedliche Faktoren, wie beispiels-
weise Antennenabstand, Verkopplung sowie die Materiauswahl berticksichtigt werden.
Insbesondere bei Letzterem spielt der Herstellungsprozess eine wichtige Rolle. Das CST
Simulationsmodell sowie der Querschnitt der Gruppenantenne ist in Abbildung 5.4 a)
beziehungsweise b) dargestellt. Fiir die spatere Messung ist ein WR10-auf-DW-Ubergang
(siehe Kapitel 3) mitberticksichtigt.

Als Dielektrikum wird, wie in Kapitel 4, Rexolite gewdhlt, da es die Eigenschaften eines
prézisen Zerspanens und guten HF-Parametern verkniipft, ¢, = 2,53 und tané = 6 - 10~*
[FB97; HS11; Lam96].

Wie in Abbildung 5.4 dargestellt, besteht die Gruppenantenne aus einer Subwellenldngenfa-
ser als Zuleitung und einem MMI-Teiler, der die vier Stielstrahler {iber weitere Subwellen-
langenfasern speist. Alle Subwellenldngenfasern haben einen quadratischen Querschnitt
mit a = 1,8 mm Kantenldnge, die eine Ej,-Mode fiihren.

Die Breite des MMI-Teilers und der Antennenabstand sind im Hinblick auf eine mogliche
Verkopplung der DW gewidhlt worden. Aufgrund ihrer elektrisch ungeschirmten Bauwei-
se kann bei kleinen Abstdnden zwischen zwei DW, die elektromagnetischen Wellen in
den jeweils benachbarten DW {iiberkoppeln. Dies liegt vorrangig an den evaneszenten
Felder die zu einer Verkopplung selbst relativ weit entfernter DW fithren [Mar69]. Um
einen optimalen Abstand zu bestimmen, wurde die Verkopplung anhand einer CST Si-
mulation, siehe Abbildung 5.5, ermittelt. In dieser Simulation werden zwei mit Abstand
¢ platzierte DW betrachtet und die Verkopplung |S»1|, (engl. crosstalk) in Abhéngigkeit
von g berechnet. In Abbildung 5.5 ist direkt ersichtlich, dass die Verkopplung mit kleinem
Abstand steigt. Bei einem Abstand von 1,4 mm liegt die Verkopplung iiber 90 GHz unter-
halb —15dB und sinkt auf —22,5dB bei 110 GHz. Mit der Breite der DW von 1,8 mm liegt
der resultierende Antennenabstand (Mitte-Mitte) bei 3,2 mm also knapp einer Wellenldnge
bei 95 GHz. Dementsprechend betrdgt die Mindestbreite der MMI-Sektion 11,4 mm. Mit
Hilfe von Gleichung 5.4 kann zunéchst die Kopplungslidnge L, berechnet werden. Anschlie-
end erfolgt mit Tabelle 5.1 die Bestimmung der Position der mehrfachen Feldmaxima.
Die Gruppenantenne wird aufbauend auf den berechneten Dimensionen beziiglich des
Nebenkeulenniveaus und gleichméfliiger Aufteilung an den Ports optimiert. Hauptpara-
meter der Optimierung ist hierbei die Lange sowie Breite, die beide auf eine optimale
Position der Feldmaxima in Bezug auf die Ausgénge angepasst werden. Als Resultat wird
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WR10-Ubergang

DW-Zuleitung

Gruppenantenne

a)
| 16,4

a

—
aI Port 1

a=1,8

YI 12,25

b) —= \/’\

MMI-Leistungsteiler Stielstrahler

Abbildung 5.4: a) Simulationsmodell der volldielektrischen Gruppenantenne. b) Querschnitt der
finalen Gruppenantenne mit Dimensionen in mm.

die MMI-Sektion 0,85 mm breiter als die Mindesbreite entworfen.

Auflerdem kann das Abstrahlverhalten mit einer leicht angeschragten MMI-Sektion ver-
bessert werden, da so parasitdre abstrahlende Moden, die sich sonst mit der gewiinschten
Abstrahlung iiberlagern wiirden, unterdriickt werden. Damit wird das SLL um 1 dB verrin-
gert werden. Die resultierenden S-Parameter und das Ubersprechen sind in Abbildung 5.6
und 5.7 dargestellt.

In einem Bereich von 95bis 107,5 GHz wird eine nahezu gleiche Aufteilung erreicht. Bei
90 GHz wird noch eine akzeptable Differenz zwischen den Ports von 0,8 dB erreicht. Insge-
samt kommt es zu einem zusétzlichen Verlust der Transmission von ungefahr 1,2 dB. Das
Ubersprechen liegt unter —20 dB bis 100 GHz.

Von besonderem Interesse ist die Phasendifferenz zwischen den jeweils mittleren und
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—g=075mm—-e—¢g=1125mm —+—g¢ = 1,4mm—e— ¢ = 1,5mm
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Abbildung 5.5: Mit CST Studio Suite simulierte Verkopplung zweier benachbarter DW in Abhén-
gigkeit des Abstands g.

dufseren Ports. Aus Gleichung 5.15 aus Abschnitt 5.1 errechnet sich eine theoretische Phasen-
differenz von A¢ = 90°. Anhand der Simulation wird ersichtlich, dass die Phasendifferenz
eine Frequenzabhingigkeit aufweist und im Bereich von 90 bis 100 GHz zwischen 90 und
95° liegt. Die Isolation ist unkritisch und liegt bis 100 GHz unter —20 dB.

Fiir eine gerichtete Abstrahlung in Hauptrichtung ist diese Phasendifferenz nicht erwiinscht,
da alle Antennenelemente mit gleicher Phase abstrahlen miissen, um optimale Richtwir-
kung zu erzielen. Um die Phasendifferenz zu kompensieren, kommen unterschiedliche
Herangehensweisen in Betracht. Beispielsweise konnen andere Permittivititen in die einzel-
nen Antennen eingebracht werden, um die Ausbreitungskonstanten zu beeinflussen und
somit die Phase zu kompensieren. Dies wiirde aber zu einer komplizierteren Herstellung
fithren, weswegen unterschiedlich lange Stielstrahler (/; ; und I;») verwendet werden. Durch
die unterschiedlich langen Taper verdndert sich der Anteil der evaneszenten Felder entlang
des Stielstrahlers, da die effektive Permittivitit durch den verdanderten Querschnitt beein-
flusst wird. Hierdurch kann die Ausbreitungskonstante verdndert und die Phasendifferenz
somit kompensiert werden, da sich die elektromagnetische Welle unterschiedlich schnell
ausbreitet. Abbildung 5.8 zeigt die Phasendifferenz an der Antennenspitze in Abhéngigkeit
der Taperldnge des Stielstrahlers. Als kiirzeste Lange wurde 6 mm gewéhlt, um ein breites
Abstrahlverhalten des einzelnen Stielstrahlers zu erzielen, siehe Kapitel 3. Die Stielstrah-
ler werden nur einseitig getapert, um die Antenne beim spéateren Frasen nicht drehen zu
miissen und so die Herstellung zu vereinfachen.

Der Effekt der Phasenkompensation wird in Abbildung 5.9 deutlich. Dort ist jeweils das
simulierte Antennendiagramm mit Phasenkorrektur (/;; = 6 mm, /;» = 11 mm) und ohne
Phasenkorrektur (I;; = l;» = 6 mm) zu sehen. Im direkten Vergleich treten deutlich Neben-
keulen auf, wenn die Phase nicht kompensiert wird. Aufgrund der unterschiedlichen langen
Stielstrahler kommt es zu einem Unterschied der Antennengewinne von 1,5 dB zwischen
den inneren und dufleren Antennenelementen. Dies ist einer konkaven Amplitudenvertei-
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’_\521| = |S51] == [Sz1| = [Sa1] ‘

m O
R
v =81
2}
-10
i\\ 100 ¢
S 95
w
290
S 85
EI)/ 80 | | 4841 - 4531 - O | |
85 90 95 100 105 110
Frequenz/GHz

Abbildung 5.6: Simulierte S-Parameter des MMI-Teilers. Die Nummerierung der Ports, die in der
Simulation benutzt werden sind in Abbildung 5.4 definiert.
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Abbildung 5.7: Simuliertes Ubersprechen des MMI-Teilers.
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I
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Abbildung 5.8: Simulierte Phasendifferenz an der Antennenspitze in Abhangigkeit der Taperlinge [
des Stielstrahlers bei 95 GHz. Die Phase ist auf eine Lange von 6 mm normalisiert.

—— Ohne Phasenkompensation — Mit Phasenkompensation

—30° 0

—60° 60°

[¢]

—90° ’ } : } }
dB —40-30—20—-10 O

Abbildung 5.9: Simulierte Antennendiagramme mit und ohne Phasenkompensation bei 95 GHz.

lung gleichzusetzen und kann das SLL verschlechtern. Dies wird aber in Kauf genommen,
da die Phasenkompensation die Richtwirkung stdrker beeinflusst.

Das Prinzip der MMI-basierten volldielektrischen Gruppenantenne wird in Abbildung. 5.10
anhand der Feldsimulation verdeutlicht. Die Subwellenldangenfaser links speist die MMI-
Sektion in der sich vier Feldmaxima bilden. Diese werden dann wiederum an Subwellen-
langenfaser ausgekoppelt, da sie an der gleichen Position wie die Feldmaxima positioniert
sind. Erkennbar ist auch die Phasendifferenz an den Ports, die durch die unterschiedlich
langen Stielstrahler kompensiert wird. Trotz der Optimierung in CST kommt es zu schwach
ausgepragten parasitiren Abstrahlungen, die am Ende der MMI-Sektion entstehen und sich
mit der gewiinschten Abstrahlung tiberlagern.

Die gefertigte Gruppenantenne als auch der Messaufbau fiir die Fernfeldcharakterisierung
ist in Abbildung 5.11 zu sehen. Gut erkennbar ist, dass die Antenne, die aus einer Rexoli-
teplatte heraus gefrast wurde, als einzelnes Bauteil hergestellt worden ist. Da sie nur aus
Kunststoff besteht, wiegt die Antenne nur 0,5 g. Fiir die Verbindung der Antenne mit dem
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5.2 Planare Gruppenantenne

Abbildung 5.10: Simulierte E-Feldverteilung der volldielektrischen Gruppenantenne bei 95 GHz.

Messsystem, wird das in Kapitel 4 vorgestellte Verbindungskonzept verwendet. Die Fern-
feldcharakterisierung erfolgt mit dem in Kapitel 4 vorgestellten Messaufbau aus flexiblen
Wellenleiter und Hohlleiterzufiihrung. Die gemessenen sowie simulierten Antennendia-
gramme in H- und E-Ebene sind in Abbildung 5.12 dargestellt. Ein Vergleich von messung
und Simulation der Antennenparameter, wie Eingangsreflexion |S1;|, Antennengewinn und
SLL ist in Abbildung 5.13 zu finden. Die Messung in der H-Ebene ist nahezu deckungsgleich
mit der Simulation, das SLL liegt unter —11 dB im gewtiinschten Frequenzbereich von 90 bis
100 GHz. In dem gesamten Frequenzbereich ist die Gruppenantenne stets angepasst mit
einer Eingangsreflexion |S1;| < —15dB. Fiir die Ermittlung des Antennengewinns wur-
de ein Standard Gain Horn mit einem mittleren Gewinn von 22 dBi verwendet. In dieser
Messung zeigt sich, dass der Gewinn im Mittel 1 dB unter der Vorhersage der Simulation
liegt. Dieser Unterschied kommt durch die Verbindungspunkte und die nicht perfekte
Modellierung der Verluste zustande. So haben die Materialcharakterisierungen im W-Band
eine Messtoleranz von 2 — 4% [FB97; HS11; Lam96]. Trotz der ungenauen Modellierung
der Verluste weist die Gruppenantenne einen Gewinn von 16 bis 17 dBi auf. Der Kreuz-
polarisationsentkopplung betrigt tiber alle Frequenzen gemittelt 24 dB. Hierbei ist aber
zu beachten, dass der verwendete WR10 Ubergang polarisationsselektiv ist. Aus diesem
Grund ist eine Kreuzpolarisationsmessung der einzelnen Antenne nicht moglich und der
Einfluss des WR10-Ubergangs nicht vermeidbar. Anhand der Gruppenantenne aus Rexolite
kann das MMI Konzept fiir eine volldielektrische Gruppenantenne sehr gut demonstriert
werden. Aufgrund der relativ niedrigen Permittivitdt kann nur ein Antennenabstand von
knapp einer Wellenldnge realisiert werden. Die einzige Moglichkeit, um diesen Abstand zu
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Abbildung 5.11: a) Gefertigter Labordemonstrator der volldielektrischen Gruppenantenne. b)
Messaufbau fiir die Fernfeldcharakterisierung.

reduzieren, ist die Verwendung von Materialien mit hoherer Permittivitdt, da sich so die
effektive Wellenldnge verringert und somit MMI-Bauteile auch bei kleineren Dimensionen
realisierbar sind. Herausfordernd ist die Materialauswahl. HF-Substrate zeigen grofse Ver-
luste im W-Band auf und Keramiken sind schwierig zu bearbeiten. So ist beispielsweise das
Zerspanen von Keramiken nicht ohne weiteres moglich.

Die Firma Premix hat sich mit der Marke Preperm'auf Kompositkunststoffe fiir den HF-
Bereich spezialisiert. Sie bietet diese Kompositkunststoffe in einem Permittivitdtsbereich von
2,55 < &, < 25 an, wobei sich im Folgenden auf die Materialien L300 und L440 beschrankt
wird. Die Materialparameter sind in Tabelle 5.2 zusammengefasst. Als Referenzmaterial ist
nochmals Rexolite mit angegeben. Die maximale Permittivitit wurde im Hinblick auf den
verwendeten WR10-Ubergang gewihlt. Mit diesem Leitungsiibergang kénnen Subwellen-
langenfaser aus 440 angeregt werden, ohne, dass hohere Moden im Hohlleiter entstehen.
Auf einen Neuentwurf des Leitungsiibergangs fiir noch hohere Permittivitdten wurde dabei
verzichtet.

Der Entwurf der Gruppenantenne hoherer Permittivitat verlduft analog wie bei dem ersten
Labordemonstrator. Durch die erhchte Permittivitdt werden die Dimensionen der Subwel-

Ihttps://www.preperm.com
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Abbildung 5.12: Gemessene und simulierte Antennendiagramme der volldielektrischen Gruppenan-

tenne in der E- und H-Ebene. Jedes Antennendiagramm ist individuell auf die Hauptstrahlrichtung
normalisiert.
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Abbildung 5.13: Gemessene und simulierte Antennenparameter, wie Eingangsreflexion |Si1|, An-
tennengewinn und Nebenkeulenniveau (SLL).

67



5 Volldielektrische Gruppenantennen mit integriertem Leistungsteiler

Tabelle 5.2: Materialeigenschaften von Preperm, wie sie in der Simulation benutzt werden, Quelle:
Premix. Rexolite ist als Referenzmaterial hinzugeftigt.

Name & tan @f (GHz)

Rexolite 2,53 0.0006 100

L300 3 0,0015 60

1440 44 0,006 22
MMI-Leistungsteiler i

\ IMMI

y
Stielstrahler

Abbildung 5.14: Querschnitt der volldielektrischen Gruppenantenne. Die Dimensionen fiir die
unterschiedlichen Materialien sind in Tabell 5.3 zu finden.

lenlédngenfaser angepasst, d.h. aufgrund der hoheren Permittivitat reduziert. Der Anteil der
evaneszenten Felder nimmt ab, da sich das Feld mehr in dem DW konzentriert, wodurch ein
kleinerer Abstand zwischen den Antennenelementen moglich wird, ohne die Verkopplung
zu erhohren. Das Simulationsmodell ist in Abbildung 5.14, mit allen relevanten Dimen-
sionen in Tabelle 5.3, dargestellt. Preperm ist im Vergleich zu Rexolite ein relativ weicher
thermoplastischer Kompositkunststoff, mit dem es schwer moglich ist feine Strukturen
im Bereich von 0,5mm zu fertigen. Aufierdem kann es zu Verformungen wéhrend des
Zerspanens kommen, die ein weiteres Ausrichten des Werkstoffes erschweren. Aus den
genannten Griinden wurde im Gegensatz zu der Rexolite Antenne kein modularer Aufbau
aus mehreren Einzelteilen gewéahlt und die Antenne als einzelnes Werkstiick gefertigt.

Tabelle 5.3: Dimensionen der Gruppenantennen mit hohen Permittivititen. Dimensionen in mm.

Material [ b lMMI a d ltl lt2 b-1

Rexolite 31,4 12,25 16,4 1,8 3,2 11 6 384,6
L300 27,9 10,9 13,4 1,65 2,7 11 7 304,1
L440 23,4 8,65 10,4 14 2,2 12,9 8 2024
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Abbildung 5.15: a) Gefertigter Labordemonstrator der volldielektrischen Gruppenantenne. b) Teil
des Messaufbau fiir die Fernfeldcharakterisierung.

Die Gruppenantenne mit dem Taper fiir die WR10-Impedanzanpassung und der Zuleitung
sind zusammen hergestellt und bilden ein Bauteil, siehe Abbildung 5.15 a). Ein Vergleich
von Messung und Simulation der Eingangsreflexion |S1;| ist in Abbildung 5.16 gegeben.
Aulffallig ist, dass die Messung einen niedrigeren |S11| als die Simulation aufweist. In dieser
Messung zeigt sich die Ungenauigkeit in der Herstellung. Die Tapersektionen im Holleiter
unterliegen gewissen Toleranzen, da sie nachtrédglich von Hand bearbeitet wurden und
fiillen daher den Hohlleiter nicht komplett aus. Aus diesem Grund kommt es zu einer
besseren Anpassung als in der Simulation prognostiziert. Die Fernfeldcharaktisierung ist in
Abbildung 5.17 zu finden. Messung und Simulation im Falle von L300 stimmen gut iiberein
wihrend bei der Gruppenantenne aus L440 Abweichungen erkennbar sind. Im letzteren
Fall treten hohere Nebenkeulen auf und das erste Minimum nach der Hauptkeule ist nicht
ausgepragt. Trotz allem konnte die Simulation die HPBW gut vorhersagen. Problematisch
ist die Fabrikationsgenauigkeit, die mit hoherer Permittivitat mehr ins Gewicht fallt. Hinzu
kommt die fehlerhafte Modellierung der Permittivitdt in der Simulation, da Charakterie-
rungen bei 60 GHz nur fiir L300 von Premix herausgegeben sind. Exakte Materialwerte im
W-band sind zum Zeitpunkt der Dissertation nicht vorhanden. Der Antennengewinn wurde
mit 16,2 dBi bei L300 und mit 13,9 dBi bei L440 bei 95 GHz gemessen. Die Kreuzpolarisati-
onsentkopplung steigt im Vergleich zu der aus Rexolite gefertigten Gruppenantenne um
9dB auf —15dB. Hauptgrund ist die Toleranz der Platzierung beider Antennen im WR10
Ubergang.

Mit Verwendung von Materialien mit hoherer Permittivitat zeigt sich eine deutliche Re-
duktion der Baugrofie sowie des Antennenabstands. Mit einer Permittivitat von e, = 4,4
lasst sich ein Antennenabstand von 24 /3 bei 95 GHz realisieren. Im Vergleich zu Rexolite
(e, = 2,53) verringert sich die gesamte Antennenfldche um fast 50%. Dementsprechend, kon-
nen Antennenabstdnde gewédhlt werden, die ein Entstehen von grating lobes verhindern.
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- - - Simulation L300 - e- Simulation 1440
—— Messung L300 —e— Messung 1440

|S11//dB

85

Frequenz/GHz

Abbildung 5.16: Simulierte und gemessene Eingangsreflexion |S11| der volldielektrischen Gruppen-
antennen mit hohen Permittivitaten.

Simulation ----- 90 GHz ----- 95 GHz ---- 100 GHz
Messung — 90 GHz — 95 GHz — 100 GHz

—30° 0

—60° 60°

-90°

90°

—60°

60°

-90°

90°
(b) L440

Abbildung 5.17: Gemessene und simulierte Antennendiagramme in der H-Ebene. Jedes Antennen-
diagramm ist individuell auf die Hauptstrahlrichtung normalisiert.
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5.3 Zweidimensionale Gruppenantenne

Wie in Abschnitt 5.1 kann eine Ausbreitung hoherer Moden vertikal wie horizontal entstehen
[KY04]. Somit bildet sich innerhalb eines obermodigen Wellenleiters ein zweidimensionales
Interferenzmuster aus, welches fiir den Entwurf eines M x N Leistungsteilers verwendet
werden kann. An dieser Stelle ist hervorzuheben, dass auch in diesem Fall keine Kaska-
dierung benotigt wird und somit kompakte Leistungsteiler entworfen werden kénnen.
Dabei kommt es, genauso wie im planaren eindimensionalen Fall, zu Feldmaxima, die an
Subwellenldngenfaser ausgekoppelt werde.

In diesem Abschnitt wird das MMI-Phanomen fiir zweidimensionale MMI-Leistungsteiler
vorgestellt und darauf aufbauend eine zweidimensionale Gruppenantennen aus Stiehlstrah-
lern vorgestellt. Fiir den Labordemonstrator wird sich hierbei auf einen Teiler mit 4 x 4
Ausgéngen beschrankt. Aufgrund der vierfachen Anzahl an Ausgingen (vgl. Abschnitt 5.2),
wird ein modularer Aufbau gewdhlt, um zum einen den MMI Leistungsteiler vermessen zu
konnen und zum anderen die Gruppenantenne von Stielstrahlern zu realisieren.

Der Aufbau des zweidimensionalen MMI-Leistungsteilers ist in Abbildung 5.18 zu sehen.
Der Entwurfsprozess ist dhnlich zu dem eindimensionalen Fall, bis auf die Tatsache, dass
zwei Kopplungsldangen betrachtet werden miissen Ly, und L., wobei im quadratischen
Fall Ly = Ly angendhert werden kann. In Abschnitt 5.2 wurde gezeigt, dass mit einem
Abstand von 1,4mm zwischen den DW eine ausreichende Entkopplung erreicht wird.
Da der zweidimensionale Leistungsteiler spéter stirnseitig aus einem Werkstiick zerspant
wird, wird der Abstand der Ausgidnge von Mitte zu Mitte auf 3,7 mm festgelegt, um ge-
niigend Platz fiir den Fraskopf sicherzustellen. Herausfordernd ist die vierfache Anzahl
an Ausgédngen. Anhand der eindimensionalen Gruppenantenne, vgl. Abschnitt 5.2, zeigte
sich bereits, dass der MMI-Leistungsteiler nur eine begrenzte Bandbreite bietet in dem
gleichmifiige Leistungsteilung erfolgt. Um im zweidimensionalen Fall eine gleichmafiige
Leistungsaufteilung zu erreichen, wird hierbei die engl. port imbalance gemafs

S21 (7, f )| - .
Amaxf = Maxjjo———=~r  L,j=1234 i#], (5.18)
/ TsnGhl " J

definiert, mit der die gleichmiflige Leistungsaufteilung fiir einen bestimmten Frequenzbe-
reich optimiert werden kann. Abbildung 5.19 a) zeigt die fiir diese Untersuchung verwen-
dete Portdefinition sowie die elektromagnetischen Symmetrieebenen, um die Rechenkom-
plexitdt der Simulation zu reduzieren. Wie im eindimensionalen Fall kommt es zu einer
Phasenbelegung an den Ausgiangen [KY04]. Die theoretischen Phasenunterschiede sind in
Abbildung 5.19 b) dargestellt. Wahrend die mittleren Ausgénge keine Phasenverschiebung
haben, wiachst die Phasenverschiebung von 90° auf 180° fiir die dufiersten Ausgéange an
den Ecken.

Das Ergebnis der Simulation beztiglich der port imbalance ist in Abbildung 5.20 zu finden. In
dieser Simulation wird die Lange der MMI-Sektion Iyivr , vgl. Abbbildung 5.18, betrachtet.
Anhand dieser Simulation ist die Frequenzabhéngigkeit der MMI gut zu erkennen. Mit einer
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lmml=21,5
16,5

Abbildung 5.18: Darstellung des zweidimensionalen MMI Leistungsteilers. Dimensionen in mm.

magnetische Symmetrie, Hi=0

1
1
1
1
1
1
1
1
1
1
1
1
1
1
1
1
1
1
1
g
e
1
1
1
1
1
1
1
1
1
1
1
1
1
1
1
1
1

elektrische Symmetrie, E=0

Abbildung 5.19: a) Portdefinition fiir die Bestimmung der port imbalance sowie fiir die spétere
Messung. Zusitzlich sind die in der Simulation verwendeten Symmetrieebenen dargstellt. b) Theo-
retische Phasenbelegung an den Ausgéangen.
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] —20,5mm —e— 21 mm —— 21,5 mm —e— 22 mm —e— 22,5 mm
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Abbildung 5.20: Simulierte port imbalance Apay ¢ fiir unterschiedliche Langen der MMI-Sektion
vt

langeren MMI-Sektion verschiebt sich die Leistungsaufteilung zu niedrigeren Frequenzen.
Betrachtet man beispielsweise die kiirzeste und lingste Lange bei 85 GHz kommt es zu
einem Unterschied der port imbalance von 2 dB. Aufgrund der Ausbreitung hoheren Anzahl
der Feldmaxima bei htheren Frequenzen bzw. kleineren Anzahl an Feldmaxima steigt die
port imbalance. Mit einer ausgewihlten Lange von Iynr = 21,5 mm wird eine port imbalance
von Amay,r < 1,6 dB in einem Bereich von 87,5bis 107,5 GHz erreicht.

Die Simulation des E-Feldes fiir zwei unterschiedliche Querschnitte ist in Abbildung 5.21
dargestellt. Die stirnseitig auftretenden 16 Feldmaxima sind gut zu erkennen, sowie vier
Feldmaxima,die sich entlang einer Reihe bilden.

Wie zu Beginn dieses Abschnitts beschrieben, soll der MMI-Leistungsteiler als einzelne
Komponente vermessen werden, um die gute Eignung des MMI-Konzepts fiir Leistungs-
teilung zu validieren. Hierfiir muss ein Messkonzept entworfen werden, was es erlaubt
jeden einzelnen Ausgang zu erreichen und einen definierten Wellenabschluss fiir die unge-
nutzten Ausgédnge zu bieten. Herausfordernd ist vor allem letzterer Punkt aufgrund der
elektrisch offenen Bauweise von DW und demzufolge unerwiinschten Abstrahlungen, die
durch Diskontinuitidten entstehen. Eine schematische Darstellung des Messaufbaus und
des verwendeten modularen Konzepts ist in Abbildung 5.22 gezeigt. Fiir den modularen
Aufbau wird eine Losung mit einem Stift und ein Aufnahmeloch verwendet. Dies erlaubt
ein einfaches Verbinden von zwei DW und dementsprechend eine einfache Losung, um den
Aufbau verdndern zu konnen. Wichtigstes Kernelement ist der verwendete Abstrahltaper.
Anstatt eines dampfenden Dielektrikums oder einer schlecht leitenden Metallisierung auf
dem DW wird ein angewinkelter Stielstrahler verwendet. Dieser sorgt dafiir, dass die dielek-
trisch gefiihrte Welle in einem festem Winkel abgestrahlt wird und es zu keinen Reflexionen
kommt und zusétzlich ein Uberkoppeln in den vermessenen Port verhindert wird. Dieses
Konzept entspricht einer Freiraumlast als reflexionsfreien Leitungsabschluss-

Dieses Prinzip wird in Abbildung 5.23 verdeutlicht. Mithilfe der Abstrahltaper wird die
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max V/m min

A-A'
A A'
] t
Yj_i XJ_E
a) b)

Abbildung 5.21: Darstellung des simulierten E-Feldes bei 95 GHz. a) Stirnseitig am Ende der MMI-
Sektion. b) Entlang des Querschnitts (A-A).

WR10-Ubergang

b) Stift Loch

Abbildung 5.22: a) Simulationsmodell des spateren Messaufbaus. b) Konzept der Verbindung zweier
DW mit Rexolitestift und Loch.
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max V/m min

Abstrahltaper | }

000000000200007000

Zu WR10-Ubergang

Abbildung 5.23: Darstellung des simulierten E-Feldes bei 95 GHz in der Region der Abstrahltaper.
Die Entkopplung von vermessenen und ungenutzen Ausgéngen ist gut zu erkennen.

dielektrisch gefiihrte elektromagnetische Welle der nicht vermessenen Ausgiange weg von
dem vermessenen Ausgang abgestrahlt. Der Winkel der Abstrahltaper betrdagt 30° und
wurde als Kompromiss aus guter Entkopplung von vermessenen und nicht vermessenen
Ausgédngen gewahlt. Prinzipiell wiirde ein noch grofierer Winkel zu einer besseren Entkopp-
lung fithren, da die gefiihrte Welle jedoch zu steil auf die Grenzfliche von Rexolite und
Luft einfallt (vgl. Snelliusches Brechungsgesetz in Kapitel 3), kommt es zu unerwiinschten
Abstrahlungen und die Entkopplung wird negativ beeinflusst.

Der gefertigte MMI-Leistungsteiler, die relevanten Einzelteile, die fiir die HF-Charakterisierung
notwendig sind, sowie der Messaufbau sind in Abbildung 5.24 dargestellt. Wie zu erkennen
ist, ist der MMI-Leitungsteiler als einzelnes Bauteil hergestellt worden, in dem dieser stirn-
seitig aus einem Rexolitestab herausgefrast wurde. Mit den entworfenen Teilkomponenten
kann der Messaufbau modular aufgebaut und jeder Port einzeln vermessen werden.

Die Messungen sowie die Simulation sind in Abbildung 5.25 fiir die Eingangsreflexion |S .|
und in Abbildung 5.26 fiir die Transmissionen |S,1 | dargestellt. Ebenso wie in der Simulation
wird sich auf einen Quadranten ,also einem Viertel aller Ausgangsports, beschrinkt, da alle
anderen Ausgangsports durch die zwei Symmetrieebenen abgedeckt werden. Innerhalb der
Messungen wurde verifiziert, dass sich alle nicht dargestellten Ausgangsports aufgrund der
Symmetrien gruppenweise verhalten. Die Eingangsreflexion |Syy| ist fiir alle Ports unkritisch
und liegt stets unter —12 dB. Die Transmissionen |S,1| zeigen eine gute Ubereinstimmung
zur Simulation. Im Frequenzereich von 85bis 100 GHz sind Messungen und Simulation
deckungsgleich, nur bei noch hoheren Frequenzen kommt es zu einem Unterschied zwi-
schen Messung und Simulation von 5 dB. Diese liegen jedoch auflerhalb des gewiinschten
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MMI-Leistungsteiler S ‘J".

¢

DW-Erweiterung

Loch
Stift
Abstrahltaper

WRlO—Ubergang

a)

Abbildung 5.24: a) Gefertigter MMI Leistungsteiler sowie Teilkomponenten fiir die HEF-
Charakterisierung. b) Messkonfiguration fiir Port 2.

Frequenzbereichs von 90 bis 105 GHz. Zusitzlich ist die simulierte und gemessene Phase
in Abbildung 5.26 aufgetragen. Hier zeigt sich ebenfalls eine gute Ubereinstimmung von
Simulation und Messung und die theoretischen Phasenbelegungen von 0°, 90° und 180°
werden erreicht. Jedoch zeigt sich in den Messungen eine Empfindlichkeit der Phasen-
messung beziiglich der Ausrichtung der DW Erweiterung zu dem MMI-Leistungsteiler.
Eine exakte Ausrichtung ist hierbei wichtig, da es sonst zu einem Messfehler der Phase
kommt. Nachdem der zweidimensionale MMI-Leistungsteiler als einzelne Komponente
entworfen und charakterisiert wurde, ist der nachste Schritt die Verwendung des Leistungs-
teilers in einer Gruppenantenne mit Stielstrahlern. Wie im eindimensionalen Fall werden
unterschiedlich lange Stielstrahler verwendet, um die inhdrente Phasendifferenz zu kom-
pensieren und so eine hohe Richtwirkung zu erzielen. Die verwendete Konfiguration, siehe
Abbildung 5.27, besteht aus drei Taperldngen 8,2 mm, 12 mm und 16 mm. Fiir die Verbin-
dung von Stielstrahler und MMI-Leistungsteiler sind auch Stifte berticksichtigt, mit denen
die Stielstrahler direkt eingesteckt werden konnen. Die fertig montierte Gruppenantenne
ist in Abbildung 5.28 gezeigt. Mit den Stielstrahlern hat die komplette Gruppenantenne
eine Gesamtldnge von 45,1 mm. Die gemessenen und simulierten Antennendiagramme in
E- sowie H-Ebene sind in Abbildung 5.29 dargestellt. Wie zu erwarten zeigt die zweidimen-
sionale Gruppenantenne eine gute Richtwirkung in beiden Polarisationsebenen. Simulation
und Messung der Antennendiagramme stimmen gut tiberein. Der Antennengewinn wurde
innerhalb einer Vergleichsmessung mit einem 22 dBi Standard-Gain-Horn ermittelt und ist,
wie auch der SLL, in Abbildung 5.30 dargestellt. Ein Vergleich der Antenneneffizienzen der
ein- sowie zweidimensionalen Gruppenantenne ist in Tabelle 5.4 zusammengefasst. Dabei
wird die Antenneneffizienz 17 anhand der Definition

=7 (5.19)

mit dem Antennengewinn G, berechnet. Dabei wird die Antennendirektivitit D durch
Néherungsformeln anhand der Halbwertsbreite der Hauptkeule bestimmt [Bal05].
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Abbildung 5.25: Gemessene Eingangsreflexionen |Syy| eines Quadranten des MMI Leistungsteilers
nach der Portdefinition in Abbildung 5.19. Die Simulation ist als gestrichelte Kurve mit angegeben.
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Abbildung 5.26: Gemessene Transmissionen |S,q | sowie Phasendifferenzen. Aufgrund der zwei Sym-

metrieebenen ist nur ein Viertel also nur ein Quadrant dargestellt. Die Simulation ist als gestrichelte
Kurve mit angegeben.
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8,2 mm

s |

< [
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Abbildung 5.27: Schematische Anordnung der Stielstrahler und deren Lédngen, die in der Gruppen-
antenne verwendet werden.

H-Ebene

Abbildung 5.28: Montierte zweidimensionale Gruppenantenne.
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Abbildung 5.29: Gemessene und simulierte Antennendiagramme der zweidimensionalen Gruppen-
antenne in der E- und H-Ebene. Jedes Antennendiagramm ist individuell auf die Hauptstrahlrichtung
normalisiert.

’ ---Simulation — Messung

SLL/dB
Gewinn/dBi
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Abbildung 5.30: Gemessener und simulierter Antennengewinn und Nebenkeulenniveau (SLL) der
zweidimensionalen Gruppenantenne.
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Die gemessene Antenneneffizienz liegt im Schnitt 12% unter der Simulation. Zu beachten
ist, dass der WR10-Ubergang bei der Ermittlung der Effizienz mitberiicksichtigt wurde. Das
bedeutet, dass aufgrund der zusatzlichen Verluste, die Effizienz der alleinigen Gruppenan-
tenne sinkt. So wird beispielsweise durch das Frasen eine Oberflichenrauhigkeit erzeugt,
die zu hoheren Verlusten in dem WR10-Ubergang fiihrt.

Tabelle 5.4: Vergleich der ermittelten Antenneneffizienzen der ein- sowie zweidimensionalen
Gruppenantenne aus Rexolite.

Eindimensional Zweidimensional
Simulation 86%—87% 849%—86%
Messung 72%~74% 70%~72%

In Tabelle 5.5 ist ein Vergleich verdffentlichter Leistungsteiler und Gruppenantennen fiir
Stielstrahler gegeben. Anhand dieser Tabelle ist direkt ersichtlich, dass mit den vorgestell-
ten MMI-Leistungsteilern kompakte Designs fiir Gruppenantennen erzielt wurden. Vor
allem zeigt das verwendete MMI-Phinomen seine Stirke bei zweidimensionalen Leistungs-
teilern, da die Leistungsaufteilung in einem Schritt erreicht wird. Die unterschiedlichen
Antenneneffizienzen sind in der Literatur leider nicht vefiigbar. Da die Gruppenantennen
volldielektrisch umgesetzt wurden, sind sie besonders leicht. So betrdgt das Gewicht der
aus Rexolite gefertigten eindimensionalen Gruppenantenne 0,5 g bzw. 2 g fiir die zweidi-
mensionale Gruppenantenne.
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Tabelle 5.5: Vergleich von Stielstrahlergruppenantennen.

Dimension in Ag bei fo Technologie 1D/2D Ausginge fo/GHz Gewinn/dBi Ref.
16,75 x 2,6 x 4 Hohlleiter 2D 16 100 23,5 [Riv+17]
6,6 X 9,2 Hohlleiter 1D 8 250 - [Cam+13]
1,8 x2 Hohlleiter 1D 2 90 - [Pou+10]
33x%x3 SIW 1D 8 10 15 [KFS12]
49 x 0,5 Galvansierter Kunststoff 1D 4 70 12 [Kah+17]
13,4 x 10 Volldielektrisch 1D 40 350 20 [Wit+18]
55X 4 Volldielektrisch 1D 4 100 17 Diese Arbeit
8,8x%x44 X 44 Volldielektrisch 2D 16 100 22,5 Diese Arbeit
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5 Volldielektrische Gruppenantennen mit integriertem Leistungsteiler

5.4 Flissigkristall-gesteuerte, volldielektrische planare
Gruppenantenne zur Strahlschwenkung

Aufbauend auf den Untersuchungen zu volldielektrischen MMI-Leistungsteiler kann, dhn-
lich zu Kapitel 4 eine elektronisch steuerbare Gruppenantenne realisiert werden. Dabei
wird das metallische Hohlleiter-Leistungsteilernetzwerk durch einen MMI-Leistungsteiler
ersetzt. Als Labordemonstrator wird die planare Gruppenantenne aus 1 x 4 Stielstrahlern,
vgl. Abschnitt 5.2, erweitert. Fiir eine elektronische Steuerung werden LC-Phasenschieber
zwischen dem MMI-Leistungsteiler und den Stielstrahlern platziert und ein Elektrodensys-
tem aus mehreren Metallplidttchen integriert. Analog zu Kapitel 4 wird nur die parallele
LC-Ausrichtung durch elektrische Felder eingestellt, was den Vorteil einer reduzierten
Elektrodenanzahl bietet. Aus diesem Grund muss die Polarisation des HF-Feldes um 90°
gedreht werden, vgl. Abschnitt 5.2, damit die elektromagnetische Welle orthogonal zu
den Elektroden steht. Dies ist bei MMI-Leistungsteilern problemlos moglich, da so anstatt
E¥,,-Moden, E},,-Moden angeregt werden und zusétzlich die grundlegenden Dimensionen
beibehalten werden kénnen.

Der gefertigte MMI-Leistungsteiler mit den LC-Phasenschiebern ist in Abbildung 5.31
gezeigt. Der MMI-Leistungsteiler und die Phasenschieber sind aus einem Rexolitekorper
gefertigt, um die Anzahl an Einzelkomponenten zu reduzieren. Dazu werden die LC-
Kavitdten stirnseitig gebohrt, weshalb die realisierbare Lange der LC-Kavitdt aufgrund der
Léange des Bohrers begrenzt ist. Deshalb liegt die realisierbare Dimension der LC-Kavitat
bei einem Durchmesser von 1,2 mm und einer Lange von 19,5 mm. Der Elektrodenabstand
betrdagt 3,2 mm. Nachdem der LC GT7-29001 mit einer Spritze in die Kavitdten eingebracht
wurde, werden diese anschlieflend mit einem Kunststoffiiberwurf aus Rexolite und einem

Rexoliteuberwurf - LC-Phasenschieber

Abbildung 5.31: Mit LC gefiillte volldielektrische Gruppenantenne.
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5.4 Fliissigkristall-gesteuerte, volldielektrische planare Gruppenantenne zur
Strahlschwenkung

Stielstrahler U,

Abbildung 5.32: a) Messaufbau zur Charakterisierung der Ap/V-Kennlinie. b) Elektrisch steuerbare
Gruppenantenne.

Epoxidkleber versiegelt. Am Ende jedes Uberwurfs ist ein weiteres Loch vorgesehen, um
die Phasenschieber einzeln charakterisieren zu kénnen. Dazu werden wird das Verbin-
dungskonzept aus Abschnitt 5.3 verwendet und dementsprechend weitere DW mit Stift in
das vorgesehen Loch eingesteckt.

Abbildung 5.32 zeigt den Messaufbau und die zusammengesteckte Gruppenantenne. Hier-
bei wird das in Abschnitt 5.3 vorgestellte modulare Messkonzept mit Abstrahltapern ver-
wendet. Fiir die spédtere Gruppenantenne werden die Stielstrahler in die Locher gesteckt.
Die Elektroden sind an eine Leiterplatte gelotet und werden durch Rohacell in Position
gehalten.

Die Ap/V-Kennlinie der vier Phasenschieber ist in Abbildung 5.33 dargestellt. Auffillig
ist, dass die inneren Phasenschieber 40° bis 50° mehr Phasenversatz als die dufseren Pha-
senschieber aufweisen. Aufgrund der hiandischen LC-Befiillung kann die LC-Menge und
damit der erreichbare Phasenversatz variieren. Fiir den unausgesteuerten Zustand zeigen
alle Phasenschieber die gleiche Initialphase, vgl. Appendix B. Die kleinen Unterschiede in
Abhingigkeit der Spannung entstehen durch die nicht optimale Position der Elektroden,
was zu Inhomogenitdten des E-Felds fithrt. Aufgrund der fertigungsbedingten begrenzten
Léange der Phasenschieber betrdgt die maximale Phasenverschiebung 240° anstatt der ge-
wiinschten 360° Phasenverschiebung.

Tabelle 5.6 fasst die genutzten Spannungsverteilungen fiir zwei Konfigurationen zusammen.
90 GHz wurde als untere Frequenz des MMI-Leistungsteilers fiir Phasenbelegung gewihlt,
um einen moglichst kleinen Antennenabstand zu erhalten.

Da die Initalphasen bei allen Phasenschiebern identisch sind, muss fiir einen Schwenkwin-
kel 0° keine Steuerspannungen angelegt werden, vgl. Anhang B. Die Phasenverschiebung,
die inhdrent durch den MMI-Leistungsteiler entsteht, wird durch die unterschiedlich langen
Stielstrahler kompensiert.

In Abbildung 5.34 ist ein Vergleich von simulierten und gemessenen Antennendiagrammen
dargestellt. Aufgrund der limitierten Lange und dem vereinfachten elektrischen Steuersys-
tem ist nur ein begrenzter Schwenkwinkel von 15° moglich. Im Vergleich fillt auf, dass
Simulation und Messung gut {ibereinstimmen und nur eine Verschiebung der Nebenkeulen
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Abbildung 5.33: Vermessene A¢/V-Kennlinie der vier Phasenschieber mit GT7-29001. Jede Kennli-
nie ist individuell auf den ungesteuerten Zustand normalisiert.

Tabelle 5.6: Spannungsverteilung fiir unterschiedliche Schwenkwinkel bei 90 GHz.

Schwenkwinkel 9f} U, U; Uy Us
0° ov ov ov ov ov
—15° 10V —25V 45V —-110V 12V

auftritt. Insbesondere sind kaum Welligkeiten im Antennendiagramm erkennbar und der
Grofiteil der Nebenkeulen liegt unter —10 dB. Nur die erste Nebenkeule hat einen SLL von
—8dB. Der Antennengewinn liegt zwischen 14 dBi fiir den ungeschwenkten Fall und 13 dBi
bei Strahlschwenkung. Im direkten Vergleich zu der hybriden hohlleitergespeisten Grup-
penantenne in Kapitel 4 zeigen sich einige Vorteile eines volldielektrischen Ansatzes. Am
Auffalligsten ist die deutlich reduzierte Welligkeit im Antennendiagramm, was fiir die Re-
duktion der Einzelkomponenten spricht. Da weniger Diskontinuitidten entstehen, wie zum
Beispiel an Verbindungsstellen, kommt es zu weniger parasitarer Abstrahlung. Mit dem vor-
gestellten MMI-Leistungsteiler werden diese reduziert und die LC-Phasenschieber konnen
direkt integriert werden. Anhand des Labordemonstrator zeigt sich, dass die Elektroden
trotz der ungeschirmten DW keinen groflen Einfluss auf das Abstrahlverhalten haben. In
Tabelle 5.7 ist ein Vergleich der ermittelten Antenneneffizienzen der hybriden Gruppenan-
tenne, vgl. Kapitel 4, und der volldielektrischen Gruppenantenne gegeben. Auffillig ist, dass
die Effizienzen in den Simulationen stark abweichen. Dies ist dem Hohlleiter-Leistungsteiler
und der langen LC-Phasenschieber, die weit tiber 360° Phasenhub erreichen, geschuldet.
So sind die LC-Phasenschieber bei der hybriden Gruppenantenne 13,5 mm langer. Dement-
sprechend ist zu erwarten, dass die Effizienz der volldielektrischen Gruppenantenne bei
langeren Phasenschieber sinkt. Aufgrund der vereinfachten Elektrodenanordnung konnte
nicht die volle Anisotropie bzw. Steuerbarkeit des LCs genutzt werden, da nur die parallele
LC-Ausrichtung eingestellt werden konnte. Deshalb mussten die LC-Phasenschieber langer
als prinzipiell notwendig ausgelegt werden, was zusétzliche Verluste erzeugt. Mit einer
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5.4 Fliissigkristall-gesteuerte, volldielektrische planare Gruppenantenne zur
Strahlschwenkung

vollelektrischen Ansteuerung kann deshalb die Lange sowie die Verluste reduziert werden,
was noch kompaktere sowie effizientere Gruppenantennen erlaubt.

Tabelle 5.7: Vergleich der ermittelten Antenneneffizienzen der vorgestellten Gruppenantennen.

Hybride Gruppenanten- Volldielektrische Gruppen-

ne antennen
Simulation 35%—-37% 66%—77%
Messung 20%-30% 52%—-55%

Grund fiir das Auftreten von Nebenkeulen ist der grofse Antennenabstand. Um diese zu
verhindern, miissen hohere Permittivititen verwendet werden, die fiir eine Reduktion
der gesamten Dimension sorgen. Herausfordernd ist dabei aber die prizise Fertigung der
Kunststoffkomponenten und die zuverldssige Integration von LC. 3D-Druckverfahren oder
Spritzgufsverfahren kommen hierbei als Zukunftstechnologie in Betracht.
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5 Volldielektrische Gruppenantennen mit integriertem Leistungsteiler

-—--(0° Simulation -~ —10° Simulation
— 0° Messung —— —10° Messung

60°

90°

-30° 0
—60° ey 60°
—9(Q° ST N ._:‘. 90°
dB —40 -30 -20 -10 0
(b) 95GHz

Abbildung 5.34: Gemessene und simulierte Antennendiagramme in der H-Ebene. Jedes Antennen-
diagramm ist individuell auf die Hauptstrahlrichtung normalisiert.
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6 Linsenantenne mit steuerbarer Apertur

Mit dem im vorherigen Kapitel vorgestellten integrierten Leistungsteiler konnte eine sehr
kompakte Gruppenantenne vorgestellt werden. Multimode-Interferenz ist aber, bedingt
durch das Prinzip, nicht fiir jeden Wellenleiter geeignet. Beispielsweise fiir Mikrostreifenlei-
tungen sind daher grofie Verteilnetzwerke notwendig [PZ02a; PZ02b]. Aufierdem wird fiir
jedes Antennenelement ein Phasenschieber benotigt, vgl. Kapitel 2. Aufgrund der grofien
Verteilnetzwerke und Phasenschieber entstehen deshalb hohe Verluste, die mit der GrofSe
der Gruppenantenne steigen.

Fiir die Ansteuerung der Phasenschieber ist eine Ansteuerelektronik notwendig (engl. An-
tenna Control Unit), deren Komplexitdt mit der Anzahl der Phasenschieber steigt, da diese
die notwendigen Konfigurationen, beispielsweise der Steuerspannungen zur gewiinschten
Strahlschwenkung einstellt. Hierbei kommt es nicht auf die verwendete Technologie an,
die fiir die Phasenschieber verwendet werden, da aktive sowie passive Bauelemente unter-
schiedliche Versorgungsspannungen bendétigen.

Auf Verteilnetzwerke kann verzichtet werden, wenn Reflectarray-Antennen verwendet wer-
den, da die einzelnen Antennenelemente durch eine Feedantenne bestrahlt werden [HEOQ7;
CE16]. Da es sich aber um eine Reflektorantenne handelt, wird aufgrund der Feedantenne
bzw. des Freistrahlaufbaus ein grofier Bauraum in Anspruch genommen. Fiir Strahlschwen-
kung muss jedes Antennenelement mit einem Phasenschieber versehen werden.

Um die Verteilnetzwerke bei planaren Antennen zu vereinfachen, wurden Beamforming
Networks (BEN) entwickelt, die aufserdem eine Verkleinerung der Phasenschieber erzielen
oder ganzlich auf sie verzichten. Das prominenteste Beispiel ist die Butler-Matrix, bei der
die Phasenbelegung in Abhdngigkeit des gewdhlten Eingansports definiert ist [Fak+15].
So hat eine Butler-Matrix immer eine gerade Anzahl an Ein- und Ausgangsports, womit
zwischen diskreten Winkelkonfigurationen geschaltet werden kann ohne Phasenschieber
zu benotigen. In [MKV10; Tek+15; Man+13] werden schwenkbare Gruppenantennen auf
Basis von Butler-Matrizen fiir den Millimeterwellenbereich vorgestellt. Eine andere Form
eines BEN stellen Rotman-Linsen dar [SM08; W L+10; Che+08], bei denen eine Wellenaus-
breitung in einem Linsenelement ausgenutzt wird, um eine Phasenbelegung zu erreichen.
Hierbei werden die Winkelkonfigurationen auch durch Wahl des Eingansports bestimmt.
Im Vergleich zu Butler-Matrizen haben Rotman-Linsen eine hohere Bandbreite [VSS514],
benotigen aber einen grofien Bauraum.

Anstatt ein BFN zu verwenden, kann eine Linsenantenne direkt mit mehreren Einspei-
sungspunkten versehen werden, da je nach Wahl des Eingangsports die elektromagnetische
Welle durch die semielliptische Form der Linse in unterschiedliche Richtungen gebrochen
wird [WEV01; Fil+97; Art+13; Art+13]. Anstatt eine semielliptische Linsengeometrie zu ver-
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6 Linsenantenne mit steuerbarer Apertur

wenden kann die Geometrie durch kreisférmig platzierte Einspeisungspunkte vereinfacht
werden [Ema+18; Man+18]. Dabei ist jeder Einspeisungspunkt mit einem Strahlbiindeln-
dem Element, wie beispielsweise einem Reflektor versehen, um die Abstrahlungsrichtung
vorzugeben. Um eine bessere Kontrolle iiber das Abstrahlverhalten und eine kompaktere
Bauform zu erhalten, konnen Liineburg-Linsen verwendet werden [PC58; WL07; NFL18],
die einen Permittivitdtsgradienten innerhalb der Linse haben. Durch die besonderen Eigen-
schaften der genannten Linsenantennen werden keine Phasenschieber und Leistungsteiler
benotigt da der Schwenkwinkel durch die Wahl des Einspeisungspunktes gegeben ist. Das
Problem mehrerer Einspeisungspunkte bleibt aber deshalb bestehen und ein Schaltnetzwerk
muss integriert werden, um den Schwenkwinkel einstellen zu konnen. Auflerdem kann nur
zwischen diskreten Schwenkwinkel geschaltet bzw. mehrere Einspeisungspunkte miissen
intergriert werden, um eine feine Auflosung des Winkels zu gewéhrleisten. In [CLF(09]
wird eine mechanisch verstellbare Linse fiir den Millimeterwellenbereich vorgestellt, die
durch ein einzelnes Feedhorn bestrahlt wird. Durch die mechanische Verstellung wird
der Schwenkwinkel eingestellt. Problematisch sind die wartungsintensiven mechanischen
Komponenten sowie die Baugrofle, die durch die Linsenhalterung und das Feedhorn bzw.
Freistrahlaufbau bedingt sind.

In diesem Kapitel wird eine neuartige, elektrisch rekonfigurierbare Linsenantenne fiir die
Anwendung zur Strahlschwenkung mit nur einem Einspeisungspunkt vorgestellt. Kernele-
ment ist ein halbkreisformiger Parallelplattenleiter der in seinem Inneren mit LC gefiillt ist.
Aufgrund der Anisotropie des LCs kann eine Flache hoherer und niedriger Permittivitat
erzeugt werden und die elektromagnetische Welle daher innerhalb des Parallelplattenleiters
abgelenkt werden. Die vorgestellte Antenne wird fiir das V-Band 50 bis 75 GHz entworfen,
da so die Komplexitit des Elektrodennetzwerks hinsichtlich der technologischen Reali-
sierung reduziert wird. Zusétzlich wird ein volldielektrischer Ansatz des verwendeten
Konzepts vorgestellt, der die Elektrodenintegration vereinfacht.

6.1 Konzept

In dem Forschungsfeld der Transformation Optic (TO) wird eine ortsabhédngige Permitti-
vitat bzw. Permeabilitit verwendet, um eine elektromagnetische Welle abzulenken und
zu manipulieren. Besonderes Interesse in diesem Forschungsfeld liegt in der Verwendung
von elektromagnetischen Tarnmechanismen und Linsen zur Strahlschwenkung [KSP11;
PSS06; Rah+08; Yi+16]. Allgemein wird bei Transformation Optics zum einen eine aniso-
trope und zum anderen reelle Permittivitat bzw. Permeabilitit betrachtet, d.h. negative
unphysikalische Werte der Permittivitat und Permeabilitdt werden mit berticksichtigt. Diese
unphysikalischen Werte konnen nur durch Metamaterialien realisiert werden [Dad+15;
STL11]. Beispielsweise ist die in [Dad+15] vorgestellte Metamateriallinse mit einer speziell
abgestimmten resonanten Struktur realisiert, um einen Permittivitdtsgradienten einzustellen.
In [Yi+16] wird eine Transformation Optic-Linse vorgestellt, die als perforierte Kunststofflinse
realisiert wird. Aufgrund der unterschiedlichen Perforierungen kann eine ortsabhangige
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A Strahlen

[ ér,min B ér,max Speisépunkt

Abbildung 6.1: Prinzipielle Darstellung der rekonfigurierbaren Linsenantenne. In Abhdngigkeit des
Winkels a der Flache hoherer Permittivitdt ldsst sich der Schwenkwinkel einstellen.

Permittivtat eingestellt werden und damit die EM-Welle abgelenkt werden. Bei den vorge-
stellten Antennen in [Yi+16; Dad+15] ist eine Rekonfiguration des Schwenkwinkels nicht
moglich. Es kann nur ein fest definierter Schwenkwinkel realisiert werden.

Unter Verwendung von LC kann in einem Halbkreis ein Permittivitiatsgradient eingestellt
werden und somit der Strahl geschwenkt werden. Mit LC als steuerbares Material lasst
sich der Verlauf der Permittivitdt beliebig einstellen und die elektromagnetische Welle
abgelenkt werden. In der hier vorgestellten Linsenantenne wird zum Nachweis des Funkti-
onsprinzips der elektronisch einstellbare Permittivitdtsgradient vereinfacht. Das bedeutet,
dass nur zwei Permittivititswerte verwendet werden, gegeben durch die beiden extre-
men LC-Ausrichtungen. Die Fliche hoherer Permittivitit kann dabei als dielektrisches
Sektorhorn betrachtet werden [Sin+92]. Das Prinzip der Linsenantenne ist in Abbildung 6.1
dargestellt.

Aufgrund der Steuerbarkeit des LC kann die Ausrichtung der Flache hoherer Permittivitat
eingestellt werden und dadurch der Schwenkwinkel verdndert werden, da sich eine ein-
gebrachte elektromagnetische Welle entlang der hoheren Permittivitat ausbreitet. Hierbei
kommt es vorrangig zu einer Reflexion an der Grenzfldche zwischen hoher und niedriger
Permittivitdt. Somit kann die Flache, also die Antennenapertur, durch die die elektromagne-
tische Welle an den Freiraum abgestrahl wird, entlang des Halbkreises eingestellt werden.
Im Gegensatz zu klassischen Gruppenantennen wird der Schwenkwinkel durch die Anord-
nung der Antennenelemente (engl. array factor) und dem Abstrahlverhalten des einzelnen
Antennenelements definiert (engl. element factor), vgl. Kapitel 2. Aus diesem Grund kommt
es unumganglich zu einer Reduktion des Antennengewinns bei Strahlschwenkung auf-
grund des element factors.

Der theoretisch mogliche, maximale Schwenkwinkel der vorgestellten Linsenantenne ist
direkt mit dem Snelliusschen Brechungsgesetz verbunden, da der Permittivitatsunterschied
entscheidend ist. Im Allgemeinen ist ein moglichst grofser Unterschied erwiinscht, um auch
fiir grofse Winkel a Totalreflexion 6 < 6. nach dem Snelliuschen Brechunggesetz zu erzielen.
Anhand einer vereinfachten geometrischen Uberlegung, siche Abbbildung 6.2, lasst sich
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I:'gr,min .Sr,max

Abbildung 6.2: Vereinfachte geometrische Uberlegung fiir den theoretisch moglichen Schwenkwin-
kel a.

der theoretische maximale Schwenkwinkel nach
“max — 900 —_ 60 (6.1)

e .
0. = arcsin | Y0 (6.2)
v/ €r,max

abschdtzen. Nimmt man beispielsweise giangige Permittivitaitswerte fiir Mikrowellen-LCs,
€r,min = 2,4 und &, max = 3,4, ist ein Winkel von « = 30° moglich. Bei dem vorgestellten
Konzept handelt es sich aber um eine Betrachtung mit starken Vereinfachungen. Beu-
gungseffekte und die kreisformige Ausbreitung einer eingebrachten Welle werden nicht
berticksichtigt. Das hat zur Folge, dass parasitdre Effekte nicht betrachtet werden. Aufgrund
der kreisformigen Ausbreitung und Beugungseffekte tritt die elektromagnetische Welle
nicht immer im perfekten Winkel auf die Grenzfliche. Dadurch entstehen unerwiinschte
Transmissionen in den Bereich der niedrigeren Permittivitit. Dies fiihrt schlussendlich zu
einer verminderten Wellenfithrung.

mit

Wie eingangs beschrieben, kann die Flache hoherer Permittivitdt als dielektrisches Sek-
torhorn betrachtet werden [Sin+92]. Hierbei treten dhnliche Phinomene wie bei einem
konventionellen Horn auf. In Abhdngigkeit der Apertur kann ein maximaler Gewinn erzielt
werden bzw. ein breiteres Abstrahlverhalten erreicht werden. Wie bei Hornantennen fiihrt
der Phasenfehler an der Apertur des dielektrischen Horns zu einer Gewinnreduktion bzw.
breiten Abstrahlung. Bei der hier vorgestellten Antenne kann die Apertur mit dem LC
eingestellt werden, siehe Abbildung 6.3 a). Des Weiteren besteht auch die Moglichkeit mehr
als eine Flache hoherer Permittivitdt zu nutzen, sieche Abbildung 6.3 b), womit mehrere
Antennenkeulen erzeugt werden konnen, da sich die elektromagnetische Welle aufteilt.
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AR

b)

Speisepunkt

[lérmin BlErmax

Abbildung 6.3: a) Die Grofie der Apertur kann mit Hilfe des LCs eingestellt werden. b) Prinzipielle
Konfiguration fiir die Formung von zwei Antennenkeulen.

6.2 Voruntersuchung an einer nicht-steuerbaren
Linseantenenne

Das vorgestellte Konzept wird in diesem Abschnitt anhand einer Voruntersuchung einer
nicht-steuerbaren Antenne iiberpriift. Das grundlegende Design der Antenne hat Ahnlich-
keit zu der Lateral Wave Antenna, beschrieben in [Tok+14] sowie der in [Man+18] vorge-
stellten Antenne. So besteht die Antenne aus einem halbkreisformigen dielektrisch geftill-
ten Parallelplattenleiter (PPL) und einem ebenso halbkreisférmig angebrachten Horn. In
[Tok+14] erfolgt die Einspeisung der Welle durch eine spezielle Struktur eines koplanaren
Wellenleiters, der eine laterale Welle in dem PPL erzeugt. Die in [Tok+14] vorgestellte
Antenne ermoglicht keine Rekonfigurierung des Schwenkwinkels, wiahrend in [Man+18]
mehrere koaxiale kreisformig angeordnete Einspeisungspunkte verwendet werden, um den
Schwenkwinkel einzustellen. Eine weitere dhnliche PPL-Linse wird in [Bas+19] vorgestellt,
die diskrete Rekonfigurierung des Schwenkwinkels durch Wahl der Einspeisung ermoglicht.
Im Gegensatz zu der in [Man+18] vorgestellten Linse, wird die elektromagnetische Welle
iiber eine gemeinsame Apertur abgestrahlt.

Im Gegensatz wird bei der hier beschriebenen Linsenantenne ein WR15 Hohlleiter verwen-
det und der PPL ist nur teilweise mit einem Dielektrikum gefiillt. Letzteres folgt direkt aus
der Uberlegung, dass zwei Flichen mit jeweils unterschiedlicher Permittivitat notwendig
sind und dementsprechend das Dielektrikum von Luft umgeben ist. Das bedeutet, dass
die hohe Permittivitit der parallelen LC-Ausrichtung durch ein einzelnes Dielektrikum
ersetzt wird. Die niedrigere Permittivitat, also senkrechte LC-Ausrichtung ist durch die
Permittivitdt ey gegeben. Als Dielektrikum wird, wie in den vorherigen Kapiteln, Rexolite
verwendet. Das Design ist in Abbildung 6.4 dargestellt und ist wie folgt aufgeteilt:

* A Impedanzanpassung auf dielektrisch gefiillten Hohlleiter durch ein Rexolite Taper-
element.

* B Parallelplattenleiter teilweise gefiillt mit einem Rexolitesttick.
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Abbildung 6.4: Design der nicht-steuerbaren Linsenantenne. Durch eine Winkelung des Rexolite-
stiicks werden unterschiedliche Schwenkkonfigurationen erzielt.

* C Teflonbogen fiir bessere Impedanzanpassung und mechanische Stabilitat.

¢ D Halbkreisformiges Horn, um starkere Biindelung des Abstrahlverhaltens zu erhal-
ten.

Der WR15 Hohlleiter ist mit Rexolite gefiillt, damit die z-polarisierte Welle direkt in der
Flache hoherer Permittivitat gefiihrt wird. Das Rexolitestiick ist verjiingt und der Hohlleiter
in der Breite verkleinert, um einerseits Impedanzanpassung zu erreichen und andererseits
hohere Moden zu unterdriicken. Im PPL wird die Welle somit im hoherpermittiven Di-
elektrikum gefiihrt. Um das Prinzip der Strahlschwenkung zu demonstieren, werden drei
unterschiedliche Konfigurationen mit jeweils drei Rexolitestticken mit & = 0°, & = 30° und
« = 70° untersucht. Dabei wird Strahlschwenkung, wie in Abschnitt 6.1 beschrieben, durch
Anwinkeln der Rexolitestticke erreicht. Am Ende des PPL sorgt ein Teflonbogen fiir eine Im-
pendanzanpassung und fiir bessere mechanische Stabilitdt. Um eine hohere Richtwirkung
und dementsprechend hoheren Antennengewinn in yz-Ebene zu erhalten, wird die Welle
tiber ein halbkreisformiges Horn abgestrahlt. Simulationen zeigen im Mittel eine Erhchung
des Antennengewinns um 5dB bis 6 dB, wenn das Horn an der Linse angebracht ist.

Mit &, min = 1 und &, max = 2,53 ergibt sich nach Gleichung 6.1 ein maximaler Schwenk-
winkel von & = 50°. Aus diesem Grund wird fiir die Konfiguration von & = 70° eine
gebogene Form des Rexolitestiicks verwendet, damit sich der Einfallswinkel der Welle
reduziert und die Welle im Rexolite gefiihrt wird. In Abbildung 6.5 sind EM-Simulationen
des E-Feldes dargestellt, um das Antennenprinzip zu verdeutlichen. Gut erkennbar ist, wie
die Welle durch die Winkelung abgelenkt wird und sich so der Schwenkwinkel einstellt.
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max V/m min

Abbildung 6.5: Simulation des E-Feldintensitit bei 62,5 GHz fiir a) « = 0°,b) &« = 30° und ¢) &« = 70°.

Des Weiteren zeigt sich die Wellenfithrung entlang des gebogenen Rexolitestiicks, obwohl
auch ein hoherer Anteil an unerwiinschter parasitdter Abstrahlung zu sehen ist.

Der gefertigte Labordemonstrator und die einzelnen Rexolitestiicke sind in Abbildung 6.6
dargestellt. Der PPL sowie die Hornerweiterung sind jeweils einzeln gefertigt und werden
mit Kunststoffschrauben verbunden. Der WR15 Splitblock besitzt zwei Flansche, um zum
einen einen WR15-Koaxialiibergang anzuschliefifen und zum anderen den PPL mitsamt
Horn anzubringen. Der Teflonbogen wird mit den Kunststoffschrauben in Position gehalten
und dient ebenso als Positionshalter des jeweiligen Rexolitestiicks.

Abbildung 6.7 zeigt einen Vergleich von gemessener und simulierter Eingangsreflexion |51 |
fiir die beiden extremen Schwenkkonfigurationen. Um den gesamten Frequenzbereich von
50bis 75 GHz abzudecken, mussten zwei verschiedene Netzwerkanalysatoren verwendet
werden, die sich in einem Frequenzbereich von 65 GHz bis 67 GHz {iberlappen. Insgesamt
zeigt sich in den Messungen eine hohere Reflexion, vor allem bei « = 0°. Jedoch liegt |S11|
unterhalb —10 dB. In den Messungen zeigte sich, dass der modulare Aufbau der Antenne
problematisch ist, da sich so leicht Spalte bilden konnen, die einen negativen Einfluss auf
den |S11|-Parameter haben. Bei einer Spaltbildung entstehen zusatzlich Diskontinuititen im
Wandstrom des PPL, die Verluste verursachen und damit den Antennengewinn schmélern.
Die Antennendiagramme sind in Abbildung 6.8 fiir die E-Ebene und in Abbildung 6.9 fiir
die H-Ebene zu sehen. Insgesamt stimmen Simulation und Messung gut iiberein und das
Prinzip der Strahlschwenkung wird bestitigt. Die leichten Abweichungen in der E-Ebene
sind durch den modularen Aufbau und das Auftreten von Spalten zu erkldren. Da die
Rexolitestiicke fiir jede Konfiguration ausgewechselt werden miissen, kommt es zu Tole-
ranzen der exakten Position. Dadurch kommt es zu den kleinen Abweichungen beziiglich
des Schwenkwinkels. Das SLL ist fast immer unter —10dB, sogar bei der Konfiguration
a = 70°. Der Antennengewinn wurde mit einem 25 dBi Standard-Gain-Horn ermittelt und
liegt zwischen 14 und 17 dBi. Im Vergleich zu der Simulation ist der ermittelte Gewinn 2 dB
niedriger.
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Abbildung 6.6: a) Gefertigter Labordemonstrator der nicht-steuerbaren Linsenantenne mit ab-

genommener oberer Hilfte des PPLs. b) Gefrédste Rexolitestiicke fiir die drei unterschiedlichen
Winkelkonfigurationen.
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Abbildung 6.7: Gemessene und simulierte (gestrichelt) Eingangsreflexion |Sy1| der nicht-steuerbaren
Linsenantenne fiir zwei Winkelkonfiguration « = 0° und a = 70°.
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Abbildung 6.8: Gemessene und simulierte Antennendiagramme in der E-Ebene. Fiir dieses Dia-
gramm wurde die Konfiguration « = 0° gewdhlt.
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Abbildung 6.9: Gemessene und simulierte Antennendiagramm in der H-Ebene fiir drei Frequenzen.
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6.3 Rekonfigurierbare Linsenantenne

Anhand der Voruntersuchung konnte das Prinzip zur Strahlschwenkung validiert werden.
Die Enwicklung zu einer Steuerbarkeit der Linsenantenne besteht nun darin ein steuer-
bares Dielektrikum, wie beispielsweise LC, zu verwenden und in den PPL einzubringen.
Wichtigste Komponente ist das Elektrodennetzwerk, welches fiir die Ausrichtung des LCs
notwendig ist. Aus diesem Grund wird dieser Entwurfsschritt gesondert beschrieben. Das
Design der steuerbaren Linsenantenne ist dem der Voruntersuchung &hnlich, siehe Abbil-
dung 6.10. Im direkten Vergleich ist der PPL komplett mit einem einzelnen Rexolitestiick
gefiillt (B), um bessere mechanische Stabilitat und Ausrichtung des Rexolitestiicks zu er-
reichen. Innerhalb dieses Stiicks ist eine Kavitit mit einem Offnungswinkel von ¥ = 120°
vorgesehen, die den LC beinhaltet. Anstatt eines Teflonbogens wird ein Rexolitebogen C
verwendet, da die Herstellungstoleranzen kleiner ausfallen und somit eine genauere Posi-
tionierung moglich ist. Fiir eine Impedanzanpassung wird der Rexolitebogen angespitzt.
Zu den genannten Verdnderungen wurde der Radius der Antenne vergrofSert, um einen
hoheren Antennengewinn mit schmalerer HPBW zu erhalten. Dabei hat die Flache hoherer
Permittivitat dabei einen Offnungswinkel von p = 40°.

In Abschnitt 6.1 wurde abgeschitzt, dass mit gdngigen LC-Parametern ein Schwenkwinkel
von & = 30° erreicht werden kann. Bei der vorgestellten Antenne wird der LC GT3-23001

10
4
13 14 D
*
C
<
B
*
A
*

3,8 53,5

[ ] Rexolite [[] Metall []€,u e

Abbildung 6.10: Design der steuerbaren Linsenantenne mit: A WR15 Anschluss, B dielektrisch
gefiilltem PPL, C Rexolitebogen und D halbkreisféormigem Horn. Dimensionen in mm.
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] — 50 GHz —e— 62.5 GHz —— 75 GHz \
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Abbildung 6.11: Simulierter Antennengewinn sowie SLL in Abhéngigkeit des Schwenkwinkels «.

verwendet, der die geforderten Permittivitatswerte erfiillt, vgl. Kapitel 2. Abbildung 6.11
veranschaulicht den simulierten Antennengewinn sowie den SLL in Abhéangigkeit des
Schwenkwinkels «. Erkennbar ist, dass der Gewinn mit steigendem Winkel & abnimmt. Bis
zu einem Winkel von a = 20° zeigt sich ein linearer Abfall des Gewinns, der danach starker
abfallt. Hier zeigt sich die Grenze der theoretischen Betrachtung, da Beugungseffekte, die
an der WR15 Einspeisung entstehen, nicht beriicksichtigt werden konnten. Aufgrund dieser
Effekte treten Anteile der elektromagnetischen Welle in unterschiedlichen Winkeln auf die
Grenzschicht, was unerwiinschte Abstrahlungen und dementsprechend den SLL erhoht.
Deshalb steigt auch der SLL mit groflerem Winkel a deutlich an, liegt aber noch unter —8 dB.

6.3.1 Entwurf der Elektroden

Fiir die Steuerung des LCs innerhalb des PPL ist ein Elektrodennetzwerk notwendig mit
dem die Ausrichtung der Flache hoherer Permittivitiat verandert und damit der Schwenk-
winkel eingestellt werden kann. Dazu ist ein Netzwerk notwendig, welches die zwei ex-
tremen Ausrichtungen des LCs einstellen kann. Dafiir werden mehrere Elektrodenstreifen
auf beiden Seiten des PPL angebracht, die entweder mit einem negativen oder positiven
Potenzial belegt sind. Prinzipiell kann man als ersten Schritt anndhern, dass diese Streifen
radial vom Kreismittelpunkt ausgehen. Damit wéren aber die Streifen nicht galvanisch
voneinander getrennt und die kleinen Abstidnde in der Nihe des Mittelpunktes fiithren zu
einer inhomogenen Feldverteilung. Eine homogene Feldverteilung ist vor allem im Bereich
des LCs, also mittig im PPL, entscheidend, weswegen die Elektrodendimensionen grofsen
Einfluss haben. So resultiert ein prinzipieller Entwurf, wie er in Abbildung 6.12 dargestellt
ist.
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Elektroden

d, b,

Abbildung 6.12: Prinzipielle Anordnung der Elektroden fiir die LC-Ausrichtung.

Um die einzelnen Dimensionen fiir eine homogenge Feldverteilung besser analysieren
zu konnen, wurde eine geometrische Elektrodenanordnung fiir die Simulation, siehe Ab-
bildung 6.13, entwickelt. Ziel ist es einen Wertebereich der kleinsten sowie grofiten Di-
mensionen zu ermitteln, da sich die Dimensionen in Abhéngigkeit des Radius r und der
Anzahl der Elektrodenstreifen dndern. In dieses Anordnung werden jeweils zwei Elektro-
denpaare in einem fixen Abstand von 1,4 mm, was dem Abstand der Metallplatten des
PPL entspricht, gesetzt und in ihrer Breite b und dem Elektrodenabstand d variiert. Zwei
Potenzialbelegungen sind relevant, einmal ein Quadrupol fiir die senkrechte Ausrichtung
sowie gegeniiberliegende Potenziale fiir die parallele Ausrichtung, siehe Abbildung 6.13.
Fiir eine Vereinfachung der Simulation werden unterschiedliche Randbedingungen an den
Seiten berticksichtigt, die zudem zu einer "virtuellen"Fortsetzung des E-Feldes fithren. Im
Falle einer parallelen Ausrichtung gilt eine magnetische Randbedingung, (H; = 0). Bei
einer senkrechten Ausrichtung gilt eine elektrische Randbedingung, (E; = 0).

Die parallele Ausrichtung ist unkritisch und nur bei unpraktikablen Dimensionen der
Elektroden treten Inhomogenititen auf. Viel wichtiger ist der Quadrupol, da sich unab-
hiangig von den Dimensionen eine feldfreie Zone zwischen Elektroden gleichen Potenzials
ausbilden. Um dies zu verdeutlichen, zeigt Abbildung 6.14 den Vergleich der Feldstirke
tiir zwei Dimensionspaare (d,b = 0,3mm und d,b = 0,6 mm). Innerhalb der Simulation
wird eine Potenzialdifferenz von 300 V angenommen. Es wird direkt offensichtlich, dass die
Feldstadrke mit grofSeren Dimensionen zunimmt, obwohl sich der prinzipielle Verlauf der
Feldstérke nicht dndert.

Bislang wurden nur gerade Elektrodenstreifen betrachtet, was dazu fithren kann, dass sich
unerwiinschte TEM-Moden entlang der Elektroden ausbreiten konnen. Da in diesem Fall
die Elektrode als Mikrostreifenleitung zu betrachten ist, kann eine elektromagnetische Welle
in die Elektrode tiberkoppeln und die Welle wird nicht mehr im PPL-Mode gefiihrt. Dieses
Verhalten ist bei LC-Hohlleiterphasenschieber bekannt und wurde in den Arbeiten [G&b15;
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Abbildung 6.13: a) Schematische Darstellung der geometrischen Elektrodenanordnung fiir die
Dimensionierung der Elektroden und zur Analyse der Feldstirke sowie Feldverteilung des E-
Feldes. b) Konfiguration fiir die parallele LC-Ausrichtung. c¢) Konfiguration fiir die senkrechte
LC-Ausrichtung.

—— d=0,3mm;b=0,3 mm —e— d=0,6 mm;b=0,6 mm
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Abbildung 6.14: Simulierte Feldstérke fiir die senkrechte LC-Ausrichtung fiir zwei Elektroden mit
unterschiedlicher Dimensionierung entlang der Auswertungskurve in Abbildung 6.13.
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Abbildung 6.15: HF-Simulationsmodell fiir die Auslegung der Filterstruktur der Elektroden.

Wei+13a; Weil7] analysiert. Kommt es zu einem Uberkoppeln auf die Elektroden, steigen die
Einfiigeverluste und die Performanz der HF-Komponente sinkt, weswegen eine Entstehung
von TEM-Moden auf den Elektroden vermieden werden muss. Beispielsweise kann durch
eine Filterstruktur der Elektroden ein Tiefpassverhalten erzeugt werden, was zu einer
Unterdriickung der parasitdaren Mikrostreifenleitungsmode fiihrt. Dieses Konzept wird in
dieser Arbeit aufgegriffen und fiir das Elektrodennetzwerk adaptiert. Fiir die Auslegung der
Filterstruktur wurde das in Abbildung 6.15 dargestellte HF-Simulationsmodell entwickelt.
Eine exakte Nachbildung des PPLs ist aufgrund der offenen Berandung an den Seiten nicht
moglich. Als Naherung werden in dem HF-Simulationsmodell elektrische und magnetische
Randbedingungen berticksichtigt, die zu einer Anregung einer TEM-Welle mit konstanter
Feldverteilung fithren. Damit kann die PPL-Mode, die entlang eines Bogensegments im
PPL auch eine nahezu konstante Feldverteilung hat, angendhert werden. Prinzipiell konnte
auch ein Hohlleiter mit rein elektrischen Rdndern betrachtet werden, die kosinusférmige
E-Feldverteilung wiirde eine PPL-Mode, die konstante Feldverteilung aufweist, schlechter
abbilden.

Zwischen den Elektroden ist in dem Simulationsmodell ein Dielektrikum platziert mite, ;| <
er < €., um das Verkopplungsverhalten fiir die unterschiedlichen LC-Ausrichtungen zu
ermitteln.

Mit einer fixen Hohe von 1,4mm und einer Liange von 30,5mm koénnen in dem HEF-
Simulationsmodell Parameter wie Elektrodenabstand und Breite anhand des |Sy | analysiert
werden. In der Simulation wird auch die Rahmenbedingung fiir die spdtere Herstellung der
Elektroden berticksichtigt. Diese werden auf einen 12 pm diinnen Polyimidfilm aufgebracht
und haben eine Kupferschichtdicke von 9 pm.

In den Simulationen zeigt sich, dass zahlreiche Resonanzen fiir eine gerade Elektrodenstruk-
tur entstehen, siehe Abbildung 6.17. Das Entstehen der parasitdren TEM-Mikrostreifenmode
ist aufSerdem abhéngig von der Permittivitdt des Dielektrikums und steigt mit hoherem e,.
Um diesem Problem zu begegnen, wurde die Filterstruktur aus Abbildung 6.16 entwickelt.
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Abbildung 6.16: a) Gerade Elektroden. b) Elektroden mit Filterstruktur.

Diese besteht aus einer periodischen Rechteckstruktur mit einer Segmentlange von 100 pm
und erzielt eine konstante Unterdriickung der TEM-Mode entlang der Elektrode. Da sich fiir
das spétere Elektrodennetzwerk die Breite jeder Elektrode mit dem Radius dndert, wird ein
optimales Verhiltnis von minimaler und maximaler Breite ermittelt. Dieses liegt bei einem
Verhiltnis von 1/3 bzw. a/3 + 2¢/3 = b, siehe Abbildung 6.16. Der Elektrodenabstand g
hat keinen nennenswerten Effekt auf die Verkopplung und |S;;| und kann dementspre-
chend auf die statische E-Feldverteilung optimiert werden. Das Resultat der entworfenen
Filterstruktur ist in Abbildung 6.17 anhand des simulierten |S,; | dargestellt. Wahrend sich
bei einer geraden Elektrode zahlreiche Resonanzen ausbilden, werden diese durch die
Filterstruktur komplett unterdriickt.

6.3.2 Entwurf des Elektrodennetzwerks

Mit den grundlegenden Dimensionen der Elektroden sowie der Filterstruktur fiir die Unter-
driickung der Mikrostreifenleitungsmode kann nun das Elektrodennetzwerks entworfen
werden. Um die Komplexitit des Labordemonstrators zu reduzieren, werden Vereinfachun-
gen des Elektrodennetzwerks berticksichtigt. Idealerweise besteht das Elektrodennetzwerks
aus sehr feinen Elektroden, die unabhdngig voneinander mit einem Potential belegt wer-
den konnen, um den Schwenkwinkel entsprechend fein aufzulosen. Das hitte aber ein
komplexes Ansteuersystem und zahlreiche Zuleitungen zur Folge. Wird auf eine feine Auf-
16sung des Schwenkwinkels verzichtet, kann die Anzahl der Elektroden deutlich reduziert
werden. Es sind dementsprechend weniger Zuleitungen notwendig. Um die Komplexi-
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Abbildung 6.17: Simulierter |Sy;| des in Abbildung 6.15 dargestellten Simulationsmodells.

tat des Elektrodennetzwerks fiir eine Validierung des Konzepts zu reduzieren, wird ein
Elektrodennetzwerk gewihlt, welches nur drei diskrete Schwenkwinkel ermoglicht. Dabei
kann fiir Strahlschwenkung diskret zwischen & = —30°,0° und 30° konfiguriert werden.
Trotz dieses Vereinfachung kann anhand des Labordemonstrators, zusatzlich zur diskreten
Strahlschwenkung, die Strahlbreite sowie die Auspragung von zwei Antennenkeulen er-
folgreich demonstriert werden, wie es in Abschnitt 6.1 beschrieben wurde. Alle realisierbare
Abstrahlmodi sind in Tabelle 6.1 zusammengefasst.

Tabelle 6.1: Zusammenfassung der Eigenschaften sowie Abstrahlmodi der vorgestellten Linsenan-
tenne. Die Konfigurationen beziehen sich auf Abbildung 6.18.

Eigenschaft Abstrahlmodus Konfiguration
(1) geschwenkt & = —30° A
Strahlschwenkung (2) schmal, direktional « = 0° B
(3) geschwenkt o = +30° C
Justierung Keulenbreite (4) breit « = 0° Abis C
Mehrere Keulen (5) Zweistrahl Aund C

Anhand der in Abschnitt 6.3.1 beschriebenen Grenzen der Elektrodendimensionen wurde
ein Java-basiertes Tool entwickelt, welches vollparametrisiert die Elektroden entlang eines
Halbkreises anordnet. Die Filterstruktur der Elektroden, also die Rechteckkontur, ist auch
parametrisiert einstellbar, was vor allem wichtig ist, um die Elektrodenstruktur innerhalb
der festgelegten Grenzen , aus Abschnit 6.3.1, zu entwerfen.

Aufgrund der Vereinfachungen des Labordemonstrators nur diskrete Abstrahlmodi zu
verwenden, konnen mehrere Elektroden zusammengelegt werden und die Anzahl der
Spannungsanschliisse auf insgesamt 16 reduziert werden. Eine Ober-/Unterseite des Elek-
trodennetzwerks ist in Abbildung 6.18 dargestellt. Das Elektrodennetzwerk besteht aus
25 Elektroden auf jeweils der Ober-/Unterseite, also insgesamt 50 einzelnen Elektroden.
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Die farblichen Zonen stehen hierbei fiir die Konfigurationen der Potenzialbelegung fiir die
parallele Ausrichtung des LCs mit denen die in Tabelle 6.1 beschriebenen Abstrahlmodi
eingestellt werden. Daraus ist direkt ersichtlich, dass sich jede Konfiguration in einem
gewissen Bereich oberhalb des Kreismittelpunkts tiberlappt. Das bedeutet, dass dort der LC
immer parallel ausgerichtet werden muss. Um hier das Elektrodennetzwerk zusétzlich zu
vereinfachen und die Komplexitit der Ansteuerung zu reduzieren, kommt die komplette
Fldche hoherer Permittivitdt nur fiir die Schwenkkonfigurationen 1 und 3 (¢ = £30°) zuteil.
Fiir Konfiguration B (0« = £30°), wird eine Flachenreduktion der parallelen LC-Ausrichtung
in Kauf genommen. Dies verschlechtert die Abstrahleigenschaft fiir « = 0° nur begrenzt,
da die Welle dieser Konfiguration nicht abgelenkt wird und die Ausbreitungsrichtung der
EM-Welle mit der Ausrichtung der hoheren Permittivitdt tibereinstimmt. Das Simulationser-
gebnis, des statischen E-Feldes des entwickelten Elektrodennetzwerks ist in Abbildung 6.19
dargestellt. In dieser Abbildung wird das E-Feld entlang einer Schnittebene mittig in dem
PPL dargestellt. Beide Feldkomponenten, Tangential- wie Normalkomponente, sind fiir

zwei Konfigurationen gezeigt. Dabei sorgt die Tangentialkomponente E; =  /E2 + E? fiir

die senkrechte Ausrichtung des LCs ;¢ ; und die Normalkomponente En = E, fiir die
paralle Ausrichtung des LCs ¢/ | . Gut erkennbar ist die Feldhomogenitit fiir die paralle
LC -usrichtung sowie die reduzierte Flache paralleler LC-Ausrichtung fiir Konfiguration
1( « = 0°). Die Tangentialkomponente, relevant fiir die senkrechte LC-Ausrichtung, zeigt
aufgrund der verwendeten Quadrupolanordnung feldfreie Zonen. Dies bedeutet, dass der
LC nicht komplett senkrecht ausgerichtet werden kann und somit die niedrigste Permitti-
vitit, ¢, | nicht erreichbar ist. Auerdem bildet sich eine Ubergangsschicht zwischen der
parallel und senkrechten Ausrichtung, da ein Wechsel der Potenzialverteilung mit einer
Feldinhomogenitit einhergeht. Diese Ubergangsschicht fithrt dazu, dass sich keine scharfe
Abgrenzung zwischen den beiden Permittivitdten bildet und ein Verschmierungseffekt
entsteht. Mithilfe der Felddarstellung der statischen Feldverteilung kann man abschat-
zen, dass die Ubergangsschicht zwischen 0,5bis 0,75 mm breit ist. Um die Auswirkung
zu tiberpriifen, wurde in das Simulationsmodell ein linearer Permittivitdtsgradient an der
Grenzschicht von niedriger und hoher Permittivitit eingefiigt. Hierbei zeigte sich nur eine
kleine Auswirkung im oberen V-Band, da die Breite der Ubergangsschicht im Vergleich zur
Wellenldnge (Aef = 2,5 mm bei 75 GHz) starker ins Gewicht fallt.
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Abbildung 6.18: a) Ober/Unterseite des entwickelten Elektrodennetzwerks. Jede Farbe gibt die par-
allele LC-Ausrichtung fiir eine Konfiguration wieder. b) Uberlappungsbereich der unterschiedlichen
Konfigurationen. In diesem Bereich ist der LC immer parallel ausgerichtet. Dimensionen in mm.
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Abbildung 6.19: Simulationsergebnis der statischen Feldsimulation in CST Studio Suite fiir zwei
Schwenkkonfigurationen. Zwischen dem Quadrupolfeld und dem parallel orienteren E-Feld entsteht
eine Ubergangsschicht.
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6.3.3 Realisierung und HF-Charakterisierung

Die realisierte Linsenantenne ist in Abbildung 6.20 zu sehen. Im Vergleich zur Voruntersu-
chung wurde die Anzahl an Bauteilen reduziert, um eine Spaltenbildung zu verhindern.
Der PPL wird zusammen mit dem WR15-Teil wird aus zwei Hélften als Messing -Splitblock
gefertigt. Die halbkreisformige Hornerweiterung besteht aus zwei Teilen fiir die Ober- und
Unterseite und wird an den Splitblock angeschraubt. Die LC-Kavitdt besteht aus zwei Re-
xolitehilften, die mit einem UV-Kleber verklebt werden. GrofSer Vorteile eines UV-Klebers
ist, dass eine gute Positionierung moglich ist und nach Ausrichten der Bauteile der Kle-
ber durch UV-Licht aushirtet. Der LC wird durch einen Befiillkanal und einer 0,5 mm
dicken Kantile in die Kavitdt eingebracht. Anschlieffend wird der Befiillkanal mit einem
Epoxidkleber versiegelt. Die Rexolitekavitdat wird durch den Rexolitebogen, welcher mit
Kunststoffschrauben verschraubt wird, in Position gehalten.

Die Elektroden sind auf DuPont AC 091200E mit einer Foliendicke von 12 pm aufgebracht,
siehe Abbildung 6.21, und werden mit einem Positionierungswachs auf die PPL-Wande
geklebt. Dazu werden die zwei Messingbldcke erwédrmt, sodass das Wachs schmilzt und
die Polyimidfolien in Position gebracht werden konnen. Durch das Wachs entsteht eine
zusatzliche Schicht von ca. 30 pm. Diese Schichtdicke wurde in der Simulation der Filter-
strutkur, siehe Abschnitt 6.3.1, beriicksichtigt und es zeigte sich keine Verschlechterung des
|S21|. In Abbildung 6.20 ist zu erkennen, dass die Folienelektroden durch Federkontaktstifte
an die Spannungsversorgung kontaktiert werden. Eine Detailaufnahme der Elektroden ist
in Abbildung 6.21 gezeigt.

Die erste Messung der steuerbaren Linsenantenne, die durchgefiihrt wurde, ist die Messung
der Eingangsreflexion in Abhédngigkeit der Steuerzustande, siehe Abbildung 6.22. Fiir die
Messung wurde der LC so gesteuert, dass sich der LC komplett parallel sowie senkrecht
entlang der kompletten Flache ausrichtet, also beide moglichen Extreme der Permittivitat
eingestellt sind. Hierbei zeigt sich keine Anderung des gemessenen |S;;| und auch keine
Abhingigkeit von den anderen Konfigurationen. Der gemessene |S1;| zeigt im Vergleich
zur Simulation eine Abweichung von ca. 15dB, ist aber stets unter —10dB. Anhand der
Messung ergab sich, dass die Eingangsreflexion sensibel auf mechanische Spannungen und
somit leichte Dimensionsdnderungen reagiert, die durch die Verschraubung entstehen. Da
die Antenne zwei unterschiedliche Phasenzentren besitzt [Tok16], muss die Antenne fiir die
Messung beider Polarisationsebenen immer versetzt werden. Die Messung der E-Ebene,
anhand man die Richtwirkung des Horns erkennt, ist in Abbildung 6.23 dargestellt. Hier
zeigt sich eine gute Ubereinstimmung von Messung und Simulation.

Die gemessenen und simulierten Antennendiagramme in der H-Ebene sind in Abbil-
dung 6.24 zusammengefasst. Aus Griinden der Ubersichtlichkeit und Symmetrie ist nur
eine geschwenkte Konfiguration gezeigt. Auffillig ist die zum Teil grofie Diskrepanz von
Simulation und Messung, insbesondere im Fall einer Vollaussteuerung des LCs, d.h. Ab-
strahlmodus (4). Dies kann ein Hinweis sein, dass die Elektroden trotz der Filterstruktur, die
elektromagnetische Welle beeinflussen. Da sich die Welle bei einem vollausgesteuerten LC
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Abbildung 6.20: a) Zusammengebaute, steuerbare Linsenantenne. b) Blick auf die aufgebrachte
Elektrodenstruktur. c) Blick auf die LC Kavitat mit GT3-23001 sowie auf den Rexolitebogen.
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Abbildung 6.21: Detailaufnahme der aufgebrachten Elektroden.

Ungesteuert --- Simulation Ungesteuert

—e— Vollausgesteuert - - Simulation Vollausgesteuert

|S11]/dB

Frequenz/GHz

Abbildung 6.22: Simulierter und gemessener |Si1|. Gezeigt ist jeweils die vollausgesteuerte €, 1 c =
€| sowie unausgesteuerte ¢, c = ¢,,| LC-Kavitit. In grau sind alle gemessenenen Konfiguration
angegeben.
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Abbildung 6.23: Vergleich von simulierten und gemessenen Antennendiagrammen in der E-Ebene.
In dieser Messung wurde Abstrahlmodus (2) gewahlt.

in einem breiten Winkel ausbreitet, zeigt sich eine mogliche Beeinflussung der Elektroden
nur in diesem Abstrahlmodus. Um diesen Effekt zu tiberpriifen, wurde eine Simulation mit
CST Studio Suite der gesamten Linsenantenne mit Elektrodensystem durchgefiihrt. Trotz
eines sehr feinen Simulationsgitters, mit 150 Millionen Zellen, zeigte sich kein Effekt der
Elektroden auf das Abstrahlverhalten.

Zu dem genannten Effekt kommt ein allgemein hoheres SLL sowie ein reduzierter Anten-
nengewinn (Vergleichsmessung mit 25 dBi Standard-Gain-Horn), siehe Abbildung 6.25. Das
erhohte SLL, vor allem in geschwenkter Konfiguration, kann durch einen nicht komplett
senkrecht ausgerichteten LC entstehen. Da sich deshalb die Permittivitit &ndert, kommt
es zu einer Verkleinerung des moglichen Schwenkwinkels bzw. zu hoherer Leckanteilen
der abgelenkten Welle. Durch Toleranzen bei der Platzierung der beiden Elektroden kommt
es zu Inhomogenitdten des Ansteuerfeldes. Zum einen beeinflussen die Inhomogenitiaten
die LC-Ausrichtung, sodass der LC nicht wie gewiinscht vollstindig ausgerichtet wird
und dementsprechend die LC-Permittivitit reduziert wird. Zum anderen wird die Uber-
gangsschicht beeinflusst und der Verschmierungseffekt vergrofiert, was die Ablenkung der
EM-Welle verschlechtert. Aufgrund der allgemein kleinen Dimensionen der Elektroden,
vor allem in Ndhe der WR15-Einspeisung, kommt es aufferdem zu parasitiaren Effekten, da
die Welle nicht mehr ideal gefiihrt wird.

Die Kreuzpolarisationsentkopplung ist inhdrent sehr hoch da eine in x-Richtung polarisierte
Welle erst ab 68 GHz im PPL ausbreitungsféahig ist. Hinzu kommt der WR15 als polarisati-
onsselektives Element. In Messungen wurde eine Kreuzpolarisationsentkopplung von tiber
40 dB ermittelt.

Insgesamt kann anhand der Messungen, trotz der Diskrepanzen, die grofde Vielseitigkeit
der vorgestellten Linsenantenne demonstriert werden. Strahlschwenkung, Justierung der
Strahlbreite und die Erzeugung mehrerer Hauptkeulen sind allein durch unterschiedliche
Aussteuerungen des LCs mit einer einzelnen Antenne moglich. Hinzu kommt, dass sich
das elektrische Ansteuersystem vereinfacht, da nur zwei Spannungen, die auf dem Elektro-
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densystem verteilt werden, benétigt werden.

Die Schwenkzeit, also die Zeit, die die Molekiile fiir eine komplette Umorientierung be-
notigen, ist in Abbildung 6.26 angegeben. Fiir diese Messung wird die Linsenantenne
mechanisch um 30° gedreht und zwischen Abstrahlmodus (A) und (C) (x = —30° auf
« + 30°) gewechselt und wahrenddessen der Empfangspegel iiber der Zeit aufgezeichnet.
Die Schwenkzeit betragt jeweils 11s und 20s. Der Unterschied entsteht durch die unter-
schiedliche Anisotropie der Permittivitdt bei niedrigen Frequenzen, hier 1 kHz und der
damit verbundenen Zeit in der sich die LC-Molekiile neu ausrichten. Aufgrund der unter-
schiedlichen Permittivititen kommt es auch zu einem Unterschied der elektrischen Energie
im Dielektrikum. Dies ist der Grund, warum die Zeit der Umorientierung der LC-Molekiile
aufgrund der Minimierung der Gibbs-Energie unterschiedlich lang ausfallt.
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Abbildung 6.24: Vergleich von simulierten (links) und gemessenen (rechts) Antennendiagrammen
unterschiedlicher Konfigurationen in der H-Ebene. Die Antennendiagramme wurden auf ihre
Hauptstrahlrichtung normalisiert.
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—— 0° Messung --- (0° Simulation
—e—30° Messung - - 30° Simulation

SLL/dB

Gewinn/dBi

Frequenz/GHz

Abbildung 6.25: Vergleich von simulierten sowie gemessenem SLL und Antennengewinn der
steuerbaren Linsenantenne.
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Abbildung 6.26: Schwenkzeit der steuerbaren Linsenantenne. a) Strahlschwenkung von Abstrahl-
modus (A) auf (C) . b) Strahlschwenkung von Abstrahlmodus (C) auf (A) . Zu sehen ist der auf
Hauptstrahlrichtung normalisierte Empfangspegel.
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6.4 Volldielektrische Linsenantenne

Grofite Herausforderung im Entwurfsprozess der rekonfigurierbaren Linsenantenne war
das Elektrodendesign, um parasitdre HF-Moden im PPL zu unterdriicken. Trotz der ent-
worfenen Filterstruktur, konnte ein Einfluss der Elektroden auf das Abstrahlverhalten
nicht vermieden werden. In dem vorherigen Kapitel konnte gezeigt werden, dass sich die
elektrische Ansteuerung von LC bei dielektrischen Wellenleitern aufgrund der elektrisch
offenen Bauweise vereinfacht. Konsequenterweise bietet sich somit eine volldielektrische
Linsenantenne an, um den Elektrodenentwurf zu vereinfachen bzw. ein Entstehen von
parasitiren HF-Moden zu verhindern. Dariiber hinaus, hat ein volldielektrischer Ansatz
weitere Vorteile: die Antenne wird leicht und er ermoglicht eine kosteneffiziente Fertigung
[Gei+17a; Gei+17b; Kar+14].

Der prinzipielle Entwurf ist dhnlich wie der der PPL-Linse. Anstatt einer Hohlleiterspeisung
wird ein einzelner DW zur Einspeisung wie in [Gei+17a; Gei+17b] verwendet. LC wird in
einem halbkreisformigen Kunststoftkorper eingebracht und sorgt fiir eine Rekonfigurier-
barkeit. Abbildung 6.27 zeigt die schematische Darstellung der volldielektrischen Linse.
Es ist direkt ersichtlich, dass, trotz der Ahnlichkeit zur PPL-Linse, einige Anderungen
vorgenommen werden. Die volldielektrische Linsenantenne ist wie folgt aufgebaut:

* A Fiir die Vermessung wird ein Ubergang von WR15-Hohlleiter auf DW benétigt.

* B Der Rexolite DW wird verbreitert und hat einen dielektrischen Kern aus Preperm
L300.

¢ C Halbkreisformiger Kunststoffkorper aus Rexolite mit LC-Fiillung GT5-26001.

¢ D Semielliptische, integrierte Linse zur besseren Strahlbiindelung.

Um die volldielektrische Linsenantenne vermessen zu konnen, muss ein WR15 Hohlleiter
auf DW Leitungsiibergang A entworfen werden. Dieser ist eine skalierte Version des WR10-
Ubergangs, vgl. Abschnitt 3.3. Aufgrund der niedrigeren Frequenzen von 50bis 75 GHz
wird der quadratische DW auf 2,5 mm Kantenldnge angepasst. Die Einspeisung der Linse
wird durch einen verbreiterten DW mit dielektrischem Kern realisiert. Mit dem breiten DW
und dem zusitzlichen dielektrischen Kern sinkt der evaneszente Feldanteil aufSerhalb des
DW und das Feld konzentriert sich mehr im DW. Dies verhindert parasitire Moden, die
sich sonst vom DW losen, abstrahlen und sich hierdurch mit der gewiinschten Abstrahlung
iiberlagern. Als Kernmaterial wird hierbei Preperm L300 (e, = 3 tanJ = 0,0015) verwendet.
Im Rexolitekorper C befindet sich eine 1,7 mm dicke LC-Kavitét. Die LC-Kavitit hat einen
gesamten Offnungswinkel von ¥ = 60° entworfen, sodass Schwenkwinkel von a = 0°
und &« = £20° erreicht werden konnen. Die Flache hoherer Permittivitit hat dabei einen
Offnungswinkel von p = 25° bei & = 4-20° und p = 40° bei a = 0°. Bei Geradeausrichtung
wird ein grofserer C")ffnungswinkels gewdhlt, da so das SLL bei gleichbleibender HPBW
reduziert wird. Im vorigen Kapitel hat sich in den Messungen herausgestellt, dass die
reduzierte Flache hoherer Permittivitiat bei « = 0° signifikant das Antennendiagramm
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B L300 [ ]Rexolite

B Metall [Jérmin [ €r,max

Abbildung 6.27: Schematische Darstellung der volldielektrischen Linsenantenne mit rekonfigurier-
barer Apertur. Dimensionen in mm

beeinflusst, weswegen in diesem Fall die Konfiguration der Elektroden so gewahlt wurde,
dass sich ein breiterer Offnungswinkel von 40° der Flache hoherer Permittivitit ausbildet.
Zur semielliptischen Linse D verbreitert sich der halbkreisformige Rexolitekdrper nochmals
um parasitire Abstrahlungseffekte zu minimieren. Der Effekt der beschriebenen Taper in
B und C ldsst sich am besten mit einer Feldsimulation darstellen, siehe Abbildung 6.28.
Aufgrund des dielektrischen Kerns konzentriert sich das E-Feld mehr im DW und die
Verbreiterung, die bis zur Linse reicht, sorgt fiir eine zusatzliche Reduktion unerwiinschter
Abstrahlungseffekte.

6.4.1 Elektrodennetzwerk der volldielektrischen Linsenantenne

Fiir den Entwurf des Elektrodennetzwerks kann auf die Untersuchungen der PPL-Linse
zurlickgegriffen werden, siehe Abschnitt 6.3.1. Da die Vielseitigkeit des Antennenprinzips
schon eingehend beschrieben wurde, wird sich bei der hier vorgestellten Linsenantenne
auf Strahlschwenkung, « = 0° und a = +20°, beschrankt. Aufgrund des evaneszenten
Feldanteiles sind die beiden Elektrodensysteme jeweils 1 mm von der Unter- bzw. Oberseite
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max V/m min

Verbreiterung  LC-Kavitit

Abbildung 6.28: Simulation des gemittelten E-Felds bei 62,5 GHz. Erkennbar ist, wie sich aufgrund
des dielektrischen Kerns bei B und der Verbreiterung des Rexolitekdrpers am Ende von C das E-Feld
im Dielektrikum konzentriert.

entfernt. Damit wird sichergestellt, dass die Elektroden keinen Einfluss auf die elektroma-
gnetische Welle haben und so keine parasitdren Effekte auftreten. Um trotz des grofseren
Elektrodenabstands eine ausreichend hohe Feldstérke fiir die LC-Ausrichtung zu errei-
chen, wird die Spannung an den Elektroden auf £250V, also auf eine Spannungsdifferenz
von 500V, erhoht. Aufgrund des hoheren Abstands von 6 mm der Elektroden zueinan-
der, miissen die Dimensionen der Streifenelektroden angepasst werden, da sonst starke
Feldverzerrungen, die auch durch das Dielektrikum entstehen, auftreten. Das entworfene
Elektrodennetzwerks und die Simulation des statischen E-Feldes ist in Abbildung 6.29
dargestellt. Im Vergleich zu dem in Abschnitt 6.3.2 vorgestellten Elektrodennetzwerk, wird
das Quadrupolfeld durch Potenzialbelegungen mit deutlich groflerem Abstand realisiert,
um eine moglichst homogene Feldverteilung fiir die senkrechte LC-Ausrichtung zu erhalten.
Da es auch zu einem Uberlappungsbereich der moglichen Schwenkwinkelkonfiguration
kommt, wird wieder eine dreieckformige Elektrode verwendet, die fiir eine dauerhafte
parallele LC-Ausrichtung in diesem Bereich sorgt. Um am Rand des Dreiecks trotz des
grofsen Elektrodenabstands die Verschmierungsschicht von der parallen und senkrechten
LC-Ausrichtung zu verkleinern, werden zwei Elektroden in der Nahe des Dreiecks platziert.
Das Simulationsergebnis der statischen Feldsimulation ist in Abbildung 6.29 dargestellt. Das
tangentiale E-Feld zeigt im Vergleich zur PPL-Linse grofere feldfreie Zonen, die aber nicht
ins Gewicht fallen, da diese weit genug von der gewiinschten parallelen LC-Ausrichtung
entfernt sind. Das E-Feld fiir die parallele LC-Ausrichtung lésst sich prinzipiell einstellen
und auch die tangentialen Feldkomponenten fiir die senkrechte LC-Ausrichtung bilden sich
aus. Nichtsdestotrotz zeigen sich tangentiale Feldkomponenten im Bereich der parallelen
LC-Ausrichtung, die zu einer leichten Fehlausrichtung des LCs fiihrt.
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Abbildung 6.29: Simulationsergebnis der statischen Feldsimulation in CST Studio Suite fiir zwei
Schwenkkonfigurationen.
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Spannungs-
versorgung

Abbildung 6.30: a) Teilkomponenten der volldielektrischen Linsenantenne. b) Zusammengebaute
Linsenantenne mit dem LC GT5-25006.

6.4.2 Realisierung und HF-Charakterisierung

Die vorgestellte Antenne besteht aus zwei gefrasten Rexolitehdlften und wird mit einem
UV-Kleber verklebt. Dabei beinhalten die beiden Hélften den halbkreisférmigen Korper
sowie jeweils eine Hilfte der zweiten semielliptische Linse, die zur Gewinnerhthung
sorgt. Die zusammengebaute volldielektrische Linsenantennen ist in Abbildung 6.30 zu
sehen. Die Elektroden sind auf Standard FR4-Leiterplatinen aufgebracht und werden durch
Abstandshalter aus Rohacell (¢, = 1,1) in Position gehalten. Fiir die mechanische Stabilitat
der Leiterplatten sind diese mit dem WR15 auf DW Ubergang, welcher als Splitblock
realisiert wurde, verschraubt. Die Befiillung mit dem LC GT5-25006 erfolgt iiber einen
Befiillkanal, der nach dem Befiillen mit einem gebrauchlichen Epoxidkleber verschlossen
wird.

Anhand der S-Parametermessung, siehe Abbildung 6.31, zeigt sich eine gute Anpassung der
Antenne, |S11] < —12,5dB im gesamten V-Band. In dieser Messung wurde die LC-Kavitét
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—— Unausgesteuert - - - Simulation Unausgesteuert
—eo— Vollausgesteuert - e- Simulation Vollausgesteuert
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Frequenz/GHz

Abbildung 6.31: Vergleich von simulierter sowie gemessener Eingangsreflexion |S11| der volldielek-
trischen Linsenantenne. Der Vergleich zeigt den ungesteuerten Zustand und die Vollaussteuerung.

voll- bzw. ungesteuert vermessen. Hierbei zeigten sich nur kleine Unterschiede im |S11|. Ein
Vergleich von gemessenen und simulierten Antennendiagrammen der volldielektrischen
Linsenantenne in der E-Ebene ist in Abbildung 6.32 gegeben. Hier zeigt sich die Biinde-
lungseigenschaft der zweiten semielliptischen Linse. Simulation und Messung stimmen
prinzipiell gut tiberein, nur leichte Nebenkeulen bilden sich im unteren Frequenzbereich.
Die Antennendiagramme in der H-Ebene, in der der Schwenkwinkel in unterschiedliche
Konfigurationen eingestellt werden kann, sind in Abbildung 6.33 zusammengefasst. In
ungeschwenkter Konfiguration &« = 0° tritt in der Messung eine grofsere Keulenbreite auf,
da sich in diesem Fall der Effekt der Dreickselektrode und der damit verbundenen Flachen-
vergrofierung bemerkbar macht. Die Flache hoherer Permittivitat ist am Einspeisungspunkt
verkleinert und die EM-Welle deshalb nicht optimal gefiihrt, da eine Leckwelle entsteht.
Insgesamt zeigt sich jedoch, dass die Messung gut mit der Simulation tibereinstimmt. Im
Vergleich zur PPL-Linse sind die Abweichungen von Messung und Simulation nicht so
signifikant und unterschieden sich im Mittel um 2 dB, was vor allem in geschwenkter Kon-
figuration « = +20° erkennbar ist. Hier stimmen Messung und Simulation gut tiberein
und der SLL wurde gut durch die Simulation bestimmt. Antennengewinn und SLL sind in
Abbildung 6.34 zusammengefasst. Hauptursache fiir die zuséatzlichen Verluste, die sich im
Antennengewinn bemerkbar machen, ist der verwendete UV-Kleber, der in der Simulation
nicht berticksichtigt wurde. Im Vergleich zur PPL-Linse steigt die Kreuzpolarisationsent-
kopplung signifikant und erreicht Werte von —11 dB im schlechtesten Fall. Antennengewinn
und SLL sind in Abbildung 6.34 zusammengefasst.
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Simulation ----- 50 GHz ----- 62.5 GHz ---- 75 GHz
Messung —— 50 GHz — 62.5 GHz — 75 GHz

—60° | 60°

—9(° 90°

Abbildung 6.32: Gemessene und simulierte Antennendiagramme der volldielektrischen Linsenan-
tenne in der E-Ebene. Die volldielektrische Linsenantennen zeigt nach « = 0°. Die Antennendia-
gramme wurden auf ihre Hauptstrahlrichtung normalisiert.

---50GHz --- 62,5GHz --- 75 GHz ‘ ’ —50GHz — 62,5GHz — 75GHz

—30° o 30°
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dB ~30-20—-10 0
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OO

—30°

60°

—-90°

: : —-9(°
—30-20-10 O

(c) « =30° (d) a« = 30°
Abbildung 6.33: Vergleich von simulierten (links) und gemessenen (rechts) Antennendiagrammen

unterschiedlicher Konfigurationen in der H-Ebene. Die Antennendiagramme sind jeweils individuell
normalisiert.
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Abbildung 6.34: Vergleich von simuliertem sowie gemessenem SLL und Antennengewinn der
volldielektrischen Linsenantenne.

6.5 Vergleich der Linsenantennen

Anhand beider vorgestellten Linsenantennen, der metallischen PPL-Linse und der volldi-
elektrischen Linse, wird das vielfiltige und variable Konzept einer einzelnen steuerbaren
Antenne bestitigt. Wie auch in Kap. 5, zeigt sich, dass ein volldielektrischer Ansatz fiir
die elektrische Ansteuerung des LCs von Vorteil ist. Mit der metallischen PPL-Linse konn-
te die Vielseitigkeit bestatigt werden, jedoch der Entwurf des Elektrodensystems fiir die
LC-Aussteuerung, gestaltete sich schwierig. Der Einfluss der Elektroden auf die elektro-
magnetische Welle im PPL konnte nicht ganz unterdriickt werden, trotz der entwickelten
Filterstruktur. Dies macht sich vor allem an den Unterschieden von Simulation und Mes-
sung bemerkbar. Insbesondere bei dem SLL zeigte sich eine Differenz zwischen Messung
und Simulation von 5dB und das bei allgemein hohem SLL.

Die Unterschiede von Simulation und Messung im Fall der volldielektrischen Linsenanten-
ne sind nicht signifikant. Der SLL in ungeschwenkter Konfiguration ist konstant niedrig und
fiir den geschwenkten Fall liegt die Differenz des SLL unter 1 dB zwischen Simulation und
Messung. Die ermittelten Antenneneffizienzen sind in Tabelle 6.2 zusammengefasst. Hier
zeigt sich nochmal, das Simulation und Messung der PPL-Linse sehr stark abweichen. Die
Effizienz der volldielektrischen Linse ist im Mittel 15% hoher als die der PPL-Linse. Auch ist
die Abweichung von simulierter und gemessener Effizienz bei der volldielektrischen Linse
kleiner. Hinzu kommt das die volldielektrische Linse mit einem Gewicht von 16,75 g 21-mal
leichter ist als die PPL-Linse mit 354 g. Jedoch zeigt sich, trotz der genannten zahlreichen Vor-
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teile der volldielektrischen Linse, eine deutlich schlechtere Kreuzpolarisationsentkopplung
im Vergleich zur PPL-Linse.

Tabelle 6.2: Vergleich der ermittelten Antenneneffizienzen 7 der beiden vorgestellten Linsenanten-
nen.

Parallelplattenleiter- Volldielektrische Linse
Linse

Simulation 78%—84% 78%-90%

Messung 30%—40% 45%-55%

Trotz des nicht optimalen Elektrodenentwurfs zeigte sich eine homogenere Feldverteilung
des statischen E-Feldes bei der PPL-Linse, da die Elektroden einen geringeren Abstand
voneinander haben und niher an der LC-Kavitit platziert sind. Mit einem optimierten
Elektrodenneetzwerks oder technologischer Verbesserung kann hier eine deutliche Ver-
besserung erwartet werden. Beispielsweise kann das Elektrodennetzwerks auf Basis von
Indiumzinnoxid mit niedriger Leitfdhigkeit hergestellt werden, um parasitire Moden zu
dampfen. Konzeptionell kann eine Pixelstruktur des Elektrodensystem verwendet werden,
um zum einen eine feine Auflésung des Schwenkwinkels zu erreichen und zum anderen
die LC-Kavitét beliebig einstellen zu konnen. Hierbei bieten sich gekriimmte Formen der
Flache hoherer Permittivitiat an, vgl. Abschnitt 6.2, um den SLL zu reduzieren. Zuletzt kann
mit einer hoheren Anisotropie des LCs, der maximale Schwenkwinkel erweitert werden.
Die Anisotropie ist direkt mit dem Totalreflexionswinkel an der Grenzflache verbunden
und kann somit mit hoherer Anisotropie vergrofiert werden. Aus Simulation l&dsst sich
ableiten, dass ein Erhéhung der Anisotropie um Ae, ;c = 0.1 der Schwenwinkel um 5 — 7°
vergrofiert werden kann, bei gleichbleibendem SLL.

123






7 Zusammenfassung und Ausblick

Innerhalb dieser Arbeit wurden innovative steuerbare Antennenkonzepte fiir den Milli-
meterwellenbereich entwickelt und erfolgreich umgesetzt. Der genannte Frequenzbereich,
30 GHz bis 300 GHz, spielt eine wichtige Rolle fiir zukiinftige drahtlose Kommunikati-
onsdienste, da dieser die Moglichkeit grofler absoluter Bandbreiten bietet und zahlreiche
Frequenzblocke noch frei verfiigbar sind bzw. noch unlizensiert sind. Hohe Ubertragungs-
frequenzen stellen aber hthere Anforderungen an die Antennen, da die Freiraumdampfung
mit steigender Frequenz zunimmt und sie sich an dauerhafte Positionsanderungen in Mo-
bilfunkszenarien anpassen miissen. Um die Freiraumdampfung zu kompensieren sind
deshalb Antennen mit hoher Richtwirkung entscheidend, was aber zur Konsequenz hat,
dass die Halbwertsbandbreite der Hauptkeule sinkt und deshalb zunichst nur gerichtete
Funkstrecken moglich sind. Um dennoch den Anforderungen einer mobilen Kommunikati-
on gerecht zu werden, miissen die Antennen in der Lage sein ihren Strahl nachfiihren zu
konnen. Dafiir eignen sich beispielsweise steuerbare Gruppenantennen, da sie in Abhén-
gigkeit der Phasenbelegung an den einzelnen Antennenelementen eine Strahlschwenkung
ermoglichen.

Diese Arbeit hat sich mit neuartigen Konzepten fiir steuerbare Gruppenantennen auf Basis
von fliissigkristallgefiillten dielektrischen Wellenleiter beschiftigt. Ein besonderer Fokus
wurde dabei auf eine volldielektrische Integration der Antennen und LC-Komponenten
gesetzt. Dielektrische Wellenleiter (DW) sowie Fliissigkristalle (engl. liquid crystal, LC) eig-
nen sich besonders fiir den Millimeterwellenbereich aufgrund ihrer geringen Verluste. Des
Weiteren gestaltet sich die Integration von Fliissigkristallphasenschiebern einfach, da die
notwendigen Elektroden fiir die Ansteuerung aufierhalb des DWs platziert werden kon-
nen. Zu den weiteren Vorteilen von DW gehort auSerdem die Moglichkeit einer einfachen
Herstellung, da sich 3D-Druckverfahren und Spritzgiefien aus Kunststoff anbieten und sie
deshalb kostengiinstig und zusétzlich sehr leicht sind.

Ein erster Labordemonstrator einer steuerbaren 1 x 4 Gruppenantenne aus Stielstrahlern
wurde hybrid umgesetzt, d.h. die DW und Stielstrahler werden durch ein Hohlleiterleis-
tungsteilernetzwerk gespeist. Obwohl fiir die Phasenschieber ein neuer Bestwert der FoM
von 130° /dB mit dem neuartigen LC GT7-29001 im W-Band, 75 GHz bis 110 GHz, erreicht
werden konnte, zeigten sich Schwachstellen in dem hybriden Entwurf. Zahlreiche Einzel-
komponenten, die fiir den Labordemonstrator einzeln zusammengefiigt werden miissen,
erzeugen parasitdre Abstrahlungen und dementsprechend hohe Welligkeiten im Antennen-
diagramm.

Um diesem Problem zu begegnen, wurde erstmals ein volldielektrischer, integrierter Ansatz
fiir die gesamte Gruppenantenne entwickelt. Dieser basiert auf dem Multimode-Interferenz
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7 Zusammenfassung und Ausblick

(MMI) Prinzip, bei dem die Interferenz der Moden in einem obermodigen Wellenleiter ge-
schchickt ausgenutzt wird, um Leistungsteilung zu erreichen. Grofier Vorteil ist, dass keine
Kaskadierung von einzelnen Leistungsteilern wie bei dem Hohlleiterleistungteilernetzwerk,
auch fiir eine Vielzahl an Ausgadngen, notwendig ist. Hierbei wird die Leistungsteilung selbst
fiir eine zweidimensionale Anordnung der Antennenelemente in einem Schritt erreicht.
Dadurch konnen grof3e klassische Leistungsteilernetzwerke, wie Corporate feed networks,
ganzlich umgangen werden.

Sowohl das Funktionsprinzip des dielektrischen Multimode-Interferenz-Teilers mit vier
bzw. 16 Ausgdngen als auch das Konzept der elektronisch gesteuerten, volldielektrischen
Gruppenantenne konnte anhand einer aus Rexolite (¢, = 2,53) gefertigten eindimensionalen
1 x 4 sowie zweidimensionalen 4 x 4 Gruppenantenne im W-Band erfolgreich umgesetzt,
demonstriert und verifiziert werden. Insgesamt zeigte sich, dass Simulationen und Mes-
sung der integrierten Gruppenantennen gut {ibereinstimmen. Dies zeigte sich vor allem im
Antennendiagramm, da die Form und Lage der Hauptkeule sowie der Nebenkeulen nahezu
deckungsgleich in Simulation und Messung sind. Die ermittelten Antenneneffizienzen
liegen mit 72% im Schnitt 12% unterhalb der Simulation. Dabei konnte ein Antennenge-
winn von 17 dBi der eindimensionalen und 21 dBi der zweidimensionalen Gruppenantenne
erzielt werden. Da diese Antennendemonstratoren vollstindig aus Kunststoff bestehen,
wiegen sie dementsprechend nur 0,5 g bzw. 2 g. Mit der Integration der Fliissigkristallpha-
senschiebern und des verwendeten MMI-Teilers wurde die Anzahl an Einzelkomponenten
deutlich reduziert. Anhand des volldielektrischen Labordemonstrators konnte die elektrisch
steuerbare Strahlschwenkung in einem Schwenkbereich von +15° erfolgreich demonstriert
werden. Anhand der niedrigeren Welligkeiten bzw. der Reduktion parasitarer Abstrah-
lungen zeigte sich der Vorteil des volldielektrischen Ansatzes, da die gesamte steuerbare
Gruppenantenne als einzelnes Werkstiick, d.h. in einem Schritt, gefertigt werden kann. Im
Vergleich zu dem hybriden Ansatz mit Hohlleiterleistungsteilern konnte der Antennenge-
winn mit dem volldielektrischen Ansatz um 3 dB verbessert werden.

Dariiber hinaus wurden unterschiedliche Kompositkunststoffe der Firma Premix mit ho-
heren Permittividten gegeniiber Rexolite untersucht, um kompaktere Gruppenantennen
mit geringerem Abstand der Stielstrahler zu realisieren. Hiermit konnte eine Reduktion der
Gruppenantennendimension um fast 50% und kleinere Abstiande der Antennenelemente
von 2Ag/3 bei 95 GHz erzielt werden. Diese speziellen Kompositkunststoffe stellen aber
hohere Anforderungen an den Herstellungsprozess beztiglich der Fertigungstoleranzen, da
diese Toleranzen mit kleinerer Wellenldnge stirker ins Gewicht fallen.

Uber den klassischen Gruppenantennenansatz hinaus, wurde ein innovativer Ansatz einer
aperturgesteuerten Linsenantenne mit nur einem einzelnen Einspeisungspunkt vorgestellt.
Hierbei wird das Prinzip einer dielektrischen Wellenfiihrung verwendet, um eine elek-
tromagnetische Welle innerhalb einer halbkreisférmigen Linse abzulenken. Dabei wird
der Schwenkwinkel durch die Richtung des Dielektrikums festgelegt. Anhand einer zu-
néchst nicht-steuerbaren Parallelplattenlinse im V-Band , 50 GHz bis 75 GHz, konnte dieses
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Konzept erfolgreich demonstriert werden. Anders als bei der Gruppenantenne, erfordert
dieses aperturgesteuerte Antennenkonzept kein Leistungsteilernetzwerk mit nachfolgenden
Phasenschiebern.

Zur Steuerung des Schwenkwinkels wurde wieder Fliissigkristall eingesetzt. Unter Ausnut-
zung der Anisotropie des Fliissigkristalls konnen zwei Permittivitaten, d.h. ein entsprechen-
der Permittivitdtsunterschied, innerhalb des Parallelplattenleiters (PPL-Linse) gesteuert
werden konnen. Dabei bestimmt die Ausrichtung der Region mit hoher Permittivitdt den
Schwenkwinkel. Mit einem Elektrodennetzwerk lasst sich die Ausrichtung und somit der
Schwenkwinkel einstellen. Anhand einer Fliissigkristall-gefiillten Parallelplattenlinse konn-
te das Konzept erstmals erfolgreich umgesetzt werden. Zusétzlich zur Strahlschwenkung ist
auch die Halbwertbreite einstellbar oder es konnen gleichzeitig mehrere Antennenkeulen
erzeugt werden. Fiir die Steuerung des Fliissigkristalls wurde ein Elektrodennetzwerk
entwickelt, welches aus speziell entworfenen Elektroden besteht. Hauptmerkmal der Elek-
troden ist eine Filterstruktur mit der das Entstehen unerwiinschter parasitirer Moden
verhindert wird. Zur Uberpriifung des Konzepts wurde ein einfaches Elektrodennetzwerk
zur elektronischen Steuerung verwendet. Dementsprechend konnte nur diskret zwischen
verschiedenen Abstrahlrichtungen (0°, = 30°) geschaltet werden, obwohl die vorgestellte
Linsenantenne prinzipiell eine kontinuierliche Steuerung ermoglicht.

Allerdings zeigten sich bei der Fliissigkristallgefiillten Parallelplattenlinse trotz der verwen-
deten Filterstruktur parasitdre Effekte, die auf die Elektroden zurtick zuschliefSen sind. So
konnte zwar ein Schwenkbereich von +30° mit dem Labordemonstrator erreicht werden,
aber die Antenneneffizienz liegt mit 30% deutlich unterhalb der Simulation mit einer simu-
lierten Effizienz von 78%. Um diesem Problem zu begegnen, wurde wieder ein weiterer,
volldielektrischer Ansatz gewéhlt, bei dem die Elektroden vorteilhaft von auflen zugefiihrt
werden konnen, genau wie bei der vorgestellten integrierten Gruppenantenne. Mit genii-
gendem hinreichendem Abstand beeinflussen die Elektroden aufierdem nicht die EM-Welle,
d.h. parasitdre Effekte werden vermieden. Dies zeigten auch die Fernfeld-Messungen, die
sehr gut mit der Simulation {ibereinstimmten. Die Antenneneffizienz konnte im Vergleich
zur Parallelplattenlinse bei dhnlichen Dimensionen um 15% erhéht werden. Der gemes-
sene Antennengewinn liegt bei 16 dBi. Allerdings kommt es zu Feldinhomogenititen des
statischen Feldes aufgrund des grofsen Elektrodenabstands. Das hat zur Folge, dass die
Steuerbarkeit des Fliissigkristalls reduziert wurde und nicht die volle Anisotropie ausge-
nutzt werden konnte, weswegen nur ein reduzierter Schwenkbereich von +20° moglich
ist. Dies konnte mit einem komplexeren Elektrodennetzwerk mit voll-elektronischer Aus-
steuerung verbessert werden. Trotz des verwendeten, einfachen Elektrodennetzwerks zur
Ansteuerung konnte sowohl bei der Fliissigkristallgefiillten Parallelplattenlinse als auch
bei der volldielektrischen Linsenantenne die Funktionalitdat und Vielseitigkeit mit elektro-
nisch steuerbarer diskreter Strahlschwenkung, einstellbar Halbwertbreite und Erzeugung
von gleichzeitig mehreren Antennenkeulen anhand der gemessenen Antennendiagramme
erfolgreich demonstriert und validiert werden.
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7 Zusammenfassung und Ausblick

Ausblick

Fiir zukiinftige industrielle Anwendungen volldielektrischer Antennen ist die weitere
Erprobung neuer hochpermittiver Materialien und Herstellungsverfahren entscheidend.
3D-Drucken und Spritzgiefien versprechen solche Antennen reproduzierbar und sehr kos-
teneffizient in grofien Stiickzahlen herstellen zu konnen. Ersteres, um die Antennen noch
kompakter und vor allem mit Antennenelementabstdnden unter einer halben Wellenlédn-
ge realisieren zu konnen, um grating lobes bei Strahlschwenkung zu vermeiden. Bei den
Herstellungsverfahren versprechen 3D-Drucken und Spritzgiefien solche Antennen repro-
duzierbar und sehr kosteneffizient in grofsen Stiickzahlen fertigen zu konnen. Als ersten
Ansatz bieten sich beispielsweise die in dieser Arbeit verwendeten hochpermittiviten
Kunststoffe(e, = 3 bis ¢, = 10) des Herstellers Premix fiir weiterfithrende Untersuchungen
mit Spritzgiefiverfahren an, da sie als thermoplastische Kunststoffe besonders fiir dieses
Herstellungsverfahren geeignet sind. Zum anderen werden in [Jim+19] erste Untersuchun-
gen von 3D-gedruckten, keramischen Strukturen préasentiert. Diese basieren auf Alumina
(¢, = 9,8) und werden durch ein additives Lithografieverfahren hergestellt. Innerhalb der
genannten Arbeit wird gezeigt, dass feine Strukturen in einer Gréfienordnung von 25 pm
hergestellt werden konnen, d.h. die Fertigungstoleranzen akzeptabel sind. Damit kénnte
sich dieses Herstellungsverfahren auch sehr gut fiir die vorgestellten, volldielektrischen
Gruppen- und Linsenantennen eignen.

Das erfolgreich vorgestellte und erprobte MMI-Konzept kann iiber die Verwendung als
Multimode-Interferenz-Leistungsteiler hinaus als ein Beam Forming Network dhnlich einer
Butler-Matrix verwendet werden. Durch geeignete Wahl der Einspeisungspunkte ergeben
sich unterschiedliche Phasenbelegungen an den Ausgidngen. Damit kann ein bestimm-
ter Schwenkwinkel eingestellt werden. Dafiir wurden bereits Vorarbeiten aufSerhalb des
Rahmens der Dissertation in [Ree+18] veroffentlicht. In dieser Arbeit wurde ein volldielektri-
scher HF-Schalter (engl. single pole, double throw, SPDT) vorgestellt, bei dem Fliissigkristall zur
Beeinflussung des Interferenzmuster benutzt wird, siehe Abbildung 7.1. Dieser HF-Schalter
kann beispielsweise dazu verwendet werden, um zwischen mehreren Einspeisungspunkten
zu schalten und so den Schwenkwinkel in diskrete Richtungen einzustellen.

Der néchstliegende Schritt der Weiterentwicklung der steuerbaren, volldielektrischen Lin-
senantenne ist die Verbesserung des Elektrodennetzwerks: zum einen beziiglich der Kom-
plexitdt mit feiner Pixelstruktur, um feinere Winkelbereiche zu adressieren und zum anderen
hinsichtlich der Verwendung von Elektrodenmaterialien mit niedrigerer Leitfadhigkeit, um
unerwiinschte Moden starker zu unterdriicken. Wegen seiner Bauweise ist diese Linsenan-
tenne prinzipiell einfach in der Frequenz skalierbar, d.h. auch in hohere Frequenzbereiche
tibertragbar.
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Abbildung 7.1: a) Labordemonstrator des HF-Schalters. b) Feldsimulation fiir & - ¢) Feldsimulation
fiire, ;.
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A Anhang Messaufbauten

Messaufbau fiir die Fernfeldcharakterisierung im W-Band

In Abbildung A.1 ist der verwendete Messaufbau fiir die Fernfeldcharakterisierung im
W-Band dargestellt. Dabei wird der Drehteller stets nachpositioniert und der |Sy;| der
Freiraumiibertragungsstrecke gemessen. Damit ergibt sich {iber den Drehwinkel das Anten-
nendiagramm. Fiir die Drehung wird der flexible dielektrische Wellenleiter der Fa. Spinner
verwendet. Aufgrund seiner Flexibilitdt kann der Drehteller in einem Bereich von +65°
gedreht werden ohne herkommliche Drehkupplungen zu verwenden. Um die Antenne
unter Test anzuschliefsen, werden Hohlleiter von unten nach oben gefiihrt.
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A Anhang Messaufbauten

Abbildung A.1: Messaufbau fiir die Fernfeldcharakterisierung im W-Band.
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Messaufbau fiir die Phasenschiebercharakterisierung des
hybriden Aufbaus

Abbildung A.2 zeigt den verwendenden Messaufbau fiir die Charakterisierung der Pha-
senschieber fiir die hybride Gruppenantenne. Dazu wird der vermessene Phasenschieber
an einen WR10-Ubergang angeschlossen. Die ungenutzen Ausgénge verbleiben an ihrer
Position.

- N '

WR10 Ubergang Vermessener Leistungsteilernetzwerk
Phasenschieber

Abbildung A.2: Messaufbau fiir die Charakterisierung der einzelnen Phasenschieber aus Kapitel 4.
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B Anhang Phasenverliufe

Abbildung B.1 und B.2 zeigen die Phasenverldufe der Phasenschieber der hybriden bzw.
volldielektrischen Gruppenantenne. Gut zu erkennen ist, dass die Verldufe in Abbildung B.1
nicht deckungsgleich sind. Im Gegensatz dazu sind die Phasenverldufe bei der volldielek-
trischen Gruppenantennen stets deckungsgleich. Die erkennbare Phasendifferenz entsteht
durch den verwendeten MMI-Leistungsteiler.

] — PSh, —e— PSby —— PSaz —e— PSay \

i% N %Q&W \r \| \TFE
|

X 0
S 45
-90 \ J %L
~135
~180 | | N | J | |
90 925 95 97.5 100

Frequenz/GHz

Abbildung B.1: Gemessener Phasenverlauf der Phasenschieber fiir die steuerbare Gruppenantenne
aus Kapitel 4. Auffillig ist der grofle Phasenversatz zwischen den einzelnen Phasenschiebern.
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]—PS1+P52—.—PS3—9—PS4 \
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90 925 95 97.5 100
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Abbildung B.2: Gemessener Phasenverlauf der Phasenschieber fiir die volldielektrisch steuerbare
Gruppenantenne aus Kapitel 5. Der sichtbare Phasenversatz entsteht durch den verwendeten MMI-
Leistungsteiler.
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Abbildung C.1: Technische Zeichnung des Leitungsiibergangs von WR10 auf Subwellenldngenfaser.
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Abbildung C.2: Technische Zeichnung des Leitungsteilers in Hohlleitertechnik.
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Abbildung C.3: Technische Zeichnung der volldielektrischen planaren Gruppenantenne.
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Abbildung C.4: Technische Zeichnung der volldielektrischen zweidimensionalen Gruppenantenne.
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Abbildung C.5: Technische Zeichnung der volldielektrischen steuerbaren Gruppenantenne.
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Abbildung C.6: Technische Zeichnung der Parallelplattenleiterlinse. In der Zeichnung ist der Haupt-

korper ohne Hornerweiterung dargestellt.
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Abbildung C.7: Technische Zeichnung der volldielektrischen Linse.

144



D Symbol- und Abkiirzungsverzeichnis

&rLC

&l

T3

ko

Schwenkwinkel

Ausbreitungskonstante

Ausbreitungskonstante bei senkrechter LC-Ausrichtung

Ausbreitungskonstante bei paralleler LC-Ausrichtung

Bandbreite

Lichtgeschwindigkeit
Anregungskoeefizient der i-ten Mode
Kanalkapazitat

elektrische Verschiebungsdichte
Antennendirektivitat

elektrische Feldstarke

Amplitude der elektrischen Feldstarke
Antenneneffizienz

Permittivitat des Vakuums

Relative Permittivitat

Relative Permittivitat des Fliissigkristalls
Relative senkrechte Permittivitdat von LC
Relative parallele Permittivitdt von LC
Viskositatskoeffizient

magnetische Feldstiarke

Wellenzahl

Boltzmannkonstante
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D Symbol- und Abkiirzungsverzeichnis

Kii
Ao
L
li

S

n v s« 8 & <

D Zwn

>
[=)

5CB
BST
CT
dB
dBi
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Franksche FElastizitskonstanten
Wellenldnge in Vakuum
Kopplungsliange der Grundmode und nidchsthoheren Mode
Taperldnge eines Stielstrahlers
LC-Direktor
Interaktionskonstante
Kreisfrequenz

Phasenwinkel

Feldprofil
Ordnungsparameter
S-Parameter
Signal-zu-Rausch-Verhiltnis
Azimuthwinkel
Totalreflexionswinkel
Temperatur

Klartemperatur
Schmelztemperatur
Biasspannung
Schwellwertspannung
relative Permeabilitat
Verlustwinkel

Effektive Breite

Pentylcyanobiphenyl
Barium-Strontium-Titanat
Ubersprechen, engl. crosstalk
Dezibel

Dezibel in Bezug auf einen isotropen Strahler



DW
EM
FoM

HDPE
HDMI
HF
HPBW
IL

ILA
LC
MEMS
MMI

MMIC
NA
PPL
SIW
SPDT
SLL
TE
TEM
Uuv
WLAN

Dielektrischer Wellenleiter

elektromagnetisch

Phasenschiebergiite, engl.Figure-of-merit
Antennengewinn

Hochdichtes Polyethylen

engl. High Defintion Multimedia Interface
Hochfrequenz

Halbwertsbreite, engl. half power beamwidth
Einfiigeverluste, engl. insertion loss

Integrierte Linsenantenne, engl. integrated lens antenna
Fliissigkristall, engl. liquid crystal
Mikroelektromechanischer Schalter
Multimode-Interferenz

Millimeterwelle

engl. Monolithic Microwave Integrated Circuit
Numerische Apertur

Parallelplattenleiter

Substrat integrierter Wellenleiter, engl. substrate integrated waveguide
Zwei-Wege Umschalter, engl. Single Pole, Double Throw
Nebenkeulenniveau, engl. side lobe level

Transversal elektrisch

Transversal elektrisch und magnetisch

Ultraviolett

engl. wireless local area network
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