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Kurzfassung

Die hier prisentierte Arbeit beschreibt den Entwurf unsymmetrisch und differentiell gespeis-
ter planarer Patchantennen im Frequenzbereich um 60 GHz. Dabei wurden sowohl Einzelan-
tennen als auch Gruppenstrahler betrachtet, um Antennen fiir verschiedene Szenarien der

drahtlosen Kurzstrecken Dateniibertragung zu entwickeln.

In der Schaltungstechnik integrierter Hochfrequenzschaltungen wird zunehmend das Konzept
symmetrischer Ubertragungsleitungen verwendet. Daher fand die direkte Speisung von
Patchantennen mit solchen symmetrischen Leitungen besondere Beachtung und durch
Messungen an realisierten Antennen konnte bestitigt werden, dass im Vergleich mit konven-
tionellen Patchantennen eine groBere Bandbreite und ein hoherer Antennengewinn realisiert

werden konnten.

Die Antennen wurden in LTCC-Technologie entworfen. Diese Aufbautechnik bietet den
Vorteil einer definierten und kostengiinstigen Fertigung mit der Option einer gleichzeitigen

Integration der Halbleiterchips auf dem gleichen Trégersubstrat.

Fiir die Messung symmetrischer Antennen, an Messtechnik mit konventionellen koaxialen
Anschliissen, war der Entwurf und der Einsatz von Baluns notwendig, um die Leistungsfahig-
keit der hergestellten Bauteile zu liberpriifen. Das Antennenmesslabor der TU Ilmenau konnte
erst gegen Ende der Bearbeitungszeit der Promotion auf den 60-GHz Frequenzbereich
erweitert werden. Daher wurde der iiberwiegende Teil der Messungen in einer nicht abge-
schirmten Laborumgebung ausgefiihrt. Der Vergleich mit ausgewéhlten Referenzmessungen

im Antennenmesslabor bestétigt jedoch die erhaltenen Ergebnisse.

Die Mehrlagen-Keramik-Technologie DuPont 943 erlaubt die Fertigung von Antennen mit
flexibel formbaren Richtcharakteristiken im betrachteten Frequenzbereich. Einzelpatchanten-
nen erreichten in der Messung einen Gewinn von 5 dBi und 4-Element-Antennengruppen

zeigten 10 dBi in Hauptstrahlrichtung.



Abstract

The present thesis is concerned with the design of asymmetrically and symmetrically fed
planar patch antennas in the frequency range around 60 GHz. Single antenna elements as well
as antenna arrays were investigated to develop antenna solutions for various short range data

transmission scenarios.

Modern circuit designs increasingly employ the concept of symmetrical transmission lines.
Thus, the direct feeding of patch antennas with such symmetric lines was given special
consideration. Measurements of fabricated antennas confirmed the larger bandwidth and

higher gain of antenna setups based on this alternative feeding network.

All antennas were designed in LTCC technology, which promises a well defined and low cost
component production combined with the potential to integrate any semiconductor chips on

the same carrier substrate.

Conventional microwave test equipment with coaxial ports demands the implementation of
baluns for measuring the performance of symmetric antennas. The extension of the TU
[lmenau antenna measurement laboratory with respect to the 60 GHz frequency range was
delayed until the final stage of the presented work. Therefore, the major part of the measure-
ments was carried out in an unshielded environment. The comparison with selected reference
measurements in the anechoic antenna measurement chamber, however, confirmed the

previously collected data.

The multi-layer ceramics technology DuPont 943 allows the fabrication of planar antennas
with adjustable directional patterns even within the millimeter wave range. Single patches
showed a gain of 5 dBi, and groups of four antenna element achieved 10 dBi maximum

realized gain.
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Einleitung

1. Einleitung

Bevor Samuel Morse 1837 den Telegraf erfand, konnten die Menschen miteinander nur durch
einfache Methoden kommunizieren. Mit der Erfindung des Telegrafen haben die Menschen
den ersten Schritt in der Geschichte der modernen Kommunikationstechnik getan. Knapp 40
Jahre nach der Erfindung des Telegrafen konnte Graham Bell 1876 die erste Sprachiibertra-
gung durch das Telefon vorstellen [01]. Mit diesen Erfindungen wurden die grundlegenden
drahtgebundenen Dateniibertragungssysteme eingefiihrt.

Ein weiterer Meilenstein in der Kommunikationsgeschichte wurde 1865 mit der theoretischen
Beschreibung der elektromagnetischen Wellenausbreitung im Raum durch James Clerk
Maxwell vorbereitet. Damit lieferte er die theoretischen Grundlagen der Antennen, die 1886
durch Heinrich Hertz praktisch verifiziert wurden. Hertz konnte mit Funkenentladungen
erzeugte elektromagnetische Wellen von einer Sendeantenne (Dipolantenne) zu einer
Empfangsantenne (Schleifenantenne) iiber einen Abstand von einigen Metern in seinem
Labor iibertragen.

Einige Jahre spiter prisentierte Alexander Popov 1897 die erste Ubertragung in einem ersten
praktisch interessanten Szenario, indem er ein Signal von einem Schiff zum Ufer iiber eine
Entfernung von drei Meilen sendete. Aber die kommerziell erfolgreiche Nutzung der Funk-
technik gelang 1901 Guglielmo Marconi, dem z. B. die erste transatlantische Funkiibertra-
gung gelang und der kompakte und kostengiinstige Anlagen entwickelte und sehr erfolgreich
vermarktete [02]. Mit der Entwicklung der Theorie der elektromagnetischen Wellen und der
Anlagen zu ihrer praktischen Nutzung wurde eine neue Technik fiir die Dateniibertragung
erdffnet, die auf drahtlosen Ubertragungssystemen basiert und bei der die Antenne eines der
entscheidenden Elemente ist.

1906 fiihrte Reginald Fessenden die erste Rundfunkiibertragung durch, bei der er Musik und
Sprache iiber ein amplitudenmoduliertes Signal sendete. 15 Jahre spéter setzte die Polizei von
Detroit mobile Ubertragungssysteme ein. Das erste 6ffentliche mobile Telefon ging 1947 in
den USA in Betrieb und 1988 begann in Europa der Siegeszug des digitalen Mobiltelefons
[35].

Der Fortschritt der modernen Informationstechnik und insbesondere ihre Digitalisierung
haben zur Forderung nach Ubertragungssystemen mit immer hoheren Dateniibertragungsraten
bis in den Bereich von Gbit/s gefiihrt. Bei diesen Kapazititen ist man derzeit noch auf

leitungsgebundene Systeme angewiesen. Der enorme Bedarf wird jedoch in naher Zukunft zu
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Einleitung

Funksystemen mit hoheren Dateniibertragungsraten insbesondere fiir die Kurzstreckeniiber-
tragung fiihren.

Ein vielversprechender Ansatz zur Erhohung der Dateniibertragungsraten ist die Vergrofe-
rung der Hochfrequenzbandbreite, bei gleichzeitiger Erhohung der Arbeitsfrequenz. Die
wachsenden Arbeitsfrequenzen ermdglichen damit eine schnelle drahtlose Dateniibertragung
im Bereich von Gbit/s.

Mit der Definition des ISM-Bandes (Industrial, Scientific, Medical) bei 60 GHz ist in weiten
Teilen der Welt ein Spektrum von mindestens 3 GHz nutzbar [39]. In den USA betrdgt nach
dem Standard der FCC (Federal Communications Commission) die unlizenziert verfiigbare
Bandbreite 7 GHz im Bereich von 57 GHz bis 64 GHz [43].

Voraussetzung fiir eine praktische Nutzung im Konsumgiiterbereich ist, dass die Halbleiter-
technik fiir die Bereitstellung der Ubertragungssysteme sorgt, die bei den beschriebenen
Frequenzen arbeiten. Die GaAs und die SiGe Technologie stellen fiir solche Breitband-
Systeme geeignete integrierte Schaltkreise bereit, die Arbeitsfrequenzen bis zum
V- und W-Band abdecken (u. a. [04]). Die ersten drahtlosen Ubertragungssysteme befinden
sich kurz vor ihrer Markteinfiihrung.

Um die Dateniibertragungssysteme kompakt und flir einen breiten Markt zu entwickeln,
miissen die Schaltungen mit hohem Integrationsgrad gefertigt werden. Das heif3t, die zukiinf-
tigen drahtlosen Transceiver miissen einschlielich der bendtigten Sende- und Empfangsan-
tennen integriert werden. Integrierte Antennen bieten eine optimale Losung fiir die Antennen-
leitungsverbindung und auch fiir ihre Fertigung selbst, wobei damit gemeint ist, die Antenne
moglichst nahe dem Empfinger auf der Leiterplatte neben den anderen elektronischen
Bauelementen zu platzieren. Eine Integration auf dem Halbleiterchip (on-chip-antenna)
scheidet nach dem heutigen technologischen Stand wegen zu hoher Verluste des Materials
aus.

Fiir niedrige Kosten, zuverldssige Herstellungstechnologie, ausgezeichnete Leistung, hohen
Integrationsgrad und definierte Strukturierung hat die keramische Mehrlagentechnik, die auf
Niedertemperatur-Sinterkeramik (LTCC) basiert, attraktive Vorteile auch bei hdochsten
Betriebsfrequenzen bewiesen. Dies gilt auch fiir die Integration der Antennen in die HF-
Schaltungen [63-65].

Fiir die Auswahl des Antennentyps bedeutet in diesem Fall eine planare Bauform der
Antennen die Voraussetzung fiir die problemlose Hybridintegration mit den elektronischen
Schaltungen. Unter den planaren Antennen haben die Patchantennen hinsichtlich ihres

Richtdiagramms, ihrer Speisung und ihres Gewinns gegeniiber anderen planaren Antennen
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Einleitung

wie z.B. gedruckten Dipolen zahlreiche Vorziige fiir die Integration in Mikrowellen-
schaltungen. Sie bieten kleinen Fldchenbedarf bei echter planarer Geometrie, geringes
Gewicht und Volumen und den relativ einfachen Aufbau von Antennengruppen (AG) [03],
[13],[16].

Die genaue Ausfiihrungsform der optimalen Antennen hingt sehr vom betrachteten Einsatz-
fall ab. Varianten entstehen nicht nur durch unterschiedliche Forderungen an den Antennen-
gewinn, die Form des Richtdiagramms und die gewiinschte Polarisation. Auch die Speisung
der Antennen muss zur betrachteten Transceiverschaltung passen. Das betrifft sowohl die
Leitungsform (Mikrostreifen, Koplanarleitung) als auch die Speisung mit unsymmetrischen
oder differentiellen Ein- und Ausgéngen. Die Patchantennen sollen unmittelbar mit den
Transceivern verbunden werden, und miissen deswegen sowohl single-ended als auch
differentiell gespeist verfiigbar sein.

Aufgrund der Verwendung eines On-Wafer-Messplatzes, dessen Tastspitzen nur Koplanarlei-
tungen (CPW) definiert kontaktieren kdnnen, miissen im Rahmen dieser Arbeit sowohl die
single-ended als auch die differentiell gespeisten Antennen fiir die Antennenmessung mit
erdunsymmetrisch aufgebauten Koplanarleitungen verbunden werden.

Deswegen werden breitbandige Symmetrierglieder (Baluns: English ,,balanced-unbalanced®)
fiir den Anschluss symmetrischer Leitungen und Ubergiinge an erdunsymmetrische Koplanar-
leitungen benoétigt. Diese stehen allerdings im betrachteten Frequenzbereich nicht als handels-
iibliche Bauteile zur Verfiigung. Daher war zusitzlich zu den eigentlichen Antennen auch der
Entwurf von Baluns und Ubergingen notwendig.

Im Rahmen dieser Arbeit werden planare Einzelpatchantennen (EA) und Patchantennengrup-
pen (AG) mit single-ended und differentieller Speisung im Millimeterwellenbereich ent-
worfen, simuliert, exemplarisch hergestellt und experimentell charakterisiert. Das Haupt-
augenmerk dieser Arbeit liegt auf der Bewertung des Potentials von Patchantennen, die sich
auf dem Verdrahtungstrdger in LTCC integrieren lassen.

Die geplanten Arbeiten in I[lmenau zum Aufbau planarer Antennen auf der Tragerleiterplatte
der aktiven Komponenten sind auf die Umsetzung der vom IMST GmbH und dem IHP
(Innovations for High Performance Microelectronics) festgelegten Anforderungen an die
Antennen zukiinftiger Systeme gerichtet.

Der Antennenentwurf profitiert von Vorarbeiten, die im Zusammenhang mit dem voraus-
gehenden BMBF-Verbundvorhaben WIGWAM in Ilmenau durchgefiihrt worden sind. Das
Akronym WIGWAM steht fiir "Wireless Gigabit With Advanced Multimedia Support" und

ist Teil des zentralen Innovationsprogramms "Mobile Internet", das durch das Bundesministe-
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Einleitung

rium fiir Bildung und Forschung (BMBF) finanziert wurde. Zielsetzung von WIGWAM war
das Design eines kompletten drahtlosen Dateniibertragungssystems mit maximalen Daten-
raten von 1 Gbit/s. Als Betriebsfrequenzen sind das 5 GHz Band und die Erweiterungsbander
17, 24 und 60 GHz vorgesehen. Das Ergebnis der Arbeiten kann als ,,1 Gbit/s-Komponente*
eines zukiinftigen Mobilsystems bezeichnet werden. Das Hauptanwendungsgebiet soll die
Ubertragung multimedialer Inhalte in Heimbereich und in Biiroumgebungen sein [60]. Uber
die vorgelegte Arbeit hinaus werden die beschriebenen Anwendungen im Projekt EASY-A
("Enablers for Ambient Services & Systems") unter Forderung des BMBF fortgesetzt. Die
Beitrdge der TU Ilmenau im Rahmen des F&E-Projektes AIRFUN dienen der Entwicklung
und Optimierung elementarer Hardware- und Softwarekomponenten drahtloser Ubertragungs-
systeme bei 60 GHz im Rahmen des EASY-A-Projekts.

Das Anwendungsziel ist die Integration dieser Antennen in die Transceiver, die im Verlauf
der Arbeiten zur IC-Entwicklung sowohl unsymmetrische als auch differentielle Ein- und
Ausginge benutzen. Die Antennen miissen im ISM-Band bei einer Arbeitsfrequenz von
60 GHz eingesetzt werden, einen Gewinn von mindestens 10 dBi erreichen und eine hohe
Bandbreite (Zielwert 2 GHz) haben.

Das Ergebnis dieser Arbeit ist als Beitrag fiir die zukiinftigen, tiber 1 Gbit/s hinausgehenden,
drahtlosen Dateniibertragungssysteme vorgesehen. Das Hauptanwendungsgebiet ist die
drahtlose Ubertragung von multimedialen Inhalten iiber vergleichsweise kurze Strecken (z. B.
in Bahnen, in Flugzeugen, in Biirobereichen, in 6ffentlichen Rdumen, im Privatbereich). Bei
dieser Kurzstreckeniibertragung ist eine enorme Ubertragungskapazitit notwendig, um dem

Anwender grofle Datenmenge in kurzer Zeit zur Verfiigung stellen zu konnen.

In Kapitel 2 werden der Stand der Technik in der Ubertragung hoher Datenraten, die Motiva-
tion und die Zielsetzung der Arbeit sowie notwendige Systemaspekte ausfiihrlich erldutert.
Grundlegende Definitionen und Begriffe der Aufbau- und Verbindungstechnik sowie der

LTCC-Technologie werden vorgestellt.

Das Simulationsverfahren und die Simulationswerkzeuge werden im Kapitel 3 beschrieben.
Die verschiedenen Ausfiihrungsformen planarer Ubertragungsleitungen bei 60 GHz, in
LTCC-Technologie, werden untersucht. Als zusdtzlich notwendige Entwicklung werden die
erforderlichen Komponenten (z.B. Leitungsiiberginge und Baluns) fiir die Verbindung der
Komponenten bei Messungen, in der Entwicklungsphase und beim spéteren Einsatz ent-

wickelt. Die theoretischen Grundlagen und die technischen Umsetzungen verschiedener
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Baluns werden vorgestellt. Der fiir die gegebene Aufgabenstellung in dieser Arbeit erforder-

liche Balun wird entworfen, realisiert und gemessen.

Das Kapitel 4 beschreibt die theoretischen Grundlagen, Definitionen und Begriffe der
Antennen und speziell der Patchantennen. Die fiir die Optimierung wichtigen Entwurfspara-
meter werden beschrieben. In diesem Kapitel werden Entwurf und Simulation von Einzelpat-
chantennen (EA) und Patchantennengruppen (AG) zusammen mit den notwendigen Speise-

netzwerken fiir unsymmetrische und differentielle Speisung beschrieben.

Nach der detaillierten Beschreibung der Antennenentwiirfe werden die praktischen Ergebnisse
der Priparation und Messung der beschriebenen Antennen in Kapitel 5 dargestellt. Mit einem
Netzwerkanalysator werden die S-Parameter der Antennen an einem On-Wafer-Messplatz
gemessen. Aufgrund der zundchst noch fehlenden Moglichkeit der direkten Messung des
Antennengewinns wird das Abstrahlungsverhalten der Antennen durch die Messung des
Transmissionskoeffizienten S,; mit einer Referenzantenne (Hornantenne) iiber die Friis'sche
Transmissionsgleichung ermittelt. Kurz vor Abschluss der Arbeit konnte der Gewinn einer
Antenne im Antennenmesslabor der TU Ilmenau gemessen werden. Die Messergebnisse der

verschiedenen realisierten Antennen werden verglichen und bewertet.

Kapitel 6 schlieBt die Arbeit mit einer Zusammenfassung und Diskussion der in den voraus-

gehenden Kapiteln erzielten Ergebnisse ab.




Systeme zur drahtlosen Ubertragung hoher Datenraten

2. Systeme zur drahtlosen Ubertragung hoher Datenraten

2.1. Drahtlose Dateniibertragung

Das Ziel der Dateniibertragung ist die Ubermittlung von Informationen bzw. der Austausch
von Informationen. Sie ist eine bestimmte Art der Kommunikation. Fiir diese sind prinzipiell
drei Komponenten nétig: Sender, Empfinger und Ubertragungskanal.

Ein alltigliches Beispiel ist das Gespriach zweier Menschen. Einer spricht (Sender), der
andere hort (Empfanger) und die Information wird iiber Schall durch die Luft (Medium)
tibertragen. Seit der Urzeit haben die Menschen miteinander entweder akustisch durch
Sprache und Schallzeichen (Rufe und Trommeln) oder optisch durch Flaggenzeichen,
Rauchsignale und Feuersignale kommuniziert [01].

Die Informationsmenge, die Reichweite und die Geschwindigkeit der Dateniibertragung sind
mit dem oben genannten Ubertragungsverfahren begrenzt. Deswegen war es nétig fiir die
Dateniibertragung andere Techniken zu entwickeln.

Mit der Erfindung des Telegrafen von Morse und des Telefons von Bell und Reis [48 - 49]
wurde eine neue Technik fiir die Datentlibertragung eingesetzt, mit der groflere Datenmengen
elektrisch mit Lichtgeschwindigkeit durch Dréhte libertragen werden kénnen.

Weitere Fortschritte der Dateniibertragung wurden mit der Einfiihrung der drahtlosen
Ubertragungstechnik, theoretisch durch Maxwell und praktisch durch Hertz, erreicht [01]. Mit
dieser Technik konnte man auf die bisher unumgéinglichen und sehr aufwéndigen drahtgebun-
denen Netze verzichten, insbesondere bei groferen Strecken und bei Situationen, die keine
drahtgebundene Kommunikationen zulassen (z. B. Schiffe und Flugzeuge).

Auch heute sind die Datenkabel im Biiro oder Wohngebdude eher unfreiwillig geduldete
Elemente. Durch Weiterentwicklung der Informationstechnologie kann die Unordnung durch
eine Vielzahl Kabel hinter Schreibtisch und Audio/Videoanlage schon bald deutlich reduziert
werden. Drahtlose Systeme fiir Kurzstrecken-Funkverbindungen zwischen technischen
Geriten besitzen eine vielversprechende Zukunft. Die Vorteile sind dabei offensichtlich,
Kabel werden unnétig und man kann an jedem Ort der Umgebung Daten empfangen und
senden.

Die Entwicklung der Dateniibertragungstechnik ist rasant und der Bedarf an Funksystemen
mit hoheren Dateniibertragungsraten nimmt weiter zu. GemiBl dem derzeit fiir digitale
Systeme weit verbreiteten IEEE 802.11 Standard, der 1999 verodffentlicht wurde, betrdgt unter
Beachtung seiner aktuell genutzten Erweiterungen die maximale Datenrate fiir drahtlose

Ubertragungssysteme in Home- und Personalnetzen (WLAN und WPAN) 54 Mbit/s [15].
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Systeme zur drahtlosen Ubertragung hoher Datenraten

Dafiir wird ein 20 MHz-Frequenzband benutzt, in dem der orthogonale Frequenzmultiplex-
betrieb (OFDM) angewendet wird [24], [31]. Fiir hohere Datenraten ist man derzeit meist auf
drahtgebundene Verfahren angewiesen.

Die zukiinftigen drahtlosen Systeme fiir sehr schnelle Dateniibertragung, wie sie z.B. fiir die
Ubertragung von multimedialen Inhalten bendtigt werden, erfordern Ubertragungsdatenraten
im Bereich von 1-10 Gbit/s, wobei wegen der grofBeren Kanalkapazitit die maximale
Ubertragungsdistanz auf den Meterbereich beschrinkt sein wird [32].

Es gibt mehrere Methoden, um héhere Datenraten erzielen zu konnen. Man kann eine grof3ere
Hochfrequenzbandbreite pro Kanal verwenden, was jedoch die Zahl der in einem vorgegebe-
nen Band gleichzeitig versorgten Benutzer verringert. Verschiedene neue Technologien
wurden vorgeschlagen, um dieses Problem zu iiberwinden. So wird z.B. die Ultrabreitband-
technologie (UWB) eingesetzt, die dem Namen entsprechend breite Kanédle verwendet, um
hohe Datenraten und niedrige Leistungspegel zu erzielen und um Frequenzwiederverwendung
zuzulassen. Aber aufgrund der niedrigen iibertragenen Leistung erzielt UWB nur eine
begrenzte Reichweite und ist empfindlich gegen Stérung von anderen drahtlosen Diensten,
die im gleichen Band koexistieren [29], [33]. Zusitzlich werden breitbandige Antennen
bendtigt. Mit der Anwendung hoherer Modulationsverfahren (z.B. Konstellationen hoher als
64-QAM) kann man auch die Datenrate erh6hen, ohne mehr Bandbreite zu belegen. Wegen
der logarithmischen Abhdngigkeit der Datenrate vom Signal-Rausch-Abstand (SNR), konnte
dieser Ansatz jedoch unpraktikable EVM- (error vector magnitude) Anforderungen und kleine
Reichweiten ergeben [33]. Beim eingangs genannten OFDM-Verfahren &uBlert sich die

Problematik bei zunehmender Kapazititserhohung durch folgende Punkte [24-28]:

- OFDM-Systeme sind anfillig gegeniiber Frequenzversatz von Sende- und Empfangs-
oszillatoren, d.h. die Synchronisationsmechanismen werden aufwandiger.

- Erhohung der Komplexitét der Sende- und Empfangsanlagen

- OFDM Signale konnen ein hohes PAPR (Peak to Average Power Ratio) haben: Durch
Bildung des OFDM-Signals entsteht ein Missverhéltnis zwischen maximaler und mitt-
lerer Sendeleistung, was die Effizienz der Verstiarker negativ beeinflusst.

- Anfillig gegen Teilband Fading (benachbarte Teilbdnder werden iiberlagert)

- Pilotsymbole sind erforderlich, damit der Empfanger informiert werden kann, wie

jeder einzelne Kanal durch den Mobilfunkkanal moduliert ist.
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Alternativ kann die Datenrate auch durch die Verwendung von intelligenten Antennen erhoht
werden [30], [33-34]. Ein Ubertragungssystem mit intelligenten Antennen besteht aus
mehreren Antennenelementen, deren Signale iiber spezielle Signalverarbeitungs-Algorithmen
verarbeitet werden. Zusatzlich oder exklusiv kann auch der Empfanger mit intelligenten
Antennen ausgeriistet werden, um das Empfangssignal unter Beriicksichtigung der Ausbrei-
tungsbedingungen zu optimieren. Bei mehreren Antennen auf der Sendeseite spricht man
auch von einem MISO-System (Multiple Input/Single Output), wéhrend eine Konfiguration
mit mehreren Empfangsantennen mit SIMO-System (Single Input/Multiple Output) bezeich-
net wird. Bei mehreren Antennen auf beiden Seiten spricht man auch von einem MIMO-
System (Multiple Input/ Multiple Output) [35 - 36]. Die Leistungsfihigkeit dieses Ansatzes
verdeutlicht die Zielstellung des Enhanced Wireless Consortium (EWC), eine maximale
Datenrate von 600 Mbit/s bei 80 MHz Bandbreite mit MIMO Technik zu erzielen [37]. Die
Kombination von MIMO und OFDM Kommunikationssystemen wird als vielversprechende
Losung fiir das Erhohen der Datenraten der ndchsten Generation der drahtlosen Kommunika-
tionssysteme betrachtet. Der IEEE 802.11n Standard, der auf dem MIMO-OFDM-Ansatz
basiert, liefert sehr hohe Durchsatzraten tiber 600 Mbit/s, was im Vergleich zur derzeitig
typischen Datenrate von 54 Mbit/s einen deutlichen Fortschritt verspricht [38].

Die Nachteile eines MIMO- bzw. des MIMO-OFDM-Systems sind:

- Wenn eine gute Richtwirkung erfordert ist, werden viele Antennen in den benutzten
Antennengruppen bengtigt.

- Die Komplexitit des Ubertragungssystems erhoht sich betréchtlich.

- Die Abmessungen der Anordnung werden deutlich grof3er.

- Das Dateniibertragungssystem wird teurer.

Um die genannten Nachteile der bisher vorgestellten Verfahren fiir die Erhéhung der Daten-
libertragungsraten zu umgehen, bleibt als Ausweg die Erhohung der Arbeitsfrequenz. Diese
Herangehensweise bietet einen interessanten Losungsansatz fiir die Erh6hung der Dateniibert-
ragungsrate, weil eine hohe Bandbreite von mehreren Gigahertz, die fiir solche Anwendungen
erforderlich ist, auch von der regulatorischen Frequenzvergabe prinzipiell zur Verfiigung
steht. Besonderes Interesse findet derzeit der Frequenzbereich um 60 GHz, weil dort einerseits
ein Band von mindestens 3 GHz weltweit verfiigbar ist und weil hier andererseits ein Sauer-
stoffabsorptionsmaximum der Luft liegt. Die sonst meist unerwiinschte Ddmpfung von etwa

15 dB/km, zusitzlich zur Freiraumddmpfung Lr, stort bei den fiir hohe Datenraten zuldssigen
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Entfernungen kaum, erlaubt aber eine Mehrfachnutzung des Bandes in kiirzeren Abstinden

[39]. Die Freiraumdampfung Lr zwischen zwei Kugelstrahlerantennen ergibt sich aus [35].

Ly = (ﬁ)2 2-1
Ly (dB) = 20l0gy, (=) = 20logs (ﬁ) 22

Fiir die Frequenz von 60 GHz erhélt man die zugeschnittene Gleichung
Lp(dB) = 147,56 — 20log,o(f) — 20log,o(r/m) 2-3

Die Freiraumdidmpfung Lr zwischen zwei Kugelstrahlerantennen mit einer Distanz von

r =10 m betrdgt nach Gleichung 2-3 L= -88 dB.

A Wellenlénge [m]
f Frequenz [Hz]
c Lichtgeschwindigkeit ¢ = 300.000.000 [m/s]

r Abstand zwischen den Antennen [m]

Sender —< >— Empfénger
[ |
\ |

|
N
i

+

r

Abbildung 2-1: Sende- und Empfangsantennen.

Zusétzlich zu den genannten Dampfungsanteilen kdnnen Betonwinde und andere Wandbau-
typen betrachtliche Dampfung verursachen. Zum Beispiel kann eine Betonwand mit einer
Dicke von 15cm etwa 36 dB Diampfung bei 60 GHz verursachen [40]. Messergebnisse
zeigen, dass die Quantitdt und die Position metallischer Armierungen innerhalb der Wand
wichtige Faktoren fiir das Bestimmen des Durchgangsverlusts sind. Wenn die Triger nicht
den Ubertragungsweg blockieren, betrigt der Durchgangverlust 8,8 dB im Vergleich zur
Durchgangsddmpfung durch eine Gipskartonwand. Im Extremfall betrigt der Durchgang-
verlust 35,5 dB im Vergleich zum Verlust durch eine Betonwand, wenn Metalleinlagen den

Ubertragungsweg blockieren [41]. Diese Eigenschaften erleichtern die Isolation zwischen
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unabhingigen Ubertragungsstrecken. Sie konnen ein eindeutiger Vorteil fiir Frequenzwieder-
verwendung in dicht besiedelten Umgebungen sein, insbesondere im Vergleich zur UWB-
Technik. Daher ist es sehr attraktiv fiir Kurzstrecken, insbesondere fiir die Indoor-Breitband
Kommunikation [42].

Europa hat die Frequenzbereiche 62 - 63 GHz und 65 - 66 GHz fiir mobile Breitbandsysteme
sowie 59 - 62 GHz fiir drahtlose lokale Netzwerke (WLAN) reserviert. In den USA wird das
59 - 64 GHz-Band fiir allgemeine unlizenzierte Anwendungen reserviert. Japan hat
59 - 66 GHz fiir schnelle Dateniibertragung reserviert [39], [43]. In der Tabelle 2-1 ist das
internationale verfiigbare Spektrum um 60 GHz angegeben.

Die Halbleitertechnik stellt fiir solche Breitbandsysteme geeignete integrierte Schaltkreise
(integrated circuit - IC) mit Arbeitsfrequenzen bis 71 GHz bereit [99].

Tabelle 2-1: Das verfiigbare Spektrum um 60 GHz ([39], [43]).

Verfiigbares Spektrum um 60 GHz
58 59 60 61 62 63 64 65

unlizenziert

unlizenziert Mobile Mobile

Moderne Kommunikationsnetze sind komplexe Systeme und die eigentliche Hochfrequenz-
Signaliibertragung bildet nur eine der Komponenten dieser Systeme. Mit Hilfe des Open
Systems Interconnection (OSI) Referenzmodels, das prinzipiell fiir die Computerkommunika-
tion entwickelt wurde, kann man die Struktur und Funktion der Kommunikation systematisie-
ren und erkldren, wie die drahtlosen Komponenten diese Systeme beeinflussen konnen [35],
[44 - 45]. Das OSI-Modell umfasst sieben verschiedene Ebenen (Schichten), die in der
Tabelle 2-2 angegeben sind.

Die hohe Datenrate fordert eine hohe Trigerfrequenz. Deswegen miissen alle OSI-Schichten
angepasst werden. Das heiflt, dass die derzeitigen Hardware-technologischen Grenzen
verschoben werden miissen und die physikalische Schicht entsprechend neu entworfen
werden muss (z. B. analoge und digitale Signalverarbeitung, AD- und DA-Wandler, Trans-

ceiver, Verstirker, Antennen, Stecker, Buchsen usw.) [35], [44 - 45].
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Tabelle 2-2: OSI Referenzmodell [44 - 45].

OSI Reference Model
Application layer (Anwendungsschicht)

Presentation layer (Darstellungsschicht)

Session layer (Sitzungsschicht)

Transport layer (Transportschicht)

Network layer (Vermittlungsschicht)

Data link layer (LLC sublayer und MAC sublayer) (Sicherungsschicht)

Physical layer (Ubertragungsschicht)

2.2.Aufbau- und Verbindungstechnik

Die Entwicklung preisgiinstiger, platzsparender und betriebssicherer Systeme fiihrte zur
Zusammenfassung von immer mehr elektronischen Bauelementen in einem einzigen Schalt-
kreis, dem "Integrierten Schaltkreis". Diese integrierten Schaltkreise bilden heute die Grund-
lage jeglicher komplexer Elektronik. Deswegen ermoglichen diese Schaltkreise die technische
Realisierung von Systemen, die frither zu teuer, zu komplex, zu leistungsintensiv oder zu grof3
gewesen wiren. Mit zunehmender Integration werden die Geréte bzw. die Systeme miniaturi-
siert, und dadurch Material eingespart und immer mehr Funktionalitit in einzelne, immer
mobilere Gerdte eingebaut. Gleichzeitig wird mit der Miniaturisierung die Leistungsaufnahme
reduziert, die Leitungslédngen und somit die Signallaufzeiten verkiirzt und die Schaltvorgidnge
beschleunigt. Die Integration von miniaturisierten Bauteilen flihrt auch zu einem geringen
Bedarf an Rohstoffen bei der Herstellung, wodurch Kosten gesenkt und Ressourcen geschont
werden konnen. Die parallele Fertigung hoher Stiickzahlen fiihrt zu einer zusétzlichen
Reduzierung der Herstellungskosten und zu einer hohen Reproduzierbarkeit der Herstellung
der Mikrosysteme. Dabei geht die groBere Funktionalitit im Allgemeinen nicht auf Kosten
der Betriebssicherheit, denn integrierte Schaltkreise haben eine hohere Zuverldssigkeit als
konventionelle gelotete Schaltungen.

Die technische Weiterentwicklung umfasst nicht nur das einzelne elektronische System selbst,
sondern auch die Schnittstelle zur Anwendungsumgebung. Aus Sicht der Aufbau- und
Verbindungstechnik verfolgt man zur Systemintegration zwei grundsitzliche Wege: Den der
monolithischen Integration, bei der alle Funktionen in einem Chip realisiert werden, und den
der hybriden Integration, bei der einzelne Komponenten auf einem Substrat miteinander
verbunden werden. Mit zunehmender Systemkomplexitét steigen die Kosten bei monolithi-

schen Systemen extrem an, sodass ein Ubergang zu hybriden Systemen erfolgt.
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Die Integration spielt die entscheidende Rolle bei der Entwicklung der drahtlosen Dateniiber-
tragungssysteme. Durch sie werden die drahtlosen Dateniibertragungssysteme kompakt und
leicht, was die Mobilitdt dieser Gerite erleichtert. Der Fortschritt auf dem Feld des integrier-
ten Schaltungs- und Systemdesigns hat es ermdglicht, vollstindige Empfanger und Sender auf
einem einzelnen Halbleiterchip zu realisieren. Dies erleichtert den Aufbau von zunehmend
komplexeren Systemen, die unter Umstéinden mehrere Antennen zur Erhéhung der Systemka-
pazitit verwenden [58].

Die Zunahme der Ubertragungsdatenraten, der Reichweite oder die Verkleinerung des
Leistungsverbrauchs der drahtlosen Ubertragungssysteme (Entwicklungsschwerpunkt
Multimedia) verlangt leistungsfdhige RF-Front-Ends. Dabei sind die Antennen die entschei-
denden Bauteile der HF-Schaltungen und ihre Eigenschaften miissen in gleichem Mafle wie
die der restlichen Schaltung verbessert werden. In jiingster Zeit flihrte die Miniaturisierung zu
einer verstirkten Tendenz zur Integration der Antenne in die Leiterplatte oder sogar in
monolithische Schaltkreise.

Die Antennenentwickler stehen aus der historischen Entwicklung heraus der Integration von
Antennen mit den zusidtzlichen Hochfrequenzschaltungen eher zuriickhaltend gegeniiber.
Normalerweise wurde die Antenne separat von der Elektronik entworfen und in einer anderen
Produktionstechnologie hergestellt. Standardisierte Steckverbinder und Anpassungsnetzwerke
wurden benutzt, um die Antenne an die Elektronik anzuschlieBen. Wenn jedoch die Arbeits-
frequenz der betrachteten Systeme steigt, wachsen auch die Anforderungen an den Schal-
tungsaufbau und die Verbindungsleitungen. Integrierte Antennen bieten eine Losung fiir das
Verbindungs- und Implementierungsproblem der Antenne, indem die Antenne neben dem RF-
Front-End auf demselben Halbleiterchip oder auf derselben gedruckten Leiterplatte wie die
elektronischen Bauelemente platziert wird. Bei Millimeterwellenfrequenzen werden die
Abmessungen der Antenne mit denen der restlichen Schaltung vergleichbar. Dadurch wird die
On-Chip- oder On-Board-Antenne realisierbar, deren Anschluss mit Hilfe einer ,,normalen*
Signalleitung in der integrierten Schaltung erfolgt, und dadurch vereinfacht sich das Problem
der elektrischen Verbindung zwischen Antenne und Front-End. On-Chip-Antennen miissen
eine kleine Basisflaiche haben, um sie anwenden zu konnen. Im Mikrowellenfrequenzbereich
ist die Wellenldnge normalerweise zu grof3 um effiziente On-Chip-Antennen zu ermoglichen,
die auf Halbleitersubstraten mit angemessener Grofle integriert werden konnen. Jedoch
konnen Hybridschaltungen mit der Antenne auf der gedruckten Leiterplatte (PCB) angewen-
det werden, weil bei diesen Frequenzen héufig diskrete Halbleiterkomponenten eingesetzt

werden [58]. Bei hoheren Mikrowellenfrequenzen, oder wenn ein hoher Gewinn erforderlich
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ist, sind die On-Chip-Antennen fiir MMIC Halbleitersubstrate entweder zu grof3, oder sie
haben einen zu geringen Gewinn, weil sie als elektrisch kleine Antenne aufgebaut werden
miissen. Bei Ausfiihrung als elektrisch kleine Antenne sinkt zwangsléufig der Gewinn. Dieser
Tatsache kann zu einem gewissen Grad, zu Lasten der Bandbreite, entgegengewirkt werden,
was allerdings bei Breitbandanwendungen problematisch ist und den Wirkungsgrad der
Antenne verringert [59]. Als optimale Losung fiir die betrachtete Anwendung bietet sich

daher die Verwendung hybridintegrierter Antennen an.

Die konkrete technische Ausrichtung der vorgelegten Arbeit entstand auf Anregung des IHP
Frankfurt (Oder). Das IHP war einer der Hauptpartner des Projekts WIGWAM und unter-
suchte insbesondere die Moglichkeiten der Realisierung von monolithisch integrierten
60 GHz Transceivern [61]. In der schaltungstechnischen Realisierung wurde an verschiedenen
Stellen eine differentielle Signalfiihrung benutzt. Da bislang wenig Erfahrungen mit kompak-
ten und einfach zu fertigenden Antennen in diesem Frequenzbereich bestanden, wurden in
Zusammenarbeit mit dem [HP Arbeiten in Ilmenau durchgefiihrt, die 60 GHz-Antennen unter
Beriicksichtigung der schaltungstechnischen Besonderheiten und des Systemkonzepts des IHP

als Gegenstand hatten.

Besonders wurde auf die Kompatibilitit der Antennen zu differentiellen Anschliissen
geachtet, aber um eine Referenz zur konventionellen Technik zu erhalten und koaxiale
Verstiarker bequem einfiigen zu kénnen, wurden auch Antennen mit erdunsymmetrischer
Speisung betrachtet.

Die differentiellen Schaltungen finden in der Mikrowellenschaltungstechnik wegen ihrer
guten Unterdriickung von kapazitiven und induktiven Einstreuungen in Verbindungs-
leitungen, und einer verbesserten Linearitdt durch Ausléschung der Harmonischen geradzah-
liger Ordnung, zunehmende Anwendung. Fiir Mixed-Signal-Schaltkreise ist besonders
interessant, dass eine ideale differentielle Signalfiihrung Storsignale durch unvollkommene
Masseverbindungen reduziert.

Mit der Uberfithrung einer Schaltung mit unsymmetrischer Signalfiihrung in eine Schaltung
mit differentieller Signalfithrung wird fiir eine gegebene Betriebsspannung eine Zunahme des
Ausgangsleistungspegels bei fester Lastimpedanz um 6 dB erreicht. Damit erleichtert diese
Schaltungstechnik in mobilen Anwendungen das Absenken der Betriebsspannung, wodurch
sich die Zahl der Batteriezellen reduziert und man Kosten und Volumen spart [04], [14], [57],

[71]. Diese beiden Vorteile - die hohere Leistungsausbeute und die hohere Storsicherheit -
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haben dafiir gesorgt, dass in den letzten Jahren in vielen Massenprodukten mit Hochfrequenz-

elektronik eine differentielle Signalfithrung eingesetzt wurde [71].

Eine Patchantenne wird normalerweise unsymmetrisch gespeist. In der vorgelegten Arbeit
wurden zusétzlich zu dieser Betriebsweise Patchantennen betrachtet, die unter Beriicksichti-
gung der Anpassung ohne Balun an differentielle Ein- und Ausgéinge angeschlossen werden
konnen. Der verkiirzte Ausdruck ,Balun®“ stammt von dem amerikanischen Antennen-
entwickler A. Alford und wurde erstmals 1947 erwéhnt [10]. Der Balun ist im Prinzip ein
passives elektronisches Bauelement, das zwischen den differentiellen und unsymmetrischen
elektrischen Signalen wandelt. Als sekundére Funktion wird hdufig auch eine Impedanztrans-
formation ausgefiihrt. Daher werden Baluns manchmal als 180°-Phasendreher oder Impe-
danzwandler bezeichnet. Funktionell passender ist die Beschreibung ihrer Funktion als ein
Element, das Gleichtaktwellen unterdriickt und nur Gegentaktwellen weiterleitet.

Generell konnen Antennen sowohl mit unsymmetrischen Leitungen (z.B. Koaxialkabel,
Mikrostreifenleitung und Koplanarleitung ,,CPW*) oder mit symmetrischen Leitungen (z.B.
Zweidrahtleitung, koplanare Zweidrahtleitung ,,CPS*) gespeist werden. Neben der Symmetrie
der speisenden Signale ist auf eine korrekte Widerstandsanpassung zwischen Antenne und
Leitung zu achten. Die unsymmetrische Leitung ist typisch mit einer Impedanz von 50 Q
ausgeflihrt, wihrend die differentielle Leitung oft mit 100 Q Wellenwiderstand ausgefiihrt
wird. Dadurch ldsst sie sich mit zwei Standard Koaxialleitungen anschlieen. Durch den
Wechsel der Symmetrieverhéltnisse ist deshalb meist ein Wechsel der speisenden Impedanz
verbunden, der sich in der Wahl der passenden Fu3punktimpedanz der Antenne widerspiegeln
muss. Welche Speisung erforderlich ist, ergibt sich aus dem Aufbau der Antennenstruktur.
Eine Mischung von symmetrischen und unsymmetrischen Strukturen ohne Baluns fiihrt zu
Reflexionen und Mantelstromen.

Differentiell gespeiste Antennen werden in dieser Arbeit fiir den direkten Anschluss an
differentielle Schaltkreis-Ports betrachtet. Der dadurch mogliche Verzicht auf Baluns
vermeidet deren Verluste und Bandbreitenprobleme und reduziert zusitzlich die Grofe der

Antennenstruktur.

2.3. Niedertemperaturkeramik-Technologie (LTCC)

LTCC steht fiir Low Temperature Co-fired Ceramics. Dabei handelt es sich um eine Techno-
logie zur Herstellung von Mehrlagenschaltungen auf der Basis von Keramiktridgern, die bei

deutlich niedrigeren Temperaturen als herkommliche Keramikmaterialien gesintert werden.
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Damit hat man die Moglichkeit komplexe, dreidimensional stapelbare, Mehrlagenschaltungen
aufzubauen. Besonders die einfache Integration von Leiterbahnen und passiven Bauelementen
wie Widerstande, Kondensatoren, Spulen und Antennen erdffnet zahlreiche Applikationsmog-
lichkeiten. Das Aufbringen dieser Elemente auf die jeweiligen Lagen erfolgt durch Siebdruck
oder photochemische Prozesse. AnschlieBend werden die ungebrannten Keramikfolien
einzeln ausgerichtet, gestapelt und laminiert, bevor ein definiertes Sinterprofil mit einer
Spitzentemperatur von 875 °C durchlaufen wird. Der Sinterprozess ist der kritische Verfah-
rensschritt, weil damit zwar eine exzellente Stabilitdt erreicht wird, der gesamte Aufbau aber
um ca. 10% in jeder Dimension schrumpft. Es ergibt sich die Forderung nach niedrigen
Herstellungskosten, ausgezeichneter Leistungsfdhigkeit, hohem Integrationsgrad und
Prizision, die die Voraussetzung fiir die Breitenanwendung darstellen. Insbesondere die
Herstellungstoleranzen sind ein kritischer Parameter der verwendeten Aufbautechnologie,
weil bei der betrachteten Arbeitsfrequenz (iiber 60 GHz) jede Abweichung in Bezug auf die
Wellenldnge bewertet werden muss und so mit wachsender Frequenz kritischer wird. Die
neuentwickelten Leiterplattensysteme in LTCC-Technologie kénnen diese Anforderungen

erfillen.

Die LTCC-Technologie zeichnet sich durch eine Vielzahl von Vorteilen aus [63 - 65]). Die

wichtigsten sind:

- Integrierte Antennen und R-, L- und C-Komponenten realisierbar

- Feinstrukturierung fiir Leiterbahnen mit Lateralabmessungen von weniger als 100 um
- hervorragend geeignet fiir Mehrlagenmodule (3D-Design)

- geringer, an Silizium und GaAs angepasster Ausdehnungskoeffizient

- hohe Sinterdichte (ohne Poren)

- groBe mechanische Stabilitét (Biegefestigkeit)

- geringe Materialkosten bei Einsatz von Silberleiterbahnen

- niedrige Produktionskosten bei mittleren und grofen Stiickzahlen

Die LTCC-Technologie weist auch einige Nachteile auf, z.B. die zunehmenden Kosten bei
geringer Stiickzahl und niedrige thermische Leitfahigkeit im Vergleich zum AL,O;3-Substrat.

Fiir sehr hohe Frequenzen stellt DuPont mit DP-943 ein gut geeignetes LTCC-Triagermaterial
zur Verfiigung. Es bietet eine ausgezeichnete Zuverlédssigkeit, moderate Kosten verbunden

mit niedrigen dielektrischen Verlusten, die im Einsatz bis 77 GHz getestet wurden [67].
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Deswegen wird das Trigermaterial DP-943 in verschiedenen Anwendungen eingesetzt:

- Mikrowellen- und Millimeterwellenanwendungen
- Drahtlose und mobile Kommunikation

- Multichipmodule fiir sehr schnelle digitale Verbindungen

Die Dielektrizitatskonstante und die dielektrischen Verluste bei 60 GHz, als Voraussetzung
fiir einen hinreichend exakten Schaltungsentwurf, wurden durch die Messung eines Ringreso-
nators am Fachgebiet Hochfrequenz- und Mikrowellentechnik der Fakultit fiir Elektrotechnik
und Informationstechnik an der Technischen Universitit [lmenau bestimmt [47]. Die Eigen-

schaften von LTCC-943 sind in der Tabelle 2-3 gezeigt [66 - 68].

Tabelle 2-3: Eigenschaften von LTCC-943.

Eigenschaften von LTCC-943
Dielektrische Konstante (@ 60 GHz, nach [47]) 7,53
Loss Tangent (@ 60MHz, nach [47]) 0,0035
Isolationswiderstand (@ 100 VDC) > 10" [Q]
TCE (Thermische Expansion) (25-300 °C) 6,0 [ppm/°C]

Dichte 3,2 [g/em’]
Dicke (ungesintert) 127 [um]
x, y-Schrumpfung % 9,5 0,3
z-Schrumpfung % 10.3£0,5
Oberflachenrauhigkeit 0,64 [um]
Thermische Leitfdhigkeit 4,4 [W/mK]

Bei der Herstellung muss die Schrumpfung, die in der Tabelle 2-3 aufgelistet ist, beriicksich-
tigt werden, um die gewiinschte Antennengeometrie zu erzielen. Zum besseren Verstindnis

der kritischen Herstellungsparameter soll der technologische Ablauf kurz erldutert werden.

Herstellungsablauf [63]

e Zuschnitt und Stanzen
Das ,,griine”, d.h. ungesinterte, Tapematerial wird mit einem Messer oder einer Stanze
zugeschnitten. Beim Zuschnitt muss auf die Orientierungsrichtung des Tapes geachtet
werden, um Lagen wechselnder Orientierung iibereinanderzustapeln. Danach wird das
Folienstanzen mit einer Stanzmaschine ausgefiihrt. Das Stanzen der Durchkontaktierungen
(Vias) wird in dem LTCC-Prozess der Technischen Universitdt Ilmenau mit Durchmessern

von 75 um bis 150 um durchgefiihrt. Die meisten Durchkontaktierungen in dieser Arbeit
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wurden mit einem Durchmesser von 150 um ausgefiihrt. Aufgrund der Toleranzen und den
technischen Anforderungen des LTCC-Prozesses ist es notwendig, eine minimale Distanz
zwischen Durchkontaktierungen und den Metallisierungskanten von x =50 um und einen
minimalen Durchkontaktierungsabstand von 300 um einzuhalten.
e Viafiillen

Die Stanzlocher werden mit einer speziellen Fiillmaschine mit Metallpaste gefiillt. Dabei wird
die Fiillmaske deckungsgleich zur LTCC- Folie positioniert und fest eingespannt. Auf die
Fiillmaske wird Durchkontaktierungspaste (HF 500 von DuPont) aufgetragen und durch eine
Gummilage abgedichtet. Die gefiillten Folien werden anschlieBend 10 Minuten bei 80 °C

getrocknet.

e Herstellung von Drucksieben
Die Drucksiebe bestehen aus Kunststoff- und/ oder Stahldrahtgeweben, deren Drahtdurch-
messer und Maschenweite von den gewiinschten Schichtdicken abhingen. Diese Gewebe

werden mit fotosensitiven Materialien direkt oder indirekt beschichtet und strukturiert.

e Strukturierung mit Siebdruck und Lufttrocknen

Leiterbahnen und passive Bauelemente werden durch Siebdruck strukturiert. Die Pastensys-
teme haben einen speziell an das Tape angepassten Schrumpfungsgrad, welcher das Verzie-
hen des Substrates beim Sintern verhindern soll. Fiir die Feinstrukturierung wurde die Paste
HF 502, und fiir die Massenflichen HF' 522 von Dupont verwendet.

Der LTCC-Prozess der Technischen Universitit Ilmenau erlaubt eine minimale Distanz
zwischen den Metallisierungskanten von 45 um und eine minimale Leitungsbreite von 80 um.
Nach Strukturierung und Siebdruck ist das Lufttrocknen fiir ein VerflieBen der Siebstege und
die Nivellierung der Oberfldche nétig. Die Trockentemperatur liegt bei 80 °C (10 min). Dieser

Schritt wird fiir jeden Pastendruck wiederholt.

e Stapeln und Laminieren
Die LTCC-Substrate werden nach der Strukturierung, der Herstellung der Metallstrukturen
und dem Stapeln mit einem Druck von 6,9 MPa bei 70 °C fiir 10 Minuten unter uniaxialer
Krafteinwirkung vorlaminiert. (Uniaxiales Vorlaminieren in einer Presse)
Anschlieend wird der Keramikfolienblock in einer Folie eingeschweilit und in einer isostati-
schen Presse (Wasserbad) fiir 10 Minuten bei 20,7 MPa und 70 °C laminiert. Eine isostatische

Presse besteht aus einem heizbaren Druckbehilter, der mit einer Fliissigkeit gefiillt ist. Der

J I —




Systeme zur drahtlosen Ubertragung hoher Datenraten

Vorteil liegt in der allseitigen, gleichmiBigen Druckausiibung auf das Substrat (auch x-y-

Richtung).

e Ausbrennen und Sintern

Im Verlauf der Temperaturerhohung im Sinterofen zerfallen zundchst die organischen
Bestandteile und Losungsmittel und verbrennen. Die Temperatur liegt zwischen 280 - 600 °C
(abhédngig vom Material), die Dauer sollte eine Stunde nicht unterschreiten, der Temperatur-
anstieg betrdgt 1-5°C/min. Zum Abtransport der ausgasenden Bestandteile muss die
Brennkammer stindig mit Frischluft gespiilt werden. Beim Ausbrennen von LTCC-
Keramiken miissen 99.95% der organischen Bestandteile ausgetrieben werden. Die Sinterpro-
file sind auf optimale Kristallisation der Glasphase abgestimmt. Ab einer Temperatur von
550 - 780 °C erweichen die Glasbestandteile. Es erfolgt eine Verdichtung des Substrats durch
das Versintern der Glaspartikel. Die Spitzentemperatur liegt bei 850 - 875 °C. Die Plateauzeit
betrdgt 20 Minuten. Das Abkiihlen wird unter kontrollierten Bedingungen ausgefiihrt. Im
Laufe des Ausbrennens/Sinterns schrumpfen die Tapes bis zu 10% in x-y-Richtung und bis zu
10,8% in z-Richtung (Substratdicke). Das LTCC- Laminat wird widhrend des Sinterns auf
einem Haltersubstrat positioniert, um glatte Substratoberfliche zu erhalten und unter einer
Deckplatte angeblasen, um den direkten Kontakt der Umluft auf die Oberflaiche des LTCC-
Laminats zu verhindern und dadurch eine Wo6lbungen des Substrates zu vermeiden [63].

Die Abbildung 2-2 zeigt ein ungesintertes und ein gesintertes LTCC-Substrat in Original-
groBBe. Der Sinterprozess éndert die Farbe des Keramikmaterials und fiihrt zu einer Schrump-
fung von ca. 10-11%. Die Abbildung 2-3 zeigt eine Antennengruppe als Detailaufnahme, wie
sie bei der Kontrolle der duBeren Metallisierungslage unter dem optischen Profilometer

sichtbar wird.
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Abbildung 2-2: Foto eines LTCC-Substrates eines hergestellten Antennentestfelds
(links: ungesintertes Modul, rechts: gesintertes Modul).

6120 um

7000 pm

Abbildung 2-3: Profilometerauftnahme einer Antennengruppe.
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3. Entwurf und Simulation von LTCC Leitungsstrukturen und

Speisenetzwerken fiir 60 GHz

3.1. Numerische Feldsimulation

3.1.1. Das Entwurfsverfahren

Der Entwurf der hybridintegrierten Antennen wurde nach der Bottom-Up Entwurfsmethodik

durchgefiihrt. Die Abbildung 3-1 zeigt ein schematisches Ablaufdiagramm dieser Arbeit.

Leitungsentwurf’

Y

Uberginge- und
Balunentwurf

Y

Antennenentwurf]

Y ) J

\

Unsymmetrisch
gespeiste
Einzelantenne

Symmetrisch
gespeiste
Einzelantenne

Unsymmetrisch
gespeiste
Gruppenantennen

Symmetrisch
gespeiste
Gruppenantennen

Abbildung 3-1: Ablaufdiagramm der Antennenentwiirfe dieser Arbeit.

Die Entwicklungsschritte werden im Folgenden beschrieben und lassen sich den einzelnen

Positionen im Ablaufdiagramm zuordnen. Zunichst wurden die Schaltungsbestandteile auf

der Ebene der einzelnen homogenen Leitung simuliert. Hierbei wurden Untersuchungen

hinsichtlich der Substratparameter (Substratdicke %, Dielektrizititszahl ¢, und dielektrische

Verluste tand), der Parameter der planaren Ubertragungsleitungen (Leiterbreite, Schlitzbreite)

und der angeregten Moden an den speisenden Ports der Koplanarleitungen und der koplanaren

Zweidrahtleitungen unternommen. Danach erfolgte die Simulation auf der Ebene der Uber-

ginge und Baluns. Hierbei wurden detaillierte Untersuchungen der Substrateigenschaften und
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der Parameter der planaren Ubertragungsleitungen durchgefiihrt. Insbesondere betraf dies die
Durchkontaktierungen zwischen den Massen der Koplanarleitung und der Massefliche der
Mikrostreifenleitung bei den Leitungsiibergidngen sowie zwischen dem Kurzschluss und den
Massen der Koplanarleitung des Baluns.

Nach der Optimierung der planaren Ubertragungsleitungen, der Uberginge und des Baluns
wurden Einzelpatchantennen mit differentieller sowie mit unsymmetrischer Speisung
betrachtet. AnschlieBend wurden die Einzelpatchantennen mit Ubergingen fiir unsymmetri-
sche Speisung und mit Baluns zur Koplanarleitungskontaktierung bei differentieller Anten-
nenspeisung entworfen, hergestellt und gemessen. Um den angestrebten Gewinn von mehr als
10 dBi zu erreichen, wurden im Anschluss Antennengruppen in der gleichen Verfahrensweise
wie die Einzelpatchantennen entwickelt.

Die Simulationen und ihre Ergebnisse werden in dem nédchsten Abschnitt ausfiihrlich

dargelegt.

3.1.2. Die Simulationswerkzeuge

Verschiedene Ansitze existieren, um die Felder von Millimeterwellenschaltungen theoretisch
zu beschreiben und numerisch zu berechnen. Sie lassen sich in Frequenzbereichsverfahren
und Zeitbereichsverfahren klassifizieren [101]. In dieser Arbeit wurden beide Simulationsver-
fahren angewendet, wobei die Verfligbarkeit geeigneter Simulationswerkzeuge und die
jeweils verfligbaren Programmpakete iiber die verwendete Rechenmethode entschieden
haben. Wenn die Resonanzfrequenz nicht bekannt ist und die Streuparameter in einem grof3en
Frequenzbereich als Funktion der Frequenz gesucht sind, wurde das Zeitbereichsverfahren des
Programms Microwave Studio der Firma CST verwendet. Alternativ wurde, wenn die
Resonanzfrequenz bekannt war und das Verhalten der entworfenen Struktur bei dieser
Frequenz gesucht war, das Frequenzbereichsverfahren mit dem Programmpaket HFSS der
Firma Ansoft verwendet. Beide Programme wurden zur numerischen Berechnung und

Optimierung der in dieser Arbeit entworfenen Antennen verwendet.

3.1.3. Finite-Elemente-Methode (FEM)

Die sehr gute Anpassungsfihigkeit an beliebige Geometrien und der geringe Bedarf an
Arbeitsspeicher haben die Finite-Elemente-Methode (FEM) zu einer weit verbreiteten
numerischen Methode in vielen Bereichen des Ingenieurwesens gemacht. Heute ist die Finite-

Elemente-Methode das am meisten benutzte Verfahren, um komplizierte technische Proble-
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me, deren geschlossene mathematische Losung unter Beriicksichtigung der aktuellen Randbe-
dingungen nicht méglich ist, mit Hilfe des Computers tiber eine Diskretisierung zu 16sen [69].
Der Grundgedanke der Finite-Elemente-Methode besteht darin, ein komplexes Problem
dadurch zu 16sen, indem das Gesamtproblem in eine endliche Anzahl einfacher zu beschrei-
bender Teilprobleme zerlegt wird. Die Finite-Elemente-Methode wird fiir Hochfrequenzprob-
leme im Frequenzbereich formuliert und damit fiir die elektromagnetische Simulation rasch
veranderlicher Felder angewendet. Sie kombiniert flexibel definierbare Materialeigenschaften
fiir die Modellierung beliebiger Geometrien und inhomogener Strukturen verschiedenster
Aufbauten. Das Programm Ansoft HFSS setzt diese Methode ein, um das dreidimensionale
elektromagnetische Feld innerhalb einer Struktur zu berechnen und damit nach Integration der
Felder die entsprechenden S-Parameter zu bestimmen [89 - 90]. Das geometrische Modell
wird dabei automatisch in viele nicht uniforme Tetraeder geteilt, wobei jeder einzelne
Tetraeder im Allgemeinen aus vier unterschiedlich langen Pyramidenseiten gebildet wird. Der
Wert eines Vektorfeldes (wie das H-Feld oder das E- Feld, Abbildung 3-2) im Inneren jedes
Tetraeders wird aus den Werten an den Eckpunkten des Tetraeders interpoliert. An jedem
Eckpunkt speichert das Programm die Feldkomponenten, die zu den drei Kanten des Tetrae-
ders tangential sind. Zusétzlich werden die Vektorfeldkomponenten bestimmt, die tangential
zu einer Oberfldche und normal zur Kante stehen, am Mittelpunkt der vorgewdhlten Kanten.
Das Feld innerhalb jedes Tetraeders wird von diesen Knotenwerten interpoliert. Durch die
beschriebene Darstellung der Feldquantitidten kann das System die Maxwellschen Gleichun-
gen zu Matrixgleichungen umwandeln, die mit traditionellen numerischen Methoden gelost

werden [70].

3.1.4. Finite-Integral-Methode im Zeitbereich

Das Programmpaket Microwave Studio (MWS) basiert auf der Finite-Integration-Methode
(FI), einer direkten Ubertragung der Maxwellschen Gleichungen in eine diskrete Raumformu-
lierung ohne Vereinfachungen oder Geltungseinschrinkungen. Die Finite-Integrations-
Methode wird dadurch zu einem allgemeinen Ansatz, der auf rein elektromagnetische
Vorgénge ebenso wie auf weitere durch partielle Differentialgleichungen beschriebene
physikalische Phianomene anwendbar ist. Die grundlegende Basis des Finite-Integrations-

Ansatzes bleibt immer die explizite Zeitbereichsberechnung der Felder [94].
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Die Feldkomponenten, die
tangential zu der Kante eines
Elements sind, werden fiir jeden
Eckpunkt gespeichert

Dic Feldkomponenten, die

tangential zu der Oberfliche
< eines Elements und normal zu
der Kante sind, werden fiir jeden
Mittelpunkt der gewihlten
Kante gespeichert

N
_______ )

P Das Vektorfeld im Inneren jedes
....... Volumenelements wird tiber

/o B (z.B. lincare) Ansatzfunktionen
aus den Werten der
Knotenpunkte interpoliert

Abbildung 3-2: Feldkomponentenverteilung auf einem Diskretisierungselement.

3.2. Planare Ubertragungsleitungen

Hochfrequente Signale iibertragende Leitungen transportieren Energie in Form elektromagne-
tischer Wellen {iber eine ortliche Distanz. Eine an den Eingang einer Leitung angelegte
Wechselspannung bewirkt einen Strom in der Leitung. Die Strom- und Spannungswellen
bauen elektromagnetische Felder in der Leitung auf. Um die elektromagnetischen Vorgédnge
einfach zu beschreiben, konnen die rdumlich ausgedehnten elektromagnetischen Felder
ndherungsweise durch konzentrierte Bauelemente angendhert werden. Die gespeicherte
Energie in diesen Feldern kann mit Induktivitit L und Kapazitit C pro Léngeneinheit
beschrieben werden. Wegen der Verlustmechanismen muss im Ersatzschaltbild der Serienin-
duktivitit L ein Serienwiderstand R und fiir die Parallelkapazitit C ein Parallelleitwert G
hinzufiigt werden. Abbildung 3-3 zeigt das resultierende Ersatzschaltbild eines infinitesimal
kurzen Leitungsstiicks Az [51], [71], [77 - 78].

Aus dem Ersatzschaltbild und den Wellengleichungen ergibt sich die charakteristische

Impedanz Z:

R'+jwL’
Zy = /— — 3-1
G'+jwC
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Abbildung 3-3: Ersatzschaltbild einer Ubertragungsleitung.

Die Ausbreitungskonstante y ist gegeben durch:

¥y =R +joLl) (G + jwl) 32

Dieses Ersatzschaltbild ist eine geeignete Ersatzanordnung fiir alle nachfolgend erwihnten

Ubertragungsleitungen.

3.2.1. Mikrostreifenleitung

Eine Mikrostreifenleitung ist eine Mikrowellenleitung, die aus einem verlustarmen dielektri-
schen Substratmaterial mit einer leitenden Schicht auf der Unterseite des Substrates und
einem leitenden Streifen auf der Oberseite des Substrates besteht. Die Mikrostreifenleitung
wird aufgrund des einfachen Autbaus sehr hiufig verwendet. Praktisch vorteilhaft ist auch die
damit verbundene Miniaturisierung. In ihren Verlauf lassen sich einfach aktive und passive
Bauelementen integrieren [78]. Nachteilig sind die Abstrahlungsprobleme der seitlich offenen
Struktur und ihre relativ hohen Verluste, weil die Querabmessungen normalerweise klein
sind. Dieser Nachteil ist aber von geringerer Bedeutung, da Mikrostreifenleitungen nicht fiir
die Ubertragung von Signalen iiber groe Distanzen eingesetzt werden, sondern nur fiir die
Realisierung von Schaltungsfunktionen in kompakten Baugruppen (z.B. Verstirkern,
Transceivern). Die Abbildung 3-4 zeigt den Querschnitt einer Mikrostreifenleitung mit den
elektrischen und magnetischen Feldlinien. Die Ausbreitungsform der Leitungswellen
entspricht in guter Nédherung einer TEM-Welle. Diese Welle breitet sich hauptséchlich im
dielektrischen Substrat aus, wobei die elektrischen und magnetischen Felder der Welle zum
groBBen Teil in der Querschnittebene des Substrats liegen. Ein Teil des Felds befindet sich in

Luft (g=1, hohere Ausbreitungsgeschwindigkeit), der andere Teil im Dielektrikum
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(&1, niedrigere Ausbreitungsgeschwindigkeit). Dies fithrt dazu, dass die Welle der Mikro-

streifenleitung keine reine TEM-Welle (transversale elektromagnetische Welle) ist. Die

Mikrostreifenwelle weist eine gewisse Dispersion auf, d.h. ihre Phasenkonstante f ist nicht

einfach proportional zu w, und auch der Wellenwiderstand ist leicht frequenzabhéngig. Daher

wird die Welle auch Quasi-TEM-Welle genannt [71].

. Mikrostreifenleitung

Magnetisches Feld

/ Dielektrisches Substrat

I
I
1
I
I
1 A
I
I
I
I

Elektrisches Feld Massetliche

Abbildung 3-4: Querschnitt einer MS mit den elektrischen und magnetischen Feldlinien.

Der Wellenwiderstand Z, der Mikrostreifenleitung ergibt sich nach [78] anhand der folgenden

Gleichung:

60 8h W
\/g—eln(w+;l) W/h<1
0= 120m

Jee| 7 +1,393+0,667In(+1,444) ] W/h=>1

_gtl 5g-1 1
¢z 2 [
w

Effektive Dielektrizititskonstante
Mikrostreifenbreite
Substratdicke

33

3-4

Giinstig wirkt sich bei Streifenleitungssubstraten ein relativ hoher Wert von ¢, aus, der das

Gesamtfeld stirker im Inneren des Dielektrikums konzentriert. Neben dieser Forderung muss

tan ¢ auch klein genug sein, um die dielektrischen Verluste vernachldssigen zu konnen. Fiir

Leistungsanwendungen muss die Wiarmeleitfahigkeit des Substrats grofl sein, um Wiarme-
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verluste in der Leiterbahn abfithren zu kénnen [72]. Um diese Anforderungen zu erfiillen,
wurde in dieser Arbeit das speziell fiir Hochfrequenzanwendungen entwickelten DP-943
Substrats von DuPont eingesetzt, das eine Dielektrizititszahl (e,) von 7,53 und einen Verlust-
faktor (tan o) von 0,0035 bei 60 GHz hat [47].

Fiir den Entwurf der Mikrostreifenleitung stand das Entwicklungs- und Simulationsprogramm
»Advanced Design System* (ADS) der Firma Agilent in der Version 2006A zur Verfligung.
Mit dem Programmmodul LineCalc lassen sich ausgehend von den Substrateigenschaften und
der Arbeitsfrequenz sowohl der Wellenwiderstand und die elektrische Linge bei gegebener
Leitungsgeometrie (Ldnge und Breite) berechnen, als auch Leitungsgeometrien bei vorgege-
benem Wellenwiderstand und vorgegebener elektrischer Liange synthetisieren.

Die so berechnete Mikrostreifenleitungsbreite betridgt bei einer Arbeitsfrequenz von 60 GHz
fiir eine charakteristische Impedanz von 50 Q und fiir ein Dielektrikum aus einer einzelnen
LTCC-Schicht, die nach dem Brennprozess eine Dicke von 2 = 110 um hat, W =130 um.
Unter den selben Bedingungen wichst dieser Wert auf 300/500 um fiir zwei/drei LTCC-
Schichten, die eine resultierende ausgebrannte Dicke von 220/330 um haben. Diese grofle
Breite kann praktische Probleme bei der Realisierung der Mikrostreifenleitung verursachen,
insbesondere beim Speisen einer Patchantenne bei hohen Frequenzen, weil die Verbindungs-
fliche zwischen dem strahlenden Patch und der Mikrostreifenleitung sehr gro3 wird.

Bei einer konventionellen Mikrostreifenleitung (kein metallischer Deckel und keine metalli-
schen Winde) breitet sich nur ein erdunsymmetrischer Mode aus (single ended).

Da die Kontaktierung fiir die messtechnische Charakterisierung nur iiber koplanare Tastspit-
zen moglich ist, wurden keine direkten Messungen fiir die Mikrostreifenleitungen durchge-
filhrt. Die Mikrostreifenleitungen wurden nur durch Simulationen mit HFSS bzw. mit
Microwave Studio optimiert. Die Simulation lieferte gute Ergebnisse. Der Reflexionsfaktor
(871/85,) betrug -38 bis -43 dB und der Transmissionsfaktor (S>,/S;,) betrug -0,56 bis -0,67 dB
im Frequenzbereich von 55 bis 65 GHz fiir eine Leitungslédnge von 10 mm.

Die simulierten S-Parameter als Funktion der Frequenz f fiir die Mikrostreifenleitung zeigt

Abbildung 3-5.

3.2.2. Koplanarleitung

Neben der Mikrostreifenleitung ist die Koplanarleitung die am hédufigsten verwendete planare
Ubertragungsleitung in integrierten Schaltungen. Die Koplanarleitung (Coplanar Waveguide,
CPW) wurde 1969 von C.P. WEN vorgeschlagen [73]. Bei dieser Leitungsform ist der

Wellenwiderstand nicht von der Substratdicke abhéngig und sie kommt ohne Metallisierung
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auf der Substratunterseite aus. Koplanarleitungen ermdglichen die im Millimeterwellenbe-
reich erforderliche Miniaturisierung des Leitungsquerschnitts bei gleichbleibender Hohe des
Substrates. Die Koplanarleitung besteht aus drei nicht galvanisch miteinander verbundenen
Leitern, die zusammen ein sogenanntes Dreileitersystem bilden. Die drei Leiter liegen
nebeneinander in konstantem Abstand (Schlitzbreite S). Die Schlitzbreite und die Breite des

Innenleiters W bestimmen den Wellenwiderstand der Koplanarleitung (sieche Abbildung 3-6).

S-Parameter als Funktion der Frequenz

S-Parameter [dB]

|
|
,,,,,,,, + - - —S” (Simulation)
|
|
1

_821 (Simulation)

_5%5 56 57 58 59 60 61 62 63 64 65
Frequenz [GHz]

Abbildung 3-5: Simulierte S-Parameter als Funktion der Frequenz f fiir die MS
(W=130 um, =110 um, I=10.000 um, Z;~=50 Q, &,=7,53 und tan 5=0,0035).
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Magnetisches Feld | ! e
- ~— i L," i i Dielektrisches Substrat
1 rol |

Elektrisches Feld

Abbildung 3-6: Querschnitt einer CPW mit den elektrischen und magnetischen Feldlinien.

Die zwei dulleren Leiter bilden die Masse der Koplanarleitung und der Leiter in der Mitte
fiihrt das Signal. Die Welle in der Koplanarleitung (CPW) ist wie bei der Mikrostreifenleitung

eine Quasi-TEM-Welle. In der Koplanarleitung ohne Briicken zwischen den Masseleitern
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kann sich neben dem gewiinschten Gleichtaktmode (CPW-Mode) auch ein unerwiinschter
parasitirer Gegentaktmode (Schlitzleitungsmode) in den beiden Schlitzleitungen ausbreiten.

Die Abbildung 3-7 verdeutlicht das elektrische Feld dieser beiden Moden.

NN V/ERNV/ZRN LN

Koplanarleitungsmode (CPW-Mode) Schlitzleitungsmode Parallelplattenmode (PPL-Mode)

Abbildung 3-7: Querschnitt einer CPW mit elektrischen Feldlinien verschiedener Moden.

Der unerwiinschte parasitire Mode entsteht, wenn die beiden Massefldchen nicht auf glei-
chem Potential sind. Dieser muss fiir eine effiziente praktische Nutzung unterdriickt werden,
die dadurch gelingt, dass eine leitende Verbindung zwischen den beiden Massemetallisierun-
gen der Koplanarleitung hergestellt wird, z.B. in Form einer Luftbriicke. Ein elektrisch kurzer
Briickenkontakt sorgt fiir einen Potentialausgleich [73] und stellt einen Kurzschluss, d.h.
einen stark reflektierenden Abschluss fiir den unerwiinschten Mode dar. Aulerdem kann die
Anregung des unerwiinschten Modes an Diskontinuititen (z.B. an Leitungsknicken und
Verzweigungen) unterdriickt werden [91], [93].

In der Praxis liegt das Substrat in der Regel auf einem metallischen Trager auf. Wéhrend der
Messung liegt das Substrat ebenfalls auf einer metallischen Unterlage. Damit muss die
Koplanarleitung als Struktur mit Riickseitenmetallisierung (engl. conductor backed coplanar
waveguide, CBCPW) betrachtet werden. Diese Riickseitenmetallisierung bietet nicht nur die
mechanische Auflage fiir das Substrat, sondern wirkt auch als Kiihlkorper fiir Schaltungen mit
aktiven Bauelementen [74]. Bei einer Koplanarleitung mit Riickseitenmetallisierung kann sich
auller den oben genannten Moden noch ein weiterer unerwiinschter parasitdrer Mode ausbrei-
ten. Dieser Mode ist eine Quasi-7EM-Mode und wird als Parallelplatten-Leitungsmode (PPL),
Mikrostreifen- oder Substratmode bezeichnet. Abbildung 3-7 veranschaulicht den Feldverlauf
der PPL-Mode.

Die Ausbreitung einer Parallelplattenwelle bedeutet eine Abweichen von der gewiinschten
Energiefiihrung (Streuverlust, Leakage power). Dies kann unerwiinschtes Ubersprechen
(Crosstalk) verursachen. Diese Eigenschaft macht die Koplanarleitung mit Riickseitenmetalli-
sierung (CBCPW) zu einer eher schlecht geeigneten Wellenleitungsstruktur [84]. Eine
zuverldssige Nutzung setzt eine Minderung der potentiellen Leistungsverluste voraus.

Die unerwiinschte parasitire PPL-Mode kann mit verschiedenen Ansétzen eliminiert werden,

z. B. mit Durchkontaktierungen [23], durch Verbinden der Massen der Koplanarleitung mit
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der Riickseitenmetallisierung mittels metallischer Wénde [92], durch zusétzliche dielektrische
Substratschicht mit abweichender Dielektrizititskonstante unter oder iiber der Koplanarlei-
tung [86] und durch Ausbilden von Photonic Bandgap-Strukturen [85].

Fiir die in dieser Arbeit vorgestellten Entwiirfe wurde stets die Koplanarleitung mit Riicksei-
tenmetallisierung verwendet. Das hat den Vorteil, dass bei allen Messungen mit dem on-
wafer-Messplatz und dem Netzwerkanalysator auch beim Auflegen auf die metallische
Messunterlage (Chuck) ein definierter Wellenwiderstand bestehen bleibt. Die maximale
Gesamtsubstratdicke # von 550 bzw. 880 um (abhédngig von der LTCC-Schichtenanzahl fiinf
oder acht) ist stets kleiner als die Hilfte der Wellenlinge im Medium Ag (Ag = 1825 um).
Dadurch wird eine Vielzahl weiterer Moden unterdriickt.

Zur Unterdriickung des Schlitzleitungsmode und des Parallelplatten-Leitungsmode wurden
Durchkontaktierungen entweder zwischen beiden Masseflichen der Koplanarleitung und der
Riickseitenmetallisierung, oder als vergrabene Briicken direkt zwischen den beiden Masseflé-
chen der Koplanarleitung verwendet.

Die zu wihlende Breite des koplanaren Signalleiters mit Riickseitenmetallisierung dndert sich
fiir einen bestimmten Wellenwiderstand und konstante Spaltbreite allerdings schon bei
geringen Substratdickendnderungen deutlich. Dieser Einfluss nimmt mit zunehmender
Substratdicke deutlich ab und wird nahezu vernachldssigbar ab einer Substratdicke von
550 um. Dieser Wert entspricht fiinf LTCC-Schichten des verwendeten Materials, weswegen
die Koplanarleitungen mindestens aus flinf Lagen aufgebaut wurden.

Die Geometrie der Koplanarleitung wurde mit LineCalc berechnet. Bei einer Arbeitsfrequenz
von 60 GHz und mit einer charakteristischen Impedanz von 50 Q betrug die Breite der inneren
Leiter der Koplanarleitung W =175-180 um in Abhidngigkeit von der LTCC-Lagenzahl,
wobei der Schlitz zwischen dem inneren Leiter und den Massenfldchen der Koplanarleitung
einheitlich § = 60 um gewahlt wurde.

Die simulierten und die gemessenen S-Parameter als Funktion der Frequenz f fiir eine
Koplanarleitung sind in Abbildung 3-8 dargestellt. Man erkennt qualitative Ubereinstimmung
zwischen Simulation und Messung in Bezug auf die Reflexionsddmpfung von mindestens
20 dB und einem Transmissionsfaktor S>; zwischen -0,13 und -1,8 dB. Betrachtet wurde eine
Leitungsldnge von 10 mm. Die leichte Verschiebung des Reflexionsminimums wurde durch
eine in der Simulation nicht exakt erfasste Lingeninderung verursacht. Diese resultiert aus
einer Verringerung der wirksamen Leitungslinge durch das Aufsetzen der Probes auf der

Leitung sowie eine ungleichméafige Schrumpfung der Gesamtlange im Herstellungsprozess.
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S-Parameter als Funktion der Frequenz

m
=,
e
Q
=
(0]
S
s
[
e
n | I " |
| | |
[ | I | |
_35-———47:'1¢.\7777}’777+7 [ T + - |=—S5;, Messung) |}
| e ] | | | |
i i | | | | | —S,, (Messung)
A0k - - oo L ).S, | (Simulation)[]
T | i T | T T 11
! ! ! | | R S,, (Simulation)
1 1 1 1 1 1

_4%5 56 57 58 59 60 61 62 63 64 65
Frequenz [GHz]

Abbildung 3-8: Typische Frequenzabhingigkeit der S-Parameter einer CPW
(W=180 um, S=70 um, h=550 um, I=10.000 um, Zy=50 Q, £,=7,53 und tan 6=0,0035).

3.2.3. Die koplanare Zweidrahtleitung (CPS)

Neben den oben genannten planaren Ubertragungsleitungen, die erdunsymmetrische sind,
werden zunehmend erdsymmetrische Leitungen eingesetzt. Vorteile ergeben sich dadurch,
dass die differentiellen Ubertragungsleitungen eine hohere Leistungsausbeute und eine hdhere
Storsicherheit im Vergleich zu den unsymmetrischen Ubertragungsleitungen haben (siche
Abschnitt 2.1) [71].

Die koplanare Zweidrahtleitung (engl. CPS ,,Coplanar Strip Line*) besteht aus zwei metalli-
schen Parallelleitungen und einem dielektrischen Substrat. Die Abbildung 3-9 zeigt den
Querschnitt einer CPS mit den elektrischen und magnetischen Feldlinien. Die CPS als
planares Schaltelement hat dhnliche Vorteile wie die CPW, einschlieBlich der einfachen
Ausfiihrung von Verzweigungen und seriengeschalteten Mikrowellenkomponenten. Sie
besitzen eine Impedanz, die weitestgehend unabhidngig von der Substratdicke sind und haben
wegen der fehlenden seitlichen Masseflichen einen kleineren Querschnitt im Vergleich zur
Koplanarleitung. Die differentielle CPS ist balanciert, d.h. die Stréme in den Streifen sind

gleich grof3 und gegenphasig.
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Abbildung 3-9: Querschnitt einer CPS mit elektrischen und magnetischen Feldlinien.

Ein Nachteil der differentiellen CPS liegt darin, dass in der Praxis das Leiterpaar nicht ohne
eine Masse (Riickseitenmetallisierung) betrachtet werden kann. Deswegen muss die Parallel-
zweidrahtleitung als Dreileiteranordnung untersucht werden. In dieser Dreidrahtleitung
konnen sich zwei verschiedene TEM-Wellen ausbreiten. Einerseits breitet sich der Mode der
gewlinschten symmetrischen Zweidrahtleitung aus. Dieser Mode wird als Gegentaktmode
(odd-mode) bezeichnet. Andererseits kann sich ein unerwiinschter Mode der unsymmetri-
schen Dreidrahtleitung ausbreiten. Dieser Mode wird als Gleichtaktmode (even-mode)
bezeichnet. Abbildung 3-10 zeigt eine CPS mit den elektrischen Feldlinien fiir Gleich- und
Gegentaktmoden mit dem Kapazititsersatzschaltbild.

Wenn die Zweidrahtleitung symmetrisch ist, und C;; die Kapazitit zwischen dem ersten
Leiter und der Masseflache darstellt, C,, die Kapazitit zwischen dem zweiten Leiter und der
Masseflache darstellt und C;; die Koppelkapazitiat zwischen den beiden Leitern bezeichnet,

wird die Gleich- und Gegentaktimpedanz nach [78] wie folgt berechnet:

C, =Cyy = Cyy 3-5
Zoo = Ci = JéT = % 3-6
C, = Cyq + 2Cy5 = Cyy + 2Cyy 3-7
Zo, = % 3-8
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Zy = \/ZOe Zoo 3-9

Zpe:  Gleichtaktimpedanz

Zopo:  Gegentaktimpedanz

C.:  Die Kapazitdt jedes Leiters gegen die Massefldche
C,: Effektive Kapazitit zwischen beiden Leitern

v Ausbreitungsgeschwindigkeit

Zy: Wellenwiderstand
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Abbildung 3-10: Querschnitt einer CPS mit elektrischen und magnetischen Feldlinien
(a) Gleichtaktmode (even-mode), (b) Gegentaktmode (odd-mode).

An den Gleichungen 3-5 bis 3-9 sieht man, dass der Wellenwiderstand von den Kapazititen
Ci1, Cxund C;; bestimmt wird, die von der Breite W, dem Schlitzabstand S und der Substrat-
dicke 4 abhédngen.

Wie bei Mikrostreifenleitung konnten an der CPS wegen fehlender Kontaktierungsmdglich-
keiten iiber koplanare Tastspitzen keine direkten Messungen durchgefiihrt werden. Die CPS
wurde nur iiber Simulationen optimiert, die sehr gute Ergebnisse lieferte. Der Reflexionsfak-
tor (S;,/S5;) betrug -26 bis -41 dB und der Transmissionsfaktor (S,,/S;;) lag bei -0,77 bis
-1,3 dB im Frequenzbereich von 55 bis 65 GHz fiir eine Leitungslinge von 10 mm. Die
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simulierten S-Parameter als Funktion der Frequenz f* fiir die CPS werden in der Abbildung
3-11 gezeigt.

S-Parameter als Funktion der Frequenz
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Abbildung 3-11: S-Parameter als Funktion der Frequenz f fiir die CPS
(W=110 um, S=85 um, h=550 um, [=10.000 um, Z=100 Q, &,=7,53 und tan 6=0,0035).

3.3. Leitungsiiberginge

Um die Eigenschaften der unsymmetrisch gespeisten Patchantennen messtechnisch untersu-
chen zu kénnen, ist ein Ubergang von Koplanarleitung (CPW) auf Mikrostreifenleitung (MS)
notwendig.

Die Koplanarleitung und die Mikrostreifenleitung werden jeweils mit ihren Leitungsersatz-
schaltbildern dargestellt. Die Verbindung zwischen beiden Leitungstypen wird mit einer
Induktivitit modelliert und in Abbildung 3-12 als Ubergang mit zugehdrigem Ersatzschaltbild
dargestellt.

Der Ubergang von CPW-auf-MS soll selektiv nur den richtigen Mode mit mdglichst geringer
Reflexion durchlassen. Deswegen darf einerseits nur der Koplanarleitungsmode in der
Koplanarleitung ausbreitungsfahig sein und unerwiinschte Moden miissen unterdriickt
werden. Dies wurde mittels Durchkontaktierungen zwischen den Massen der Koplanarleitung
und der Riickseitenmetallisierung, die in Abbildung 3-13 als Durchkontaktierung 1 bezeichnet
wurden, erreicht (siehe Abschnitt 3.2). Andererseits miissen beide Leitungstypen aneinander
angepasst werden, d.h. dass entweder der Wellenwiderstand der Mikrostreifenleitung und der
Wellenwiderstand der Koplanarleitung gleich sein miissen, oder die Widerstinde miissen

mittels A/4-Transformator aneinander angepasst werden. Der A/4-Transformator beeinflusst

J NI | —
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die Bandbreite, weil er bei einer Frequenz (fy) angepasst ist. Die Riickseitenmetallisierung
wird als Massefliche der Gesamtstruktur betrachtet. Die mit 2 bezeichneten Durchkontaktie-
rungen sorgen fiir eine Verbindung zwischen Masse der Koplanarleitung und Massefldche der
Mikrostreifenleitung (Riickseitenmetallisierung).

Da bei konstant gehaltenem Wellenwiderstand von 50  die Mikrostreifenleitungsbreite stark
mit zunehmender Substratdicke variieren wiirde, ist eine Masseflache fiir die Mikrostreifenlei-
tung zusétzlich zur Riickseitenmetallisierung der Koplanarleitung aufgebaut worden. Die
LTCC-Technologie als dreidimensionale Verbindungstechnik ldsst mehrere Masseflachen fiir

verschiedene Leitungsformen zu, und erlaubt es, Durchkontaktierungen einfach zu realisieren.

1
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Abbildung 3-12: Ein Ubergang von Koplanarleitung (CPW) auf Mikrostreifenleitung (MS)
mit zugehorigem Ersatzschaltbild.

Wie in vorigen Abschnitten schon erwidhnt wurde, ist ein koplanarer Antastport notwendig,
um die Strukturen messen zu konnen. Aus diesem Grund sind an davon abweichenden
Leitungsgeometrien auf beiden Kontaktierungsseiten Uberginge zu Koplanarleitungen
vorhanden. Die entstehende spiegelsymmetrische Struktur wird als back-to-back Anordnung

bezeichnet (Abbildung 3-13).
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Abbildung 3-13: Draufsicht und Querschnitt des entworfenen und gemessenen Ubergangs
in back-to-back Anordnung.

Abbildung 3-14 zeigt die simulierten und die gemessenen Streuparameter als Funktion der
Frequenz fiir den in Abbildung 3-13 dargestellten Ubergang. Im Vergleich zu einem simulier-
ten Reflexionsfaktor (S;;) zwischen -14 und -36 dB ergibt sich ein gemessener Reflexionsfak-
tor S;; von -15 bis -26 dB. Der Transmissionsfaktor (S;) belief sich auf -0,59 bis -1,1 dB in
der Simulation und auf -0,3 bis -1,4 dB in der Messung. Der qualitative Verlauf der Simulati-
ons- und Messergebnisse ist identisch zu dem fiir die Koplanarleitung (Abbildung 3-8)
erhaltenen, das heiit, die Fehlanpassung und der Transmissionsfaktor werden korrekt

modelliert und unvermeidbare Langenabweichungen verschieben die Frequenzachse gering-
fligig.

3.4. Symmetrierglieder

Die Patchantennen werden iiberwiegend unsymmetrisch gespeist (siche Abschnitt 4.2). Um
die Vorteile des direkten AnschlieBens der Patchantennen an differentielle Schaltungs-
eingdnge und -ausgénge nutzen zu kdnnen, ist es erforderlich diese Antenne mit differentieller
Speisung zu betrachten (sieche Abschnitt 2.2). Wie im vorherigen Abschnitt ist ein Ubergang
(Symmetrierglied) von Koplanarleitung (CPW) auf koplanare Zweidrahtleitung (CPS)

(OS]
()]
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notwendig, um die Eigenschaften der differentiell gespeisten Patchantennen messtechnisch

untersuchen zu konnen.

S-Parameter als Funktion der Frequenz
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Abbildung 3-14: S-Parameter als Funktion der Frequenz 1 fiir einen Ubergang von CPW-auf-MS
(Wepw=180 um, Scpy=060 um, hys=110 um, h=550 pum, [=10.000 um,
Z=50 Q, £,=7,53 und tan 6=0,0035).

Die Speisung einer symmetrischen Antenne mit einer unsymmetrischen Leitung fiihrt zu einer
inkorrekten Anregung der Antenne, auch wenn die Eingangsimpedanz der Antenne mit dem
Wellenwiderstand der Leitung iibereinstimmt. Ein typisches Beispiel in der Antennentechnik
ist das AnschlieBen eines Koaxialkabels, das eine Impedanz von Zz=75 Q hat, an einen
Halbwellendipol, der eine Impedanz von Z,= 73 Q hat. Die Reflexionen sind grofer als man
mit der Gleichung 4-24 vorausberechnet. Dies ergibt sich wegen des Ubergangs zwischen
symmetrischer und unsymmetrischer Leitung. Die Dipolantenne ist symmetrisch aufgebaut,
wihrend das Koaxialkabel einen signalfiihrenden Mittelleiter und einen auf Erdpotential
liegenden Mantel hat und damit unsymmetrisch ist. Das Feld und die Potentialverteilungen in
dem Koaxialkabel und an den Anschlussklemmen der Dipolleitung sind sehr unterschiedlich.
Jede reale Dipolantenne hat durch Streufelder Kopplungen gegen auf Erdpotential liegende
Korper (z.B. den Antennenmast). Dadurch kdnnen bei unsymmetrischer Anregung Strome (in
Abbildung 3-15 mit /; bezeichnet) direkt vom Dipolarm, der mit dem Mittelleiter verbunde-
nen ist, gegen Masse flieBen, wodurch es zum als ,,Mantelstrom* bekannten Effekt kommt.
Diese Strome in den Leitern des Koaxialkabels sind nicht mehr gleich gro3 und werden erst

durch Strome in den Masseverbindungen kompensiert. Deswegen muss fiir die Anpassung des

TN | S—




Entwurf und Simulation von LTCC Leitungsstrukturen und Speisenetzwerken fiir 60 GHz

unsymmetrischen Koaxialkabels an die symmetrische Antenne ein Balun eingebunden
werden.

In der Abbildung 3-15-a sind die Strome im Koaxialkabel veranschaulicht. Die ausgegliche-
nen Strome [; und /> flieBen innerhalb des Koaxialkabels und der unerwiinschte Strom /3
fliefit auf der AuB3enseite des Koaxialkabels. Dieser Strom veranlasst die Arme der Antenne,
unausgeglichen zu strahlen und fiihrt ebenso wie Strahlung des Mantels der Speiseleitung zur
Verzerrung der Richtcharakteristik der Antenne [79]. Wie in der Abbildung 3-15-b gezeigt ist,
wird der Strom /3 durch die Impedanz Z, zwischen der AuBenseite des Koaxialkabels und der
Masse bestimmt. Wenn die Impedanz Z), durch zusidtzliche Schaltelemente sehr grof3
eingestellt wird, so kann der unerwiinschte Strom /; deutlich reduziert werden. Nach diesem
Ansatz wurden die nachfolgenden Ubergiinge zwischen differentiell und unsymmetrisch zu

speisenden Strukturen entworfen.
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Abbildung 3-15: Eine koaxialkabelgespeiste Dipolantenne mit ihrem Ersatzschaltbild.

Die VergroBerung der Impedanz Zy, wird mittels eines Baluns erreicht, der unterschiedlich
ausgefiihrt sein kann. Abbildung 3-16-a zeigt einen A/4-Koaxialkabel-Balun, fiir den als
koplanare Realisierung eine Struktur nach Abbildung 3-16-b von R. E. Dabrecht vorgeschla-
gen wurde [80].

Beim Koplanarbalun wird der Kurzschluss zwischen den Leitern 1 und 3 an dem symmetri-
schen Ende tiber einen A/4-Transformator in einen Leerlauf in Richtung des unsymmetrischen
Endes transformiert. Das zwingt alle Strome zwischen den Leitern 1 und 2 zu flieBen. Ohne
das Einfiigen von Leiter 3, wiirde die Energie im rechten Schlitz stiarker abgestrahlt werden.
Der Kurzschluss zwischen Leitungen 2 und 3 transportiert die Strome aus dem rechten Schlitz
in den weitergefiihrten linken Schlitz. Zusétzlich zu der Modentransformation kann mit

diesem Balun zusitzlich eine Impedanztransformation vorgenommen werden. Die Energie
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wird zwischen den Leitungen 1 und 2 weitergefiihrt und die charakteristische Impedanz
zwischen diesen Leitern kann iiber das Prinzip eines A/4-Transformators zur Impedanztrans-

formation benutzt werden.
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Abbildung 3-16: A/4-Koaxialkabel-Balun (a) und Dabrecht-Koplanarbalun (b).

Als Modifikation kann beim Koplanarbalun die kurzschliessende A/4-Leitung durch einen
A/4-Schlitz ersetzt werden. Die Abbildung 3-17-a zeigt einen solchen Aufbau [22 - 23].
Abbildung 3-17-b zeigt einen Breitbandbalun, der einen Radialschlitz verwendet. Dieser
Balun arbeitet besonders breitbandig (z.B. im Frequenzbereich zwischen 1.6 und 7.0 GHz)
[81]. Der Radialschlitz arbeitet als breitbandiger Leerlauf, der das elektrische Feld haupt-
sachlich zwischen die zwei Leitungen der CPS zwingt. Die Briickendrahtleitung stellt sicher,
dass das Potential auf den zwei Massen der Koplanarleitung gleich ist [82].

Der in dieser Arbeit fiir die Symmetrierung eingesetzte Balun wird in der Abbildung 3-18
dargestellt. Im Gegensatz zu den in der Literatur gefundenen Schaltungen [22 - 23], [80 - 82]
wird der Balun mit einer Radialstichleitung aufgebaut [11]. Die Radialstichleitung ermdglicht
einen definierten Abschluss des nicht weitergefiihrten Schlitzes der speisenden Koplanarlei-
tung. Sie bildet einen virtuellen Kurzschluss zwischen der CPW und der Riickseiten-
metallisierung der CPS, und liefert dadurch eine groBere Bandbreite. Der Winkel und die
Linge der Radialstichleitung wurden durch numerische Simulationen bei der Resonanzfre-

quenz optimiert.




Entwurf und Simulation von LTCC Leitungsstrukturen und Speisenetzwerken fiir 60 GHz

CPS
Symmetrischer Port

" I Kurzschluss

~
-~
-~
~

Kurzschluss :*'—’I
) [
|

-

|
CPW Re=14
Unsymmetrischer Port
(a) (b)
Abbildung 3-17: Koplanarbalun mit 4/4- Schlitz (a) und Koplanarbalun mit 4/4- Radialschlitz (b).
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Abbildung 3-18: Draufsicht und Querschnitt des Radialstichleitungsbaluns.
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Um einen Wellenwiderstand von 50 @ fiir den unsymmetrischen Eingang (CPW) und einen
Wellenwiderstand von 100 Q fiir den differentiellen Ausgang (CPS) zu erreichen, wurden die
Koplanarleitungs- und die koplanare Zweidrahtleitungsgeometrie mit Hilfe des Programms
LineCalc berechnet und mit dem Programm Microwave Studio optimiert.

Bei der Arbeitsfrequenz 60 GHz betrug die Breite des Signalleiters der Koplanarleitung
Wepw= 180 um und die Schlitzbreite zwischen dem Signalleiter und den Massen der Kopla-
narleitung Scpi= 70 um. Fiir die CPS betrug die koplanare Leiterbereite Weps = 140 pum mit
einer Distanz zwischen den Leitern von Scps= 110 um. Beide Leitungstypen wurden auf
einem LTCC-Substrat von fiinf Schichten realisiert, welches eine Gesamtdicke von
h =550 um hat. Abbildung 3-18 zeigt die Draufsicht und den Querschnitt des neuartigen, mit
Radialstichleitung aufgebauten, Baluns.

Wie in vorigen Abschnitten erwidhnt wurde, kann die Funktion des Baluns nur mit beidseitiger
Koplanrleitungskontaktierung gemessen werden. Aus diesem Grund muss der Balun gespie-
gelt strukturiert werden, um ihn in back-to-back Anordnung messen zu konnen (Abbildung

3-19).
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Abbildung 3-19: Draufsicht und Querschnitt des verwendeten Radialstichleitungsbaluns
in back-to-back Anordnung.

Abbildung 3-20 zeigt die simulierten und die gemessenen Streuparameter als Funktion der

Frequenz f fiir den in Abbildung 3-19 gezeigten Balun. Im Vergleich zum simulierten
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Reflexionsfaktor (S;;) von -12 bis -33 dB belief sich der gemessene Reflexionsfaktor auf -12
bis -35 dB im Frequenzbereich von 55 bis 65 GHz. Die Messung des Transmissionsfaktors
(S2), der sich in der Simulation auf -1,5 bis -4,8 dB belief, ergab Werte von -1,7 bis -4,5 dB .
Auch hier zeigt sich eine gute Ubereinstimmung der entstehenden Reflexionsfaktoren
zwischen den Werten der Simulation und Messung, allerdings ergeben fertigungsbedingte

Lingeninderungen Verschiebungen der Frequenzachse.

S-Parameter als Funktion der Frequenz

S

........
........

ps

S-Parameter [dB]

I
I
I
I [ e A L (Y A e
I I I I
I I I I I i
I | e il o L —Sll(Messung) 3
I I I I I I
| | | | | | —SZI(Messung)
_40,,,,_‘(,,,,1,,,,#,,,% ,,,,,,,, :,,,,‘T, --= S, (Simulation) -
I I I I
I I I I
1 1 1 1

....... S21 (Simulation)
1 1
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Abbildung 3-20: Simulierte und gemessene S-Parameter des Baluns nach Abbildung 3-19
(Wepw=180 um, Scpy=T70 um, Wcps=140 um, Scps=110 um, h=550 um, R= 570 um,
[=10.000 um, Z=50 Q, &=7,53, und tan 6=0,0035).
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4. Entwurf und Simulation von hybridintegrierten Patchantennen

fiir 60 GHz

4.1. Antennen

Die Antenne ist ein elektromagnetisches Bauelement, das man als Wellenwandler betrachten
kann. Wenn die Antenne die Energie von im freien Raum laufenden elektromagnetischen
Wellen aufnimmt, und sie in eine Leitung flihrt, heit diese Antenne Empfangsantenne.
Reziprok dazu, werden Antennen die leitungsgefiihrte elektromagnetische Wellen umformen,
damit sie sich im freien Raum ausbreiten, Sendeantenne genannt [06].

Im Niederfrequenzbereich werden die Eigenschaften einer elektrischen Schaltung typisch
durch Strom und Spannung in bzw. zwischen Leitern beschrieben und mit Hilfe der Kirch-
hoffschen Gesetze analysiert. Im Hochfrequenzbereich werden die Eigenschaften der
elektrischen Schaltungen durch rdumlich verteilte elektrische und magnetische Felder
beschrieben und mit Hilfe der Maxwellschen Theorie analysiert. Deswegen sind die Maxwell-
schen Gleichungen die Grundlage zur Berechnung elektromagnetischer Felder [05].

Der Poynting-Vektor gibt die Energie einer elektromagnetischen Welle pro Zeiteinheit, also
die Leistung an, die pro Flacheneinheit in Richtung von S durch ein betrachtetes Flichencle-

ment stromt. Man spricht daher bei S auch von der Energiestromdichte (Leistungsflussdichte),

die sich fiir jeden Ort auf der umhiillenden Oberfliche aus dem Vektorprodukt von E und H
ergibt [06 - 07].

§(x,y,z, t) = E(x,y, Z,t) X ﬁ(x,y, Z,t) 4-1

S (x,y,z,t) Momentanwert des Poynting-Vektors [ W/m?]
E (x,y,z,t) Momentanwert der elektrischen Feldstirke [V/m]

H (x,y,2z,t) Momentanwert der magnetischen Feldstérke [A4/m]

Der zeitliche Mittelwert der transportierten Wirkleistungsdichte pro Fldcheneinheit ist durch

den Realteil gegeben [06].

-

S, =7 Re{E x H') 4-2
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Der Faktor - riihrt daher, dass E und E Amplituden und keine Effektivwerte sind.
Bei der kugelformigen Abstrahlung von Wirkenergie in Richtung &, erhalten wir einen

Energietransport in radialer Richtung [06].

EoH, 4-3

|y

:&er:

N |-

In den Raumbereich mit dem Flichenelement dA4 = é,72 sin @ dfdg ist dann die abgestrahlte

Leitung Ps durch eine Kugelfldche 4

Ps = Re{¢p S - dA} = f;:o Jpo Sr7 *sind dOd 4-4

Bei einem Kugelstrahler verteilt sich die abgestrahlte Leistung Ps im Abstand » homogen auf
einer Kugelfliche 4772 (Siehe Abbildung 4-1.), und die Leistungsdichte S; des isotropen
Kugelstrahlers in diesem Abstand betrigt [06]:

S| =5 = 4-5

X

Abbildung 4-1: Kugelkoordinatensystem fiir die Antenne.

Die Antennen konnen in verschiedenen Formen aufgebaut werden, von denen die planare

Form ein schlankes Profil und leichtes Gewicht sowie kleines Volumen hat, vergleichsweise

J BEE | —
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einfach mit den Leiterplatten von MMICs integriert werden kann und kostenglinstig herzustel-
len ist. Aus diesen Griinden erscheinen planare Antennen sowohl technisch als auch 6kono-
misch als gut geeignete Losung fiir integrierte Antennen in zukiinftigen kompakten Ubertra-
gungssystemen fiir hohe Datenraten.

Unter den planaren Antennen bieten Patchantennen in Mikrostreifenleitungstechnik im
Vergleich zu den anderen planaren Antennen zahlreiche Vorteile. Sie besitzen ein geringes
Gewicht und Volumen, einen relativ hohen Antennengewinn, eine senkrecht zur Patch-Flache
gerichtete Abstrahlung und erméglichen Linear- oder Zirkularpolarisation. Bei vielféltigen
Realisierungsmoglichkeiten zeichnen sie sich durch eine einfache Erweiterbarkeit zu Anten-
nengruppen aus, und bieten eine geeignete Bandbreite fiir das nachfolgend genauer betrach-
tete Breitband-Dateniibertragungssystem. Die wichtigsten Vor- und Nachteile der Patchanten-

nen werden in der Tabelle 4-1 zusammengefasst [03], [07], [13], [16], [19].

Tabelle 4-1: Wichtigste Vor- und Nachteile der Patchantenne.

Vorteile Nachteile

Niedriges Gewicht, kleines Volumen und | Geringe Bandbreite
flaches Profil

Niedrige Kosten Begrenzter Gewinn einer Einzelantenne

Die planare Bauform stort die Aerodyna- Niedriger Wirkungsgrad durch unvermeid-
mik nicht (konforme Antennen) liche Verluste im Dielektrikum

Struktur enthilt keine Hohlrdume Abstrahlung nur in eine Halbebene

Linear- und Zirkularpolarisation sind Schwache Polarisationsreinheit
moglich

Verschiedene Konstruktionsansitze Existenz von Oberflachenwellen verfalscht
ermdglichen Multifrequenzantennen unter Umstdnden (frequenzselektiv) das
Richtdiagramm

Gute Kompatibilitdt mit MMIC (kénnen Schwache Isolation zwischen dem
direkt miteinander auf einem Substrat Speiseleiter und den Strahlerelementen
montiert werden)

Speiseleitung und Anpassungsnetzwerk
werden gleichzeitig mit der Antenne
strukturiert.

Fiir viele praktische Anwendungen {iberwiegen die Vorteile und sorgen fiir eine zunehmende
Verbreitung dieses Antennentyps. Zusitzlich konnen fiir einige Anwendungen, die in dieser
Arbeit betrachtet werden, manche potentiellen Nachteile als Vorteile genutzt werden, wie zum

Beispiel die schmale Bandbreite und die Abstrahlung in nur eine Halbebene. Viele Anstren-

Ta JL—
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gungen wurden unternommen, um die Eigenschaften der Patchantennen zu verbessern und die
Nachteile zu iiberwinden. So wurde durch Mehrlagentechnik [03], [07] und dicke Substrate
mit niedriger Permittivitdt die Bandbreite auf bis zu 90% erhoht [03], [21]. Verbesserte
Speisetechniken [19] wurden vorgeschlagen, um ein bessere Isolation zu erreichen. Zur
Unterdriickung der Oberflichenwellen kann man Substrate mit Photonic Bandgap-Strukturen

oder mit Kavititen einsetzen [03], [07], [83], [88].

4.2. Theoretische Beschreibungssitze der Patchantennen

4.2.1. Strahlungsmechanismus

Das erste Konzept des Mikrostreifenstrahlers wurde 1953 von Deschamps vorgeschlagen
[03], [13], [19]. Zwei Jahre spiter haben Gutton und Baissinot ein Patent fiir die Patchantenne
in Frankreich angemeldet. 1970 wurde die erste praktische Patchantenne von Howell und
Munson entwickelt und hergestellt [03], [17].

Eine einfache Patchantenne besteht aus drei Elementen: 1. aus dem metallischen Strahler (das
Patch), 2. dem Trigermaterial (dielektrisches Substrat) und 3. der Massefldche. Bei Anregung

des Patches entsteht eine zeitlich verédnderliche Ladungsverteilung. Durch die Ladungsbewe-
gung werden Strome an der oberen und unteren Patchoberfldche fo und fu erzeugt (siche
Abbildung 4-2).

Wenn die Mikrostreifenbreite viel groBer als die Substratdicke (W >> h) ist und die Wellen-
lange im Dielektrikum viel groBBer als die Substratdicke (4 << 1), kann man annehmen, dass
das Feld entlang der Mikrostreifenbreite konstant ist und das elektrische Feld normal zur
Patchoberfldche verlduft. Die Stromdichte fo erzeugt ein schwaches Magnetfeld, das tan-
gential zur Patchantenne ist. Daher kann man die Struktur mit einem dielektrischen Resonator
vergleichen. Dieser Resonator besteht aus zwei elektrischen Wénden unter- und oberhalb der
Struktur und vier magnetischen Wénden an den Kanten. In diesem Resonator sind nur 7M-
Moden ausbreitungsfahig, wobei der 7M;pp - Mode dominant ist.

Die vier Offnungsflichen kénnen durch die Aquivalente elektrische Stromdichte fs und die
dquivalente magnetische Stromdichte M s reprisentiert werden. f s wird von dem tangentialen
magnetischen Feld H,und Ms vom elektrischen Feld E erzeugt. Weil das tangentiale magneti-

sche Feld sehr schwach ist, kann fs vernachldssigt werden, da es nicht zur Abstrahlung

beitrdgt. Daraus folgt, dass nur die Stromdichte Ms einen Beitrag zur Abstrahlung liefert.
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—

M= -2AXE 4-6

S

Der Faktor 2 (Gleichung 4-6) folgt aus der Anwendung der Methode der Spiegelung zur
Modellierung der magnetischen Wande [03], [07], [19].

++++++++++++++

Abbildung 4-2: Ladungsverteilung und Stromdichte auf der Patchantenne.

Abbildung 4-3 verdeutlicht die fiir die Funktionsweise der Patchantenne entscheidende
Differenzierung in strahlende und nichtstrahlende Offnungsflichen anhand der Komponenten
des elektrischen Felds.

Die Feldkomponenten in den Offnungsflichen entlang der x-Achse sind gegenphasig und
haben gleiche Amplituden und rufen im Fernfeld der Antenne eine Ausloschung dieses
Anteils hervor. Diese Offnungsfliichen werden als nicht strahlende Offnungsflichen bezeich-
net. Die Feldkomponenten entlang der y-Achse sind gleichphasig und weisen gleiche
Amplitude auf. Daher iiberlagern sie sich konstruktiv und die zwei Offnungsflichen in y-
Richtung werden strahlende Offnungsflichen genannt. Die Offnungsflichen sind vertikal zum
Substrat und problematisch zu analysieren. Deswegen werden sie in Modellen hdufig durch

dquivalente planare Schlitze ersetzt [03].

z Patchantenne

(Metally Substrat

(Dielektrikum)

o
ey — — G'\\",‘be?
’?1(— d Q@
l__ 0 &
il I W o
h X T s «&é@
7] | I %\{b X
¥l '
1 } ’I\\
: L=i/2 N, Massefliche
Nicht strahlende Offiungsfliche (Metall)

Abbildung 4-3: Die Feldverteilung in den strahlenden und nicht strahlenden Offnungsflichen einer
Patchantenne fiir den 7M;y-Mode.
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4.2.2. Modellierung von Patchantennen

Das Ziel der mathematischen Analyse von Patchantennen ist, das Strahlungsverhalten
vorauszuberechnen. Die Analyse liefert Richtcharakteristik, Gewinn und Polarisation der
Antenne sowie weitere, flir den praktischen FEinsatz wichtige Groflen wie Nahfeld-
charakteristik, Eingangsimpedanz, Bandbreite, eventuelle Verkopplungen und Wirkungsgrad.
Verschiedene numerische und analytische Ansédtze wurden vorgeschlagen, um die Kennwerte
der Patchantennen zu ermitteln [03].

Zur Berechnung der Patchantenne gibt es drei verschiedene analytische Ansdtze. Der Vorteil
der analytischen Methoden besteht in der Mdglichkeit eine schnelle iiberschlagsmiBige
Dimensionierung durchfiihren zu kénnen. Im Rahmen dieser Arbeit wurde dafiir das nachfol-
gend erlduterte Ubertragungsleitungsmodell verwendet. Als alternative Ansitze gibt es das
dielektrische Resonatormodell (Cavity Model) und die Vollwellenanalyse (Full-Wave
Analysis) [07].

Die rechteckige und die kreisformige Patchantenne sind die meistverwendeten Patchantennen.
Die Rechteckpatchantenne ist die einfachste Realisierung und erfiillt alle Anforderungen
dieser Arbeit. Deswegen wurden alle Simulationen und praktischen Arbeiten mit Rechteck-

patchantennen durchgefiihrt.

Ubertragungsleitungsmodell (Transmission-Line-Model)

Das Ubertragungsleitungsmodell ist das erste vorgestellte und strukturell einfachste Modell.
Die Patchantenne wird durch zwei parallel abstrahlende Schlitze modelliert [03], [13], [20].
Das Ubertragungsleitungsmodell bietet eine gute physikalische Einsicht in das Funktions-
prinzip. Das Feld wird als konstant entlang der Patchbreite und der Substratdicke betrachtet.
Deswegen eignet es sich fiir diinne Substrate und fiir Patchantennen, die mit Koaxial oder
Mikrostreifenleitung gespeist werden.

Als Grundgedanke wird das Rechteckpatch als ein Teil einer Ubertragungsleitung in Reso-
nanz modelliert. Die Lange L, die Breite /¥ und die Substratparameter des Patches bestimmen
die charakteristische Impedanz Z;, und die Ausbreitungskonstante y = a + jf. Fiir den TM g
Mode dieses zweidimensionalen Resonators werden die Offnungsflichen bei x=0 und x=L als
strahlende Offnungsflichen betrachtet, wobei das Feld in diesen Offnungsflichen uniform ist.

Sie strahlen Energie ab und werden mit einer Admittanz Y; = G; + jB, beschrieben [03].
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I, T I=I-1,
b
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Vo ¥ *b Vo ¥
5 H o H SN0
T ] | I
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Abbildung 4-4: Ersatzschaltbild: ohne Strahlungskopplung (a) und mit Strahlungskopplung (b) [03].

Die Konduktanz Gs beschreibt die von den Offnungsflichen abgestrahlte Energie. Die
Suszeptanz By beschreibt die gespeicherte Energie im Feld neben den Offnungsflichen. Der
Einfluss des Felds der nicht strahlenden Offnungsflichen ist in der Phasenkonstante S
enthalten. Die Eingangsadmittanz der Antenne am Speiseport erhdlt man durch die Transfor-
mation der Admittanz iiber die Strecken L; und L, an den Speisepunkt. Das Ergebnis kann

nach Auswertung des Ersatzschaltbilds (a) wie folgt angegeben werden [03].

Y — (Y0+jYS tan (BLI) Y0+jYS tan (ﬁLz)
E™ 70 \ys+jvptan (BLy) * Ys+jY, tan (BLy)

)+ iXsp 1L =Ly + Ly 4-7

Yy ist die charakteristische Admittanz des Patches, das an x = L; gespeist wird, y = S ist die

Ausbreitungskonstante, X, ist die Ersatz-Reaktanz der Stérung durch die Speiseleitung. Die
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Koppelkonduktanz durch Strahlungskopplung zwischen den an beiden Seiten des Patches
liegenden Kanten ist gegeben durch [03].

1 c2m . w . .
Gy =—— Jy " sin? (ko ;cos@) tan®0 sinf J, (koL sinf)do 4-8
Dabei ist ky=27//. die Wellenzahl, L die Patchldnge, W die Patchbreite und Jj die Besselfunk-
tion erster Art und nullter Ordnung. Mit der Naherung f(L;+L;) = = vereinfacht sich 4-8 und

man erhélt den Resonanzwiderstand R als reellen Anteil der Eingangsimpedanz durch:

2 2

Ry = — [cosz(ﬁLl) + S sin2(BLy) — 5sin(ZﬁL1)] 4-9
26 Y¢ Yo
Ry = %COSZ(ﬁLl); G,Bs > Y, 4-10
G = Gs — Gy 4-11
Ye = Gs — Gy + jBs 4-12
Gs wird nach [07] durch folgende Gleichung abgeschitzt:

1 (w)?

Gg =1 %0 Mo 4-13
1 (W
20 (/1—0) W > A,

Hier wurde die Koppelkonduktanz in der Admittanz Yy beriicksichtigt, die Koppelsuszeptanz
By wurde nicht beriicksichtigt, weil sie einen geringeren Einfluss auf den Eingangswiderstand

hat.

4.2.3. Patchantennenparameter

Direktivitiit (D), Antennenwirkungsgrad (n) und Gewinn (G)

Die Direktivitit einer Antenne ist gegeben durch:

__ maximale Strahlungsdichte der Antenne __ 412 Sr(0,0)max

4-14

Strahlungsdichte eines Kugelstrahlers Pg
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Fiir eine einzelne Offnungsfliche einer Patchantenne erhilt man niherungsweise nach Formel

4-14 mit der Ndherung ky & << 1 nach [07]:

1% |2 w 2
Sr(ei <p)max = (7;_0)

27707'[2

VO = hEO

Vol? 1 sin*®% cos6 .
= ol Jy l sin36 do
cosf

Znon

SHO, @) max Maximale Strahlungsdichte

Vo Spannung iiber der Offnungsfliche
Ps Abgestrahlte Leistung

h Patchdicke

No Freiraumimpedanz (p= 1207 Q)
w Patchbreite

ko=2m/1¢ Wellenzahl

Ao Freiraumwellenldnge

Nihrungsweise ergibt sich die Direktivitit einer Offnungsfliche nach [07]:

(33=52dB WK
D = w
4(3) W A

Fiir die Direktivitét einer Antennengruppe von zwei Elementen (ky 7<< 1) gilt:

D = DDgp

Dgrist dabei der Gruppenfaktor fiir die Direktivitat

2
14912

Dgp = ~2; g2 K1

4-15

4-16

4-17

4-18

4-19

4-20
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Wird die gegenseitige Konduktanz g;, aus einer Verkopplung der Strahlungsfldchen vernach-

lassigt, so erhélt man fiir die Direktivitit der Patchantenne:

6,6 = 8,2 dB W < 2,
D = w 4-21

Abbildung 4-5 zeigt die typische Richtcharakteristik einer Patchantenne in £- und H-Ebenen

fiir jede Offnungsfliche einzeln und fiir beide Offnungsflichen zusammen [07].

Gesamt Gesamt

Offhungsfliche 1 Offnungsfliche 2 ®
s -7y /‘ x
7 7

{a) - E-Ebene (b) - H-Ebene

Abbildung 4-5: Richtcharakteristik fiir jede Offnungsfliche der Patchantenne und insgesamt.

Der Wirkungsgrad n wird als das Verhiltnis zwischen der abgestrahlten Leistung Pg und der
Eingangsleistung Pg definiert [03].

n_ﬁ_ Ps 4-22

- Pg - Ps+P1+Pp+Pop

Py Abgestrahlte Leistung
P Ohmsche Verluste in den Leitungen
Pp Verluste im Dielektrikum

Po,  Verluste durch Oberflichenwellen

Mit Hilfe des Antennenwirkungsgrads # kann der Gewinn G einer Antenne aus der Direktivi-

tat D ermittelt werden.

G:n.D 4-23
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Reflexionsfaktor (r)
Der Reflexionsfaktor » wird als Verhéltnis der riicklaufenden zur hinlaufenden Spannung
definiert, und kann durch den Eingangswiderstand der Antenne Zz und den Wellenwiderstand

der Leitung Z, ausgedriickt werden, wenn eine Antenne mit einer Leitung gespeist wird.

_ Zg—Zy
Zg+Z,

4-24
Er ist ein MaB fiir die Fehlanpassung der Antenne, die mit einer direkten Auswirkung auf den
Gewinn verbunden ist. Die Leistung, welche die Antenne nicht aufnehmen kann, steht auch
fiir die Abstrahlung nicht zur Verfligung. Allerdings kann eine Antenne auch einen geringen
Reflexionsfaktor aufweisen, ohne die entsprechende Leistung abzustrahlen. Diese wird dann

in Wiarme umgewandelt.

Die Bandbreite
Die Bandbreite einer Antenne kann definiert werden als der Frequenzbereich, fiir den die
Antenne im Hinblick auf eine bestimmte Eigenschaft (z.B. Eingangsanpassung, Richtcharak-

teristik, Keulenbreite, Polarisation, Wirkungsgrad oder Gewinn) einen vorgegebenen Standard

einhélt [06 - 07]. Nach [78] wird die Bandbreite berechnet durch:

BW=fu—f0=% 4-25

fo Obere Grenzfrequenz
fu Untere Grenzfrequenz

0 Giite

Die relative Bandbreite ist gegeben durch:

BW% = f}j—fu % 100 4-26
0

fo Resonanzfrequenz
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Polarisation

Eine weitere Kenngrofe fiir die Beurteilung der Strahlungseigenschaften einer Antenne bildet

die Polarisation der abgestrahlten Felder.

Die Polarisation einer Welle beschreibt den rdumlichen und zeitlichen Verlauf der Spitze des

elektrischen Feldvektors, man unterscheidet verschiedene Polarisationsarten.

a) Elliptische Polarisation: Der Feldstirkevektor rotiert um den Wellenvektor und &ndert
dabei periodisch den Betrag. Die Spitze des Feldvektors beschreibt dabei eine Ellipse.

b) Lineare Polarisation (Vertikal- oder Horizontalpolarisation): Die lineare Polarisation stellt
einen Spezialfall der elliptischen Polarisation dar. Der elektrische Feldstiarkevektor zeigt an
einem gewdhlten Ort immer in eine feste Raumrichtung und die Amplitude dndert bei
Voranschreiten der Welle ihren Betrag und ihr Vorzeichen sinusférmig periodisch.

c¢) Zirkulare Polarisation: Ist ein weiterer Spezialfall der elliptischen Polarisation. Der Vektor
der elektrischen Feldstirke dreht sich bei Voranschreiten der Welle mit konstanter Win-
kelgeschwindigkeit um den Wellenvektor. Sein Betrag dndert sich dabei nicht. Daher
beschreibt die Projektion der Spitze des Feldvektors auf eine zur Ausbreitungsrichtung
senkrechte Ebene einen Kreis.

Fiir die Rechteckpatchantenne ist die Polarisation linear und entlang der Resonanzlinge des

Patches ausgerichtet, wenn der Grundmode der Patchantenne verwendet wird.

¥ ¥
: ;
' | ] 1 i
! !
L -, _r_.__-.;‘ L L . - —>— g oo oc>ccq — X
SPCE-C- . Speise- I . Speise
27 punkte | it I punkt
- T - x_ 1
I.I—.J I ' I
" L 0 | i,; I
(a) (b) (c)
s/
90° hybrid ___ < Leistungsteiler
. 7
A4
s < _

@ © )

Abbildung 4-6: Zirkularpolarisierte Rechteckpatchantennen mit einem Speisepunkt fiir (b, c, f), und
mit zwei Speisepunkten fiir (a, d, e). Bei (a, b, ¢) erfolgt die Speisung mit Koaxialkabel. Bei (d, e, f)
wird die Antenne mit Mikrostreifenleitung gespeist ([03], [07], [16], [19]).

J I | —
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Das Feld der nicht strahlenden Offnungsfliichen kann als eine Quelle fiir die Kreuzpolari-
sation betrachtet werden [03]. Diese Felder sind rdumlich 90° in Bezug auf das erwiinschte
Feld verdreht und liefern daher im Fernfeld weder E- noch in H-Beitrage zur gewollten
Abstrahlung. Dennoch strahlt jede Einzelmodepatchantenne Kreuzpolarisationsfelder ab. Die
Kreuzpolarisation wird auch durch Asymmetrien der Geometrie und der Anregung hervorge-
rufen und nimmt mit wachsender Substratdicke zu [03].

Zirkulare oder elliptische Polarisation kann mit verschiedenen Speiseverfahren oder geeigne-
ten Anderungen der Patchgeometrie erreicht werden. Zirkularpolarisation kann erzielt werden,
wenn ein quadratisches Patch durch zwei orthogonale Moden, mit 90° Phasendifferenz
zwischen ihnen, durch zwei Speisepunkte in x- und y-Richtung angeregt werden.

Um einfachste Speisestrukturen zu ermdglichen, kann Zirkularpolarisation bei unsymmetrisch

gestalteten Patches auch durch einen einzelnen Speisepunkt angeregt werden [03], [07], [19].

4.2.4. Link Budget

Basis fiir das Link Budget ist die Friis'sche Formel [35], die auch als die Friis’sche Transmis-
sionsgleichung bekannt ist. Das Link Budget betrachtet die Bilanz aller Gewinne und Verluste
vom Sender durch den Kanal (Freiraum, Kabel, Wellenleiter, Faser, usw.) zum Empfanger in
einem Telekommunikationssystem. Es ermittelt die Dampfung des Signals durch Ausbrei-
tung, Antennengewinn und Verluste.

Die Friis'sche Formel [07 - 08] hat die folgende Form:

Pe [ A \?
Ps (E) GgGs 4-27
Pg/dBm = Pg/dBm + Lg/dB + Gs/dB + Gg/dB 4-28

Die Freiraumddampfung Ly wird durch die Gleichung 2-3 berechnet.
Ly (dB) = 20l0gy, (=) = —32,43 — 20logof /GHz — 20logyer/m  4-29

Fiir das Link Budget wird berechnet:
Empfangene Leistung [dB] = gesendete Leistung [dB] + Gewinne [dB] — Verluste [dB]
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P,/dBm = P;/dBm + Gs/dBm — Lg/dB — Lp/dB — L,/dB + Gz /dB — Lg/dB  4-30

Pg Empfangene Leistung [dB,]

Py Gesendete Leistung [dB,]

Gs Gewinn der Sendeantenne [dB]

Ls Verluste des Senders [dB]

Lr Freiraumdéampfung [dB]

L, Verschiedene Verluste [dB]

Gr  Gewinn der Empfangsantenne [dB]
Lg Verluste des Empfangers [dB]

4.2.5. Speisetechniken

Die Wahl der Speisetechnik beeinflusst die Eingangsimpedanz und die Resonanzeigenschat-
ten der Antenne, daher ist sie ein wichtiger Designparameter. Die Patchantenne kann entwe-
der direkt oder indirekt angeregt werden.

Bei der direkten Anregung wird das Patch mit der Speiseleitung galvanisch kontaktiert. Zu
dieser Speisetechnik gehdren die Speisung mit einem Koaxialkabel und die Speisung mit
einer Mikrostreifenleitung.

Bei der indirekten Anregung wird das Patch kontaktlos iiber ein elektromagnetisches Feld
gespeist. Zu dieser Speisetechnik gehdren die elektromagnetisch gekoppelte Patchantenne und

die aperturgekoppelte Patchantenne.

Koaxial gespeiste Patchantenne

Bei den mit Koaxialkabeln gespeisten Patchantennen werden die Innenleiter der Koaxiallei-
tung mit Patch und die Méntel mit den Masseflichen verbunden. Der Hauptvorteil dieser
Speisetechnik ist, dass durch Variation der Speiseposition auf dem Patch die Impedanzanpas-
sung optimiert werden kann. Der grofite Kritikpunkt dieser Speisetechnik ist, dass Bohren und
Loten zur Montage des Koaxialkabels nétig sind. Dies verkompliziert die Herstellung und

erhoht die Kosten.
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Abbildung 4-7: Eine mit Koaxialkabel gespeiste Rechteckpatchantenne und ihr Ersatzschaltbild [16].

Mikrostreifengespeiste Patchantenne

Die Anregung erfolgt durch die Kontaktierung zwischen der Patchantenne und einer Mikro-

streifenleitung. Hier liegen das Speisenetzwerk und die Patchantennen auf einer Ebene und

die Struktur bleibt vollstindig planar. Durch den planaren Aufbau liegt die Mikrostreifenlei-

tung ungeschirmt in dem Halbraum, in den auch das Patch strahlt. Dies flihrt zu einer

zusitzlichen Abstrahlung entlang der Speiseleitung. Diese Abstrahlung verfdlscht das

Richtdiagramm und erzeugt unerwiinschte Kreuzpolarisationsabstrahlung.

Massgﬂéche

i
-~

~ Mikrostreifenspeiseleitung

Abbildung 4-8: Eine mit Mikrostreifenleitung gespeiste Rechteckpatchantenne
und ihr Ersatzschaltbild [07].

Elektromagnetisch gekoppelte Patchantenne

In dieser Speisetechnik liegt die Speiseleitung zwischen Patchantenne und Massefldche.

Dadurch kann man zwei verschiedene dielektrische Medien auswiéhlen, eines direkt unterhalb

des Patches und eines unterhalb der Mikrostreifenleitung, um den Patch- und Mikrostreifen-

entwurf zu optimieren. Jedoch erhdhen die zwei Substratlagen die Gesamtsubstratdicke und

den Fertigungsaufwand.
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Abbildung 4-9: Elektromagnetisch gekoppelte Rechteckpatchantenne
mit ithrem Ersatzschaltbild [03], [07], [16].

Aperturgekoppelte Patchantenne

Bei der aperturgekoppelten Patchantenne wird das Feld von der Mikrostreifenleitung zu dem
Patch durch eine kleine Apertur in der Massefldache gekoppelt. Der Schlitz (die Apertur) kann
entweder ein resonanter Schlitz (der Schlitz hat die gleiche Resonanzfrequenz wie das Patch)
oder ein nicht-resonanter Schlitz sein. Beim nicht-resonanten Schlitz wird dieser weniger
stark zur unerwiinschten Abstrahlung in die unter der Massefliche liegende Halbebene

beitragen.
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Abbildung 4-10: Aperturgekoppelte Rechteckpatchantenne mit ihrem Ersatzschaltbild [07], [16].

Die Tabelle 4-2 stellt die Vorteile und die Nachteile der Speisetechniken gegeniiber [03], [07],
[16], [21].

Fiir die Auswahl einer Speisetechnik aus den verschiedenen Speisungsarten miissen die
Besonderheiten dieser Arbeit im Betracht gezogen werden, die wie folgt zusammengefasst

werden:
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a) Die Arbeitsfrequenz: Die Antennen werden in LTCC-Technologie hergestellt und sollen
bei 60 GHz arbeiten. Bei dieser hohen Arbeitsfrequenz wird die Patchfliche sehr klein. Das
bedeutet, dass die mechanische Fertigung der Antenne sehr aufwendig und durch Schwan-
kungen der Abmessungen begrenzt oder sogar unmoglich wird. Deswegen wurde z.B. die
Speisung der Antennen mit Koaxialkabel verworfen.

b) Die Antennenmesstechnik: Fiir die Messung der Antennen werden koplanare Antastmess-
spitzen auf der koplanaren Speiseleitung der Antennen aufgesetzt, die zwangslaufig auf der
Substratoberfliche liegen. Das flihrt fiir die Anregung der Antennen zu dem Bestreben, die
Antennen von der Substratoberseite zu speisen, weil eine Speiseleitung zu den Antennen in
einer anderen Schicht durch die benétigten Uberginge zusitzliche Verluste verursachen
wiirde. Zusétzlich erhoht sich der technische und 6konomische Aufwand wenn die Anzahl der
Schichten in LTCC-Technologie erhoéht wird. Deswegen wurden die Speisetechniken
»aperturgekoppelte und elektromagnetisch gekoppelte Patchantenne® nicht betrachtet.

c¢) Speisung der Antennen mit dem Transceiverchip: Die Antennen werden entweder durch
Drahtbond- oder mittels Flip-Chip-Verfahren mit dem Chip verbunden. Das bedeutet, dass die
Antennen und ihre Speiseleitungen auf der Substratoberflidche liegen miissen. Deshalb gelten
fiir die Endanwendung dieselben Randbedingungen wie sie fiir die Messungen unter b)

angegeben sind.

Tabelle 4-2: Die Hauptvorteile und die wichtigsten Nachteile der betrachteten Speisetechniken.

. . Elektromag-
Koaxialkabel Mikrostrei- netisch

fenleitung gekoppelt

Aperturgekop-
pelt

Herstellung kompliziert einfach mittel kompliziert

Verfilschung
der
Abstrahlung

optimal reine
grof3 Richtcharakteris-
tik

klein, nimmt mit | gro3 wegen
h zu Unsymmetrie

Schlitzgeometrie
vermindert
Kreuzpolarisati-
onsabstrahlung

grof3, nimmt mit
Kreuzpolarisation | wachsendem A grof3
Zu

Bandbreite klein klein groBer groBer

niedriger niedriger niedriger
(90%) (88%) (85%)

Wirkungsgrad -

Ant komliziert und ideal mittel kompliziert
niennengru, en . Z
gripp aufwendig P
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Aus der Tabelle 4-2 und den oben dargestellten Besonderheiten folgt fiir die vorliegende
Arbeit, dass die Speisung der Antennen mit Mikrostreifenleitungen sowohl fiir Einzelpatchan-

tennen als auch fiir Patchantennengruppen die geeignete Speisetechnik ist.

4.3. Einzelstrahler

Im Allgemeinen ist das Ziel des Entwurfs einer Patchantenne, bestimmte Leistungseigen-
schaften bei einer definierten Arbeitsfrequenz zu erreichen. Die Leistungsparameter der
Antenne sind von vielen Einflussfaktoren abhidngig. Zu den entscheidenden gehoéren die
Eigenschaften des Substrates, die Breite der Patchantenne # und die Lénge der Patchantenne
L. Aufbauend auf den im Abschnitt 4.2 ausgefiihrten Betrachtungen lassen sich analytische
Naherungsdimensionierungen fiir Rechteckpatches angeben [03], [07]. Der schrittweise

Entwurf soll im Folgenden beschrieben werden.

1. Bestimmen der optimalen Breite, die zu einem guten Wirkungsgrad fiihrt

1 2 Cc 2
W= i wm\/m—mm 4-31

fo 1st die Mittenfrequenz, ¢ die Freiraumlichtgeschwindigkeit, uy die Permeabilitit , & die

Dielektrizitatskonstante im Freiraum und ¢, die Dielektrizitatskonstante im Dielektrikum.

2. Bestimmen der effektiven Dielektrizitdtskonstanten. Aus den endlichen Patchabmessungen
in Liange und Breite resultieren Streufeld an den Rdndern der Antenne. Die quantitative
Auspragung dieses Effekts hidngt von den Patchabmessungen, von der Hohe des Substrates
und von der Dielektrizitdtskonstante ab. Die Streufelder beeinflussen auBBerdem die Resonanz-
frequenz der Antenne.

Eine Mikrostreifenleitung, die die Lange L und die Breite /¥ hat, wirkt wegen der Streueffekte
elektrisch ldnger. Da einige Energieanteile der Welle im Substrat und andere in der Luft
transportiert werden, wird eine effektive Dielektrizititskonstante eingefiihrt, um die resultie-
rende Geschwindigkeit der Wellenausbreitung auf der Leitung zu erkldren. Bei niedrigen

Frequenzen wird die effektive Dielektrizititskonstante ¢, angegeben mit der Substratdicke /:

Er+1l Er—1
ge:T_+T_

12h]_1
2 2

/2
[1 422 S (W/h> 1) 4-32
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3. Bestimmen der Patchldnge. Wegen des Streufelds wirkt die Linge an jeder Kante um AL

verlangert.

(£e+0,3)(%+0,264)

AL = h-|0,412 4-33

(ee—o,zss)(%w,s)

Da die resonante Lénge eines Patches 4/2 betrdgt, muss die tatsédchliche Lange des Patches der

folgenden Formel entsprechen

L 2AL 434

1
N 2fo\/€er/ oo

4. Bestimmen der Position des Speisepunkts fiir die Mode 7M;p. Unter den Bedingungen
W=>=L, Wh>1 und L/h > 1 wird die Position des Speisepunkts ndhrungsweise berechnet
durch [03]:

L

x(Sp) = o) 4-35
y(Sp) =% 4-36
_ -1/2
e, (L) = ErT“+€T2—1[1 +%] 4-37

x(Sp) Distanz von den strahlenden Offnungsflichen
¥(Sp) Distanz von den nicht strahlenden Offnungsflichen

Da in dieser Arbeit die LTCC-Technologie verwendet wird, sind nachtrigliche Korrekturen
kaum moglich und die fest vorgegebenen Substrateigenschaften spielen eine wichtige Rolle
fir die Antennenleistung. Das LTCC-Substrat hat niedrige dielektrische Verluste
(tan 6 = 0,0035 bei 60 GHz), die einen hohen Wirkungsgrad der Antenne # ermdglichen, aber
gleichzeitig zur Reduzierung die Bandbreite BW fiihren.

Alle im Folgenden beschriebenen Antennen wurden mit einer Dielektrizitidtskonstanten von
e=T7,4 entworfen, simuliert und anschlieBend gemessen. Die Messungen zeigen eine
Verschiebung der besten Anpassung zu niedrigeren Frequenzen. Durch neue Untersuchungen

der Materialeigenschaften ergab sich ein Wert von ¢,= 7,53, fiir den mit der hergestellten

oo JL—
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Geometrie erneut Simulationen durchgefiihrt wurden. Die Abweichungen zwischen Simulati-
on und Messung konnten dadurch deutlich reduziert werden. Ein zusétzlicher Entwurfsschritt,
der die korrekte Permittivitit verwendet, wiirde auch den Versatz der Designfrequenz
beheben, wurde aber aus zeitlichen Griinden nicht durchgefiihrt.

Die relativ hohe Dielektrizititskonstante des LTCC-Substrates (e,=7,53) verursacht eine
Abnahme des Streufelds, die tendenziell zur Reduktion der abgestrahlten Leistung fiihrt. Um
diesen Einfluss des LTCC-Substrates zu kompensieren, kann die Dicke des Substrats 4 erhoht
werden, weil eine Erhohung der Substratdicke sich dhnlich wie die Auswahl eines Substrates
mit einer niedrigen Dielektrizitidtskonstante auswirkt. Ein dickeres Substrat verbessert die
mechanischen Substrateigenschaften und fiihrt zur Zunahme der abgestrahlten Leistung und
der Bandbreite sowie zur Abnahme der Leitungsverluste. Allerdings nehmen das Substratge-
wicht, die dielektrischen Verluste, die Kreuzpolarisation und die Verluste durch Oberflé-
chenwellen mit steigender Substratdicke zu. Die Zunahme der Kreuzpolarisation und der
Anregung von Oberflichenwellen fiihrt zur Abnahme des Wirkungsgrads und infolgedessen
zur Abnahme des Gewinns G [21]. Eine interessante Eigenschaft der Patchantenne ist, dass
sie sich fiir Substratdicken grofler als 0,114) (4p: Wellenldnge im Freiraum) nicht resonant
verhélt. Mit zunehmender Substratdicke wird die Eingangsimpedanz zunehmend induktiv, bis
sie rein induktiv ist [87]. Dieser Effekt tritt sowohl bei koaxialer Speisung als auch bei
Speisung mit Mikrostreifenleitungen auf. Bei einer Arbeitsfrequenz von 60 GHz betrigt die
Wellenldnge im Freiraum Ayp= 5.000 um. Daher ergibt sich im betrachteten Fall eine maximale
Substratdicke von 550 um. In der LTCC-Technologie kann die optimale Substratdicke durch
Erhohung der Lagenzahl angepasst werden. Eine einzelne gebrannte LTCC-Lage ist 110 um
dick (siehe Abschnitt 2-4). Aber bei jeder Erh6hung der Substratdicke um eine Lage muss die
Lange der Patchantenne um circa 7,5% verringert werden, was zur Abnahme der Wirkflache

und damit zur Reduzierung des Gewinns fiihrt.

4.3.1. Unsymmetrisch gespeiste Patchantenne (U-EA)

Im Ergebnis der in dieser Arbeit ausgefithrten numerischen Berechnungen mit Ansoft HFSS
und durch den Vergleich mit den Messergebnissen ergibt sich die optimale Substratdicke von
110 - 220 um, die sich aus einer LTCC-Lage bzw. aus zwei LTCC-Lagen ergibt.

Der kritische Parameter einer Patchantenne ist die Patchlédnge, die die Resonanzfrequenz der
Antenne bestimmt. Bevor die Patchlinge berechnet werden kann, miissen zuerst die
Patchbreite, die effektive Dielektrizititskonstante und die effektive LangenvergroBerung

durch Streufelder bestimmt werden.
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Nach der Gleichung 4-31 betrug die Breite der Patchantenne Wp= 1200 um. Die Patchbreite
hat einen geringen Einfluss auf die Resonanzfrequenz und auf die Richtcharakteristik der
Antenne. Sie beeinflusst aber die Eingangsimpedanz und die Bandbreite stark. Die VergroBe-
rung der Patchbreite fiihrt zur VergroBerung der von den Offnungsflichen abgestrahlten
Leistung, was mit der Abnahme von Strahlungswiderstand und Resonanzfrequenz sowie mit
einer Zunahme der Bandbreite verbunden ist. Die VergroBerung der Patchbreite fiihrt auch zur
VergroBerung der Aperturfliche, wodurch eine gro3e Direktivitdt und ein guter Wirkungsgrad
und damit ein hoher Gewinn ermdglich werden. Erfahrungsgemill wihlt man die Patchbreite
L<W<2L[03].

Die effektive Dielektrizitdtskonstante &, wird mit der Gleichung 4-32 berechnet und betrug im
Dimensionierungsbeispiel .= 6,5 bei einer Substratdicke von 110 um und .= 6,1 bei einer
Substratdicke von 220 um.

Die VergroBerung der Patchlinge wurde mit der Gleichung 4-33 berechnet und betrug
AL = 50 um bei einer Substratdicke von 110 um und AL = 100 um bei einer Substratdicke von
220 pum.

Zuletzt kann die Patchliange L iiber die Gleichung 4-34 berechnet werden. Sie ergab sich zu
L=880 wum bei einer Substratdicke von 110 um und L=810 um bei einer Substratdicke von
220 um.

Aus den Gleichungen 4-35 und 4-36 folgt, dass die Patchlinge mit zunehmender Substratdi-
cke abnimmt und die Patchbreite nur von der Dielektrizitdtskonstanten ¢,, und nicht von der
Substratdicke abhidngt. Deswegen wird bei Erhohung der Substratdicke die Patchbreite W
grofler als 2L. Die optimale Patchbreite, die sich durch numerische Berechnung mittels Ansoft
HFSS ergibt, betrug W= 1,5 L.

Wie im vorigen Abschnitt erwidhnt, wurden alle Patchantennen in dieser Arbeit mit Mikro-
streifenleitungen gespeist, was eine direkte Kontaktierung zwischen der Patchantenne und der
Mikrostreifenleitung voraussetzt. Allerdings bendtigt diese galvanische Verbindung ein
Anpassungsnetzwerk, weil die Eingangsimpedanz an der strahlenden Offnungsfliche der
Patchantenne sehr hoch im Vergleich zu der speisenden Leitung ist. Die Eingangsimpedanz
an der strahlenden Offnungsfliche einer Patchantenne liegt im Bereich von 150 - 300 Q
abhéingig von der Grofle des Patches und der Substratdicke [95]. Deswegen wurde zusétzlich
zur Patchantenne ein Anpassungsnetzwerk entworfen, um die hochohmige speisende Mikro-
streifenleitung bei dickem Substrat an die 50 2 Koplanarleitung anzupassen.

Fiir das Anpassungsnetzwerk wurde zuerst eine zusdtzliche Massefliche unter der mit der

50 Q Koplanarleitung verbundenen Mikrostreifenleitung in einer Tiefe von 110 um eingefiigt,
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um eine 50 Q Mikrostreifenleitung zu bilden. Danach wurde ein A/4-Transformator zwischen
dieser Mikrostreifenleitung und der speisenden Mikrostreifenleitung platziert. SchlieBlich
wurde ein Teil des Patches um den Bereich der Speisung ausgespart, um die passende
Impedanz zu erzielen. Die Position des Speisepunkts kann ndhrungsweise nach den Gleichun-
gen 4-35 und 4-36 bestimmt werden. Abbildung 4-11 zeigt die entwickelte Patchantenne

U-EA mit dem berechneten Ubergang von CPW-auf-MS, die Geometrie der optimierten
Struktur ist in der Tabelle 4-3 angegeben.
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Abbildung 4-11: Unsymmetrisch gespeiste Einzelpatchantenne (U-EA)
mit einem Ubergang von CPW-auf-MS.

Der entsprechende Wellenwiderstand der Mikrostreifenleitung Wisp= 100 um bei einer
Substratdicke von 4 =220 um betrug, berechnet mit dem Programm LineCalc, 79,5 Q. Der

benotigte 4/4-Transformator, der nach der Gleichung 4-38 berechnet werden kann, hat eine
Breite von Wr= 180 um und eine Lange von Ly= 540 um.

ZT :‘,ZMS.ZMSP 4'38

Abbildung 4-12 zeigt den simulierten Reflexionsfaktor der Antenne U-EA als Funktion der

Frequenz f. In dieser Abbildung wird deutlich, dass die Patchantenne einen simulierten
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Reflexionsfaktor (S;;) von -21 dB mit einer absoluten 10 dB-Bandbreite von BW =2,7 GHz

bzw. einer relativen Bandbreite von 4,5% hat.

Tabelle 4-3: Geometrie der simulierten Antenne U-EA.

Abmessungen der Antenne U-EA [um]

810

Wepw

1200

Scrw

300

Lcpw

50

hys

1000

hgp

130

h

1000

R Via

100

X

540

LSub

180

WSub

Reflexionsfaktor als Funktion der Frequenz

-2%5 56 57 58 59 60 61 62 63 64 65
Frequenz [GHz]

Abbildung 4-12: Simulierter Reflexionsfaktor S;; als Funktion der Frequenz f fiir die Antenne U-EA.

Die Abbildung 4-13 zeigt die Richtcharakteristik des Gewinns der U-EA (polare Darstellung)
und die Abbildung 4-14 zeigt die charakteristischen Schnitte in E- und H-Ebenen. Man
erkennt, dass die Richtcharakteristik in der E-Ebene breiter als die Richtcharakteristik in der
H-Ebene ist. Dies liegt vermutlich an der Existenz von Oberflaichenwellenmoden und anderen
hoheren Moden, die sich in Endfire-Richtung (6 = 90°) ausbreiten [16]. Die Verformung der
Richtcharakteristik in Richtung ¢ =0 (E-Ebene) ist auf den Einfluss des Anpassungsnetz-

werks der Patchantenne bzw. der speisenden Mikrostreifenleitung zurtickzufiihren.
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Die Patchantenne erreichte einen simulierten Gewinn von 5 dBi mit einem Wirkungsgrad von

92%.

dB{GainTotal)

4. 3391 +A6E
3. 3991e+008
1. 6@91e+088
2,1983e-881

-1. 371@e +06E8
-2. 961@e +008
-4, 5511e+088
-6, 1411e+088
-7.7312e+0B8
- -9. 5212 +0BE
-1.8911e+081
-1.2581e+081

-1.4891e+081
-1.5681e+081
-1.7271e+081
-1.5861e+081
-2.8451e+a81

Abbildung 4-13: Simulierter Gewinn der Antenne U-EA in polarer Darstellung (links),
Gesamtansicht der Antennenstruktur (rechts).

+180°

Abbildung 4-14: Schnitte durch die simulierte Richtcharakteristik des Gewinns fiir die Antenne U-EA
entsprechend Abbildung 4-11 (Schnitte durch E-Ebene (=) und H-Ebene (-++)).

Das Richtdiagramm der oben beschriebenen Patchantenne U-EA konnte noch nicht gemessen
werden, da das Antennenmesslabor der Technischen Universitidt Ilmenau derzeit noch auf
Frequenzen unterhalb 20 GHz beschrinkt ist. Der Gewinn der U-EA wurde durch die
Messung der Transmission entweder zwischen zwei identischen U-EA Antennen in back-to-
back Anordnung oder mit Hilfe einer in ihrem Gewinn bekannten Hornantenne iiber die

Friis’sche Formel ermittelt. (Siehe Kapitel 5)
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Abbildung 4-15 zeigt eine momentane Stromverteilung auf der Patchantenne U-EA im
Resonanzfall. Es ist ersichtlich, dass die Antenne im Grundmode schwingt, da die Stromrich-
tung auf dem Patch einheitlich ist.

Die Messungen der Streuparameter und die Berechnung des Gewinns werden im Kapitel 5

detailliert ausgewertet.
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Abbildung 4-15: Stromverteilung auf der Antenne U-EA.

4.3.2. Differentiell gespeiste Patchantenne (D-EA)

Als aktuelle Entwicklung in der Hochfrequenz- und Mikrowellenschaltungstechnik werden
zunehmend mit differentiellen Signalen arbeitende Systeme entworfen [96]. Dies geschieht
wegen der vielen Vorteile der differentiellen Schaltungstechnik (siehe Abschnitt 2.2).
Demgegeniiber werden jedoch die meisten Patchantennen durch single-ended Signale
gespeist. Wenn diese Antennen in differentielle Schaltungen integriert werden miissen, sind
Baluns erforderlich, um die Signale zu transformieren. Der Gebrauch von Baluns erzeugt
Verluste und verlangt zusitzliche Komponenten. Bei Verwendung einer differentiellen
Antenne ist ein Balun nicht mehr notwendig. Um die Patchantenne mit dem Schaltkreis zu
verbinden und dabei differentiell zu speisen, wurde das Patch mit Dualspeisung an beiden
gegeniiberliegenden strahlenden Offnungsflichen durch zwei speisende Mikrostreifenleitun-
gen kontaktiert [97]. Abbildung 4-16 verdeutlicht den Aufbau dieser Speisetechnik.

Die erste betrachtete Patchantenne dieser Konzeption wurde bei einer Frequenz 2,5 GHz
entworfen. Der Nachteil dieser Speisetechnik ist, dass die auf der Substratoberseite liegenden
Leitungen zu einer Verfdlschung der Richtcharakteristik der Patchantenne fiihren.

Die Speisung der Patchantenne kann alternativ auch durch Kontaktierung des Patches mit

speisenden Leitungen auf der Unterseite des Patches erfolgen. Fiir diese Speisetechnik ist es
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notwendig, die Masseflidche der Patchantenne zu durchdringen [55]. Abbildung 4-17 verdeut-
licht den Aufbau.

Strahlende Offiungsfléchen

Speisende Speisende
Mikrostreifen 1 Mikrostreifen 2
Patchantenne

Abbildung 4-16: Differentiell gespeiste Einzelpatchantenne (D-EA) durch Verbindung
der speisenden MS mit den strahlenden Offnungsfléchen.

Locher in der Masse
der Patchantenne
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Abbildung 4-17: Differentiell gespeiste Einzelpatchantenne (D-EA) mit vergrabenen Speiseleitungen.

Das Einbringen von Lochern in die Massefliche beeinflusst das Feld insbesondere im
Millimeterwellenbereich auch bei der verwendeten LTCC-Technik. Die Arbeitsfrequenz
dieser fiir grundlegende Untersuchungen benutzten Antenne liegt im Bereich von 4 bis
6,3 GHz.

Abbildung 4-18 zeigt eine elektromagnetisch gekoppelte Patchantenne, die von Lee prisen-

tiert wurde [98]. Bei diesem Speiseverfahren wird die Patchantenne mit den speisenden

67
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Mikrostreifenleitungen elektromagnetisch gekoppelt. Die Arbeitsfrequenz dieser Testantenne

liegt im Bereich von 1,46 bis 2,77 GHz.

Patchantenne

Speisende Mikrostreifenleitungen -
Massefliche
Substrat 1 771” B Jl,/

Substrat 2

Abbildung 4-18: Differentielle elektromagnetisch gekoppelte Patchantenne.

Fiir die optimale Integration der Antenne mit differentiellen Mikrowellenschaltungen und
perspektivisch auch in MMICs wurde in dieser Arbeit eine neuartige D-EA fiir eine Arbeits-
frequenz bei 60 GHz entworfen [12]. Um eine Patchantenne differentiell mit der Mode TM ¢y
zu speisen, muss das Patch von zwei symmetrischen Kontaktierungspunkten gespeist werden.
Diese Kontaktierungspunkte miissen auf einer Patchachse und symmetrisch zu der zweiten
Patchachse liegen, die in Richtung der strahlenden Offnungsfléichen verliuft (siche Abbildung
4-19).

In der praktischen Realisierung wurde die Patchantenne mit zwei Durchkontaktierungen auf
der Riickseite des Patches gespeist. Die Vias sind mit einer vergrabenen Zweidrahtleitung
verbunden. In jedem Leiter der Zweidrahtleitung fliet ein Strom gleicher Amplitude und
entgegengesetzter Phasenlage. Die Positionierung der Speisepunkte bzw. die Distanz ds,
zwischen den Speisepunkten beeinflusst die Resonanzfrequenz und die Eingangsimpedanz der
Patchantenne, weil die vergrabenen Zweidrahtleitung und die Durchkontaktierungen eine
Koppelkonduktanz bilden (sieche Abbildung 3-10). Die Simulationen haben gezeigt, dass eine
VergroBerung des Abstands ds, um 50 um eine Abnahme der Resonanzfrequenz um etwa
0,5 GHz bewirkt, wenn alle anderen Abmessungen konstant gehalten werden. Die entstehende
zusitzliche Kapazitdt kann den Einfluss der Induktivitit, die aus den speisenden Leitungen
und den Vias entsteht, kompensieren. Infolgedessen wird eine relativ groBe Bandbreite

erreicht.

Tos JL—



Entwurf und Simulation von hybridintegrierten Patchantennen fiir 60 GHz
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Abbildung 4-19: Differentiell gespeiste Einzelpatchantenne (D-EA) mit Ersatzschaltbild.

Aullerdem konnte die entwickelte D-EA ein fiir die praktische Anwendung geeignetes gutes
Richtdiagramm mit niedriger Kreuzpolarisation erzielen. Dies wurde erreicht, weil die Strome
auf der speisenden koplanaren CPS und auf den zwei Vias in entgegengesetzten Richtungen
verlaufen, und sich ihre parasitiren Strahlungen kompensieren, wodurch nahezu ideal
symmetrisch verlaufende Strome auf dem Patch flieen.

Der Anpassungsverlust bei den D-EA ist kleiner als der Anpassungsverlust bei den U-EA und
die D-EA unterdriicken auBBerdem die unerwiinschten Moden. Dies verbessert den Wirkungs-
grad der Antennen. Infolgedessen ist der Gewinn der D-EA grofler als der Gewinn der U-EA
[96]. Die D-EA wurde auf einem dreilagigen Substrat realisiert, welches eine Gesamtdicke
von 330 wm hat, um den Einfluss der CPS auf die Felder unter dem Patch zu minimieren. Die
realisierte D-EA mit dem Balun nach Abbildung 4-20 hat die folgende Geometrie (siche
Tabelle 4-4):

Abbildung 4-21 zeigt den simulierten Reflexionsfaktor der D-EA. Im Diagramm wird
deutlich, dass die Patchantenne einen simulierten Reflexionsfaktor S;;=-54 dB mit einer
absoluten 10 dB-Bandbreite von BW = 6,5 GHz bzw. einer relativen Bandbreite von 10,2%
hat.

Im Vergleich zur U-EA erkennt man, dass die D-EA mehr als die doppelte Bandbreite (226%)
erreicht. Die D-EA erreicht einen simulierten Gewinn von etwa 6,1 dBi mit einem Wirkungs-
grad von 96%. Die Abbildung 4-22 zeigt den Gewinn der D-EA (polare Darstellung) und
Abbildung 4-21 zeigt die charakteristischen Schnitte in £-Ebene und H-Ebene.
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Abbildung 4-20: Differentiell gespeiste Einzelpatchantenne (D-EA) mit Balun.
Tabelle 4-4: Geometrie der simulierten Antenne D-EA.

Abmessungen der Antenne D-EA [um]
Lp 740
Wp 1150
Lcps 1350
Weps 100

LCPS— Vergraben 1350
WCPS— Vergraben 100
285
380 Lsup

180 Wsub

Scew

Lcpw

hcps

his
h

R Via
X

In Abbildung 4-22 und Abbildung 4-23 erkennt man, dass die D-EA etwa 1 dBi Gewinn mehr

als die U-EA hat. Dies ist u.a. auf die 110 um groBere Substratdicke zuriickzufiihren. Auch
kann man deutlich sehen, dass die Richtcharakteristik symmetrisch ohne nennenswerte
Verfdlschung ausgeprégt ist. Dies wird durch die Symmetrierung der Speisung und das

Anbringen der speisenden Leitungen auf die Riickseite des Patches moglich.

Abbildung 4-24 stellt die Stromverteilung auf der Antenne D-EA im Fall der resonanten
Speisung dar (Grundmode).
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Reflexionsfaktor als Funktion der Frequenz
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Abbildung 4-21: Simulierter Reflexionsfaktor S;; der Antenne D-EA.

dB{GainTotal)
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Abbildung 4-22: Simulierter Gewinn der Antenne D-EA in polarer Darstellung (links), Gesamtdarstel-
lung der Antennenstruktur (rechts).

90° -

—E-Ebene (¢=90°)
""" H-Ebene (¢=0°)

+180°

Abbildung 4-23: Schnitte durch die simulierte Richtcharakteristik des Gewinns fiir die Antenne U-EA
entsprechend Abbildung 4-20 (Schnitte durch £E-Ebene (—) und H-Ebene (-++)).
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Abbildung 4-24: Stromverteilung auf der Antenne D-EA.

4.4. Gruppenstrahler

Die Patchantenne als Einzelstrahlerelement wird im Allgemeinen als Antenne mit niedrigem
bis mittlerem Gewinn bei breiter Richtcharakteristik in einer Halbebene klassifiziert [16].
Eine Patchantenne hat typisch einen Gewinn von 6 dBi [03]. Fiir bestimmte Anwendungen
kann diese Strahlungseigenschaft ausreichend sein. Fiir Anwendungen, die einen hohen
Gewinn und gesteuerte Abstrahlung (Beam-Forming) verlangen, miissen die Antennendimen-
sionen iiber die des Einzelstrahlers hinaus vergroBert werden [07]. Fiir Planarantennen
bedeutet dies, dass mehrere Einzelelemente zusammengefasst werden miissen, um Antennen-
gruppen zu bilden [03].

Durch Kombination von mehreren Antennen kann man durch Interferenz der Felder der
Einzelantennen die gewiinschte Direktivitdt (Gewinn) erreichen [03]. Um im Sendefall das
maximale resultierende Fernfeld zu erhalten, miissen sich alle Feldbeitrdge in der gewiinsch-
ten Richtung addieren und in den iibrigen Richtungen ausldschen. Das wird fiir eine senkrecht
zur Antennenebene orientierte Hauptstrahlrichtung mit gleichphasiger Speisung der Strahlere-
lemente erreicht. Daher ist die Speisung der Patchantennengruppen ein entscheidender Faktor.
Sie verteilt die Energie auf die Strahlerelemente und kann als Parallel-, Serien- und Hybrid-
speisung ausgefiihrt werden [100]. Bei Parallelspeisung endet die speisende Leitung an jedem
strahlenden Element. Bei Serienspeisung wird von einer durchgehenden Leitung ein kleiner
Teil der Energie in jedes Element gekoppelt.

Neben der Speisung spielen auch die Anzahl der Strahlerelemente sowie ihre Anordnung und
der Abstand zwischen den Elementen eine groBe Rolle. Ein hoherer Gewinn wird durch

wachsende Anzahl der Strahlerelemente erreicht, die Anordnung bestimmt die Form der
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Richtcharakteristik und der Abstand zwischen Strahlerelementen bestimmt die Entstehung
und die Unterdriickung von den parasitiren Strahlungskeulen (grating lobes).

Baut man die Patchantennengruppen auf Tragermaterialien mit hoher Dielektrizititskonstante
auf, haben diese tendenziell eine hohere Impedanz, kleinere Bandbreite, niedrigeren Wir-
kungsgrad und kleinere Patchabmessungen. Dadurch wird der Aufbau von nah aneinanderlie-
genden Patchantennen moglich. Im Entwurf ist zu beachten, dass in den Speiseleitungen die
gefiihrte Leitungswellenldnge maBgeblich ist, wihrend fiir die Beurteilung der Abstinde
zwischen den Strahlerelementen die Freiraumwellenldnge entscheidend ist [54].

Fiir die Anordnung der Einzelelemente im Raum gibt es verschiedene Moglichkeiten. Wenn
die Einzelstrahler lings einer Achse (Linie) aufgereiht sind, werden diese Anordnungen
lineare Antennengruppen genannt. Wenn die Einzelstrahler in einer Ebene angeordnet
werden, nennt man diese Anordnung planare Antennengruppen.

Die Uberlagerung der Felder fiihrt zu elementaren Regeln bei der Beurteilung der Gruppen-
richtcharakteristik. Das Feld von M Strahlerelementen lings x-Richtung ist gleich dem Feld
des FEinzelelements, das in einem Referenzpunkt positioniert ist, multipliziert mit dem

Gruppenfaktor [07].

EGesamt = EEinzel - GF 4-39

GF  Gruppenfaktor
E Abgestrahltes Feld (Fernfeld)

Der Gruppenfaktor fiir lineare Antennengruppen ist gegeben durch:

GF = lSi.n (%Lp)l 4-40

Verallgemeinert man diese Betrachtung fiir planare Antennengruppen, so erhilt man fiir N
Elemente, die aufer in x auch in der y-Richtung gestaffelt sind, den Gruppenfaktor fiir planare

Antennengruppen aus der Beziehung

GF = l“,”(%“)l . lSi,”(g”JY)l . 4-41
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Y =kdcosO+pf 4-42
Y, =kd,sinfcos @ + f, 4-43
¥, = kd, sinfsing + B, 4-44

B  Phasenverschiebung zwischen benachbarten Strahlerelementen

d.,  Abstand zwischen zwei benachbarten Strahlerelementen

k Wellenzahl

Fiir rechteckige planare Antennengruppen liegen die erwiinschte Hauptkeule und die uner-

wiinschten parasitiren Strahlungskeulen nach [06 - 07] bei

kd, sin@ cos ¢ + [, = X2mm; m=0,1,2, ... 4-45

kd, sin @ sing + B, = +2nm; n=0,1,2, ... 4-46

Um eine Hauptkeule zu realisieren, die entlang € = 6, und ¢ = ¢, gerichtet ist, muss die
Phasenverschiebung zwischen den Strahlerelementen in x- und y-Richtung gleich sein (die

folgenden Gleichungen entsprechen m = n = 0):

Bx = —kd, sin 6, cos ¢, 4-47
By = —kd,, sin 6, sin ¢, 4-48

Bei d,, > 4¢/2 konnen eine oder mehrere unerwiinschte parasitire Strahlungskeulen auftreten.

Wenn die Hauptstrahlrichtungen des Einzelelements und der Antennengruppe iibereinstim-
men, erhoht sich der Gewinn fiir Rechteckpatchantennengruppen um M x N [19], d.h. der
Gesamtgewinn ergibt sich aus dem Produkt des Gewinns der Einzelstrahler und der Anzahl

der Strahlerelemente.

Ggesamt =M N - Gginger 4-49
Ggesamt/dB = 10l0.910(M * N) + 1010910GEinzel 4-50
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Jede Verdopplung der Anzahl der Elemente in einem Array bringt folglich einen zusédtzlichen
Gewinn von 3 dB.

Wie in Kapitel 2 erwdhnt wurde, sollten in dieser Arbeit Patchantennen bei 60 GHz unter
Beriicksichtigung der schaltungstechnischen Besonderheiten und des Systemkonzepts des IHP
mit einem Gewinn von mindestens 10 dBi entworfen, und ihre Funktion verifiziert werden.
Die Antennen sollten insbesondere Kompatibilitit zu differentiellen Anschliissen aufweisen
und fiir einen definierten messtechnischen Zugang auch mit Anschliissen fiir erdunsymmetri-
sche Speisung versehen werden.

Der in dieser Arbeit erreichte maximale Gewinn fiir eine Einzelpatchantenne betriagt 5-6 dBi.
Deswegen kann eine Patchantenne als Einzelstrahlerelement den gewiinschten Gewinn nicht
erreichen. Es miissen mehrere Antennen zu einer Gruppe zusammengefasst werden, um einen
zusitzlichen Gewinn von etwa 5-6 dBi zu erreichen. Daher muss die Anzahl von Strahlerele-

menten mindestens vervierfacht werden.

4.4.1. Unsymmetrisch gespeiste Patchantennengruppen (U-AG)

In dieser Arbeit wurden verschiedene Speisekategorien fiir unsymmetrisch gespeiste Patchan-
tennen realisiert und gemessen. Die Gruppen mit Parallelspeisung werden in diesem Ab-
schnitt beschrieben und die Serien- und Hybridspeisung werden mit ihren Messergebnissen
im Anhang dargestellt.

Die Abbildung 4-25 zeigt eine Antennengruppe mit Parallelspeisung. In dieser Antennen-
gruppe (U-AG1) wurden die speisenden Mikrostreifenleitungen der Patchantennen 2 und 4
um A,/2 gegeniiber den Patchantennen 1 und 3 verléngert, um die Felder aller Patchantennen
gleichphasig anzuregen. Ohne die 4,/2-Verldngerung werden die Felder der Patchantennen 1
und 3 gegeniiber den Feldern der Patchantennen 2 und 4 wegen ihrer Speisung von der
entgegengesetzten Seite mit falscher Phasenbeziehung schwingen.

Die Patchantenne mit dem Ubergang von CPW-auf-MS hat die in Abbildung 4-25 gezeigte
Geometrie mit den Parametern entsprechend Tabelle 4-5.

Die Abstinde zwischen den Elementen der Gruppe beeinflussen das Richtdiagramm entschei-
dend. Das heiit, die Antennengruppe hat im Vergleich zur Einzelantenne eine deutlich
groBBere Anzahl zu optimierende Parameter. GroBere Abstinde erzeugen tendentiell bessere
Biindelung, die Richtdiagramme werden aber mehrdeutig, da es mehrere Strahlungskeulen
gibt (grating lobes). In einem ersten Entwurf wurde ein relativ ausgewogenes Strahlungsdiag-

ramm mit den Elementabsidnden d, = 4060 um und d, = 2870 um erreicht.
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Abbildung 4-25: Unsymmetrisch gespeiste Patchantennegruppe (U-AG1)

mit einem Ubergang von CPW-auf-MS.

Tabelle 4-5: Geometrie der simulierten Antenne U-AG1.

Abmessungen der Antenne U-AG1 [um]

760

dy

1200

Scew

3000

Lcpw

200

hor

200

h

1100

R Via

2200

X

70

LSub

200

WSub

4060

Abbildung 4-26 zeigt den simulierten Reflexionsfaktor der U-AG1. Man erkennt, dass die
U-AG1 einen simulierten Reflexionsfaktor (S;;) von -17 dB mit einer absoluten 10 dB-

Bandbreite von etwa BW =2 GHz bzw. einer relativen Bandbreite von etwa 3,4% hat.




Entwurf und Simulation von hybridintegrierten Patchantennen fiir 60 GHz

Reflexionsfaktor als Funktion der Frequenz

—S,, (Simulation)

_2%5 56 57 58 59 60 61 62 63 64 65
Frequenz [GHz]

. N

Abbildung 4-26: Simulierter Reflexionsfaktor S;; der Antenne U-AG1 nach Abbildung 4-25.

Die Abbildung 4-27 zeigt die Richtcharakteristik des Gewinns der Patchantenne (polare
Darstellung) und die Abbildung 4-28 zeigt die charakteristischen Schnitte in £E- und H-
Ebenen. Diese Abbildungen lassen unerwiinschte Strahlungskeulen insbesondere entlang der
x-Achse erkennen, die von den Speiseleitungen verursacht werden, wobei d, = 0,84y und
d,= 0,574 bertragen. Die U-AG1 erreicht einen simulierten Gewinn von etwa 11,5 dBi mit
einem Wirkungsgrad von 87%. Abbildung 4-29 verdeutlicht die Stromverteilung auf den vier
Antennen des Arrays U-AG1. Alle Antennen tragen Strome gleicher Phase und jedes Patch

schwingt im Grundmode.

dB{GainTotal)
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Abbildung 4-27: Simulierter Gewinn der Antenne U-AG1 in polarer Darstellung (links),
Gesamtdarstellung der Antennenstruktur (rechts).
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Abbildung 4-28: Schnitte durch die simulierte charakteristische Richtcharakteristik des Gewinns fiir
die Antenne U-AG1 entsprechend Abbildung 4-25 (Schnitte durch £-Ebene (—) und H-Ebene (:-+)).
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Abbildung 4-29: Stromverteilung auf der Antenne U-AG1.

A& Bl

Wie bei Einzelpatchantennen konnte der Gewinn aller realisierten Antennengruppen bisher
nur durch Messung der Transmission S»; entweder zwischen zwei identischen Antennengrup-
pen in back-to-back Anordnung oder zwischen einer realisierten Antennengruppe und einer
Referenzantenne (Hornantenne) und mit Hilfe der Friis’schen Formel ermittelt werden.

Die Messungen der Streuparameter und die Berechnung des Gewinns mit der Auswertung

werden im Kapitel 5 detailliert beschrieben.
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Um Reflexionen im Speisenetzwerk zu vermeiden, ist es erforderlich alle Leitungs-
impedanzen anzupassen. Fiir das Verteilnetzwerk nach Abbildung 4-30 erhédlt man die

folgenden Wellenwiderstande:

Zepw: 50 Q (Wellenwiderstand der Koplanarleitung)

Zyusi: 50 Q (Wellenwiderstand der Mikrostreifenleitung MS1)

Zm: 39 Q (Wellenwiderstand des A/4-Transformators 77)

Zys2: 30 Q (Wellenwiderstand der Mikrostreifenleitung MS2)

Zysz: 60 Q (Wellenwiderstand der Mikrostreifenleitung MS3)

Zr: 42,5 Q (Wellenwiderstand des A/4-Transformators 72)

Zuss: 30 Q (Wellenwiderstand der Mikrostreifenleitung AMS4)

Zysp: 60 Q (Wellenwiderstand der speisenden Mikrostreifenleitung MSp)

Der //4-Transformator wurde nach der Gleichung 4-38 berechnet. Die Leitungsgeometrien
wurden mit Hilfe des Programms LineCalc berechnet. Damit hat die Patchantenne mit dem

Ubergang von CPW-auf-MS eine Geometrie entsprechend Tabelle 4-6 und Abbildung 4-30.

Tabelle 4-6: Geometrie der simulierten Antenne U-AG?2.

Abmessungen der Antenne U-AG?2 [um]

870 Wra

1210 Lyspi

350 Lysp2
60 Wsp

2000 dy

130 d,

515 Wepw

310 Scrw

1200 Lcpw

1900 hgp
90 h

500 Ry,

300 X

530 Lg.p

210 Wb

500

Auch bei dieser Antennengruppe wurden die Patchantenne 1 und 2 so gespeist, dass ihre
Felder gegeniiber den Patchantennen 3 und 4 entgegengesetzt schwingen. Deswegen miissen

die speisenden Mikrostreifenleitungen der Patchantennen 3 und 4 um 44/2 verldngert werden,

J IS | S—
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um die Felder aller Patchantennen gleichphasig schwingen zu lassen. D.h. man setzt

Ly] + LMSpI = Lyg + LMSpg - /lg/2
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Abbildung 4-30: Unsymmetrisch gespeiste Patchantennegruppe (U-AG2)

mit Ubergang von CPW-auf-MS.

Abbildung 4-31 zeigt den simulierten Reflexionsfaktor der U-AG2. In dieser Abbildung

erkennt man, dass die Patchantenne einen simulierten Reflexionsfaktor (S;;) von -28 dB mit

einer absoluten 10 dB-Bandbreite von BW =1 GHz bzw. einer relative Bandbreite von 1,7%

hat. Die kleinere Bandbreite dieser Antennengruppe im Vergleich zur 1,7 GHz Bandbreite der

U-AGI (siehe Abbildung 4-25) ist auf die niedrigere Substratdicke zuriickzufiihren.
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Reflexionsfaktor als Funktion der Frequenz

—S,, (Simulation)

_3%5 56 57 58 59 60 61 62 63 64 65
Frequenz [GHz]

Abbildung 4-31: Simulierter Reflexionsfaktor S;; der Antenne U-AG2 nach Abbildung 4-30.

Die Abbildung 4-32 zeigt die Richtcharakteristik des Gewinns der U-AG2 (polare Darstel-
lung) und die Abbildung 4-33 zeigt die charakteristischen Schnitte in E£- und H-Ebene. In
diesen Abbildungen erkennt man, dass die unerwiinschten Strahlungskeulen sehr klein sind,
weil die Abstinde zwischen den Patchantennen dem fiir Antennengruppen besonders
glinstigen Wert d.~d,~ A2 entsprechen. Die Patchantenne erreicht einen simulierten
Gewinn von etwa 10,5 dBi mit einem Wirkungsgrad von 80%.

In der Abbildung 4-34 kann man deutlich die Stromverteilung auf der unsymmetrisch
gespeisten Patchantennengruppe erkennen. Unterschiedlich lange Wege in den Speiseleitun-
gen fiihren trotz Speisung von verschiedenen Seiten zu einer gleichphasigen Schwingung auf

allen Elementen.

dB(GainTotal)

1.8526e+8@1
7. 73589e+000
4. 9515e+006
2, 1647e+B08

-6, Z2246e-BE1
-3, 4996e+B08
-6, 1967 e+B0E8
-5, 9535e+008

- -1.1771e+BB1
-1. 4558e+BE1
-1.7345e+BE1
-2.813z2e+BE01

-2, 2919%e+B81
-2.5787e+B01
-2, G49%e+BE1
-3.1281e+BB1
-3, 4B65e+BE1

Abbildung 4-32: Simulierter Gewinn der Antenne U-AG?2 in polarer Darstellung (links),
Gesamtdarstellung der Antennenstruktur (rechts).
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Die Messungen der Streuparameter und die Berechnung des Gewinns mit der Bewertung

werden im Kapitel 5 detailliert beschrieben.

-90

-120°

S>>

' 120°
—E-Ebene (¢=90°)

1500 L H-Ebene (¢=0°)

Abbildung 4-33: Schnitte durch die simulierte Richtcharakteristik des Gewinns fiir die Antenne
U-AG?2 entsprechend Abbildung 4-30 (Schnitte durch E-Ebene (—) und H-Ebene (:++)).
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Abbildung 4-34: Stromverteilung auf der Antenne U-AG?2.

Die erste Realisierung ohne Anpassnetzwerk zeigte eine schlechtere Anpassung verglichen

mit der Version mit Anpassnetzwerk und diinnerem Substrat. Durch die Verwendung des

Substrates mit geringerer Dicke ergaben sich ein geringerer Gewinn, eine verringerte

Bandbreite sowie ein schlechterer Wirkungsgrad. Um die positiven Eigenschaften der beiden

Varianten zu vereinen wurde eine Kombination von hoher Substrath6he mit Anpassnetzwerk

vorgenommen. Die urspriinglichen Entwiirfe konnten, durch die Forderung nach einem

einfachen Layout, die Leiterbreiten nicht realisieren, die fiir die Realisierung der Anpassnetz-

J B | —




Entwurf und Simulation von hybridintegrierten Patchantennen fiir 60 GHz

werke notwendig sind. Die Abmessungen des A/4-Transformators wurden entsprechend
Gleichung 4-38 berechnet. Die Impedanzen der Teilabschnitte mit dem Ubergang von
CPW-auf-MS haben folgende Werte:

Zepw: 50 Q (Wellenwiderstand der Koplanarleitung)

Zyusi: 50 Q (Wellenwiderstand der Mikrostreifenleitung MS1)

Zm: 39 Q (Wellenwiderstand des A/4-Transformators 77)

Zys2: 30 Q (Wellenwiderstand der Mikrostreifenleitung MS2)

Zysz: 60 Q (Wellenwiderstand der Mikrostreifenleitung MS3)

Zr: 42,5 Q (Wellenwiderstand des A/4-Transformators 72)

Zuss: 30,5 Q (Wellenwiderstand der Mikrostreifenleitung MS4)

Zyss: 61 Q (Wellenwiderstand der Mikrostreifenleitung MS35)

Zrz: 39 Q (Wellenwiderstand des A/4-Transformators 73)

Zysp: 80 Q (Wellenwiderstand der speisenden Mikrostreifenleitung MSp)

Die Leitungsbreiten der Antenngruppen wurden mit LineCalc, die Abmessungen der Patch-
geometrie mit den Gleichungen 4-31 bis 4-34 errechnet. Die Abbildung 4-35 zeigt die
Antenne mit Speisenetzwerk. Die resultierenden Beschreibungsgroflen sind in der Tabelle 4-7

angegeben:

Tabelle 4-7: Geometrie der simulierten Antenne U-AG3.

Abmessungen der Antenne U-AG3 [um]
820 W
1200 Lys
320 Wrs
50 Luspi
1700 Lusps
130 Wusp
515 Wepw
310 Scrw
530 Lcpw
90 hus
520 hap
300 h
200 Ryia
190 X
530
210 Wsub
530
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In der Abbildung 4-36 erkennt man, dass die Antenne U-AG3 einen simulierten Reflexions-

faktor (S;;) von 23 dB mit einer absoluten 10 dB-Bandbreite von BW = 1,6 GHz, bzw. einer
relativen Bandbreite von 2,7% hat.
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Abbildung 4-35: Unsymmetrisch gespeiste Patchantennengruppe (U-AG3)
mit einem Ubergang von CPW-auf-MS.

Abbildung 4-37 zeigt die polare Darstellung der Richtcharakteristik des Gewinns fiir die
Antenne U-AG3 und die Abbildung 4-38 zeigt die charakteristischen Schnitte in E- und H-
Ebene. In diesen Abbildungen sieht man, dass die Antenne U-AG3 einen simulierten Gewinn
von etwa 11,5 dBi erreicht. Die numerischen Rechnungen lieferten einen Wirkungsgrad von
90%. In der Abbildung 4-39 ist die Stromverteilung fiir eine resonante Anregung auf den

Patches der Antennengruppe U-AG3 zu sehen, alle Patches schwingen mit dem Grundmode.
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Reflexionsfaktor als Funktion der Frequenz

S, [dB]

_2%5 56 57 58 59 60 61 62 63 64 65
Frequenz [GHz]

Abbildung 4-36: Simulierter Reflexionsfaktor S;; der Antenne U-AG3 nach Abbildung 4-35.

dB(GainTotal) z

1. 1445e+AE1
9. 35385 +8680
7. 2167 e+A508
5, 1827 e +0E8

2. 9687 e+0E8
8, 74E9e-BE1
-1, 2393e+880
-3. 3534&+A00
-5, 4674e+E05
-7, 5814e+880
-9, 6954 e+EEG
-1, 1589e+881
-1.3923e+881
-1, 6837e+881
-1.8151e+881
-2, 82666 +881
-2, 2380e+881

Abbildung 4-37: Simulierter Gewinn der Antenne U-AG?3 in polarer Darstellung (links),
Gesamtdarstellung der Antennenstruktur (rechts).
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Abbildung 4-38: Schnitte durch die simulierte Richtcharakteristik des Gewinns fiir die Antenne
U-AG3 entsprechend Abbildung 4-35 (Schnitte durch £-Ebene (—) und H-Ebene (--+)).
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Abbildung 4-39: Stromverteilung auf der Antenne U-AG3.

4.4.2. Differentiell gespeiste Patchantennengruppen (D-AG)

Die meist untersuchten Antennengruppen sind unsymmetrisch gespeiste Patchantennengrup-
pen. Die nachfolgend betrachteten Antennengruppen wurden mittels CPS mit einem differen-
tiellen Signal gespeist. Auf beiden Leitungen der CPS flieen Strome, die gleiche Amplituden
mit 180°-Phasendifferenz haben. Die Leitungen der CPS speisen jeweils die Hélfte der
Patchantennen. Infolgedessen wiirden die beiden Teile gegenphasig gespeist und ihre Felder
sich im Fernfeld ausldoschen. Um alle Patchantennen gleichphasig zu speisen, miissen
entweder die speisenden Mikrostreifenleitung fiir die Hélfte der Patchantennen mit einer
zusitzlichen A,/2-Leitung versehen werden, um eine 180°-Phasendifferenz zu erreichen und
gleichphasig mit dem zweiten Leistungsanteil zu speisen. Alternativ konnten die Hélfte der
Patchantennen so angeordnet werden, dass ihre Felder umgekehrt zur anderen Hélfte schwin-
gen. Auch dadurch wiirden alle Patchantennen trotz differentieller Speisung gleichphasig im
Fernfeld wirksam.

In dieser Arbeit wurden beide Methoden angewendet. In einem Entwurf entsprechend der
ersten Methode wurde eine Ag/2-Leitung zu der Mikrostreifenleitung (MS) eingefiigt. Die
Abbildung 4-40 verdeutlicht die Struktur der differentiell gespeiste Patchantennengruppe nach
dieser Losung mit einem Balun. Die Geometrie der D-AG1 nach Abbildung 4-40 ist in der
Tabelle 4-8 gezeigt.
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Tabelle 4-8: Geometrie der simulierten Antenne D-AG1.

Abmessungen der Antenne D-AG1 [um]
820 Wepw
1100 Scew
200 Lepw
60 Scps
3500
130
520
340
1000
1900
390
1100
1960
80

Zur Vermeidung von Reflexionen im Speisenetzwerk wurden wiederum alle Leitungsimpe-
danzen angepasst. Dafiir miissen zuerst die Wellenwiderstinde der CPW und der CPS
aneinander angepasst werden, die nachfolgend an den Wellenwiderstand der Mikrostreifenlei-
tung (Wys) durch 4/4-Transformator angepasst werden mussten. Das geschieht durch folgende
Dimensionierungen: Die CPS wurde auf einer Substratdicke von 4 = 550 um mit Riickseiten-
metallisierung realisiert. Sie hat einen Wellenwiderstand von Z;~= 100 Q, eine Gleichtaktim-
pedanz Z,,.,~ 190 Q und eine Gegentaktimpedanz von Z,;;~ 50 Q. Das Programm LineCalc
liefert fiir die Geometrie einer solchen CPS eine Leitungsbreite von Weps= 130 um und ein
Spaltmall von Scps= 110 um. Fiir die Impedanzanpassung zwischen der Gegentaktimpedanz
(Zoaq) und dem Wellenwiderstand der Mikrostreifenleitung (Wjys= 390 um) von Zys= 43 Q ist
ein A/4-Transformator erforderlich. Die Lange dieses A/4-Transformators ist Lr= 520 um und
die Breite betriagt Wr= 340 um.

Anschlielend miissen die speisenden Mikrostreifenleitungen (Wysy), die einen Wellenwider-
stand von Zys, =~ 86 £ haben, parallel mit der Mikrostreifenleitung (W) verbunden werden.
Die Abbildung 4-41 zeigt den simulierten Reflexionsfaktor der differentiell gespeisten
Patchantennengruppe nach Abbildung 4-40. Daraus ist ersichtlich, dass die Patchantenne
einen simulierten Reflexionsfaktor S;;=-19dB, eine absolute 10 dB-Bandbreite von

BW =2 GHz bzw. eine relative Bandbreite von etwa 3,4% hat.
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Abbildung 4-40: Die Antenne D-AG1 mit einem Balun und den speisenden Mikrostreifenleitungen.

Reflexionsfaktor als Funktion der Frequenz

—S,, (Simulation)
1 1

_2%5 56 57 58 59 60 61 62 63 64 65
Frequenz [GHz]

Abbildung 4-41: Simulierter Reflexionsfaktor S;; der Antenne D-AG1 nach Abbildung 4-40.
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Nach numerischen Berechnungen hat diese Patchantennengruppe einen Gewinn von etwa
10,7 dBi mit einem Wirkungsgrad von 88%. Abbildung 4-42 zeigt die Richtcharakteristik
(den Gewinn) der Patchantennengruppe in polarer Darstellung und Abbildung 4-43 zeigt die
charakteristischen Schnitte in £-Ebene und H-Ebene. In diesen Abbildungen sieht man, dass
sich die Richtcharakteristik in drei relativ grofle parasitdre Strahlungskeulen aufspaltet. Das
ist auf die groBen Abstinde der Patches zuriickzufithren (d,=3470 um =0,74,
d,= 4250 um = 0,85X0)

dB{GainTotal)

1.8748e+081
8. S432e+0BE
6. 3465e+E8E
4. 1495 e +8E8

1.9551e+088
-2, 4360e-B81
-2, Y4B83e+088
-4, 6370e+00E

- -6, G337 e+@08
-9, 838%e+006
-1.1227e+8@1
-1. 3424e+BE@1

-1.5621e+8@1
-1, 7817e+@@1
-2.8814%e+881
-2, 2211e+8@1
-2, 4487 e+B81

Abbildung 4-42: Simulierter Gewinn der Antenne D-AG1 in polarer Darstellung (links),
Gesamtdarstellung der Antennenstruktur (rechts).
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Abbildung 4-43: Schnitte durch die simulierte Richtcharakteristik des Gewinns fiir die Antenne
D-AG]1 entsprechend Abbildung 4-40 (Schnitte durch £-Ebene (—) und H-Ebene (--+)).

Die Abbildung 4-44 verdeutlicht die Stromverteilung auf den einzelnen Patches der Antenne

D-AG1. Die Funktion des Baluns ist dadurch nachgewiesen, da die Intensititen auf den
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rechten und linken Patches nahezu gleich ist. AuBerdem schwingen alle Patches entsprechend

dem Entwurfsziel mit dem Grundmode.

il Ui

B BE

Abbildung 4-44: Die Stromverteilung auf der Antenne D-AG1.

-

o

Die zweite Methode zum Erreichen gleichphasiger Anregung wird in der Abbildung 4-45
verdeutlicht, die eine derartige Antenne D-AG2 mit einem Balun zeigt. In dieser Anordnung
der Patchantennen sollen die Felder der Patchantennen 1 und 2 gegeniiber den Feldern der
Patchantennen 3 und 4 ohne differentielle Speisung umgekehrt schwingen. Die zwei Leiter
der differentiellen Speiseleitung liefern eine 180°-Phasendifferenz zwischen den Feldern der
Patchantennel 1 und 3, sowie zwischen 2 und 4, die die 180°-Phasendifferenz durch Speisung
von verschiedenen Patch-Seiten kompensiert. Infolgedessen schwingen alle Felder der

Patchantenne gleichphasig.

Das Speisenetzwerk dieser Antennengruppe wurde wie folgt aufgebaut: Der Balun wurde mit
dem Programm Microwave Studio durch numerische Berechnungen optimiert, so dass ein
Koplanarleitungsmode auf der Koplanarleitung mit einem Wellenwiderstand von 50 ©Q in
einen Zweidrahtleitungsmode der CPS mit einem Wellenwiderstand von 100 £ transformiert
wird.

Die parallel zugeschalteten 82 Q-Wellenwiderstinde der speisenden Mikrostreifenleitungen
(MSp) ergeben an dem Anschlusspunkt mit dem A/4-Transformator einen Wellenwiderstand
von 41 Q, der an den 82 Q-Wellenwiderstand der Mikrostreifenleitung (MS) angepasst
werden muss. Die Anpassung erfolgt mit einem A/4-Transformator, der nach der Gleichung

4-38 einen Wellenwiderstand von 58 @ hat. Die Geometrie des A/4-Transformators ldsst sich

oo JL—
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einfach mit Hilfe des Programms LineCalc berechnen. Die Abmessungen der Antennengrup-

pe nach der Abbildung 4-45 sind in der Tabelle 4-9 gezeigt. Der Abstand der Patchantennen

im Array betragt d,= 1660 um und d, = 3530 um.
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Abbildung 4-45: Differentiell gespeiste Patchantennengruppe D-AG2 mit einem Balun.

Abbildung 4-46 zeigt den simulierten Reflexionsfaktor der Antenne D-AG2. Die Patch-

antenne zeigt einen simulierten Reflexionsfaktor (S;;) von -18 dB bei einer Arbeitsfrequenz

von 59,85 GHz mit einer absoluten 10 dB-Bandbreite von BW =2 GHz bzw. einer relativen
Bandbreite von 3,4%.

Der Entwurf erreicht einen simulierten Gewinn von etwa 10,4 dBi mit einem Wirkungsgrad

von 88%. Die Abbildung 4-47 zeigt die Richtcharakteristik des Gewinns der Patchantenne

(polare Darstellung) und die Abbildung 4-48 zeigt die charakteristischen Schnitte in £-Ebene
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und H-Ebene. In diesen Abbildungen sieht man deutlich, dass die parasitdren Strahlungskeu-
len bei p=0° verschwinden, da d,= 0,334 klein ist. Und die ungewiinschten Strahlungskeulen

werden relativ gro3 bei p=90°, wobei d, = 0,74y groBer als die halbe Freiraumwellenlénge ist.

Tabelle 4-9: Geometrie der simulierten Antenne D-AG?2.

Abmessungen der Antenne D-AG?2 [um]
810 Scrw
1100 Lcpw
290 R
60 dy
1750 d,
90 hep
510 h
245 Ryia
210 X
600
90 WSub
180

Reflexionsfaktor als Funktion der Frequenz

S, [dB]

. O

_2(%5 56 57 58 59 60 61 62 63 64 65
Frequenz [GHz]

Abbildung 4-46: Simulierter Reflexionsfaktor S;; der Antenne D-AG2 nach Abbildung 4-45.

In der Abbildung 4-49 ist die Stromverteilung auf der differentiell gespeisten Patchantennen-
gruppe dargestellt. Wie bei den anderen Antennen ist eine Schwingung im Grundmode

erkennbar.
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dB{GainTotal)

1.8352e+881
. 7. 7oGZe+BB0
5. 1687 e+888

2. 5653e+008
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- -1.B412e+BE1
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Abbildung 4-47: Simulierter Gewinn der Antenne D-AG?2 in polarer Darstellung (links),
Gesamtdarstellung der Antennenstruktur (rechts).
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Abbildung 4-48: Schnitte durch die simulierte Richtcharakteristik des Gewinns fiir die Antenne
D-AG?2 entsprechend Abbildung 4-45 (Schnitte durch £-Ebene (—) und H-Ebene (--+)).
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Abbildung 4-49: Die Stromverteilung auf der Patchantennengruppe D-AG2.
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5. Experimentelle Untersuchungen der 60 GHz LTCC-Antennen

5.1. Das Messsystem

Zur messtechnischen Erfassung der elektrischen Eigenschaften eines Netzwerks werden heute
im Hochfrequenzbereich typischerweise Netzwerkanalysatoren eingesetzt, die eine direkte
Messung der Streuparameter eines N-Tors als Funktion der Frequenz erlauben. Ein On-
Wafer-Messplatz liefert eine geeignete hochfrequenztaugliche Moglichkeit zur Kontaktierung
planarer Schaltungen. Beide Ausriistungen zusammen bilden mit einem PC zur Datenaufnah-

me das hier verwendete Messsystem.

5.1.1. Prinzipielle Forderungen an das Messverfahren

Bei den Messungen von Standardantennenparametern wie Reflexionskoeffizient, Gewinn und
Richtcharakteristik treten bei hybridintegrierten Antennen im Millimeterwellenbereich
technische Schwierigkeiten auf, die hauptsédchlich auf die kleinen physikalischen Abmessun-
gen zuriickzufiihren sind. Ein Ausweg ist der Einsatz von On-Wafer-Messspitzen, die zur
koplanaren Antastung in der Qualitdtskontrolle integrierter Halbleiterschaltungen entwickelt
wurden. Die Messgerite miissen vor jeder Messung kalibriert und auf ihre Funktion {iberpriift

werden.

Abbildung 5-1: Das Messsystem, der On-Wafer-Messplatz Cascade Summit 9000 und der
Netzwerkanalysator Agilent E§361 A PNA mit Rechner.
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Um Reflexionen und Wellenleitereffekte durch die metallische Unterlage des Waferprobers
zu verhindern, wurde ein wenige Millimeter starker Absorber (ferrithaltiges Material) unter

dem Substrat platziert.

5.1.2. On-Wafer-Messplatz

Der On-Wafer-Messplatz bildete zum Zeitpunkt der Messungen fiir diese Arbeit die einzige
verfiigbare und fiir wiederholbare Serienmessungen geeignete Moglichkeit zur Kontaktierung
der Antennen im Millimeterwellenfrequenzbereich. Zu diesem Zweck wird der in Abbildung
5-1 gezeigte Waferprober (Cascade Summit 9000) eingesetzt. Der Prober besitzt drei Stell-
achsen fiir die x-, y- und z-Position. Die Kontaktierung der zu messenden Antennen geschieht,
wie in Abbildung 5-2 gezeigt, mit Hilfe von Messspitzen mit Koplanaranschluss. Diese
werden oberhalb einer, in x- und y-Richtung verschiebbaren, Grundplatte (Chuck) des
Waferprobers angebracht. Die zu Beginn in dieser Arbeit eingesetzten Messspitzen der Firma
Picoprobe sind bis 67 GHz spezifiziert und haben die Produktbezeichnung 674-GSG-200-P.
Da die zu messenden Antennenstrukturen in LTCC-Technik gefertigt wurden, und geméaR
threr Natur als Dickschichtschaltung nicht wie beim Halbleiterchip zutreffend, vollig ebene
planare Metallkontakten besitzen, sondern leicht unebene und raue Metall-Glas-Leiter
aufweisen, entsteht eine besonders ungiinstige Konstellation fiir die Kontaktspitzen. Die
Messspitzen miissen auf einer rauen metallisierten Dickschichtoberfliche aufgesetzt werden.
Sie nutzen sich daher schnell ab und miissen mit relativ hoher Kraft aufgesetzt werden, um
Hohenunterschiede auszugleichen. Um eine bessere Kontaktierung zu erreichen, wurden im
spiteren Verlauf der Arbeiten die von der Firma SUSS MicroTec hergestellten Messspitzen
Z 065 V3N GSG 200 eingesetzt. Diese besitzen lange Leiterstrukturen mit federnden Metall-
kontakten und geben schon bei geringen Aufsetzkriften besseren Kontakt. Alle in diesem

Abschnitt beschrieben Antennen wurden mit diesen letztgenannten Messspitzen gemessen.

5.1.3. Kalibrierung

Fiir eine korrekte Messung von Streuparametern mit Hilfe des Netzwerkanalysators ist eine
Kalibrierung des Messgerites notwendig. Damit konnen Fehler des nicht-idealen Messsys-
tems in Form von Zuleitungen und Hochfrequenzkomponenten des Messaufbaus eliminiert
werden. In dieser Arbeit wurden zwei unterschiedliche Arten der Kalibrierung eingesetzt. Fiir
die vorgelegten Ein- und Zweitormessungen wurde die so genannte SOLT-Kalibrierung (Short

Open Load Thru) mit Koplanarleitungen verwendet. Alternativ kam zur Messung von
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Zweitoren die so genannte 7RL-Kalibrierung (Thru Reflect Line) zum Einsatz [46]. Diese

ermoglicht die Verwendung selbstgefertigter Kalibrierelemente.

o |

-

(%)

Mess&p."!ze CPW MS  Antenne

Abbildung 5-2: Antasten einer Antennenstruktur samt speisender Koplanarleitung
mit der Messspitze Z 065 V3N GSG 200.

5.2. Reflexionsmessungen

5.2.1. Zweitor S-Parameter-Messtechnik

Allgemein werden passive Zweitornetzwerke durch lineare Parameter beschrieben. Im
Niederfrequenzbereich werden die Zweitornetzwerke durch Strom und Spannung beschrie-
ben. Im Hochfrequenzbereich werden wegen messtechnischer Vorteile die Netzwerke durch
S-Parameter beschrieben. Diese benutzen die einlaufenden Wellengréfen a;, a, und die
auslaufenden WellengroB3en b;, b, als Beschreibungsgroflen. Damit erhilt man beispielsweise

fiir eine Struktur mit einer Leitungslédnge von / = z,- z; nach der Abbildung 5-3 die Wellen-

groBBen wie folgt [51]:
(Ql) _ (5_11 §12) (21) -
b, S21 S22/ \&2
| [
! [
a) —» : : — b
U, — : : — | U
b | e
” 3 n—z
| [
| [
a —» | Zweitore — b
by «— (S) —

Abbildung 5-3: WellengroBe einer TEM-Leitung.
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Mit Hilfe eines vektoriellen Netzwerkanalysators konnen die HF-Eigenschaften aktiver und
passiver Ein- und Mehrtore bis in den Millimeterwellenbereich bestimmt werden. Das zu
messende Objekt wird mit einem Hochfrequenzsignal angeregt. Dabei werden Amplitude und
Phase der hin- und riicklaufenden Wellen an den Toren des zu messendes Objekts bestimmt.

Bei den Messungen im Millimeterwellenbereich wurde der Netzwerkanalysator (Agilent

ES8361A4 PNA) eingesetzt, der den Frequenzbereich von 10 MHz - 67 GHz abdeckt.

5.2.2. Reflexionsmessung an differentiell und unsymmetrisch gespeisten Einzel-

patchantennen

Alle realisierten Einzelpatchantennen und Patchantennengruppen wurden mit dem in der
Abbildung 5-1 gezeigten System gemessen. Die zu untersuchende Antenne wurde an Tor 1
des Netzwerkanalysators angeschlossen, um ihren Reflexionsfaktor S;; bei der beabsichtigten
Arbeitsfrequenz zu ermitteln. Abbildung 5-4 zeigt den gemessenen Reflexionsfaktor S;; als
Funktion der Frequenz f fiir die Antenne U-EA einschlielich der Simulationsdaten. Dabei
erkennt man, dass diese Antenne auch in der Messung eine gute Anpassung, einen Reflexi-
onsfaktor von S;;=-20dB, bei einer Arbeitsfrequenz von 59,2 GHz besitzt. Die absolute
10 dB-Bandbreite betrdgt BW = 1,4 GHz, die relative Bandbreite 2,4%. Im Vergleich dazu,
wurde ein simulierter Reflexionsfaktor von S;; = -21 dB bei einer Frequenz von 59,5 GHz mit
einer absoluten 10 dB-Bandbreite von BW =2,7 GHz ermittelt (siche Tabelle 5-1). Fiir die
realisierte Patchantenne kann man im Fall der unsymmetrisch gespeisten Einzelpatchantenne

eine gute Ubereinstimmung zwischen Simulation und Messung feststellen.

Abbildung 5-5 zeigt den gemessenen Reflexionsfaktor §;; als Funktion der Frequenz f fiir
die in Abbildung 4-20 gezeigte Antenne D-EA einschlieBlich der Simulationsdaten. Dabei
erkennt man, dass diese Antenne einen gemessenen Reflexionsfaktor S;; besser -10 dB im
Frequenzbereich von 55 bis 62 GHz besitzt. Die absolute 10 dB-Bandbreite betrdgt iiber
7 GHz, die relative Bandbreite etwa 12%. Im Vergleich zu der simulierten absoluten 10 dB-
Bandbreite von BW =6,2 GHz in dem selben Frequenzbereich kann man sagen, dass die

Antenne D-EA keine gute Ubereinstimmung zwischen Simulation und Messung zeigt.
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Reflexionsmessung

——Messung
| Simulation
T
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Abbildung 5-4: Simulierter und gemessener Reflexionsfaktor S;; als Funktion der Frequenz ffiir die
Antenne U-EA (links) und Darstellung der Gesamtstruktur (rechts).

Tabelle 5-1: KenngroBenvergleich zwischen Simulation und Messung fiir alle Antennen.

KenngroBen

Antenne Datenquelle
10 dB-BW [GHz] BW (%)

Simulation 2,7 4,5

Messung 1,4 2.4

Simulation 6.5 10,2

Messung 7,2 12

Simulation 2 3.4

Messung 2,4 4

Simulation 1 1,7

Messung 1,4 2,3

Simulation 2 34

Messung 3,8 6,2

Simulation 2 34

Messung 3,6 5,9
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Reflexionsmessung

S11 [dB]

S

6 | | | | | | | 1l Simulation
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Abbildung 5-5: Gesamtsicht (rechts), simulierter und gemessener Reflexionsfaktor S;; als Funktion
der Frequenz f fiir die Antenne D-EA (links).

5.2.3. Reflexionsmessungen an differentiell und unsymmetrisch gespeisten Pat-

chantennengruppen

Fiir die Antennengruppe U-AG1 (sieche Abbildung 4-25) ergibt sich ein Verlauf des gemesse-
nen und simulierten Reflexionsfaktors S;;, als Funktion der Frequenz f, entsprechend Abbil-
dung 5-6. Die Darstellung zeigt, dass diese Antenne einen gemessenen Reflexionsfaktor S;;
von -18 dB bei einer Arbeitsfrequenz f= 60,8 GHz hat. Die 10 dB-Bandbreite fiir diese
Antenne liefert einen nutzbaren Frequenzbereich von 59,9 bis 62,3 GHz mit einer absoluten
10 dB-Bandbreite von BW = 2,4 GHz, was einer relativen Bandbreite von etwa 4% entspricht.
Im Vergleich zu den numerischen ermittelten Werten sicht man, dass die gemessene Reso-

nanzfrequenz um 1,3 GHz verschoben ist (siche Tabelle 5-1).

Abbildung 5-7 zeigt die Ergebnisse von Messung und Simulation fiir den Reflexionsfaktor
S11, als Funktion der Frequenz f, fiir die in der Abbildung 4-30 gezeigte Antennengruppe U-
AG2. Diese Antenne hat einen simulierten Reflexionsfaktor S;; von -28 dB bei einer Arbeits-
frequenz von 59,4 GHz. Die gemessene Resonanzfrequenz ist um 2,1 GHz verschoben und

liegt bei 61,5 GHz (siehe Tabelle 5-1).

Aus Abbildung 5-7 ist ersichtlich, dass die Antennengruppe U-AG2 eine sehr gute gemessene
Reflexionsddmpfung besser als 21 dB, bei einer Arbeitsfrequenz f= 61,5 GHz, besitzt. Die
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absolute 10 dB-Bandbreite fiir diese Antenne betrigt 1,4 GHz, entsprechend einer relativen

Bandbreite von etwa 2,3%.

Reflexionsmessung

S, [dB]

——Messung
| Simulation
T

_2%5 56 57 58 59 60 61 62 63 64 65
Frequenz [GHz]

Abbildung 5-6: Gesamtsicht (rechts), simulierter und gemessener Reflexionsfaktor S;; als Funktion
der Frequenz f fiir die Antenne U-AG1 (links).

Reflexionsmessung

S, [dB]

——Messung
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T

_3%5 56 57 58 59 60 61 62 63 64 65
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Abbildung 5-7: Gesamtsicht (rechts) und simulierter und gemessener Reflexionsfaktor S;; als Funktion
der Frequenz f fiir die Antenne U-AG2 (links).

Fiir die in der Abbildung 4-40 gezeigte Antennengruppe D-AG1 ergibt sich fiir Messung und
die Simulation des Reflexionsfaktors S;; ein Verlauf, den Abbildung 5-8 zeigt. Diese

Antennengruppe hat, mit den urspriinglich Abmessungen, einen simulierten Reflexionskoeffi-

100
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zient S;; von -19 dB bei einer Arbeitsfrequenz von 59 GHz (sieche Abschnitt 4.4, Abbildung
4-41). Die gemessene Arbeitsfrequenz liegt jedoch bei 62 GHz. In der Abbildung 5-8 sieht
man deutlich, dass die Antenne D-AG1 eine gute gemessene Reflexionsdimpfung S;; von
besser als 27 dB aufweist. Die gemessene absolute 10 dB-Bandbreite betrdagt 3,8 GHz, was

einer relativen Bandbreite von 6,2% entspricht.

Reflexionsmessung

S, [dB]

I I
I I I

i i i Messung

I I [ Simulation
1 1 1 T

_3%5 56 57 58 59 60 61 62 63 64 65
Frequenz [GHz]

Abbildung 5-8: Gesamtsicht (rechts), simulierter und gemessener Reflexionsfaktor S;; als Funktion
der Frequenz f fiir die Antenne D-AG1 (links).

Abbildung 5-9 zeigt die Messung sowie die Simulation des Reflexionsfaktors S;; fiir die in
der Abbildung 4-45 gezeigte Antennengruppe D-AG2. Diese Antenne hat einen simulierten
Reflexionskoeffizient S;; von -18 dB bei einer Arbeitsfrequenz von 59,85 GHz (Siche
Abschnitt 4.4, Abbildung 4-46), bei einer gemessenen Arbeitsfrequenz von 60,85 GHz.

In der Abbildung 5-9 sieht man, dass die Antenne D-AG2 einen sehr guten gemessenen
Reflexionskoeffizient S;; von etwa -24 dB bei einer Arbeitsfrequenz von f= 60,85 GHz hat.
Die gemessene 10 dB-Bandbreite liefert mit einem Wert von 3,6 GHz einen Frequenzbereich
von 59,7 bis 63,3 GHz. Daraus ergibt sich eine relative Bandbreite von etwa 5,9%. Im
Vergleich zum berechneten Kurvenverlauf kann man sagen, dass sich fiir die betrachtete
Antenne D-AG2 aus Abbildung 4-45 eine sehr gute Ubereinstimmung zwischen Simulation

und Messung ergibt.
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Reflexionsmessung
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Abbildung 5-9: Gesamtsicht (rechts), simulierter und gemessener Reflexionsfaktor S;; als Funktion
der Frequenz f fiir die Antenne D-AG2 (links).

5.2.4. Profilometermessung der Antennen

Die Geometrie aller in den Abschnitten 4.3 und 4.4 beschriebenen Einzelpatchantennen und
Patchantennengruppen wurde prézise mit einem Profilometer gemessen (/nfinite focus der
Firma Alicona). Die Antennen wurden mit den realisierten Abmessungen erneut simuliert. Die
Nachsimulationsergebnisse mit den Messergebnissen werden in diesem Abschnitt jeweils
zusammen in einem Diagramm dargestellt und verglichen.

Die entworfene Antenne U-EA hat eine Liange von Lp=810um und eine Breite von
Wp=1200 um. Die simulierte Resonanzfrequenz dieser Antenne liegt bei 59,5 GHz (siehe
Abschnitt 4.3, Abbildung 4-12). Durch Nachsimulation unter Verwendung der gemessenen
Geometrie hat sich die Resonanzfrequenz auf 60,4 GHz verschoben, da die Patchfldche der
realisierten Patchantenne im Herstellungsprozess geringfiigig, aber ungleichmiBig ge-
schrumpft ist (siche Tabelle 5-2). Die Lingen der Mikrostreifenleitungen und der A/4-

Transformator sind aus demselben Grund in ihren Abmessungen zu korrigieren gewesen.

Die Abbildung 5-10 zeigt den gemessenen Reflexionsfaktor §;; als Funktion der Frequenz f
fiir die Antenne U-EA einschlieBlich der Nachsimulation der realisierten Patchantenne mit
ihren tatsdchlichen Abmessungen. Anhand dieser Abbildung erkennt man, dass diese Antenne
eine gute gemessene Anpassung, einen Reflexionsfaktor von S;;=-20 dB, bei einer Arbeits-
frequenz von 59,2 GHz mit einer absoluten 10 dB-Bandbreite von BW = 1,4 GHz, bzw. einer

relativen Bandbreite von 2,4%, besitzt. Im Vergleich dazu, wurde ein nachsimulierter
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Reflexionsfaktor von S;;=-20 dB bei einer Frequenz von 60,4 GHz, mit einer absoluten

10 dB-Bandbreite von BW=3,6 GHz, ermittelt. Fiir die realisierte Patchantenne kann man im

Fall der unsymmetrisch gespeisten Einzelpatchantenne eine gute Ubereinstimmung des

Kurvenverlaufs zwischen der Simulation, unter Verwendung der realisierten Antennengeo-

metrie, und der Messung feststellen. Die Differenz der Resonanzfrequenzen betrigt 1,6 GHz.

Tabelle 5-2: Entworfene und gemessene Abmessungen der Antenne U-EA.

| Antenne U-EA |

Dimensionen Entwurfsparameter [um] Profilometermessung [um]

Lp

810

790

Wp

1200

1170

Lg

300

300

Wsi

50

70

Ly

1000

1020

Wus

130

115

Lysp

1000

1015

Wus

100

80

Ly

540

550

Wr

180

150

Wepw

175

160

Scew

55

80

Reflexionsmessung

S, [dB]

_zg

Frequenz [GHz]

1600

Abbildung 5-10: Gesamtsicht (rechts) und der nachsimulierte und gemessene Reflexionsfaktor S;; als

Funktion der Frequenz f fiir die Antenne U-EA (links).

Aufgrund der nicht vollstindig durchfiihrbaren Messungen der Geometrie der Antennen

D-EA, aufgrund der vergrabenen Strukturen, wurde diese Antenne mit der realen Geometrie

T JL—




Experimentelle Untersuchungen der 60 GHz LTCC-Antennen

nicht nachsimuliert. Tabelle 5-3 zeigt die mit dem Profilometer gemessene Geometrie fiir die
Antenne D-EA. Dariiber hinaus zeigt Abbildung 5-11 die Ergebnisse von Simulation und
Messung. Daraus ist erkennbar, dass diese Antenne zwei Resonanzen aufweist. Die erste
Frequenz, die vermutlich auf die Resonanz eines anderen Bestandteils des Antennenmoduls
zuriickzufiihren ist, liegt bei 57 GHz und die zweite Frequenz, bei der die Antenne den
grofiten simulierten Gewinn hat, liegt bei 60,2 GHz. Die 10 dB-Mittenfrequenz betrug fiir die
Messung 58 GHz und fiir die Simulation 58,75 GHz.

Tabelle 5-3: Entworfene und gemessene Abmessungen der Antenne D-EA

Antenne D-EA
Dimensionen Entwurfsparameter [um] Profilometermessung [um]
Lp 740 690
Wp 1150 1100
Lcps 1350 1420
Weps 100 88
ds, 285 -
R 380
Wepw 180
Scew 55
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Abbildung 5-11: Gesamtsicht (rechts), nachsimulierter und gemessener Reflexionsfaktor S;; als
Funktion der Frequenz f fiir die Antenne D-EA (links).

Die in der Abbildung 4-25 simulierte Antennengruppe U-AGI hat eine Patchldnge von Lp
=760 um und eine Patchbreite von Wp= 1200 um. Die realisierte Antennengruppe besitzt,
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durch ungleiche Schrumpfung bedingt, unterschiedliche Anderungen der realisierten Abmes-
sungen. Die Patchlinge ist um 6%, die Patchbreite um 4% verringert. Die Léngen der
Mikrostreifenleitungen sind um 1 -2% groBer und ihre Breiten um 11 - 21% geschrumpft
(siche Tabelle 5-4). Durch die Anderungen der Geometrie der Patchantennengruppe hat sich
die Arbeitsfrequenz um 1,2 GHz von 59,6 GHz auf 60,8 GHz verschoben.

Die Ergebnisse der Nachsimulation, unter Verwendung der realisierten Geometrie fiir die
Antenne U-AGI, sind zusammen mit denen der Messung in Abbildung 5-12 dargestellt.
Daraus erkennt man, dass der gemessene Reflexionsfaktor S;; der Antennengruppe U-AG1 im

Vergleich zu den numerischen Berechnungen eine sehr gute Ubereinstimmung aufweist.

Tabelle 5-4: Entworfene und gemessene Abmessungen der Antenne U-AG1.

Antenne U-AG1
Dimensionen Entwurfsparameter [um] Profilometermessung [um]
Lp 760 720
Wp 1200 1160
Lys; 3000 2930
Wsi 200 170
Wisz 200 175
Lyispi 1100 1120
Lyspz 2200 2220
Wusp 60
Wepw 170
Scew 85
1555

Y S
!

— Messung
[ Nachsimulation
1

_2%5 56 57 58 59 60 61 62 63 64 65
Frequenz [GHz]

Abbildung 5-12: Gesamtsicht (rechts) und der nachsimulierte und gemessene Reflexionsfaktor S;; als
Funktion der Frequenz f fiir die Antenne U-AG1 (links).
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Die ungleichmiBigen Anderungen der Geometrie der realisierten Antennengruppe U-AG2
haben die Arbeitsfrequenz um 2,1 GHz von 59,4 auf 61,5 GHz verschoben (siche Abbildung
5-13). Diese Variationen sind in Tabelle 5-5 detailliert aufgelistet.

Tabelle 5-5: Entworfene und gemessene Abmessungen der Antenne U-AG2.

Antenne U-AG2
Dimensionen Entwurfsparameter [um] Profilometermessung [um]
Lp 870 835
Wp 1210 1170
Lg 350 365
Wsi 60 80
Lysi 2000 1470
Wsi 130 70
Lys> 515 530
Wsz 310 280
Ly 1200 1180
Ly 1900 1920
Wss 90 70
Lssy 500 520
Ws4 300 280
Ly 530 520
Wr 210 90
Ly 500 480
W 160 135
LMSPI 555 600
Lysp: 1000 1100
90 70
2710 2690
2670 2665
190 160
55 80

Anhand Abbildung 5-13 erkennt man eine sehr gute Ubereinstimmung zwischen der Simula-
tion, unter Verwendung der entsprechend gemessenen Antennengeometrie, und der Messung.

Die Abmessungen der Antennengruppe D-AGI1 sind in Tabelle 5-6 angegeben. In dieser
Tabelle erkennt man, dass die Patchlinge, die die Resonanzfrequenz bestimmt, circa 8%
geschrumpft ist, die Mikrostreifenldngen ungleichméfig geschrumpft ist bzw. nicht mit den

entworfenen Mallen gefertigt wurde.
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Abbildung 5-13: Gesamtsicht (rechts), nachsimulierter und gemessener Reflexionsfaktor S;; als
Funktion der Frequenz ffiir die Antenne U-AG2 (links).

Abbildung 5-14 zeigt den Reflexionsfaktor S;; der Messung und der Nachsimulation fiir die in
der Abbildung 4-40 gezeigte, Antennengruppe D-AGI. Der Vergleich der Ergebnisse von
Messung und Simulation mit den korrigierten Abmessungen ergab eine gute Ubereinstim-

mung. Die gemessene Geometrie dieser Antenne ist in Tabelle 5-6 angegeben.

Tabelle 5-7 zeigt die entworfenen sowie die mit Profilometer gemessenen Dimensionen fiir
die Antennengruppe D-AG2. Anhand dieser Tabelle erkennt man ein ungleichméBiges
Schrumpfen der Geometrie der Antenne. Durch diese Schrumpfung wurde die Arbeitsfre-
quenz um 1 GHz von 59,85 GHz zu 60,85 GHz verschoben. Abbildung 5-15 zeigt die
Messung sowie die Nachsimulation des Reflexionsfaktors S;; als Funktion der Frequenz f fiir
die Antennengruppe D-AG2. Diese Antenne hat einen nachsimulierten Reflexionskoeffizient
S11von -31 dB bei einer Arbeitsfrequenz von 61 GHz. Der Vergleich von Nachsimulation und

Messung liefert die erwartete gute Ubereinstimmung.
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Tabelle 5-6: Entworfene und gemessene Abmessungen der Antenne D-AG1.

Antenne D-AG1

Dimensionen Entwurfsparameter [um] Profilometermessung [um]
Lp 820 760
Wp 1100 1050
Lg 200 190
Wsi 60 80
Lcps 3500 3490
Weps 130 110
Ly 520 530
Wr 340 340
Lusi 1100 1090
Lys> 1960 1960
Wus 390 360
Lspi 1000 1025
Lysp2 1900 1930
Wwusp 80 65
Wepw 180 160
Scew 60 85
Lcpw 1800 2180
110 135
560 560
3740 3715
4250 4270
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Abbildung 5-14: Gesamtsicht (rechts), nachsimulierter und gemessener Reflexionsfaktor S;; als
Funktion der Frequenz f flir die Antenne D-AG1 (links)
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Tabelle 5-7: Entworfene und gemessene Abmessungen der Antenne D-AG2

Antenne D-AG2

Dimensionen

Entwurfsparameter [um]

Profilometermessung [um]

Lp

800

760

Wp

1100

1080

Lg

250

280

Wsi

70

70

Lcps

1750

1740

Wcps

90

75

Lt

510

475

Wr

245

220

Ruys

210

270

Luysp

600

620

Wsp

90

75

Wepw

180

160

Scew

50

80

1600

1555

380

380
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Abbildung 5-15: Gesamtsicht (rechts), nachsimulierter und gemessener Reflexionsfaktor S;; als
Funktion der Frequenz ffiir die Antenne D-AG?2 (links).

5.2.5. Vergleichende Bewertung

Die gemessenen, real gefertigten Antennen haben sowohl bei Einzelstrahlern als auch bei

Gruppenstrahlern eine hohere Arbeitsfrequenz verglichen mit den simulierten Antennen. Die
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Arbeitsfrequenz aller Antennen lag 1,6-5% iiber der Entwurfsfrequenz. Die Verschiebung in
der Arbeitsfrequenz zu hoheren Frequenzen ist auf die nicht kontrollierte Verringerung der
Patchlingen und der Mikrostreifenleitungen bzw. die Verldngerung der Mikrostreifenleitun-
gen zuriickzufithren. Die Mikrostreifenleitungen wurden gemif3 ihrer Ausrichtung auf der
LTCC-Folie und auch wéhrend der Strukturierung mit Siebdruck ungleichméBig verzerrt.
Deswegen wurde die Arbeitsfrequenz aller entworfenen Antennen in nicht exakt einheitli-
chem Malle zu hoheren Frequenzen verschoben. Die Nachsimulations- und Messergebnisse

aller entworfenen Antennen sind in der Tabelle 5-8 angegeben.

Tabelle 5-8: KenngroBBenvergleich zwischen Simulation und Messung fiir alle Antennen.

Kenngrofen
10 dB-BW [GHz] BW (%)
Nachsimulation 3,6 5,9
Messung 1,4 2.4
Nachsimulation - -
Messung 7,2 12
Nachsimulation 1,9 3,1
Messung 2,4 4
Nachsimulation 1,4 23
Messung 1,4 2,3
Nachsimulation 1,2 2
Messung 3,8 6,2
Nachsimulation 2,9 3,2
Messung 3,6 5,9

Antenne Datenquelle

U-EA

D-EA

U-AGI

U-AG2

D-AG1

D-AG2

Die Frequenzgidnge von Abbildung 5-4 bis Abbildung 5-9 zeigen, dass alle Antennen gut
angepasst sind und eine Reflexionsddmpfung von mehr als 15 dB haben. Man erkennt
auBerdem in diesen Darstellungen, dass es eine sehr gute Ubereinstimmung zwischen den
Simulationen, anhand der entsprechenden realisierten Antennengeometrien (Nachsimulatio-
nen), und den Messwerten gibt. Eine gewisse Ausnahme davon bildet die Antenne U-EA
(siche Abbildung 4-11). Die gemessene Resonanzfrequenz dieser Antenne hat sich zu einer
niedrigeren Frequenz statt der durch die nicht vollkommene Korrektur der Schrumpfung zu
erwartenden hoheren Frequenz verschoben. Der Versatz der Arbeitsfrequenz in der Messung
gegeniiber der Arbeitsfrequenz in der Nachsimulation bei Verwendung der korrigierten
Antennengeometrie betrdgt circa 1,6 GHz. Auch zeigt diese Antenne eine Abweichung

zwischen der Frequenz optimaler Anpassung (59 GHz) und der Frequenz maximaler Abstrah-
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lung (60,5 GHz). Diese Verschiebung ist nach einer genaueren Nachsimulation vermutlich auf
den Einfluss der Flache unter der Koppelmikrostreifenleitung zuriickzufiihren. Wenn diese,
wie bei der betrachteten Antenne, an der antennenseitigen Berandung nicht {iber Durchkon-
taktierungen mit der restlichen Masse verbunden ist, kann in dieser Flidche eine Schwingung
bei 59 GHz angeregt werden, die keine Energie abstrahlt. Ein Indiz dafiir ist, dass der
maximale nachsimulierte Gewinn bei der Frequenz liegt, bei der die im Kapitel 5.3 genauer
vorgestellten Transmissionsmessungen eine maximale Abstrahlung der Antenne zeigten. Die
Abbildung 5-16 zeigt den nachsimulierten Gewinn G als Funktion der Frequenz f fiir die
Antenne U-EA nach Abbildung 4-11.

Gewinn als Funktion der Frequenz

Gewinn [dBi]

%5 56 57 58 59 60 61 62 63 64 65
Frequenz [GHz]

Abbildung 5-16: Gesamtsicht (rechts), nachsimulierter Gewinn G als Funktion der Frequenz f
fiir die Antenne U-EA

Die Antenne D-EA hat eine sehr grof3e simulierte und gemessene Bandbreite im Vergleich zu
der Antenne U-EA. Der Grund dafiir liegt hauptsichlich in der differentiellen Speisetechnik,
die zu einer groBen Bandbreite flihrt (siche Abschnitt 4.3). Zusédtzlich tragt das dickere
Substrat der differentiell gespeisten Einzelpatchantenne (4 =330 um), verglichen mit dem
Substrat der unsymmetrisch gespeisten Einzelpatchantenne (4 =220 um), zur Vergroferung
der Bandbreite bei.

Die Antenne U-AG1 nach Abbildung 4-25 hat eine relative Bandbreite von 4%, die um 73%
grofer ist, als die relative Bandbreite der Antenne U-AG2 nach Abbildung 4-30. Die Hauptur-
sache dafiir ist, dass die Antenne U-AGI1 im Vergleich zu der der Antenne U-AG2 auf einem

zweifach dickeren Substrat aufgebaut wurde.
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Das diinnere Substrat erleichtert den Aufbau eines Anpassungsnetzwerks der Antenne
U-AG2. Deswegen ist der gemessene Reflexionsfaktor der Antenne U-AG2 um circa 3 dB
besser als der Reflexionsfaktor der Antenne U-AG1. Die Realisierung eines Anpassungsnetz-
werks auf einem LTCC-Substrat, das aus zwei Lagen mit einer Gesamtdicke von 220 um
besteht, verlangt nach einer zusétzlichen Masseflache unter den Mikrostreifenleitungen, um
kleine Impedanzen im Bereich von 30 Q zu erzielen (siche Abbildung 4-35). Fiir einen
Wellenwiderstand von 30 ©Q betrdgt beispielsweise die Breite einer Mikrostreifenleitung auf
einer einzelnen LTCC-Lage 310 um, wihrend auf zwei Lagen eine Breite von 680 um
notwendig ist.

Beide realisierten differentiell gespeisten Antennengruppen wurden auf einem zweilagigem
LTCC-Substrat mit Anpassungsnetzwerken aufgebaut. Deswegen weisen die differentiell
gespeisten Patchantennengruppen einen vergleichbaren Reflexionskoeftfizienten und &dhnliche
Bandbreiten auf. Die groBere Bandbreite bei den differentiell gespeisten Antennengruppen
verglichen mit den unsymmetrisch gespeisten Antennengruppen zeigt sich deutlich, auch im
direkten Vergleich mit den anderen Realisierungen. Die in der Abbildung 4-25 gemessene
Antenne

U-AG1 wurde mit der in der Abbildung 4-40 gemessenen Antenne D-AGI1 verglichen. In
Abbildung 5-6 und Abbildung 5-8 kann man erkennen, dass die gemessene Bandbreite der
Antenne D-AG1 circa 55% grofBer ist als der nutzbare Frequenzbereich der Antenne U-AGI.
Dasselbe gilt fiir den Vergleich zwischen den Antennen U-AG2 und D-AG2 von Abbildung
5-7 und Abbildung 5-9. Daraus resultiert, erkennbar von Abbildung 5-4 bis Abbildung 5-9,
dass die differentielle Speisung eine VergroBerung der Bandbreite zwischen 50% und 160%

gegeniiber unsymmetrischer Speisung ermdglicht.

5.3. Antennenmessungen am On-Wafer-Messplatz

5.3.1. Beschreibung der Transmissionsmessungen

Wie in den vorigen Abschnitten erwéhnt, gab es im Verlauf dieser Arbeit keine Moglichkeit
zur direkten Messung des Gewinns der Antennen im Antennenmesslabor. Deswegen musste,
um den Gewinn der Antennen zu ermitteln, die Transmission zwischen einer zu vermessenden
Antenne und einer Referenzentenne ermittelt werden. Der Gewinn ldsst sich nach der
Friis’schen Transmissionsgleichung (sieche Gleichung 4-27) berechnen. Diese Gleichung

beschreibt die Empfangsleistung in Abhéngigkeit von der Sendeleistung zweier Antennen, die
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sich jeweils im Fernfeld befinden. Sie miissen dafiir mindestens einen Abstand von r > 2D2//10
aufweisen. Dabei ist D die grofite laterale Dimension der beiden Antennen [07].

Als Referenzantenne wurde im Rahmen dieser Arbeit die von der Firma PARZICH GmbH
angebotene Standardgewinnhorn-Antenne 267 U-20/383 benutzt. Diese Hornantenne hat einen
Gewinn von 20 dBi im Frequenzbereich 50-75 GHz.

Um eine prédzise Messung durchfithren zu konnen, muss sich die Referenzentenne senkrecht
und genau iiber dem Zentrum der zu messenden Patchantenne bzw. Antennengruppe
positioniert werden (sieche Abbildung 5-1). Die Ausrichtung der zu messenden Antenne und
der Referenzantenne muss die Polarisation der abgestrahlten Felder beriicksichtigen. Es wurde
die Ubertragung bei iibereinstimmender Polarisation gemessen. Die Referenzantenne wurde
fiir alle Messungen in dieser Arbeit im Abstand von 20 c¢m tiber der zu messenden Antenne
positioniert. Der Strahlengang war frei von streuenden oder reflektierenden Objekten. Damit
ist der Ubertragungsweg eine senkrechte Linie zwischen der zu vermessenden Antenne und
der Referenzantenne (Hornantenne). Die zu messende Antenne wurde am Tor 2 und die

Referenzantenne am Tor 1 des Netzwerkanalysators (E8361/4 PNA) angeschlossen.

5.3.2. Exemplarische Messergebnisse

Zum Ermitteln des Gewinns aller aufgebauten Antennen wurde die Transmission S,; zwi-
schen der zu messenden Antenne und der Referenzantenne (Hornantenne) durch den Netz-
werkanalysator gemessen. Die so ermittelte Transmission S»; wurde mit der nach der
Friis’schen Formel berechneten Streckenddmpfung verglichen. Nach der Friis’schen Formel

ist die Streckenddmpfung gegeben durch:

2

P 4nr 1

a="5s— (_) 5-2
Pg A GsGEg

Unter der Annahme, dass die Empfangsantenne die beschriebene Hornantenne ist, sie sich im
Abstand von »=20 cm von der zu messenden Antenne befindet, und einen Gewinn von

Gr=20 dB hat, ergibt sich die Streckenddmpfung von:
a[dB] = —1,54 + 20log4, (f)/dB — G5 /dB 5-3

Gr  Gewinn der Referenzantenne (Hornantenne), Gz=20 dB

Gs Gewinn der zu messenden Antenne
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Fiir die Berechnung der Streckenddmpfung wurde der Gewinn der nachsimulierten Antennen
mit den realisierten Abmessungen einbezogen. Diese Kenngroflen wie Gewinn, Wirkungs-
grad, Resonanzfrequenz der nachsimulierten Antennen, Streckenddmpfung sowie die
gemessenen Transmissionsfaktoren sind in Tabelle 2-1 zusammengefasst.

Bei einem simulierten Gewinn von Gs= 5 dBi betriagt die Streckenddmpfung nach Gleichung
5-3 fiir die Antenne U-EA (siche Abbildung 4-11) o =29,1 dB fiir die Frequenz 60,4 GHz.
Gemessen wird ein Transmissionskoeffizient (S2;) von -29,5 dB (siehe Abbildung 5-17), das
heif3t, der gemessene Transmissionskoeffizient ist um 0,4 dB schlechter als in der Simulation
vorhergesagt.

Die Abbildung 5-18 vergleicht die Transmission der gemessenen Antenne D-EA nach
Abbildung 4-20 und der Standardgewinnhornantenne. In dieser Abbildung sieht man, dass der
Transmissionskoeffizient (S»;), bei der Frequenz 59,5 GHz, -29,4 dB betridgt. Damit ergibt
sich fiir eine berechnete Streckenddmpfung a =27,9 dB und einen simulierten Gewinn von

Gs= 6,1 dBi eine Differenz von 1,5 dB.

Tabelle 5-9: Ubersicht der Antennen-KenngroBen: Gewinn (G), Wirkungsgrad (1), Streckenddmpfung
(@) und Transmission (S5;).

Antennen Kenngroflen
(%) a [dB]

U-EA 92 -29,1

D-EA 96 -27,9

U-AGI 89 -23,1

U-AG2 81 -23,8

D-AGI1 88 -23,9

D-AG2 91 -22,7

Ein dhnliches Bild ergibt sich bei der Antennengruppe U-AG1 entsprechend Abbildung 4-25.
Diese hat in der Simulation einen Gewinn von Gs= 11 dB, dem bei der Frequenz 60,8 GHz
eine Streckenddmpfung von o = 23,1 dB gegeniibersteht. Der gemessene Transmissionskoef-
fizient (S;) dieser Antenne ist in Abbildung 5-19 dargestellt. Er betrdgt bei gleicher Frequenz
-24,5 dB. Die Differenz zwischen Messung und der Rechnung betréigt 1,4 dB.
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Transmissionsmessung mit Referenzantenne (Horn)

S-Parameter [d

—S,, Messung
| e e e e e o S, Nachsimulation 4

_SZI Transmission

_4%5 56 57 58 59 60 61 62 63 64 65
Frequenz [GHz]

Abbildung 5-17: Gesamtsicht (rechts), nachsimulierte und gemessene S-Parameter als Funktion der
Frequenz ffiir die Antenne U-EA (links).

Weiterhin betrug der gemessene Transmissionskoeffizient fiir die Antenne U-AG2 (siehe
Abbildung 4-30) S,;=-24,5 dB bei einer Arbeitsfrequenz von 61,5 GHz (Abbildung 5-20).
Diese Antenne hat einen simulierten Gewinn von Gg= 10,5 dBi. Die Differenz zwischen

Messung und Rechnung betriagt 0,7 dB.
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Abbildung 5-18: Gesamtsicht (rechts), nachsimulierte und gemessene S-Parameter als Funktion der
Frequenz ffiir die Antenne D-EA (links)
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S-Parameter [d

_4%5 56 57 58 59 60 61 62 63 64 65

Transmissionsmessung mit Referenzantenne (Horn)

—S“Mcssung
R i e e e Tl SRR P S”Nachsimulation-

— 52] Transmission

Frequenz [GHz]

Abbildung 5-19: Gesamtsicht (rechts), nachsimulierte und gemessene S-Parameter als Funktion der

Frequenz ffiir die Antenne U-AGI1 (links).

Fiir die differentiell gespeiste Antennengruppe D-AG1 (siche Abbildung 4-40) betrug der

simulierte Gewinn Gs= 10,4 dBi und die berechneten Streckenddmpfung o =23,9 dB. Im

Vergleich dazu, betrug der gemessene Transmissionskoeffizient S»;=-25,4dB bei der

Arbeitsfrequenz 62 GHz (siehe Abbildung 5-21). Demnach ergibt sich eine Differenz

zwischen Messung und Rechnung von 1,5 dB.

S-Parameter [dB

Transmissionsmessung mit Referenzantenne (Horn)

T
|
|
\ |
N e I Pl
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_S11 Messung

----- N 1 Nachsimulation [

—S21 Transmission

5 56 57 58 59 60 61 62 63 64 65
Frequenz [GHz]

Abbildung 5-20: Gesamtsicht (rechts), nachsimulierte und gemessene S-Parameter als Funktion der

Frequenz ffiir die Antenne U-AG2 (links).
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Transmissionsmessung mit Referenzantenne (Horn)
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Abbildung 5-21: Nachsimulierte und gemessene S-Parameter als Funktion der Frequenz /'
fiir die Antenne D-AG1

Tendenziell dhnliche Ergebnisse liefert die Untersuchung der Antenne D-AG2 (siche
Abbildung 4-45). Bei dieser Antennen betrug die Differenz zwischen der berechneten
Streckenddmpfung und dem gemessenen Transmissionskoeffizient 1,3 dB bei einer Arbeits-
frequenz von 61 GHz und einem simulierten Gewinn von Gs= 11,5 dBi. Der Vergleich der

Transmission von gemessener Antenne D-AG2 und der Standardgewinnhornantenne ist in

Abbildung 5-22 dargestellt.

Transmissionsmessung mit Referenzantenne (Horn)

S-Parameter [dB]

—Sll Messung

f [ — Sy Nachsimulation | |

—S21 Transmission

_3%5 56 57 58 59 60 61 62 63 64 65
Frequenz [GHz]

Abbildung 5-22: Gesamtsicht (rechts), nachsimulierte und gemessene S-Parameter als Funktion
der Frequenz f fiir die Antenne D-AG2 (links).
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5.3.3. Bewertung

Um die in dieser Arbeit entworfenen Antennen im Bezug auf ihren Gewinn bewerten zu
konnen, sollte der gemessene Transmissionskoeffizient (S>;) mit der berechneten Strecken-
ddmpfung a bei der betrachteten Mittenfrequenz iibereinstimmen. Da nicht alle Einflussgro-
Ben in Betracht gezogen werden konnten, ergeben sich Differenzen zwischen den beiden
Kenngrdfen, beispielsweise durch Verluste.

Der Vergleich der Messergebnisse mit den Rechnungen anhand der Friis’schen Transmissi-
onsgleichung verdeutlichet dass sich eine maximale Differenz zwischen dem gemessenen
Transmissionskoeffizienten (S>;) und der berechneten Streckenddmpfung o von 1,5 dB ergibt.
Die Antennen, fiir die die Differenzen minimale Werte von 0.4 und 0,7 dB aufweisen, sind die
Antennen U-EA und U-AG2, die unsymmetrisch gespeist werden und mit 4/4-Transformator
versehen sind (sieche Abbildung 4-11 und Abbildung 4-30).

Die anderen Antennen, welche differentiell und unsymmetrisch gespeist, und teilweise
zusétzlich mit A/4-Transformatoren ausgefiihrt wurden, weisen eine maximale Differenz
zwischen dem gemessenen Transmissionskoeffizient (S,;) und der berechneten Strecken-
ddmpfung a von circa 1,5 dB auf.

Die geringsten Abweichungen ergeben sich flir unsymmetrische Speisung bei gleichzeitiger
Verwendung eines A/4-Transformators, die maximalen Abweichungen treten bei differentiel-
ler Speisung auf.

Diese Differenz, im Allgemeinen, kann auf die Verluste im Messsystem zuriickgefiihrt
werden, insbesondere auf Reflexionen an der Referenzantenne, an den Wellenleiteriibergén-
gen, auf die nicht idealen Baluns fiir alle differentiell gespeisten Antennen sowie auf die
fehlenden A/4-Transformatoren flir die unsymmetrisch gespeisten Antennen (z.B. U-AG1).
Die beschriebenen Differenzen verdeutlichen, dass die entworfenen Speisenetzwerke den
Antennen mehr Energie zufiihren, und die Antennen diese mit geringen Verlusten abstrahlen
(siche Abschnitt 5.4).

Wie in Abschnitt 4.3.2 erwihnt, ist der Gewinn der differentiell gespeisten Einzelpatchanten-
ne um 1 dBi groBler als der Gewinn der unsymmetrisch gespeisten Einzelpatchantenne. Das ist
auf den hoheren Wirkungsgrad der differentiell gespeisten Einzelpatchantenne zuriick-
zufiihren. Der groflere Gewinn dieser differentiellen Antenne bleibt {iber nahezu die gesamte
10 dB-Bandbreite von 7 GHz erhalten.

Obwohl die Antenne D-EA auf dickerem Substrat aufgebaut wurde, was im Allgemeinen zur
Reduzierung des Wirkungsgrads fiihrt [87], hat diese Antenne einen hoheren simulierten

Wirkungsgrad von 7 = 96%, im Vergleich zum Wirkungsgrad # = 92% der Antenne U-EA.
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Das ist auf die Unterdriickung anderer Moden bei differentieller Speisung zuriickzufiihren
[96]. Daher konnen die Patchantennen mit differentieller Speisung fiir breitbandige Anwen-
dungen mit hohem Gewinn und groBem Wirkungsgrad verwendet werden.

Bei den differentiell gespeisten Antennengruppen ist der Gewinn kleiner als der Gewinn der
unsymmetrisch gespeisten Antennengruppen, weil die Struktur der speisenden Mikrostreifen-
leitungen bei Antennengruppen grundlegend verschieden von der der differentiell gespeisten
Einzelpatchantennen ist. Dies fiihrt zu Anpassungsverlusten, die zusatzlich zu den Verlusten
im Balun auftreten. Mit der Annahme, dass das Messsystem, die Uberginge und die Baluns
verlustfrei sind, sollten die Einzelstrahler einen Gewinn zwischen 4,5 und 5 dBi, die Gruppen-
strahler einen Gewinn von 8,5 - 10 dBi erreichen.

Zunehmende Substratdicken fiihren tendenziell zu einer Reduzierung des Wirkungsgrads.
Dieser nimmt zusitzlich nach Gleichung 4-22 aufgrund zunehmender ohmscher und dielektri-
scher Verluste ab [03]. Letztgenannte Verluste nehmen mit groferen Leitungsldngen zu.
Deswegen hat die auf einlagigem LTCC-Substrat aufgebaute Antenne U-AG2 (siche Abbil-
dung 4-30), die die ldngste Speiseleitungsldnge aller beschriebenen Antennen hat, einen
niedrigeren berechneten Wirkungsgrad von # =81% im Vergleich zu der nach Abbildung
4-25 auf zweilagigem LTCC-Substrat aufgebauten Antenne U-AG1 mit einem Wirkungsgrad
von 77 = 89%. Das gilt auch fiir den Vergleich der auf zweilagigem LTCC-Substrat aufgebau-
ten differentiell gespeisten Antennengruppen D-AGI1 (siche Abbildung 4-40) mit einem
berechneten Wirkungsgrad von 7 = 88% und der Antennengruppe D-AG2 (siche Abbildung
4-45) mit einem Wirkungsgrad von # =91%. Die Leitungsldngen dieser Antennen sind 26%
bzw. 54% kiirzer als die der Antenne U-AGI.

Daraus ergibt sich, dass differentiell gespeiste Antennen auf dickerem Substrat groBere
Wirkungsgrade und infolgedessen hohere Gewinne aufweisen. Zusétzliche Verluste ergaben
sich durch den, ausschlieBlich fiir Messzwecke integrierten, Balun.

Die parasitdren Strahlungskeulen, bei allen auf zweilagigem LTCC-Substrat aufgebauten
Antennengruppen, entstanden wegen des grofen Abstands zwischen den Strahlerelementen
(d> 4¢/2). Bei der Antennengruppe U-AG1 nach Abbildung 4-30, die auf einlagigem LTCC-
Substrat aufgebaut wurde, kann der Abstand zwischen den Strahlerelementen kleiner als 44/2
gewidhlt werden, um die Entstehung von parasitiren Strahlungskeulen zu vermeiden. Dies
wird ermoglicht durch das diinnere Substrat verbunden mit einer geringeren Mikrostreifenlei-
tungsbreite im Speisenetzwerk ohne eine zusitzliche Massefliche unter diesen Leitungen

vorsehen zu miissen. Das Anbringen von zusétzlichen Masseflachen unter den Mikrostreifen-
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leitungen, bei engen Abstinden zwischen den Strahlerelementen, kann das Feld unter diesen

beeinflussen und sollte daher vermieden werden.

5.4. Richtdiagramm-Messungen einer ausgewahlten Antenne

Kurz vor Abschluss der Promotionsarbeit wurde das Antennenmesslabor der TU Ilmenau fiir
Messungen bis 67 GHz erweitert. Erste Messergebnisse flir die in dieser Arbeit entwickelten
Antennen liegen inzwischen fiir ein anschlieBendes Forschungsvorhaben vor und die dabei
erhaltenen Ergebnisse sollen im Folgenden vorgestellt werden, weil sie die Funktion der
entwickelten Antennen durch Gewinnmessungen praktisch verifizieren, die vorher erzielten
Abschitzungen quantitativ bestitigen, und damit die Giiltigkeit der zugrunde liegenden
Annahmen belegen.

Um die Messungen im Antennenmesslabor ausfiihren zu konnen, mussten die LTCC-
Strukturen der Antennen gegeniiber den bisher betrachten planaren Speisestrukturen neu
hergestellt, und gemeinsam mit einem Hohlleiteriibergang als Adapter zur Messtechnik
prapariert werden [102]. Diese relativ aufwidndigen Arbeiten liegen derzeit nur fiir eine
Antennenvariante vor. Betrachtet wurde die Antenne U-AG3.

Abbildung 5-23 zeigt neben einer Gesamtansicht der Antenne die im Antennenmesslabor
gemessene Richtcharakteristik des Gewinns fiir die ausgewéhlte Antenne U-AG3 [102]. Die
Abbildung 5-24 stellt den Gewinn in charakteristischen Schnitten der E- und H-Ebene dar.
Der gemessene Gewinn erreicht einen Wert von 11,5 dBi. Dieser Wert stimmt mit dem
berechneten Gewinn von 11,3 dBi, der fiir die Antenne einschlieBlich Hohlleiteriibergang
berechnet wurde, sehr gut iiberein. In den Diagrammen erkennt man allerdings deutlich, dass
die gemessene Richtcharakteristik zwei unerwiinschte Strahlungskeulen aufweist. Die grof3te
liegt in der negativen x-Richtung. Ursdchlich fiir diese ist, nach ersten Simulationen, vermut-
lich die Anregung und die unerwiinschte Abstrahlung von Oberfldchenwellen. Diese Oberfla-
chenwellen werden am Ubergang vom Hohlleiter auf die speisende Mikrostreifenleitung der
Antennengruppe angeregt.

Die Hauptkennwerte der Antennengruppe U-AG3 (siehe Abbildung 4-35) sind als Simulati-
ons- und Messwerte in der Tabelle 5-10 angegeben.

Um die in der negativen x-Richtung auftretende unerwiinschte Strahlungskeule zu unterdrii-
cken, wurde eine kleine Schaumstoffabsorberplatte auf den speisenden Eingang hinter der
Antenne gelegt, und die so modifizierte Antenne in der Antennenmesskammer erneut

gemessen. Die Messergebnisse zeigen, dass die unerwiinschten Strahlungskeulen deutlich
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verringert wurden. Der Gewinn in drei- und zweidimensionalen Darstellungen ist in Abbil-

dung 5-25 und Abbildung 5-26 dargestellt.

Gewinn der U-AG3
G =11,56 [dBi]

max

Gewinn [dBi]

10

Abbildung 5-23: Gesamtansicht (rechts) und gemessener realisierter Gewinn (links) fiir die Antenne
U-AG3 (polare Darstellung, Messung ohne zusétzliches Absorbermaterial).

90°

120°

—E-Ebene (¢=0°)
..... H-Ebene (¢=90°)

+180°

Abbildung 5-24: Gemessene Richtcharakteristik des Gewinns fiir die Antenne U-AG3
nach Abbildung 4-35 ohne Absorber (Schnitte durch £-Ebene (—) und H-Ebene (-++)).

Tabelle 5-10: Kenngréfen der Antennengruppe U-AG3.

KenngroBen der Antennengruppe U-AG3

KenngroBle Sy [dB] 10 dB-BW [GHz] BW (%)

Wert -22 1,6 2,7
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Gewinn der U-AG3

G =10,83 [dBi]
max
Gewinn [dBi]

10

z

Abbildung 5-25: Gesamtansicht (rechts) und gemessener realisierter Gewinn (links) fiir die Antenne
U-AG3 nach Abbildung 4-35 mit zusétzlichem Absorber (Polardarstellung).
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Abbildung 5-26: Gemessene Richtcharakteristik des Gewinns fiir die Antenne U-AG3
nach Abbildung 4-35 mit Absorber (Schnitte durch £-Ebene (—) und H-Ebene (-++)).
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6. Zusammenfassung

Die vorliegende Arbeit befasst sich mit unsymmetrisch und differentiell gespeisten planaren
Patchantennen, die als Einzel- und Gruppenstrahler ausgefiihrt wurden, und im Zusammen-
hang mit der Entwicklung breitbandiger Systeme flir drahtlose Kurzstrecken-
Dateniibertragung mit Datenraten im Gbit/s-Bereich im Millimeterwellenbereich bei 60 GHz
entwickelt wurden.

Die differentielle Speisetechnik der planaren Einzelpatchantennen und Patchantennengruppen
wird fiir die unmittelbare Verbindung der Patchantennen mit den symmetrischen Schaltungs-
Ein- und Ausgéngen untersucht, um die Vorteile differentieller Signalfiihrung aufzeigen zu
konnen. Die aufgebauten Antennen miissen mit den Sende- und Empfangsbaugruppen
(Transceiver) hybridintegriert werden, was durch die planare Bauform der Antennen in
LTCC-Technologie erleichtert wird. Im Mittelpunkt des Interesses stand bei den Untersu-
chungen eine grofle Bandbreite mit einem Gewinn von mehr als 10 dBi in dem gesamten
Frequenzbereich.

Im ersten Teil der Arbeit wurden Wellenleiteriibergidnge und ein breitbandiger Balun fiir
messtechnische Anforderungen untersucht. Die Uberginge zeichnen sich durch sehr niedrige
Reflexionen und geringe Einfiigeddmpfungen mit einem maximalen Wert von 1,4 dB im
Frequenzbereich 55 - 65 GHz aus. Ahnlich gute Werte ergeben sich fiir den Balun, der
anndhernd im gesamten Frequenzbereit eine Einfligedimpfung von maximal 3 dB hat. Die
Ubergiinge und Baluns wurden mit den Antennen gekoppelt und als Bestandteil der Anten-
nenschaltung betrachtet und daher gemeinsam untersucht.

In dem zweiten Teil der vorliegenden Arbeit wurden Einzelpatchantennen und Patchanten-
nengruppen sowohl mit single-ended als auch mit differentieller Speisung entworfen und
charakterisiert. Anfianglich wurde eine konventionelle unsymmetrisch gespeiste Einzelantenne
mit einem Ubergang und eine differentiell gespeiste Einzelantenne mit einem breitbandigen
Balun untersucht. Die Messergebnisse der unsymmetrisch gespeisten Einzelantenne zeigen,
dass diese Antenne eine gut angepasste Eingangsimpedanz bei der Frequenz 59,2 GHz
aufweist. Die Resonanzfrequenz der gemessenen Antenne ist gegeniiber dem Zielwert um
circa 2 GHz versetzt. Dies kann auf den Einfluss von Resonanzen, hervorgerufen durch
fehlende Durchkontaktierungen zur untersten Massefliche am antennenseitigen Ende der
Mikrostreifenleitung zuriickgefiihrt werden, die zur Impedanzeinstellung dient. Als Konse-
quenz sollte die zwischenliegende Hilfsmasse auf beiden Seiten mit der durchgehenden Masse

verbunden werden. Die Antenne erzielt in ihrer jetzigen Form (siche Abbildung 4-11) eine
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gemessene relative Bandbreite von 2,4%. Der Gewinn von 5 dBi wurde durch den Vergleich
zwischen der gemessenen Transmission S»; mit einer Referenzantenne und der Berechnung
der Einfiigeddmpfung a nach der Friis’schen Formel ermittelt.

Die Untersuchung der differentiell gespeisten Einzelantennen verdeutlicht, dass diese
Speiseform fiir die Einzelantenne eine sehr gro3e gemessene 10 dB-Bandbreite von etwa 12%
mit einem Reflexionsfaktor (S;;) bis -25 dB in dem Frequenzbereich 55 - 62 GHz liefert. Fiir
diesem Frequenzbereich betrug der Transmissionsfaktor (S5;) circa -29,4 dB, der im Vergleich
mit der berechneten Einfiigeddmpfung («) von -27,9 dB bei einem simulierten Gewinn von
6,1 dBi um etwa 1,5 dB hoher ist. Diese Differenz kann auf Unzuldnglichkeiten des Messsys-
tems zuriickgefiihrt werden, die in naher Zukunft durch Messungen in der Absorber-
Antennenmesskammer beseitigt werden konnen. Als zusitzlichen Vorteil dieser Antennenva-
riante erweist sich die Richtcharakteristik, die durch die Symmetrierung der Speisung und das
Anbringen der speisenden Leitungen auf der Riickseite des Patches, verformungsarm sehr
symmetrisch ausgeprégt ist. Es wurde durch Simulationen festgestellt, dass die differentiell
gespeiste Einzelpatchantenne einen Wirkungsgrad von 96% hat, der um 3% hdoher als der
Wirkungsgrad der unsymmetrisch gespeisten Einzelpatchantenne ist. Die Simulation zeigte
dariiber hinaus, dass die Distanz zwischen den Speisepunkten stark die Resonanzfrequenz
beeinflusst. Dieser Einfluss kann auf die entstehende Kapazitit zwischen den speisenden
Leitungen zuriickgefiihrt werden.

Im weiteren Verlauf der Arbeit wurden planare Patchantennengruppen mit unsymmetrischer
sowie mit differentieller Speisung untersucht. Die Antennengruppen wurden mit einer
minimalen Komplexitit von 2 X 2 Elementen entworfen und realisiert, um den erforderlichen
Gewinn von 10 dBi zu erreichen. Die auf einem zwei-lagigen LTCC-Substrat aufgebauten
planaren, unsymmetrisch oder differentiell gespeisten, Patchantennengruppen erreichten bei
der Sollfrequenz einen gemessenen Reflexionsfaktor (S;;) von -18 bis -34 dB mit einer
gemessenen relativen 10 dB-Bandbreite zwischen 3,9 und 6,2% (absolut zwischen 2,4 und
3,8 GHz). Die Messungen zeigen, dass die Bandbreite der differentiell gespeisten Patchanten-
nengruppen etwa 50% groBer ist, als die Bandbreite der unsymmetrisch gespeisten Patchan-
tennengruppe.

Wegen des diinneren Substrats hat die auf einlagigem LTCC-Substrat aufgebaute planare,
unsymmetrisch gespeiste Patchantennengruppe eine kleinere gemessene 10 dB-Bandbreite
von 2,3% (absolut 1,4 GHz). Der gemessene Reflexionsfaktor dieser Antennen (S;;) betrug
-21 dB bei einer Arbeitsfrequenz von 61,5 GHz. Alle entworfenen Patchantennengruppen

erzielten einen simulierten Gewinn von circa 11 dBi mit einem Wirkungsgrad von etwa 87%.
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Die Ausnahme davon bildet die auf einlagigem LTCC-Substrat aufgebaute planare, unsym-
metrisch gespeiste Patchantennengruppe , die aufgrund der ldngeren Mikrostreifenleitungen
und den damit verbundenen Verluste einen Wirkungsgrad von 80% hat. Zur Ermittlung des
Gewinns aller realisierten Antennengruppen wurde die Transmission S»; zwischen der zu
messenden Antenne und einer Referenzhornantenne, die einen Gewinn von 20 dBi aufweist,
gemessen und mit der berechneten Einfligeddmpfung nach der Friis’schen Transmissionsglei-
chung verglichen. Alle gemessenen Antennengruppen liefern eine nahezu konstante Differenz
zwischen der gemessenen Transmission (S,;) und der berechneten Einfiigeddmpfung (a) von
circa 1,4 dB, die auf Unzulinglichkeiten des Messsystems zuriickzufiihren ist.

Die Resonanzfrequenzen aller Antennen sind zu hoheren Frequenzen verschoben. Zu dieser
Verschiebung kam es durch eine nicht exakt kontrollierbare Schrumpfung aller Strahlerele-
mente bei der Herstellung. Alle realisierten Antennen haben bei einer erneuten Simulation
unter Verwendung der realen Abmessungen nahezu die gleichen Resonanzfrequenzen ergeben
wie die, die durch Messung ermittelt wurden.

Die Ergebnisse dieser Arbeit liefern daher Vorgaben fiir einen erfolgreichen Patchantennen-
entwurf differentiell gespeister Einzel- und Gruppenstrahler fiir breitbandige Anwendungen
bei 60 GHz. Es wurde gezeigt, dass eine Hybridintegration von Einzel- und Patchantenneng-
ruppen sowohl mit unsymmetrischer als auch mit differentieller Speisung in die Transceiver-
module auf einem LTCC-Tréger mdglich ist.

Eine mogliche Weiterentwicklung der in dieser Arbeit beschriebenen riickseitig differentiell
gespeisten Einzelpatchantenne D-EA besteht in der Anwendung des verwendeten Speisekon-
zepts auf Antennengruppen. Die damit verbundenen Vorteile sind anhand der Ergebnisse der

differentiell gespeisten Einzelpatchantenne D-EA erkennbar.
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7. Anhang

Im Anhang werden Antennenentwiirfe beschrieben, die fiir die ersten Testpriparationen nicht
im Vordergrund standen. Auch diese Layouts wurden pripariert und ausgemessen. Die
zusitzlich zu den im Hauptteil der Arbeit dargestellten Antennen gemachten Entwiirfe
beinhalten Varianten von Gruppenantennen, die fiir spezielle Einsatzfille im spédteren
Projektverlauf angepasst sind. Eine Ausnahme bildet der letzte Entwurf nach Abbildung A-

15, dessen Fertigung noch nicht abgeschlossen war.
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Unsymmetrisch gespeiste lineare Antennengruppe (AGl):
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Abbildung 7-1: Unsymmetrisch gespeiste lineare Antennengruppe AG1
mit einem Ubergang von CPW-auf-MS.

Tabelle 7-1: KenngroBen der Antennengruppe AGI.

Kenngrofle

Simulation

Messung

S11 [dB]

-29

-15

BW [GHz]

2,5

2,9

G [dBi]

9,8

1 [%]

94

S»1 [dB]

-25

a [dB] -24,2 -
Differenz (S,;- o) [dB] -0,8
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Transmissionsmessung mit Referenzantenne (Horn)
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Abbildung 7-2: Simulierte und gemessene S-Parameter als Funktion der Frequenz

fiir die Antennengruppe AG1.
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Abbildung 7-3: Simulierter Gewinn der Antennengrupe AG1 (Polare Darstellung).
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Abbildung 7-4: Schnitte durch die simulierte Richtcharakteristik des
Gewinns fiir die Antennengruppe AG1 (Schnitte durch E-Ebene (—) und H-Ebene ().
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Abbildung 7-5: Simulierter Gewinn als Funktion der Frequenz fiir die Antennengruppe AGI.
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Unsymmetrisch gespeiste planare Antennengruppe (AG2):
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Abbildung 7-6: Unsymmetrisch gespeiste planare Antennengruppe AG2
mit einem Ubergang von CPW-auf-MS.

Tabelle 7-2: KenngroBen der Antennengruppe AG2.

Kenngrofle

Simulation

Messung

S [dB]

-23

-23

BW [GHz]

1,7

1,8

G [dBi]

10,4

1 [%]

84

S»1 [dB]

o [dB]

-23,5

Differenz (S,;- o) [dB]
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Transmissionsmessung mit Referenzantenne (Horn)
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Abbildung 7-7: Simulierte und gemessene S-Parameter als Funktion der Frequenz
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Abbildung 7-8: Simulierter Gewinn der Antennengrupe AG2 (Polare Darstellung).
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Abbildung 7-9: Schnitte durch die simulierte Richtcharakteristik des
Gewinns fiir die Antennengruppe AG2 (Schnitte durch £-Ebene (—) und H-Ebene ().
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Abbildung 7-10: Simulierter Gewinn als Funktion der Frequenz fiir die Antennengruppe AG2.
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Differential gespeiste planare Antennengruppe (AG3):
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Abbildung 7-11: Differential gespeiste planare Antennengruppe AG3 mit einem Balun.

Tabelle 7-3: KenngroBen der Antennengruppe AG3.

Kenngrofle Simulation
S11 [dB] 221 -16
BW [GHz] 0,8 1,2
G [dBi] 9,2
1 [%] 97
S [dB] -
o [dB] -24,9
Differenz (S,;- a) [dB]

Messung
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Transmissionsmessung mit Referenzantenne (Horn)
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Abbildung 7-12: Simulierte und gemessene S-Parameter als Funktion der Frequenz
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Abbildung 7-13: Simulierter Gewinn der Antennengruppe AG3 (Polare Darstellung).
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Abbildung 7-14: Schnitte durch die simulierte Richtcharakteristik des
Gewinns fiir die Antennengruppe AG3 (Schnitte durch E-Ebene (—) und H-Ebene ().
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Abbildung 7-15: Simulierter Gewinn als Funktion der Frequenz fiir die Antennengruppe AG3.
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