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Kurzfassung

Effiziente Informationsgewinnung mit moglichst geringem Ressourcenaufwand ist
ein zentrales Ziel moderner Sensortechnologien. Wihrend konventionelle Radarsys-
teme zur hochauflosenden Winkelbestimmung meist auf komplexe Mehrkanalarchi-
tekturen zuriickgreifen, er6ffnet der gezielte Einsatz frequenzabhéngiger Antennen-
charakteristiken neue Moglichkeiten zur Vereinfachung der Systemarchitektur. Die
vorliegenden Untersuchungen verfolgen den Ansatz, mithilfe eines einkanaligen fre-
quenzmodulierten Dauerstrich-Radars bei 60 GHz eine gleichzeitige Entfernungs-
und Winkelbestimmung zu realisieren. Dabei kommen frequenzabhingig strahlen-
de Leckwellenantennen zum Einsatz, deren Hauptstrahl sich kontinuierlich mit der
Sendefrequenz schwenkt und somit eine Richtungsauflosung ermoglicht. Hierfiir wer-
den zwei additiv gefertigte Antennen implementiert und realisiert. Die erste ist eine
Slow-Wave-Leckwellenantenne, die einen Strahlschwenk von +21° im Frequenzbe-
reich von 55 GHz bis 65 GHz realisiert, einen Gewinn von 9,5 dBi aufweist und eine
lineare Abhéngigkeit des Strahlwinkels von der Frequenz zeigt. Die zweite Antenne
besitzt ein Serpentinendesign mit einem groleren Gesamtschwenk von etwa +38°
im Bereich von 58 GHz bis 63,5 GHz und besitzt einen Gewinn zwischen 10 dBi und
13 dBi. Das mit der Serpentinenantenne realisierte Gesamtsystem ermoglicht eine
Winkelauflosung von bis zu 8° sowie eine Entfernungsauflosung von etwa 30 cm.
Die Strukturen werden mittels hochauflosendem Stereolithografie-3-D-Druck gefertigt
und im Anschluss mit Silber beschichtet, wodurch eine kostengiinstige, mechanisch
prézise und verlustarme Antennenrealisierung im Millimeterwellenbereich moglich ist.
Die Abstrahlrichtungen der Antennen variieren mit der Frequenz und erlauben so eine
Winkelauflosung iiber die ausgewertete Empfangsfrequenz. Durch die Verwendung
von zwei Ports mit entgegengesetztem Squint-Verhalten ldsst sich ein groBerer Raum-
winkelbereich abdecken. Diese Kombination fiihrt zu einer virtuellen Erweiterung
der Bandbreite, die die Winkelauflosung und die Entfernungsauflosung verbessert.
Das Gesamtsystem basiert auf einem kommerziell verfiigbaren, hochintegrierten
Radarchip. Die entwickelte Antenne ermoglicht dabei eine Winkelschidtzung mit nur
einem Empfangskanal. Die Anbindung erfolgt iiber einen speziell entworfenen Wel-
lenleiteriibergang von einer Patchstruktur auf eine Hohlleiterfiihrung, der mechanisch
modular aufgebaut, simulationsgestiitzt optimiert und mittels additiver Fertigung pra-
zise realisiert wird. Zur Auswertung der empfangenen Signale wird ein segmentiertes
Signalverarbeitungskonzept verwendet, das sowohl Entfernung als auch Winkel der
reflektierten Signale analysiert. Die daraus resultierende Zuordnung zwischen Zielre-
flexion und Antennenabstrahlwinkel ermdglicht eine zweidimensionale Lokalisierung.



II

In umfangreichen Messungen wird das Gesamtsystem und seine Teilkomponenten
charakterisiert. Eine Mehrzielmessung mit unterschiedlichen Reflektorpositionen
bestitigt die Eignung zur gleichzeitigen Entfernungs- und Winkelbestimmung mit
nur einem Kanal. Ubergang, Signalverarbeitung und Antennen werden erfolgreich
validiert. Das vorgestellte Konzept bietet einen vielversprechenden Ansatz, die Sys-
temkomplexitdt von Radarsystemen im Millimeterwellenbereich zu reduzieren und
gleichzeitig eine hohe Winkelauflosung zu ermdglichen. Die Abbildung der Richtungs-
information auf die Frequenzachse stellt eine alternative Kodierung der Raumdimen-
sion dar, die neben hardwareseitigen Einsparungen auch neue Designmoglichkeiten
frequenzselektiv strahlender Antennen erdffnet.



Abstract

Efficient information acquisition with minimal resource expenditure is a central goal
of modern sensor technologies. While conventional radar systems for high-resolution
angle estimation typically rely on complex multi-channel architectures, the targeted
use of frequency-dependent antenna characteristics opens new possibilities for sim-
plifying system architectures. The present study follows the approach of realizing
simultaneous range and angle estimation using a single-channel frequency-modulated
continuous wave radar operating at 60 GHz. This is achieved by employing leaky-wave
antennas with frequency-dependent beam steering, where the main lobe continuous-
ly scans with the transmit frequency, enabling angular resolution. Two additively
manufactured antennas are implemented and realized for this purpose. The first is
a slow-wave leaky-wave antenna, achieving a beam steering range of +21° over the
frequency band from 55 GHz to 65 GHz, exhibiting a gain of 9.5 dBi and a linear beam
angle-to-frequency relationship. The second antenna features a serpentine design
with a wider total beam steering range of approximately +38° in the frequency range
from 58 GHz to 63.5 GHz and a gain between 10 dBi and 13 dBi. The overall system
realized with the serpentine antenna achieves an angular resolution of up to 8° as well
as a range resolution of approximately 30 cm.

The antenna structures are fabricated using high-resolution stereolithography 3-D
printing and subsequently silver-coated, enabling cost-effective, mechanically precise,
and low-loss antenna realization in the millimeter-wave regime. The beam directions
vary with frequency, thus allowing angular resolution over the evaluated received
frequency band. By employing two ports with opposing squint characteristics, a larger
angular coverage can be achieved. This configuration results in a virtual bandwidth
extension that improves both angular and range resolution.

The overall system is based on a commercially available, highly integrated radar
chip. The developed antenna enables angle estimation with only a single receive
channel. The connection is established via a specially designed waveguide transition
from a patch structure to a rectangular waveguide, which is mechanically modular,
simulation-optimized, and precisely realized through additive manufacturing. For
signal evaluation, a segmented signal processing scheme is used that analyzes both
the range and angle of the reflected signals. The resulting association between target
reflection and antenna beam angle enables two-dimensional localization. Extensive
measurements characterize the entire system and its components. One multi-target
measurement with varying reflector positions confirms the suitability for simultaneous
range and angle estimation using only one channel. The transition, signal processing,
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and antennas have been successfully validated. The presented concept offers a promi-
sing approach to reduce system complexity in millimeter-wave radar systems while
enabling high angular resolution. Mapping directional information onto the frequency
axis constitutes an alternative encoding of the spatial dimension, which not only allows
hardware savings but also opens new design opportunities for frequency-selective
radiating antennas.
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KAPITEL

Einleitung

1.1 Motivation

In der Natur begegnen uns immer wieder erstaunliche Losungen fiir komplexe Pro-
bleme. Losungen, die nicht durch maximale Komplexitit, sondern durch raffinierte
Einfachheit iiberzeugen. Ein solches Beispiel ist das Chamileon. Anders als viele
Tiere, die zur rdaumlichen Orientierung auf stereoskopisches Sehen mit dauerhafter

Bildfusion angewiesen sind, nutzt das Chamaéleon ein vollkommen anderes Prinzip:
Es verfiigt iiber zwei unabhéngig voneinander bewegliche Augen, mit denen es gleich-
zeitig in verschiedene Richtungen blicken kann (siehe Abbildung 1.1) [1]. Anstelle
einer kontinuierlichen zentralen Bildintegration verarbeitet es visuelle Informationen
zunichst monokular und kombiniert sie nur bei Bedarf, beispielsweise beim prizisen
Erfassen einer Beuteentfernung. So gelingt es ihm, mit strategisch platzierter Redun-
danz gezielt auf Bewegungen zu reagieren und raumliche Informationen effektiv zu
nutzen [2]. Diese Effizienz in der Informationsgewinnung kann auch fiir technische
Systeme eine Inspiration sein, insbesondere in der Radartechnik, in welcher es nicht
nur darum geht, Objekte zu detektieren, sondern auch ihre Entfernung und Richtung
moglichst prizise zu bestimmen. Moderne Radarsysteme greifen dafiir haufig auf
komplexe Mehrkanal- (Multiple Input Multiple Output, MIMO) Architekturen zu-
riick. Durch den parallelen Betrieb mehrerer Sende- und Empfangskanile wird eine
hohe Winkelauflosung erzielt, allerdings um den Preis erheblicher Systemkomplexitit,
erhohtem Energiebedarf und hohem Datenvolumen in der Signalverarbeitung. Doch
muss es wirklich so kompliziert sein? Gibt es nicht auch technische Losungen, die
mit reduzierter Hardwarekomplexitit dennoch eine gute Auflosung liefern, so wie es
das Chaméleon praktiziert?

Die vorliegende Arbeit greift diese Frage auf und verfolgt das Ziel, mit einem ver-
einfachten Einkanal- (Single Input Single Output, SISO) Radarsystem rdumliche
Entfernungs- und Winkelauflosung zu ermoglichen. Dabei riickt eine Grofie beson-
ders in den Fokus: die Frequenz. In klassischen Systemen wird die Bandbreite zur
Verbesserung der Entfernungsauflosung genutzt. Doch was wire, wenn dieselbe Band-
breite auch zur Richtungsinformation beitragen konnte? Genau dieses Potenzial bietet
die Leckwellenantenne. Eine Antennenstruktur, deren Abstrahlrichtung sich systema-
tisch mit der Frequenz dndert. Statt starrer Richtwirkung entsteht eine kontinuierliche
Strahlschwenkung. Durch eine geeignete geometrische Gestaltung lésst sich dieser
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Abbildung 1.1: Wie das Chamileon mit zwei Augen Richtungen trennt, soll das System frequenz-
abhingige Abstrahlung zur rdaumlichen Zielerfassung nutzen.

Effekt gezielt nutzen, um aus einem einzigen Empfangssignal nicht nur die Distanz,
sondern auch die Richtung eines reflektierenden Objekts abzuleiten. Dieser Zusam-
menhang erdffnet neue Freiheitsgrade im Antennendesign, bringt jedoch auch neue
Herausforderungen mit sich. Wird dieselbe Frequenz sowohl fiir die Entfernungs-
messung als auch fiir die Winkelbestimmung verwendet, so bestimmt die verfiigbare
Bandbreite nicht mehr nur die Entfernungsaufiosung, sondern zusétzlich auch die
Winkelauflosung. Damit verliert die bisher tibliche funktionale Trennung Bandbrei-
te fiir die Entfernung und Antenne fiir den Winkel ihre Giiltigkeit. Die Bandbreite
wird zum zentralen Triger der gesamten rdumlichen Auflosung. Dies erfordert eine
Betrachtung des Antennendesigns, bei der mehrere Optimierungsziele in Einklang
gebracht werden miissen. Die vorliegende Arbeit nimmt sich dieser Herausforderung
an. Inspiriert vom Chamaileon, das mit zwei Blickrichtungen seine Umwelt erfasst,
untersucht sie, wie auch ein Radarsystem mit minimalem Hardwareeinsatz rdumlich
sehen kann.

1.2 Problemstellung

Ziel dieser Arbeit ist der Entwurf, Aufbau sowie die detaillierte theoretische und
experimentelle Untersuchung eines neuartigen Radarsystems, das mit nur einer Sende-
und einer Empfangsantenne eine Winkelauflosung ermoglicht. Da die physikalische
Winkelauflosung konventioneller Radarsysteme iiblicherweise durch die Anzahl der
Empfangskanile begrenzt ist, soll ein alternatives Konzept erarbeitet werden, bei
dem die Winkelauflosung durch eine frequenzabhéngige elektronische Strahlschwen-
kung im Sendesignal anstelle einer raumlichen Abtastung auf der Empfangsseite
erzielt wird. Es ist ein Gesamtsystem zu implementieren, bei dem die spezifischen
Eigenschaften der Hardware in die Algorithmen zur Signalauswertung einflieen, um
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Ziele nach Winkel und Distanz zu trennen. Ziel ist ein flexibles und kostengiinstiges
Antennensystem, das keine komplexe elektronische Steuerung erfordert.

1.3 Aufbau der Arbeit

Diese Arbeit gliedert sich in acht Kapitel, die systematisch von den theoretischen
Grundlagen tiber den Entwurf bis hin zur Umsetzung und Validierung eines win-
kelauflosenden SISO-Radarsystems fiihren. Kapitel 2 vermittelt die notwendigen
theoretischen Grundlagen. Es behandelt die Prinzipien moderner Radarsysteme, re-
levante Antennenkonzepte sowie elektromagnetische Wellenausbreitung. Kapitel 3
untersucht den aktuellen Stand der Technik. Es werden existierende Konzepte fiir
SISO-Radararchitekturen, Leckwellenantennen und Hohlleiteriibergiinge analysiert
und mit Blick auf deren Eignung fiir 60-GHz-Anwendungen bewertet. Kapitel 4 be-
schreibt den Systementwurf. Es werden die Anforderungen an Entfernungs- und Win-
kelauflosung spezifiziert, simulative Voruntersuchungen présentiert und die Auswahl
geeigneter Komponenten begriindet. Zudem werden die Antennengeometrie, der Hohl-
leiteriibergang sowie das Gesamtkonzept der Signalverarbeitung ausgelegt. Kapitel 5
dokumentiert die praktische Umsetzung. Neben der additiv gefertigten Leckwellen-
antenne und der mechanischen Integration umfasst dies auch die Implementierung
der segmentbasierten Signalverarbeitung und der virtuellen Bandbreitenerweiterung.
Kapitel 6 stellt die Messergebnisse des Gesamtsystems vor. Es erfolgt eine Bewertung
hinsichtlich Antennengewinn, Winkel- und Entfernungsauflosung sowie der Detektion
mehrerer Ziele im Nahbereich. Kapitel 7 diskutiert die Ergebnisse und vergleicht sie
mit bestehenden Ansétzen. Kapitel 8 schlieit die Arbeit mit einer Zusammenfassung
der zentralen Erkenntnisse ab.






KAPITEL

Grundlagen

2.1 Radarprinzipien

Radarsysteme (von engl. Radar fiir Radio Detection and Ranging) ermdglichen die
kontaktlose Erfassung, Lokalisierung und relative Geschwindigkeitsbestimmung von
Objekten durch die Aussendung und den Empfang elektromagnetischer Wellen. Die
grundlegende Funktionsweise basiert auf der Messung der Laufzeit zwischen aus-
gesendetem und reflektiertem Signal. Moderne Radarsysteme kombinieren dabei
Antennentechnik, Hochfrequenztechnik und Signalverarbeitung in kompakten, oft
integrierten Systemen. Die wesentlichen Bestandteile eines frequenzmodulierten Dau-
erstrich (Frequency Modulated Continuous Wave, FMCW)-Radarsystems umfassen
(siehe Abbildung 2.1):

o<

AV

D>

Abbildung 2.1: Blockschaltbild eines typischen FMCW Radars.

A Signal-
M verarbeitung

&L
|

. Zur Abstrahlung und Aufnahme der elektromagnetischen
Wellen. Integrierte oder externe Strukturen sind moglich.

. Sende- und Empfangspfad, bestehend aus einer
Phasenregelschleife (Phase Locked Loop, PLL), Mischern, Verstirkern und ggf.
Phasenschiebern.
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. Digitalisierung, Steuerung und Konfiguration,
Auswertung, Winkel-, Abstands und relative Geschwindigkeitsbestimmung.

Eine grundlegende Unterscheidung erfolgt nach der Architektur des Radarsystems:

» SISO: Ein einzelner Sende- und Empfangskanal, geringe Komplexitit, keine
Winkelauflosung.

* MIMO: Mehrere Sende- und Empfangskanile erzeugen ein Array zur Winkel-
auflosung.

Moderne Chips integrieren oft alle erforderlichen Komponenten (Signalerzeugung,
Mischer, Verstirker, Digitalisierung und Signalprozessor) auf einem Substrat. Die
Miniaturisierung erlaubt kompakte und kostengiinstige Radaranwendungen in Mobil-
geriten, Fahrzeugen, Robotik und Industrie.

2.1.1 Funktionsweise eines FMCW-Radars

FMCW-Radare stellen eine besonders effiziente Methode zur simultanen Entfernungs-
und Geschwindigkeitsmessung dar. Im Gegensatz zu gepulsten Systemen sendet ein
FMCW-Radar ein kontinuierliches Hochfrequenz- (High Frequency, HF) Signal aus,
dessen Frequenz iiber eine definierte Zeitspanne 7 moduliert wird. Diese Modulati-
on wird als Chirp bezeichnet. Je nach Anwendung konnen auch Wellenformen wie
Sequenzen mit einer Folge sehr schneller Aufwirtsrampen verwendet werden [3, 4].
Abbildung 2.2 zeigt diesen linearen Frequenzanstieg grafisch durch eine diagonale Li-
nie in einem Frequenz-Zeit-Diagramm. Das Sendesignal beginnt bei der Startfrequenz
Sitare Und steigt innerhalb der Dauer T bis zur Endfrequenz f.,q an, was der Bandbreite
B entspricht. Das Sendesignal s,(¢) kann im Basisband modellhaft durch

5,(t) = cos (2;: (fstmt + g#)) 2.1)
beschrieben werden, wobei f,; die Startfrequenz und § = @ die sogenannte
Sweep-Rate oder Frequenzinderung pro Zeiteinheit ist. Das reflektierte Signal s,.(¢)
erreicht den Empfinger mit einer Laufzeitverzogerung t, sodass beim Mischen von
Sende- und Empfangssignal ein sogenanntes Beat-Signal entsteht. Dieses enthilt die
Beatfrequenz f;, = St, die direkt proportional zur Laufzeitverzogerung und damit zur
Zielentfernung R

= <.
R = 55 1o 2.2

ist, mit ¢ als Lichtgeschwindigkeit im Medium. Im unteren Teil der Abbildung wird
die zeitliche Form der Basisbandsignale dargestellt. Die beiden Signale s,(¢) und s,(¢)
unterscheiden sich durch eine zeitliche Verschiebung T und eine reduzierte Amplitude,
was die Laufzeitverzogerung und die Dampfung des reflektierten Signals visualisiert.
Durch die zeitlich kontinuierliche Messung lisst sich somit die Entfernung mit hoher
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Frequenz
Empfangssignal
Sendesignal
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Abbildung 2.2: Schematische Darstellung der FMCW-Funktion: Lineare Frequenzrampe, reflek-
tiertes Signal mit Zeitverzogerung und resultierendes Beat-Signal.

Genauigkeit bestimmen. Die maximale Entfernungsauflosung ist dabei durch die
Bandbreite B des Chirps begrenzt und berechnet sich zu [, 6]

c

AR = —.
2B

(2.3)
Bewegt sich das Radarsystem und/oder das Ziel, iiberlagern sich die Effekte durch
Laufzeit und Dopplerverschiebung. Zur Entkopplung von Entfernungs- und Geschwin-
digkeitsinformation werden in FMCW-Systemen mehrere Chirps ausgesendet. In
dieser Arbeit wird der sogenannte fast Chirp mode verwendet, bei dem mehrere
Chirps mit geringem zeitlichem Abstand innerhalb eines Frames gesendet werden,
um eine hohere zeitliche Auflosung zu ermdglichen. Neben diesem existiert auch der
sogenannte slow Chirp mode, bei dem die Chirps mit deutlich groerem zeitlichen
Abstand gesendet werden. Auf diesen wird im Rahmen dieser Arbeit nicht néher
eingegangen, weiterfiihrende Informationen finden sich jedoch in [7]. Die Darstellung
rechts oben in Abbildung 2.2 zeigt eine Folge mehrerer aufeinanderfolgender Chirps,
die jeweils leicht zeitlich versetzt reflektiert werden. Daraus ergibt sich die Mdglich-
keit, Phasendnderungen von Chirp zu Chirp zu verfolgen. Diese Phasendifferenz von
zwei aufeinanderfolgenden Chirps entspricht einer Dopplerfrequenz fp, die aus der
zeitlichen Phasenentwicklung bestimmt werden kann. Fiir zwei aufeinanderfolgende
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Chirps mit einem zeitlichen Abstand 7 ergibt sich der Phaseninkrement zu
Ap = 2nfpT.,. 2.4)

Allgemein kann die Dopplerfrequenz aus der Phaseninderung iiber mehrere Chirps
bestimmt werden als
R0
P on T,
Aus der Dopplerfrequenz lisst sich anschliefend die Radialgeschwindigkeit v des
Ziels berechnen zu
b Jp- A

2 b
wobei 4 = — die Wellenlinge zur mittleren Trigerfrequenz f;) bezeichnet. Rechts

(2.5)

(2.6)

unten in Abbi)ldung 2.2 ist eine Datenmatrix dargestellt, in der jede Zeile einem Chirp
entspricht und jede Spalte einer Sample-Position innerhalb des Chirps. Die Matrix-
struktur mit N, Chirps (vertikal) und N, Samples (horizontal) bildet die Grundlage
fiir die nachfolgenden schnellen Fourier-Transformations- (Fast Fourier Transform,
FFT) Schritte. Die FMCW-Methode erméglicht so die gleichzeitige Ermittlung von
Entfernung und Geschwindigkeit. Die Empfangsleistung

_ PTxGTxGRX;LZO'

(47)3R* @.7)

Rx
hingt nach der Radargleichung dabei stark von der Entfernung R zum Ziel ab, wobei
Pr die Sendeleistung, Gryund Gg, Sende- und Empfangsgewinn der Antennen, A
die Wellenldnge und o den Radarquerschnitt des Ziels beschreiben [3, 8].

2.1.2 Signalverarbeitung im Radarsystem

Nach der Mischung von Sende- und Empfangssignal im Basisband enthélt das Beat-
Signal Informationen iiber die Zielentfernung, die aus der Beat-Frequenz eines Chirps
abgeleitet wird, sowie iiber die Radialgeschwindigkeit, die sich aus der Phasenénde-
rung zwischen aufeinanderfolgenden Chirps ergibt. Zur weiteren Verarbeitung wird
das analoge Signal mit einem Analog-Digital-Umsetzer (Analog Digital Converter,
ADC) digitalisiert. Der ADC tastet das Signal mit einer geeigneten Abtastrate f; iiber
die Dauer jedes Chirps T ab. Die entstehende Datenmatrix besitzt typischerweise die
Form N, x N, wobei N, die Anzahl der Chirps pro Messung und N, die Anzahl der
Samples pro Chirp ist. Diese Matrix wird als Ausgangspunkt fiir die Frequenzanalyse
genutzt. Zundchst erfolgt die Fensterung jeder Chirp-Zeile, z.B. mit einem Blackman-
Harris- oder Hamming-Fenster, um Nebenkeulen zu unterdriicken. Anschliefend wird
fiir jede Zeile eine eindimensionale FFT der Linge N, ausgefiihrt

Nr_l
X[kl = ) x[n]-e72mkn/N;, (2.8)
n=0
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mit x[n] als Abtastwerte und X [k] als Frequenzspektrum. Die Frequenzachse l&sst
sich direkt in Entfernung umrechnen. Um in einem weiteren Schritt eine Geschwin-
digkeitsbestimmung iiber eine zweite FFT entlang der Chirp-Achse durchzufiihren,
werden fiir jede gemessene Entfernung die zugehorigen Empfangssignale iiber N,
Chirps ausgewertet. Diese zweidimensionale Verarbeitung ergibt ein sogenanntes
Entfernungs-Doppler-Diagramm. Die Kombination der beiden Frequenzdominen
erlaubt somit die gleichzeitige Detektion von Entfernung und Relativgeschwindigkeit
der Ziele.

Die Winkelauflosung eines Radars beschreibt die Fihigkeit, zwei Ziele mit gerin-
gem Azimutwinkelabstand getrennt zu detektieren. Konventionell wird dies durch
die Nutzung mehrerer Empfangsantennen erreicht, wodurch ein Antennenarray ent-
steht. Bei nur einem Sendepfad und mehreren Empfangern kann zwischen Zielen
in verschiedenen Winkeln unterschieden werden. Durch die Anordnung mehrerer
Antennenelemente entlang einer raumlichen Achse ergibt sich eine effektive Apertur,
bei der eine richtungsabhingige Phasendifferenz zwischen den Antennenelementen
ermittelt werden kann. Diese wird typischerweise iiber eine zusitzliche FFT zur Be-
stimmung des Einfallswinkels genutzt. In Kombination mit der zuvor durchgefiihrten
Entfernungs- und Geschwindigkeitsbestimmung ergibt sich ein dreidimensionaler
Datenwiirfel (Entfernungs-Doppler-Antennen-Wiirfel). Dieser beinhaltet die emp-
fangenen Signale iiber Entfernung, Dopplerfrequenz und Antennenposition. Eine
explizite Winkelschdtzung ist durch weitere Verarbeitungsschritte moglich.

2.2 Elektromagnetische Wellen und
Wellenausbreitung

Elektromagnetische Wellen entstehen durch die gegenseitige Induktion elektrischer
und magnetischer Felder. Diese Wechselwirkung wird durch die Maxwell-Gleichungen
beschrieben [9, S. 93]. Die Ausbreitungsgeschwindigkeit v, einer elektromagneti-
schen Welle in einem Medium mit relativer Permittivitét ¢, ergibt sich zu v, = %,
wobei ¢ die Lichtgeschwindigkeit im Vakuum ist. Daraus folgt die frequenzabhingige
Wellenldnge im Medium zu A = f,CF Im Vakuum gilt entsprechend 1 = C7° [10].
Eine ebene Welle ist durch konstante Phasenflachen senkrecht zur Ausbreitungsrich-
tung definiert und gilt in erster Ndherung unter Fernfeldbedingungen. Die elektrische

Feldstirke folgt der allgemeinen Form

E(r,t) = Egcos(k - r — wt), (2.9)

k-1 = kex +kyy + k.2, (2.10)
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dem Wellenvektor | k |= % und der Kreisfrequenz w = 2mf. Das zugehorige magneti-

sche Feld ergibt sich zu
k x EO
Hy = , 2.11)
c

was die Orthogonalitit von elektrischem Feld E, magnetischem Feld H und Ausbrei-
tungsrichtung k kennzeichnet. Diese Geometrie entspricht der transversal-elektromagnetischen-
(TEM) Welle, wie in Abbildung 2.3 dargestellt [11]. Trifft eine elektromagnetische
Welle auf eine leitende Oberfliche (z. B. Metall), wird sie reflektiert. Die Starke der
Reflexion hidngt von der Impedanzfehlanpassung ab und wird durch den Reflexionsko-
effizienten I" beschrieben

Z -2y

= , 2.12
Zl + ZO ( )

wobei Z; die Wellenimpedanz des Mediums und Z; die Impedanz der Last ist. Im
Grenzfall eines Leerlaufs (Z; — oo) ergibt sich eine phasengleiche Reflexion (1™ = 1),
im Fall eines Kurzschlusses (Z; = 0) eine Phasenumkehr (I" = —1). Eine ideal leitende
Metallwand wirkt somit wie ein Spiegel fiir elektromagnetische Wellen und bildet die
Grundlage fiir Hohlleiterstrukturen.

Abbildung 2.3: und magnetisches Feld einer ebenen TEM-Welle entlang der
z-Richtung [12].

2.2.1 Parallelplattenleitungen

In leitenden Strukturen wie Hohlleitern oder Parallelplattenleitungen konnen elek-
tromagnetische Wellen gefiihrt werden. Die Feldverteilung und auftretende Moden
hingen dabei stark von der Geometrie ab. Eine besonders einfache Struktur ist die
Parallelplattenleitung, bestehend aus zwei parallelen, ideal leitenden Platten im Ab-
stand d, zwischen denen ein dielektrisches Medium liegt (sieche Abbildung 2.4). In
dieser Struktur kann sich eine TEM-Welle ausbreiten, bei der das elektrische Feld
E senkrecht zu den Platten steht, das magnetische Feld H parallel zur Plattenebene
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verlduft und beide Felder orthogonal zur Ausbreitungsrichtung z sind, weshalb
ELHLE
gilt [12]. Die Ausbreitung der TEM-Mode ist nicht durch eine Grenzfrequenz begrenzt.

Ihre Phasengeschwindigkeit ergibt sich zu

v.o= —€ (2.13)

P Ve

mit der relativen Permeabilitét u, des Mediums. Der Wellenwiderstand (Impedanz)
Zy der Leitung ergibt sich nach

E,-d

Zy = ——,
" H_ -W

(2.14)

mit dem Plattenabstand d und der Breite W der Struktur. Da die TEM-Mode nicht
dispersiv ist, bleibt ihre Phasengeschwindigkeit

ﬁ = Wy HrEy vp =

konstant und ihre Ausbreitung frequenzunabhéngig.

e 2.15
5 (2.15)

obere Metallplatte
PE || g

\
4

N H H %
untere Metallplatte

,
-

~
+ ¥

o
V

3 v ~ g

F=0

Abbildung 2.4: Feldverteilung der TEM-Mode in einer Parallelplattenleitung nach [13, S. 365].

2.2.2 Rechteckhohlleiter und TE/TM-Moden

Rechteckhohlleiter bestehen aus metallischen, leitenden Hohlprofilen, in denen sich
keine TEM Wellen ausbreiten konnen. Stattdessen treten sogenannte transversal elek-
trische (TE) und transversal magnetische (TM) Moden auf. Bei TE-Moden verschwin-
det die elektrische Feldkomponente in Ausbreitungsrichtung (£, = 0), wihrend bei
TM-Moden die magnetische Feldkomponente in Langsrichtung entfillt (H, = 0). Die
dominierende Mode im rechteckigen Hohlleiter ist die TE;y-Mode. Ihre Grenzfre-
quenz f,., also die unterste Frequenz, bei der eine Ausbreitung iiberhaupt moglich ist,
hingt direkt von der Breite a des Hohlleiterquerschnitts ab und berechnet sich nach
[14] zu

_
fo= 5, (2.16)
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Abbildung 2.5: Elekirische und magnetische Feldverteilungen der T E3-Mode in einem rechtecki-
gen Hohlleiter aus verschiedenen geometrischen Perspektiven, angelehnt an [14, 15].

Die typische Feldverteilung dieser Mode zeigt eine sinusformige Variation der elektri-
schen Feldstirke in der Breitenrichtung, wie in Abbildung 2.5 dargestellt. Im Gegensatz
zur TEM-Welle ist die TEy-Mode dispersiv, das heilt ihre Ausbreitungsgeschwin-
digkeit ist frequenzabhiingig. Diese Eigenschaft wird durch die wellenabhingige
Phasenkonstante B(f) nach

B(f) = \J(@c)z_(g)z 2.17)

Co a

beschrieben. Daraus ergeben sich die frequenzabhéngige Phasengeschwindigkeit v, (f)
und Gruppengeschwindigkeit v, (f) zu

€0 fc 2
V() = —2—., v,(f) = co 1—(7). (2.18)

Die Dispersionsbeziehung zeigt, dass sich Phasen- und Gruppengeschwindigkeit mit
zunehmender Frequenz einander annéhern. Die Fihrungswellenldnge 2, also die
Wellenldnge innerhalb des Hohlleiters, verldngert sich gegeniiber der freien Raumwel-
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lenléinge 1g = co/f A4 zu

Ao
hg= —=2 . (2.19)

(6

Die vollstiandige Dispersionskurve dieser Beziehung ist in Abbildung 2.6 dargestellt.
Fiir eine storungsfreie Ubertragung ist es erforderlich, dass der Hohlleiter im soge-
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Abbildung 2.6: Dispersionskurve einer 7 E-Mode im Hohlleiter mit Cutoff-Frequenz f,..

nannten Einmodenbereich betrieben wird. In diesem Frequenzbereich ist sichergestellt,
dass ausschlieBlich die T Ep-Mode angeregt wird, wihrend hohere Moden noch unter-
halb ihrer jeweiligen Cutoft-Frequenz liegen. Der Einmodenbereich ist daher definiert
durch

Jeao <f <fe20 (2.20)
wobei f,. o die Grenzfrequenz der nichsthoheren Mode (T E,() bezeichnet. Der si-
chere Betrieb im Einmodenbereich minimiert Modeninterferenzen und sorgt fiir eine
eindeutige Feldverteilung im Hohlleiter. Wéhrend sich elektromagnetische Wellen in
leitungsgebundenen Strukturen wie Hohlleitern oder Parallelplattenleitungen gezielt
fiihren und analysieren lassen, erfordert jede drahtlose Anwendung letztlich eine
Ubergabe dieser Wellen an den freien Raum. Die elektromagnetische Energie muss
effizient aus der leitungsgefiihrten Struktur in eine freistrahlende Wellenform iiber-
fiihrt werden. Dafiir ist insbesondere eine Impedanzanpassung zwischen der Leitung
und dem Freiraum notwendig, um Reflexionen zu minimieren und eine maximale
Abstrahlung zu erzielen. Diese Schnittstelle zwischen leitungsgefiihrten Signalen und
elektromagnetischer Ausbreitung im Raum stellen Antennen dar.

2.3 Antennen

Antennen sind zentrale Elemente in jedem Radarsystem: Sie wandeln leitungsgefiihrte
elektromagnetische Wellen in freistrahlende Wellen um und erméglichen somit die
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drahtlose Ubertragung von Informationen. Ihre Eigenschaften bestimmen maBgeblich
Reichweite, Richtwirkung und Winkelauflésung eines Systems. Um Antennen hinsicht-
lich dieser Leistungsmerkmale zu charakterisieren, werden verschiedene Kenngrofien
und Konzepte herangezogen. Die Umgebung einer Antenne lésst sich in unterschied-
liche Bereiche einteilen, abhingig von der Entfernung zur Antenne und der Art der
vorherrschenden elektromagnetischen Felder. Diese hiingen vom Richtfaktor D ab
[16-18]:

* Reaktives Nahfeld: R < 0,62‘[ D3/ 2, hier dominieren induktive und kapazitive
Kopplungen.

¢ Fresnel-Zone (strahlendes Nahfeld): 0,62\[D3 /2 <R <2D?/2, gepragt von
Interferenzeffekten.

o Fernfeld (Fraunhofer-Zone): R > 2D?/ 1, mit nidherungsweise ebenen Wel-
lenfronten und stabiler Richtcharakteristik.

Im Fernfeld ldsst sich die Strahlung einer Antenne durch das Antennendiagramm
darstellen. Dieses gibt die normierte Feld- oder Leistungsdichte als Funktion der Raum-
winkel 6 und ¢ an. Die elektrische Feldverteilung wird haufig normiert dargestellt
als

Ey(0,
Ej(6,9) _ Lot0:9) ¢), (2.21)
EG,max
und die zugehorige Leistungsdichte durch
S0, E(0.¢)
P,(0,9) = ( ¢), S0,¢) = M, Zy = 376,702, (2.22)
Smax ZO

wobei E das elektrische Feld und Z, der Wellenwiderstand des freien Raums ist. Typi-
sche KenngroBen zur Beschreibung der Richtcharakteristik sind die Halbwertsbreite
(Half Power Beam Width, HPBW), das Nebenkeulenlevel (Side Lobe Level, SLL)
und der Nullstellenabstand (First Null Beam Width, FNBW). Der Richtfaktor D gibt
auBerdem an, wie stark eine Antenne Leistung in eine Vorzugsrichtung biindelt. Dieser
berechnet sich iiber

47§
p = Zomax (2.23)
Prad
wobei P4 die insgesamt abgestrahlte Leistung ist. Die Strahlungseffizienz
P
= (2.24)
Pin

gibt an, welcher Anteil der eingespeisten Leistung P;, abgestrahlt wird, woraus der
Antennengewinn
G=n-D (2.25)
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(a) 3-D-Richtdiagramm eines linearen Arrays. (b) 2-D-Schnitt durch die Hauptstrahlrichtung.

Abbildung 2.7: Normierte Fernfeldcharakteristik nach [16, 18].

resultiert. Zur Berechnung der empfangenen Leistung im Fernfeld wird die sogenannte
Friis-Ubertragungsgleichung

P 1 \2
po = () G (2.26
Tx
verwendet [3]. Der Ausdruck
1 \2
Df: (475R) (227)

wird als Freiraumdédmpfung D, bezeichnet und beschreibt den Dampfungsfaktor
bei der Ausbreitung elektromagnetischer Wellen im freien Raum. Er gilt fiir den
Fall separater Sende- und Empfangsantennen, nicht jedoch fiir Radarsysteme, bei
denen das Signal den Weg zum Ziel und zuriick durchlduft. Nachdem die wichtigsten
charakteristischen Groflen von Antennen erldutert wurden, erfolgt darauf aufbauend
eine gezielte Auswahl und Beschreibung jener Antennentypen, die im Kontext dieser
Arbeit von besonderem Interesse sind.

2.3.1 Hornantennen

Ein klassisches Beispiel fiir eine Antenne mit gerichteter Abstrahlung und hohem
Gewinn ist die Rechteck-Hornantenne. Sie entsteht durch die beidseitige Aufweitung
eines rechteckigen Hohlleiters (Waveguide Rectangular, WR) und ermoglicht einen
effizienten Ubergang von der leitungsgefiihrten zur freistrahlenden Welle. In der
Pyramidenform besitzt sie eine symmetrische Ausbreitung sowohl in der H-Ebene
(xz) als auch in der E-Ebene (yz), wie in Abbildung 2.8 dargestellt. Fiir einen moglichst
hohen Antennengewinn lassen sich optimale AperturgroBen B und A in der H- bzw.
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(b) xz-Schnittebene (H-Ebene). (c) yz-Schnittebene (E-Ebene).

Abbildung 2.8: Pyramiden-Hornantenne mit Geometrieparametern nach [16].

E-Ebene durch
B = v2/10.01, A= v32~0p2’ (2.28)

bestimmen, wobei p bzw. p, die Phasenzentrenabstinde von der Hohlleitermiindung
zur jeweiligen Apertur sind. Der maximale Gewinn G ergibt sich damit ndherungs-

weise zu
21 T [
GO ~ /1—(2) 3)~Olh 2/10[6, (229)

wobei /;, und [, die Langen der Hornstruktur in H- bzw. E-Ebene darstellen.

2.3.2 Leckwellenantennen

Leckwellenantennen kdnnen auf einem wellengefiihrten Hohlleiter basieren, in des-
sen metallische Wand periodisch oder quasiperiodisch Schlitze eingebracht werden.
Diese Schlitze ermoglichen es, dass elektromagnetische Energie kontrolliert aus dem
Leitungsmodus austreten kann. Der Abstrahlwinkel 6 (f) ist frequenzabhéngig und
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ergibt sich iiber die Beziehung

0o(f) = arccos (ﬁ—m) , (2.30)
ko
wobei B (f) die frequenzabhingige Ausbreitungskonstante des Leitungsmodus und
ko = 27t/ A die Wellenzahl im Freiraum ist. Zur Strahlung kommt es, wenn ein Schlitz
| Stromdichteverteilung

I H Feld

I Ag/2

Y=G+jB
b 7|
_L A ]
z (b) Aquivalente Admit-
(a) Geschlitzter Hohlleiter mit dominanter TE,,-Mode. tanzdarstellung.

Abbildung 2.9: Rechteckhohlleiter mit Schlitz und dquivalenter Darstellung als Admittanz auf
Zweidrahtleitung nach [19], [20].

die metallische Wand durchbricht und dabei in ein Strommaximum eingreift. In der
dominanten TEj-Mode verlaufen starke Strome entlang der breiten Wand. Wird ein
Schlitz quer dazu eingefiigt, wird das Stromfeld gestort, was zu einer Abstrahlung fiihrt.
Die Orientierung und Position des Schlitzes beeinflussen das abgestrahlte Feld. Eine
schriage oder asymmetrische Anordnung fiihrt zu einer effektiven Feldkomponente
im Schlitz, die wie ein Aperturstrahler wirkt. Die Wirkung eines einzelnen Schlitzes
kann durch eine Admittanz Y beschrieben werden, die aus dem Reflexionsfaktor S
zu

Y _ 2511

Gchar _1 +S11

berechnet werden kann. wobei G, die charakteristische Leitwertgrofe der Leitung
darstellt. Ein Schlitz ist resonant, wenn das Verhiltnis Y /G, reell ist. In einem Array
von mehreren Schlitzen wird die Wechselwirkung mit benachbarten Elementen durch
die sogenannte aktive Admittanz Y, nach

(2.31)

Y=Y, + Y’ (2.32)

beschrieben, wobei Y,,, die Selbstadmittanz des n-ten Schlitzes ist und Y2 die Summe
der Kopplungen zu den iibrigen Schlitzen darstellt [21]. Der Abstand d zwischen
benachbarten Schlitzen beeinflusst die Phasenlage der abgestrahlten Wellen. Bei
d= 2 ¢/2 wobei 1 g die Wellenlédnge im Hohlleiter ist, spricht man von einem stehwel-
lengespeisten Array. Hierbei befinden sich benachbarte Schlitze in entgegengesetzten
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Strommaxima. Um destruktive Interferenz zu vermeiden, werden die Schlitze abwech-
selnd auf unterschiedlichen Seiten der Mittenlinie platziert (siche Abbildung 2.9a,
Schlitz im Abstand x; von der Mittenlinie), wodurch sich eine 180°-Phasendrehung
ergibt. Bei anderen Absténden (d # 14/2) entsteht ein wanderwellengespeistes Array.
Der Phasenunterschied zwischen benachbarten Schlitzen hingt dann von der frequenz-
abhingigen Ausbreitungskonstante §(f) ab. Der resultierende Abstrahlwinkel 6 (f)
ergibt sich niherungsweise zu

_ BY) _ &
0o (f) = arccos ( T 2d) ) (2.33)

Da g die Phasenlage der abgestrahlten Felder bestimmt, ergibt sich eine stark frequenz-
abhingige Richtwirkung. Der Leckwellenkoeffizient @ beschreibt den exponentiellen
Abfall des Feldes entlang der Struktur

E(z) = Eye” %% /P2, (2.34)

wobei Ey die Amplitude am Strukturanfang und z die Koordinate entlang der Aus-
breitungsrichtung ist. Ein geeignetes Design erlaubt so eine gezielte Steuerung der
Abstrahlcharakteristik durch Anpassung von Schlitzparametern und Frequenz.

2.3.3 Patch-Antennen

Patch-Antennen zeichnen sich durch ihren planaren Aufbau, ein flaches Profil und
eine kostengiinstige Herstellung aus. Sie bestehen typischerweise aus einem metalli-
schen rechteckigen Patch, der iiber einer leitfihigen Bezugspotenzialflache angebracht
ist. Zwischen diesen beiden Ebenen befindet sich ein dielektrisches Substrat mit re-
lativer Permittivitdt ¢,. Aufgrund ihrer kompakten Bauweise und Effizienz finden
Patch-Antennen breite Anwendung in modernen Radarsystemen [22]. Die Struktur
wirkt als resonante Kavitit mit offenen Rindern, wobei elektromagnetische Energie
in Form von Fransenfeldern austritt, die zur Strahlung beitragen. Die dominierende
Modenform ist dabei die TM;3-Mode, bei der das elektrische Feld senkrecht zum
Patch steht und das Magnetfeld tangential verlduft [23]. Abbildung 2.10 illustriert das
Prinzip der Feldverteilung. Zur Auslegung einer Patch-Antenne werden verschiedene
geometrische Parameter verwendet, die sich aus den elektromagnetischen Eigenschaf-
ten und der gewiinschten Resonanzfrequenz f, ableiten. Die Breite W), des Patches

ergibt sich zu
Co 2
W, =— . 2.35
Pof. J g, +1 (2.39)

Da das elektrische Feld nicht vollstdndig im Substrat, sondern teilweise in der Luft
verlauft, wird die effektive Permittivitat ¢.4 verwendet. Sie berechnet sich mit der
Substrathéhe £ zu

-1/2
e +1 g,-1 h
- l+2n) 2.36
beff =~ T ( " Wp) (2.36)



2.3 Antennen 19

Fransenfelder

~
A

vV V

L
PR

>

E Feld

Abbildung 2.10: Feldverteilung mit Fransenfeldern an den Patchkanten.

Die effektive Linge L. der resonanten Kavitit ergibt sich durch

2fr\/ geff'

Da an den offenen Rédndern Fransenfelder auftreten, wird eine Langenzugabe AL
beriicksichtigt, die nach

Leg (2.37)

(gei + 0,3) (22 +0,264)

AL = 0,412h - L (2.38)
(geff - 0’258)(71’ + 0’8)
zu berechnen ist. Daraus folgt die effektive Gesamtlange L, des Patches als
L, = Leg — 2AL. (2.39)

Das vorliegende Kapitel hat die wesentlichen physikalischen, systemtechnischen
und antennentechnischen Grundlagen zusammengefiihrt, die fiir das Verstdndnis von
Radarsystemen und deren Komponenten erforderlich sind. Darauf aufbauend erfolgt
im nédchsten Abschnitt eine Einordnung bestehender Konzepte, Technologien und
aktueller Forschungsarbeiten im Kontext dieser Arbeit [24].






KAPITEL

Stand der Technik

3.1 Gesamtsystem

Um die in Kapitel 1.2 formulierten Anforderungen an ein kompaktes, energieeffizien-
tes und winkelauflosendes 60-GHz-Radarsystem mit minimaler Hardwarekomplexitét
zu erfiillen, ist ein ganzheitlicher Systemansatz erforderlich. Dabei kommt der Integra-
tion von Antenne, Systemarchitektur und Signalverarbeitung eine zentrale Bedeutung
zu. In den folgenden Abschnitten wird der Stand der Technik hinsichtlich vollstindig
realisierter Radarsysteme mit frequenzabhingiger Strahlschwenkung zusammenge-
fasst, um bestehende Losungsansitze zu bewerten und potenzielle Abgrenzungen zu
der in dieser Arbeit verfolgten Systemkonzeption aufzuzeigen.

3.1.1 Gesamtsystem mit SIW-Leckwellenantenne im 60-GHz-Band

Das in [25] und [26] vorgestellte Radarsystem adressiert die schnelle Detektion be-
wegter Ziele, insbesondere im Nahbereich, also in kurzen Entfernungen unmittel-
bar vor dem Sensor. Das Gesamtsystem basiert auf dem FMCW-Prinzip mit einem
Frequenzhub von 57 GHz bis 63 GHz. Fiir die Umsetzung der winkelauflésenden
Detektion wird eine frequenzscannende Leckwellenantenne (Leaky-Wave Antenna,
LWA) verwendet, die auf der substratintegrierten Hohlleiter- (Substrate Integrated
Waveguide, SIW) Technologie basiert und eine sogenannte Meander-Linien-Struktur
aufweist (sieche Abbildung 3.1). Diese ist in [27] genauer aufgefiihrt. Der Einsatz
dieser Antennengeometrie ermoglicht eine frequenzabhingige elektronische Strahl-
schwenkung, ohne dass mechanische Komponenten oder phasengesteuerte Arrays
notwendig wiren. Der konkrete Strahlschwenk, also das frequenzabhéngige Verkippen
der Hauptstrahlrichtung der Antenne liegt nach [27] bei ungefihr +20°. Das Gesamt-
system ist als kompakter Demonstrator aufgebaut, der neben dem Antennenfrontend
auch eine vollstindige digitale Signalverarbeitungseinheit beinhaltet. Die Auswer-
tung erfolgt mittels FFT-basierter Methoden sowie zeitselektiver Analyseverfahren,
wodurch sowohl Entfernungs- als auch Winkelinformationen aus dem empfangenen
Signal extrahiert werden konnen. Die Winkelschédtzung basiert dabei vollstindig auf
der frequenzabhingigen Antennencharakteristik. In einer Folgearbeit [28] wird ei-
ne dhnliche Antenne bei 77 GHz genutzt und iiber 20° geschwenkt. Zudem wird in
jener Arbeit die Meanderstruktur in ein hybrides MIMO-FMCW-Radar integriert.
Die frequenzgesteuerten SIW-Antennen dienen als Sendeeinheiten in einem linearen
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Abbildung 3.1: Radar-Frontend im Frequenzbereich von 57 GHz bis 63 GHz mit integrierter
Meanderlinienantenne zur Strahlschwenkung [25].

MIMO-Array mit 48 virtuellen Kanilen. Die Elevationswinkelinformation wird er-
neut aus der frequenzabhingigen Hauptstrahlrichtung der Antenne gewonnen, wobei
der Empfang durch breit strahlende Empfangs- (Receive, Rx) Antennen erfolgt. Im
Vergleich zur in dieser Arbeit verfolgten Zielstellung lassen sich mehrere Unterschiede
identifizieren:

* Die planar aufgebaute SIW-basierte Meanderstruktur ermoglicht eine geringe
Bauhohe, bietet jedoch nur begrenzte Flexibilitét bei der Integration austausch-
barer Antennenmodule. Dadurch wird ein Konzept erschwert, bei dem je nach
Zielanwendung spezifisch angepasste Antennen auf einer identischen System-
basis genutzt werden konnen.

* Der Fokus liegt auf der Detektion einzelner Ziele mit Geschwindigkeiten iiber
500 ? Dafiir kommt eine schnelle direkte digitale Frequenzsynthese-basierte Si-

gnalerzeugung zum Einsatz, kombiniert mit einer ADC-Abtastrate von 500 MTS
bei 15 bit Auflosung. Die Detektion mehrerer Objekte mit Winkelauflosung
wird nicht adressiert.

* In [28] werden zwar mehrere Ziele detektiert, allerdings wird hier ein MIMO-
System genutzt, bei welchem die Antennen mit Strahlschwenk zur Verbesserung
der Winkelauflosung dienen und nicht zur Ermoglichung.

Ein wesentlicher Aspekt ist zudem, dass die Arbeit eine umfassende Systemintegration
vorstellt, die jedoch auf einer eher konventionellen SIW-Technologie basiert. Diese
bietet Vorteile hinsichtlich Planaritidt und Integration auf Substratbasis, bringt jedoch
auch signifikante Einschrankungen mit sich: So sind strukturelle Anpassungen schwer
umzusetzen, insbesondere bei hoheren Anforderungen an Antennengewinn, Strahlfor-
mung oder strukturelle Modularitit. Weiterhin ist das Konzept in seiner Skalierung
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beschriinkt, da bei 60 GHz und erst recht bei hoheren Frequenzen die dielektrischen
Verluste im SIW den Gewinn der Antenne erheblich reduzieren. Auch die maximal
mogliche Direktivitdt und die Symmetrie des Abstrahlverhaltens sind aus diesem
Grund limitiert.

3.1.2 Gesamtsystem mit breitbandiger, verlustarmer
Leckwellenantenne im W-Band

Das in [29] vorgestellte Antennensystem adressiert die Anforderungen hochauflo-
sender Multikanalradarsysteme im Millimeterwellenbereich. Im Fokus steht eine
leistungseffiziente LWA, die gezielt fiir Anwendungen mit hoher Bandbreite bei
gleichzeitig niedrigen Verlusten entwickelt wurde. Die Antenne basiert auf einem
luftgefiillten Rechteckhohlleiter mit nichtresonanten Schlitzen an der schmalen Wand,
wodurch eine frequenzabhingige Strahlschwenkung ermdoglicht wird. Die Struktur
kombiniert die Vorteile klassischer Leckwellenkonzepte mit einer neuartigen mechani-
schen Umsetzung, die auf gefrdsten Metallschichten und der sogenannten Split-Block-
Technologie basiert. Im Vergleich zu breitwandigen Slot-Arrays oder dielektrisch
gefiillten SIW-Ansitzen erlaubt die verwendete Konfiguration ein préziseres Ab-
strahlverhalten, geringe Verluste und eine einfache Integration in dichtere Arrays.
Der gemessene Strahlschwenkbereich betrdgt rund 20° bei einer nutzbaren Band-
breite von 25 GHz. Das System demonstriert die Antennenfunktion innerhalb eines
FMCW-Radar-Modells (siche Abbildung 3.2). Der erzeugte Frequenzhub erstreckt
sich liber 85 GHz bis 105 GHz. Die Auswertung der empfangenen Daten des Modells
erfolgt iiber eine zeitfrequenzbasierte Analyse mittels Gabor-Transformation, wobei
Reichweiten- und Winkelinformationen aus einem einzigen Empfangskanal gewonnen
werden. Damit stellt das Paper modellhaft eine vollstindige Systemintegration vor.
Im Vergleich zur vorliegenden Problemstellung ergeben sich folgende Abgrenzungen:

~0dBm
PLL x12

A
A

Sync ADC ®—' A

Tripelspiegel

Metallwand

Abbildung 3.2: Aufbau zur Charakterisierung der frequenzabhingigen Strahlschwenkung einer
Antenne im Rahmen eines FMCW-Radars [29].

* Das Antennendesign nutzt eine luftgefiillte Hohlleiterstruktur mit linear getaper-
ten, nichtresonanten Schlitzen, deren Leckverluste iiber die Slotbreite steuerbar
sind.
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* Die Herstellung der Antenne erfolgt iiber Frisen und Laserschneiden von metal-
lischen Strukturen mit zusétzlicher Goldbeschichtung, um Oberflachenverluste
zu minimieren. Diese Fertigungsmethodik ist hochgenau, aber extrem aufwén-
dig und nicht kosteneffizient.

* Der Strahlschwenk betragt etwa 20°, was bei einer Bandbreite von 25 GHz
einem sehr geringen Winkel-zu-Frequenz-Verhiltnis entspricht.

* Die Antenne wurde in ein FMCW-Radarmodell eingebunden, allerdings nur in
ein praxisnahes Demonstrationssystem mit Labormessgeridten und nicht in ein
vollstandig aufgebautes oder kommerzielles Radarmodul.

Insgesamt stellt [29] ein breitbandiges Radarmodell mit frequenzscannender LWA dar.
Aufgrund des geringen Winkel-zu-Frequenz-Verhiltnisses sowie der aufwendigen Fer-
tigung ist dieses Konzept jedoch nicht geeignet, um die Zielsetzung der vorliegenden
Arbeit zu erfiillen, sondern erfordert alternative Design- und Herstellungsansétze.

3.1.3 Gesamtsystem mit mikrostreifenbasierter
Leckwellenantenne

In [30] wird ein Terahertz-Radarsystem vorgestellt, das auf einer periodischen Mikro-
streifen-LWA basiert und eine frequenzabhéngige Strahlschwenkung im Bereich von
235 GHz bis 325 GHz realisiert (siehe 3.3). Der realisierte Squint-Winkel, also die
frequenzabhingige Verschiebung des Hauptstrahls, betrdgt —23° bis 15° mit einer
konstanten Strahlbreite von etwa 4° iiber die gesamte Bandbreite, was einer Gesamt-
Squintweite von 38° entspricht. Die Bandbreite des Systems betrigt 90 GHz. Die
Antenne ist als planare Mikrostreifenleitungsstruktur mit periodisch angebrachten
Strahlungselementen aufgebaut. Ein Frequenzsweep fiihrt zu einer gerichteten Ab-
strahlung, wobei der Winkel durch die Dispersionseigenschaften des Leiters bestimmt
wird. Der Ubergang zwischen dem rechteckigen WR-3-Wellenleiteranschluss und
der mikrostreifenbasierten Antenne erfolgt iiber einen planaren Koppler auf Basis
von metallisierten COP-Folien. Dieser erlaubt eine verlustarme Modenkonversion
bei gleichzeitig geringem Bauraum. Die Einfiigedimpfung liegt laut Simulation bei
etwa 1,2dB bei 300 GHz, und die 3-dB-Ubertragungsbandbreite betriigt mehr als
95 GHz. Das vorgestellte System ist nicht mit einem vollstandigen FMCW-Radar-
Frontend ausgestattet, sondern wird iiber einen Vektornetzwerkanalysator angeregt
und ausgelesen. Die Signalverarbeitung erfolgt auf Basis der komplexen Streupara-
meter (S-Parameter), wobei sowohl Entfernungs- als auch Winkelinformation durch
Inverse Fourier-Transformation bzw. Frequenzanalyse extrahiert werden. Durch die
simultane Auswertung der Zeit- und Frequenzantwort des reflektierten Signals wird
eine zweidimensionale Lokalisierung realisiert. Im Vergleich zur in dieser Arbeit
verfolgten Zielstellung ergeben sich folgende Unterschiede:
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Abbildung 3.3: Aufbau des Gesamtsystems mit Antenne und VNA nach [30].

Die verwendete Antenne basiert auf einer mikrostreifenbasierten LWA im THz-
Bereich, was einen kompakten Aufbau ermoglicht. Allerdings fiihrt die hohe
dielektrische Verlustrate von Mikrostreifenleitungen bei diesen Frequenzen zu
einer Reduktion des erzielbaren Antennengewinns.

Der Demonstrator basiert ausschlieflich auf Labormessequipment. Eine plati-
nenbasierte Integration oder Systemumsetzung fiir eingebettete Anwendungen

ist nicht Teil des Konzepts.

Das System stellt einen Funktionsnachweis im Labor dar, ist jedoch nicht in ein
vollstdndiges Radarfrontend mit aktiver Sende- und Empfangseinheit integriert.

Die Betriebsfrequenz liegt aufSerhalb definierter Industrie-, Wissenschafts- und
Medizin- (Industrial, Scientific, Medical, ISM) Binder, sodass der Einsatz
auflerhalb abgeschirmter Laborumgebungen nur mit entsprechenden Frequenz-
nutzungszulassungen moglich wire.

Der Strahlschwenk betrégt etwa 38°, was durch die hohe Bandbreite einem sehr
geringen Winkel-zu-Frequenz-Verhiltnis entspricht.

Das in [30] beschriebene System liefert wertvolle Erkenntnisse zur hochfrequenten
strahlschwenkenden Radararchitektur mit mikrostreifenbasierten LWAs. Die Arbeit
bleibt jedoch limitiert in Bezug auf Systemintegration, ressourcenschonender Um-
setzung und die flexible Anpassbarkeit des Antennensubsystems an unterschiedliche

Anwendungen.
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3.1.4 Gesamtsystem mit frequenzscannender Rampart-Antenne
im Sub-10-GHz-Bereich

In [31] wird ein vollstindig implementiertes Radarsystem vorgestellt, das speziell fiir
die Vitalzeichenerfassung und 2-D-Lokalisierung in Innenrdumen konzipiert wurde.
Das System basiert auf einer SISO-Architektur mit FMCW-Modulation und verwendet
zwei Rampart-Line-Antennen zur frequenzabhingigen Strahlschwenkung. Abbildung
3.4 zeigt hierzu das Gesamtsystem. Die Betriebsfrequenz liegt bei 7,3 GHz mit einer
Bandbreite von 1 GHz. Die Rampart-Antennen arbeiten als frequenzscannende Mi-
krostreifenstrahler mit zwei Ports, wobei durch Umschalten der Speisepunkte eine
bidirektionale Strahlschwenkung erreicht wird. Deren zugehorige Antennengeometrie

[ Umschalter]
| IMEC Chip

-\

PICOZED

Abbildung 3.4: Aufbau des Radarsystems mit integrierter Rampart-Line-Antenne, die iiber zwei
Ports betrieben wird [31].

basiert auf einer Mikrostreifenstruktur mit periodisch angeordneten Biegungen, die
als abstrahlende Elemente wirken. Durch die frequenzabhiingige Phasenverschiebung
zwischen den Elementen ergibt sich ein kontinuierlicher Squint iiber einen Bereich von
etwa 60° pro Richtung, woraus eine Gesamtabdeckung von 120° resultiert. Abhingig
von der Frequenz variiert die Strahlbreite zwischen 8,5 ° und 17,7 °. Die Signal-
verarbeitung basiert auf einem FFT-Verfahren zur Entfernungsbestimmung sowie
auf einer sektorbasierten Unterteilung des Radarbereichs in sogenannte Azimuth-
Entfernungs-Zellen. Die Winkelschitzung wird durch Auswertung der Signalstirke in
tiberlappenden Submatrizen erreicht, wobei eine Quantisierung von bis zu 7,5 ° erzielt
werden kann. Im Vergleich zur in dieser Arbeit angestrebten Zielstellung ergeben sich
folgende wesentliche Unterschiede:

* Das System verwendet eine planar gefertigte Mikrostreifenantenne, deren Auf-



3.2 Leckwellenantennen 27

bau mit steigender Frequenz zu zunehmenden dielektrischen Verlusten fiihrt.
Zusitzlich wirken sich ohmsche Verluste aufgrund der Oberflichenrauheit der
Leiterbahnen negativ aus, was insgesamt vor allem bei hoheren Frequenzen zu
einer merklichen Reduktion des erreichbaren Antennengewinns fiihrt.

* Die Bandbreite von 1 GHz ist vergleichsweise gering und limitiert vor allem die
Entfernungsauflosung. Fiir HF-Anwendungen (z.B. im 60-GHz-Band) mit gro-
Berer Bandbreite ergeben sich neue Herausforderungen in Bezug auf Toleranzen,
Materialwahl und Antenneneffizienz.

» Zwar handelt es sich um ein funktional vollstindiges Gesamtsystem mit 2-D-
Lokalisierung, jedoch liegt der Fokus auf robustem, energieeffizientem Vitalzei-
chenmonitoring in typischen Wohnumgebungen und nicht auf Winkeltrennung
in Radar-Szenarien mit Mehrzielkonstellationen.

* Die Rampart-Line-Antennen zeigen zwar gute Ergebnisse im einstelligen GHz-
Bereich, sind jedoch nicht ohne Weiteres auf den mmWave-Bereich iibertragbar,
da dort andere Anforderungen an die Strukturgrofe und Fertigungsprézision
bestehen.

[31] stellt ein interessantes Gesamtkonzept zur winkelselektiven SISO-Lokalisierung
im einstelligen GHz-Bereich dar. Es demonstriert die grundsitzliche Machbarkeit
frequenzscannender Radararchitekturen mit geringer Komplexitét. Fiir die vorliegende
Arbeit, die auf ein hochauflosendes, mmWave-basiertes SISO-System mit additiv ge-
fertigter LWA im 60-GHz-Bereich abzielt, bietet dieses Paper eine wertvolle Referenz.
Das vorgestellte Konzept beschrinkt sich jedoch auf planare Mikrostreifenldsungen
mit begrenztem Frequenzbereich und eingeschrinkter Anpassbarkeit der Antennen-
struktur an verschiedene Anwendungen.

3.2 Leckwellenantennen

Um die in dieser Arbeit angestrebte winkelauflosende SISO-Radarsensorik bei 60 GHz
mit minimalem Hardwareaufwand zu ermdglichen, bedarf es eines Antennendesigns,
das sowohl frequenzabhingige Strahlschwenkung als auch eine kompakte, repro-
duzierbare und kostengiinstige Realisierbarkeit bietet. Klassische planar gefertigte
Antennenstrukturen sind dabei hinsichtlich der dielektrischen Verluste bei hohen Fre-
quenzen sowie geometrischer Fertigungstoleranzen und Bandbreitennutzung limitiert.
Daher wird in dieser Arbeit gezielt das Potenzial wellenleiterbasierter LWAs unter-
sucht, die sich durch ihre luftgefiillte Struktur auszeichnen. Dies fiihrt im Vergleich zu
planaren, dielektrisch gefiillten Antennen zu deutlich geringeren Verlusten und damit
zu einem hoheren realisierbaren Antennengewinn. Zusitzlich bieten sie eine gute
strukturelle Anpassbarkeit und prinzipielle Eignung fiir additive Fertigungsverfahren,
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wodurch eine prizise und ressourceneffiziente Herstellung moglich wird. Im Folgen-
den werden bestehende Ansitze aus der Literatur analysiert und hinsichtlich ihrer
Ubertragbarkeit auf ein ressourcenlimitiertes 60-GHz-SISO-Gesamtsystem bewertet.

3.2.1 Zirkular polarisierte LWA im W-Band

In [32] wird eine zirkular polarisierte LWA auf Basis eines geschlitzten rechteckigen
Hohlleiters vorgestellt (sieche Abbildung 3.5), die fiir Radar- und Bildgebungsan-
wendungen im W-Band (92 GHz bis 98 GHz) konzipiert ist. Zur Realisierung der
Zirkularpolarisation wird oberhalb der longitudinal geschlitzten Hohlleiterstruktur
eine dielektrische Schicht mit einem Dipolarray positioniert, das als Polarisationskon-
verter dient. Die Dipole sind schrig iiber den Schlitzen ausgerichtet und ermoglichen
so die Umwandlung der linear polarisierten Wellen in zirkular polarisierte. Das Design
setzt auf eine klassische linear periodische Schlitzstruktur entlang der breiten Wand
eines WR-10-Hohlleiters mit 20 Slotpaaren und einem konstanten Schlitzabstand von
A /2. Im Hinblick auf das Frequenz-Scan-Verhalten zeigt die simulierte Antenne eine

Abbildung 3.5: Entwurfsdarstellung der Seitenansicht der zirkular polarisierten LWA nach [32].

kontinuierliche Hauptkeulenverschiebung von nur etwa 7°, also eine relativ geringe
Scanweite. Die maximale Strahlungsrichtung verschiebt sich bei Anregung iiber Port 1
im Bereich von +9° bis +15° und bei Anregung iiber Port 2 entsprechend von —9°
bis —15°. Damit ergibt sich bei Nutzung beider Ports eine effektive Squintweite von
insgesamt rund 12° mit einer Liicke von +9° bis —9°. Die simulierten Ergebnisse
zeigen zudem einen konstanten Gewinn von etwa 17 dBi iiber das gesamte Band sowie
eine sehr gute Riickflussddmpfung von iiber 20 dB. Obwohl die Antenne hinsichtlich
Gewinn, Polarisationsreinheit und Impedanzanpassung sehr gute Ergebnisse liefert,
ist sie aufgrund mehrerer Aspekte nicht auf das in dieser Arbeit verfolgte Ziel iiber-
tragbar. Die Strahlsteuerung erfolgt iiber eine klassische lineare Leckwellenstruktur,
welche nur eine begrenzte Squintweite ermoglicht. Aulerdem wird das Antennende-
sign ausschlieBlich simulativ betrachtet, jedoch ist die Fertigung der schmalen Schlitze
mit erheblichen Herausforderungen verbunden. Fiir das angestrebte Ziel eines breit
schwenkenden, frequenzselektiv abstrahlenden Antennensystems bei 60 GHz erweist
sich diese Struktur daher als ungeeignet.
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3.2.2 Langsschlitzantenne auf Basis der
Steg-Spalt-Hohlleiter-Technologie

In [33] wird eine leistungseffiziente LWA auf Grundlage der Steg-Spalt-Hohlleiter-
Technologie (Ridge-Gap-Waveguide-Technology) vorgestellt. Die Antenne besteht
aus einer Hohlleiterstruktur mit einem zentral gefiihrten metallischen Steg (Ridge)
zwischen zwei leitfdhigen Platten. Die seitlich angeordneten kiinstlichen magneti-
schen Leiter in Form periodischer Metallstifte unterdriicken unerwiinschte parallele
Plattenmoden und ermdglichen die wellengeleitete Ausbreitung entlang des Steges.
Zur Realisierung der Abstrahlung werden in die obere leitfdhige Platte sieben linear

(a) Unterseite der metallischen Long-Slot-Antenne (b) Obere metallische Deckflidche mit sieben strahlen-
mit einer Rippen-Spalt-Antennenstruktur. den Schlitzen.

Abbildung 3.6: Aufbau der Long-Slot-Antenne nach [33].

angeordnete, nichtresonante lange Schlitze eingebracht, die in einem konstanten Ab-
stand von einer Wellenlinge platziert sind. Diese erzeugen einen frequenzabhingigen
Scan der Hauptstrahlrichtung im E-Feld. Die Struktur der Antenne ist in Abbildung
3.6 dargestellt. Im Frequenzbereich von 23,5 GHz bis 29,2 GHz wird ein Gesamtstrahl-
schwenk von etwa 17° erreicht. Die Antenne zeigt dabei eine konstante Richtwirkung
mit einem durchschnittlichen Gewinn von 14,5 dBi, welcher auf bis zu 18,5 dBi ge-
steigert werden konnte. Die Antenne zeichnet sich durch ihr robustes, metallbasiertes
Design und geringe Verluste aus und ist vollstindig gefertigt und messtechnisch vali-
diert. Die Anwendung der Steg-Spalt-Hohlleiter-Technologie erlaubt eine effiziente
Umsetzung im Ka-Band mit hohem Antennengewinn und kompakter Bauweise. Fiir
die Anwendung in einem bei 60 GHz arbeitenden Radarsystem mit groem Squint-
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Winkel stellt dieses Design jedoch nur eingeschrinkt eine geeignete Basis dar. Zwar ist
die Struktur prinzipiell skalierbar, allerdings erfordert die Realisierung der kiinstlichen
magnetischen Leiter- (Artificial Magnetic Conductor, AMC) Struktur im Millimeter-
wellenbereich eine extrem hohe Fertigungsgenauigkeit im Sub-100-um-Bereich, was
die Herstellung stark erschwert. Zudem ist der maximal erreichte Schwenkwinkel von
17° relativ gering. Auch das Fehlen eines expliziten Ports limitiert die Flexibilitét fiir
die hier geplante Anwendung.

3.2.3 Rillen-Spalt-Hohlleiter-LWA

In [34] wird eine LWA auf Basis der Rillen-Spalt-Hohlleiter- (Groove Gap Waveguide)
Technologie vorgestellt. Der Hauptvorteil dieser Technologie liegt in der Realisier-
barkeit kontaktfreier metallischer Strukturen, was insbesondere bei hohen Frequen-
zen (> 30 GHz) eine mechanisch robuste und verlustarme Fiihrung elektromagneti-
scher Wellen ermoglicht. Die Antenne ist vollstandig in der Rillen-Spalt-Hohlleiter-
Technologie umgesetzt und kombiniert somit sowohl die Zuleitung als auch das ab-
strahlende Element innerhalb eines einheitlichen Wellenleitersystems. Abbildung 3.7
veranschaulicht das Antennendesign. Dieses basiert auf einer schmalen Rille, die late-

Abbildung 3.7: Perspektivische Darstellung der LWA in der Rillen-Spalt-Hohlleiter-Struktur nach
[34].

ral von periodisch angeordneten metallischen Pins umgeben ist. Zur Realisierung der
Leckwellenstrahlung wird auf einer Seite ein Teil der Pins entfernt und die verbleiben-
den Pins in ihrer Hohe reduziert. Dies erzeugt ein asymmetrisches E-Feld-Profil, das
zur kontrollierten Abstrahlung entlang der Antennenstruktur fiihrt. Durch eine gezielte
Variation der Rillen-Breite von 22 mm auf 18,8 mm entlang der Ausbreitungsrichtung
wird die Ddmpfungskonstante a angepasst, um eine gleichméBige Abstrahlung mit
hohem Gesamtgewinn sicherzustellen. Die resultierende Antenne hat eine Lénge von
39 cm und erzielt einen gemessenen Gewinn von bis zu 19 dBi. Die Hauptkeulenrich-
tung verschiebt sich im Frequenzbereich von 9,0 GHz bis 11,5 GHz kontinuierlich von
26° auf 45°. Der gesamte Squint-Winkel betragt somit etwa 19°. Trotz des innovativen
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Aufbaus bietet das gezeigte Design nur eine moderate Frequenzabhéngigkeit der
Hauptstrahlrichtung. Auch wenn die Rillen-Spalt-Hohlleiter-Technologie prinzipiell
fiir Millimeterwellen geeignet ist, stellt die Fertigung fein strukturierter metallischer
Pins in Kombination mit prizise kontrollierter Luftspaltbreite eine erhebliche Her-
ausforderung dar. Deshalb ist das vorgestellte Design nicht auf das hier Vorgesehene
iibertragbar.

3.2.4 3-D-gedruckte Schlitzwellenleiterantenne mit
Leistungsteiler

Die in [35] vorgestellte Antenne basiert auf einem klassischen geradlinigen Schlitz-
Wellenleiter-Design. Die Struktur besteht aus einem rechteckigen Hohlleiter mit
linear angeordneten Schlitzen entlang der oberen Wand, wobei die einzelnen Schlitze
zur Erzeugung gerichteter Abstrahlung periodisch eingefrist sind (vgl. Abbildung
3.8). Diese Konfiguration entspricht dem Aufbau eines konventionellen Leckwellen-
strahlers mit longitudinalen Schlitzen ohne Modifikation der Wellenausbreitung oder
Slotfiihrung. Die Antenne ist fiir das Ku-Band ausgelegt und arbeitet im Frequenz-
bereich von 13,75 GHz bis 14,5 GHz. Innerhalb dieses Bandes wird eine horizontale
frequenzabhéngige Strahlschwenkung von etwa 12° erzielt. Diese vergleichsweise
geringe Abweichung des Hauptstrahls ist charakteristisch fiir lineare Schlitzantennen
mit gleichmiBiger Periodizitit und ohne gezielte Malnahmen zur Dispersionsvergro-
Berung oder elektromagnetischen Verzdgerung. Zur Versorgung des Antennensystems

Abbildung 3.8: Ansicht der Schlitzwellenleiterantenne mit integriertem Leistungsteiler nach [35].

wird ein breitbandiger Leistungsteiler eingesetzt, der im 3-D-Druckverfahren gefertigt
wurde. Dieser teilt das Eingangssignal gleichmiBig auf vier Ports auf, die anschlieBend
jeweils einen identischen Abschnitt des Hohlleiters versorgen. Die Strahler werden
damit elektrisch phasengleich gespeist. Da jedoch keine frequenzabhingige Phasenver-
zogerung zwischen den Ports eingebracht wird, triagt der Leistungsteiler selbst nicht
zur Erhohung des Squint-Winkels bei, sondern sorgt fiir eine homogene Energiever-
teilung entlang der Antennenstruktur. Die additive Fertigung der gesamten Struktur
erfolgte mittels Stereolithografie- (Stereolithography, SLA) Druck mit anschlieBender
Metallbeschichtung. Die erreichte Oberflachenqualitéit wird durch einen galvanischen
Beschichtungsprozess verbessert, wobei die gemessene Leistung der Antenne gut mit
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der Simulation iibereinstimmt. Der erzielte Antennengewinn liegt bei iiber 10 dBi im
betrachteten Frequenzbereich. Fiir Anwendungen im 60-GHz-Bereich mit dem Ziel
eines moglichst groen Squint-Winkels ist das vorgestellte Design nur eingeschrankt
geeignet. Die Arbeit zeigt den erfolgreichen Einsatz additiver Fertigung zur Realisie-
rung klassischer Schlitzwellenleiter, geht jedoch nicht auf spezielle Designansitze
zur gezielten VergroBerung der frequenzabhingigen Strahlschwenkung ein. Fiir ein
60-GHz-System mit hohem Squint und begrenztem Platzbedarf wire eine direkte
Ubertragung des Designs ohne umfassende Anpassungen nicht sinnvoll. Dennoch
bietet der Einsatz additiver Fertigung ein vielversprechendes Potenzial.

3.2.5 Serpentinenférmige Hohlleiterantenne mit Einzelrippe und
Doppelschlitz

In [36] wird ein Leckwellenantennentyp vorgestellt, der auf einem einseitig ge-
schlitzten, mdanderformigen Hohlleiter basiert. Die sogenannte einrillige Serpentinen-
Hohlleiter-Antenne mit doppelten Schlitzen wurde fiir eine einseitige elektronische
Strahlschwenkung in Azimut bei konstanter Elevation ausgelegt und adressiert Anwen-
dungen im X-Band (9,7 GHz bis 10,0 GHz). Das zentrale Konzept beruht auf einer
periodischen Anordnung von Doppelschlitzen, die in die seitlichen Wénde des Hohllei-
ters eingefrist sind (siehe Abbildung 3.9). Diese Doppelschlitze sind jeweils paarweise
gegenldufig geneigt, um Kreuzpolarisationen zu unterdriicken. Durch die geometrische
Optimierung des einrilligen Profils sowie die gezielte Wahl der Schlitz-Winkel gelingt
es, eine starke Asymmetrie in der Aperturverteilung zu realisieren, wodurch sowohl
ein hoher Gewinn als auch eine Richtstrahlfithrung mit geringen Nebenkeulen erreicht
wird. Die mechanische Verzogerung erfolgt iiber eine Slow-Wave-Struktur, wobei die

Abbildung 3.9: Schematische Darstellung der Serpentinen-LWA mit sechs doppelt ausgefiihrten
Strahlschlitzen nach [36].

Serpentinenfiihrung des Hohlleiters die effektive Phasengeschwindigkeit senkt und
damit eine frequenzabhingige Phasendifferenz zwischen benachbarten Strahlerelemen-
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ten erzeugt. Dies ermoglicht eine kontinuierliche Richtungsinderung des abgestrahlten
Hauptkeulenwinkels iiber die Frequenz. Innerhalb des betrachteten Bandes wird ein
Squint von 39° realisiert. Die Hauptstrahlrichtung variiert hierbei von —23° bis +16°.
Die Seitenkeulenunterdriickung betrigt rund —21 dB, und die Kreuzpolarisation liegt
tiber das gesamte Band hinweg bei unter —40 dB. Die grundlegende Betriebsfrequenz
liegt mit 10 GHz deutlich unter dem hier angestrebten 60-GHz-Zielsystem. Da sich der
Squint maBgeblich aus dem Verhéltnis von Wellenldnge zu Strukturperiodizitit ergibt,
miisste das gesamte Hohlleiterdesign bei 60 GHz stark miniaturisiert und gleichzeitig
angepasst werden, um vergleichbare Effekte zu erzielen. Zwar ist die prinzipielle
Architektur mit serpentinenférmigen Wellenleitern und schriggestellten Slots fiir
frequenzabhingige Abstrahlung sehr vielversprechend, jedoch steigen bei hoheren
Frequenzen die Anforderungen an Fertigungstoleranz und Verlustminimierung deut-
lich an. Zusitzlich wire ein gleichméBiger Metallisierungsvorgang in den langen,
engen Serpentinenbdgen schwer umsetzbar.

3.3 Hohlleiteriibergang

Die Integration wellenleiterbasierter Antennen in moderne Radarsysteme erfordert
eine effiziente Ubergangsstruktur, die elektromagnetische Energie verlustarm von
planaren Strukturen in den Hohlleiter iibertragt. Besonders bei hohen Frequenzen
im mm-Wellenbereich sind priizise und reproduzierbare Ubergiinge entscheidend, da
schon geringe Fertigungstoleranzen zu deutlichen Leistungsverlusten fiihren. In dieser
Arbeit wird ein solches Ubergangs-Konzept benotigt, um ein FMCW-Radarsystem mit
einer LWA zu koppeln. Im Folgenden werden verschiedene Ansétze aus der Literatur
analysiert und hinsichtlich ihrer Eignung fiir eine kostengiinstige und mechanisch
stabile Umsetzung im Gesamtsystem bewertet.

3.3.1 Ubergang mit Vias

Ein moglicher Ubergang von einer Mikrostreifenleitung zu einem Hohlleiter l4sst
sich iiber eine Apertur-gekoppelte Mikrostreifen-Patchantenne realisieren. Dabei
befindet sich die Patchantenne auf einem Substrat, das unmittelbar unterhalb des
monolithisch integrierten Mikrowellenschaltkreises (Monolithic Microwave Integrated
Circuit, MMIC) angeordnet ist, sodass die Energiezufuhr durch eine Speiseéffnung
ohne Luftspalt erfolgt (sieche Abbildung 3.10). Um die Ausbreitung vom Patch zum
rechteckigen Hohlleiter verlustarm zu gestalten, kann eine Hohlleiterverlingerung
mittels metallisierter Via-Wénde implementiert werden, wodurch Leckverluste effektiv
reduziert werden [38, 39]. In handelsiiblichen Millimeterwellenradarchips sind jedoch
hiufig integrierte Antennen im Gehduse (Antenna in Package, AiP) verbaut. Da hierbei
sowohl Gehiuse als auch Substrat werksseitig festgelegt und nicht verdnderbar sind,
lisst sich ein solcher Ubergang mit kontrollierter Feldausbreitung und minimalen
Verlusten in kommerziellen Radarmodulen in der Regel nicht umsetzen.
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Abbildung 3.10: Schematische Querschnittsdarstellung des Ubergangs mit Vias nach [37].

3.3.2 Direkter Ubergang

Ein Beispiel fiir die Integration einer AiP-Struktur mit einem rechteckigen Hohl-
leiter zeigt die Ankopplung eines kompakten Dauerstrich-Radarchips im Frequenz-
bereich von 61 GHz bis 61,5 GHz mit einer Bandbreite von 0,5 GHz [40]. Die im
Chip-Gehduse integrierte AiP enthilt jeweils eine differentiell gespeiste Patchantenne
fiir den Sende- und Empfangspfad. Zur Kopplung an den rechteckigen Wellenleiter
werden Hohlleiterstrukturen eingesetzt, die mithilfe von Freiform-3-D-Druck herge-
stellt und anschlieend oberflichenmetallisiert werden, um eine exakte geometrische
Ausgestaltung zu erreichen. Durch die zentrale Positionierung der Patchantenne in Be-
zug auf die Hohlleiter6ffnung wird die Kopplungseffizienz verbessert. Die Verbindung
erfolgt direkt, ohne zusitzliche Ubergangselemente, um Verluste durch Leckstrahlung
gering zu halten. Mechanisch wird der korrekte Abstand zwischen Hohlleiter und

Passstift

Hohlleiter Hohlleiter

Patch Tx Patch Rx

\ \
[ 1 [ 1

A BGTG60LTR11AIP ¥

Leiterplatte (PCB)

Abstandshalter

Abbildung 3.11: Schematischer Querschnitt des Ubergangs vom BGT60LTR 11AIP zum Hohlleiter
mit Abstandshaltern und Passstift nach[40].

Leiterplatte (Printed Circuit Board, PCB) iiber Abstandshalter und einen Passstift
sichergestellt, wodurch eine prézise und wiederholbare Positionierung erméglicht
wird. Zusitzlich wird zur Unterdriickung unerwiinschter Moden, die durch die passi-
vierte Chip-Oberfliche entstehen kdnnen, die Metallisierung an der Unterseite des
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Hohlleiters gezielt partiell entfernt. Eine schematische Darstellung des Kopplungs-
konzepts ist in Abbildung 3.11 dargestellt. Fiir kompaktere Radarmodule ist eine
zentrale Hohlleitermontage oft nicht realisierbar, da der Chipgehédusebereich kleiner
ist und angrenzende Bauteile die direkte Ankopplung erschweren. AuB3erdem ist der
Abstand zwischen Radarchip und Hohlleiter haufig durch Oberflachenrauheiten und
mechanische Toleranzen groer, wodurch Spalte entstehen, die elektromagnetische
Leckage begiinstigen [41]. Wahrend beim BGT60LTR11 dank der groen Abstéinde
und des verfiigbaren Bauraums eine effektive Unterdriickung der Leckage durch direk-
ten Kontakt moglich ist, ldsst sich diese Mallnahme bei den meisten Radarmodulen
nicht in gleichem Maf3e umsetzen.

3.3.3 Rod-zu-Horn-Antenneniibergang

Ein Ubergangskonzept zur Ankopplung eines MMIC an einen rechteckigen Hohlleiter
im Frequenzbereich von 140 GHz bis 220 GHz sieht eine mechanisch entkoppelte
Struktur vor. Dabei wird die abstrahlende Einheit des MMIC als %—Patchantenne in
der obersten Substratschicht realisiert, die {iber eine Mikrostreifenleitung gespeist
und kurzgeschlossen wird. Diese koppelt auf eine 1/2-Patchantenne, die auf einem
Quarzglastriiger positioniert ist und als Ubergangselement zur dielektrischen Stab-
antenne dient. Die Stabantenne besteht aus einem zylindrischen Dielektrikum mit

Rechteck-
Hohlleiter
Hornantenne
4,
Dielektrischer
Stab
A
i 2
Mikrostreifen- ~—>
Zufithrung ' '
ufithrung
< Quarzglas
,_\
2
. \ P
Substrat 4

Abbildung 3.12: Schematischer Rod-zu-Horn-Antenneniibergang: Eine %-Patoh-Antenne unter

Quarz koppelt auf eine %-Patch-Antenne, die eine dielektrische Stabantenne speist, welche
das Feld in eine Hornantenne fokussiert, nach [42].

kegelartiger Erweiterung an der Spitze. Diese Geometrie mit kreisformigem Quer-
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schnitt ermoglicht die Anregung und Fiihrung der TE;|-Mode, im Gegensatz zur
TE p-Mode im angeschlossenen rechteckigen Hohlleiter. Die gebiindelte Strahlung
wird in Richtung einer Hornstruktur gelenkt, die zur Impedanzanpassung beidseitig
aufgeweitet (getapert) ist. Durch diese kontinuierliche Anpassung lassen sich Uber-
gangsverluste reduzieren und der Antennengewinn erhohen. Abbildung 3.12 zeigt
einen schematischen Querschnitt des gesamten Aufbaus. Um eine effiziente Kopp-
lung sicherzustellen, miissen die Geometrie der %—Patchantenne im MMIC sowie die
Dicke des Quarzglastriagers exakt aufeinander abgestimmt werden. Voraussetzung
dafiir ist jedoch, dass die Antennengeometrie im Chipdesign frei wihlbar ist. Diese
Option, ist bei den meisten integrierten Millimeterwellenradarchips mit AiP-Struktur
nicht gegeben. Hinzu kommt, dass die Stab- und Hornstruktur vergleichsweise grofie
Abmessungen aufweisen. Im Vergleich zu typischen AiP-Losungen mit mehreren
integrierten Sende- und Empfangskanilen ist die Integration in kompakte Mehrkanal-
systeme dadurch erschwert, da der Platzbedarf steigt und die Interkanalabschirmung
beeintrdchtigt werden kann.

3.4 Forschungsliicke

Die dargestellte Analyse bestehender Gesamtsysteme zur winkelauflosenden Zieler-
fassung im Millimeterwellenbereich zeigt, dass bereits mehrere Arbeiten frequenz-
scannende Antennenkonzepte mit SISO-Radarstrukturen kombiniert haben, um auf
klassische MIMO-Systeme zu verzichten. Dennoch weisen diese Ansitze signifikante
Einschriinkungen auf, die eine Ubertragbarkeit auf ein kostengiinstiges, ressourcen-
begrenztes Gesamtsystem bei 60 GHz mit hoher Winkelauflosung verhindern. Ein
zentrales Defizit besteht in der begrenzten Gestaltungsfreiheit und geringen Modu-
laritdt der verwendeten Antennenplattformen. Insbesondere SIW-basierte Designs
wie in [25] ermOglichen zwar eine planare und integrierte Umsetzung, sind jedoch
auf festgelegte Substratmaterialien und flache Geometrien beschriankt und weisen
signifikante dielektrische Verluste auf, was bei Wanderwellenantennen durch deren
geometrische Ausdehnung ein kritischer Nachteil ist. Bei substratgestiitzten Leitungs-
strukturen fallen hohe dielektrische Verluste an. Diese summieren sich entlang der
Antenne und konnen die Amplitudenverteilung sowie die Strahlform beeintrachtigen.
Moderne additive Fertigungstechnologien in Kombination mit gezielter Metallisierung
ermoglichen hier neue Designfreiheiten fiir die Herstellung luftgefiillter, verlustarmer
Hohlleiter. Sie erlauben es, komplexe Antennengeometrien bei gleichzeitig hoher
Fertigungsprizision und geringem Gewicht zu realisieren. Insbesondere im Kontext
frequenzscannender Antennensysteme eroffnet dies neue Moglichkeiten fiir individu-
ell anpassbare, ressourcenschonende und kosteneffizient realisierbare Systeme, die
iiber klassische SIW-Architekturen hinausgehen. [25] und die darauf aufbauenden
Arbeiten [26, 28] leisten einen wichtigen Beitrag zur Realisierung frequenzscannender
Radarsysteme im 60-GHz-Band, insbesondere im Hinblick auf kompakte Integration
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und prinzipielle Funktionsfihigkeit. Die Ansétze richten sich jedoch vorrangig an
spezielle Hochgeschwmdlgkeltsszenarlen (z.B. Geschossverfolgung mit Abtastra-
ten von 500 —) Aspekte wie die strukturelle Gestaltungsfreiheit der Antenne, ihre
kostengunstlge Realisierung sowie die flexible Anpassbarkeit an unterschiedliche An-
wendungsszenarien werden zudem nicht adressiert. In der vorliegenden Arbeit sollen
genau diese Aspekte vertieft untersucht und durch ein vollstindig anpassbares, additiv
gefertigtes Gesamtsystem mit verbesserter Winkelauflosung erweitert werden. Die
in [29] und [30] beschriebenen Systeme basieren auf Hohlleiterantennen mit Rillen-
und periodischen Schlitzstrukturen, die prinzipiell eine hohe Strahlschwenkung er-
moglichen. Allerdings sind beide Ansitze bislang nicht vollstandig implementiert.
Zudem erfordern sie aufwendige, hochprizise und teure Fertigungsverfahren, was
die Materialkosten erhoht. Im Gegensatz dazu basiert die in dieser Arbeit verfolgte
Herangehensweise auf einem gezielten gesamtheitlichen Co-Design, bei dem Anten-
nencharakteristik, Signalverarbeitung und Frequenz-Winkel-Abbildung gemeinsam
entworfen werden. Dadurch konnen die vorhandenen Freiheitsgrade systematisch
genutzt werden, um eine optimierte und gleichzeitig hardwareeffiziente Losung zu rea-
lisieren. Eine Auswertung, die gezielt die physikalischen Eigenschaften der Antenne in
das Winkelabschitzungsverfahren einbezieht und mit geringer Hardwarekomplexitét
auskommt, wurde bislang nicht realisiert. Dariiber hinaus findet sich keine Arbeit,
die gezielt die simultane Optimierung von Entfernungs- und Winkelauflosung sowie
maximalem Scan-Winkel optimiert. Ein weiteres zentrales Defizit betrifft die Integra-
tion und Realisierung der Gesamtsysteme. Wahrend einzelne Arbeiten entweder die
Antenne [30], das Signalverarbeitungskonzept [31] oder eine Teilsystem-Simulation
adressieren, fehlt ein vollstandig aufgebautes, evaluiertes Gesamtsystem mit hohlleiter-
basierter, additiv gefertigter LWA im 60-GHz-Band. Insbesondere der Ubergang von
einem hochintegrierten, kostengiinstigen FMCW-Radarchip auf eine hochauflésende,
frequenzscannende Antenne wurde bislang kaum experimentell realisiert. Es existiert
bisher kein vollstindig realisiertes Radarsystem im 60-GHz-Bereich, das mit minima-
lem Hardwareaufwand, additiver Fertigung, frequenzabhingiger Strahlschwenkung
und intelligenter, ressourcenschonender Signalverarbeitung eine simultane Winkel-
und Reichweitenerkennung ohne klassische MIMO-Strukturen ermdglicht. Die vor-
liegende Arbeit adressiert dies, indem ein neuartiges Gesamtsystem auf Basis einer
additiv gefertigten LWA mit virtueller Bandbreitenerweiterung und segmentbasierter
Winkelauswertung realisiert wird.






KAPITEL

Entwurf des SISO Radars mit
Entfernungsbestimmung und
Winkelschatzung

4.1 Systembeschreibung des SISO Radars mit
Entfernungsbestimmung und Winkelschatzung

Um mit einem SISO-Radar zusétzlich zur inhdrenten Abstandsmessung auch eine Win-
kelschétzung zu ermoglichen, kann die Systemarchitektur um eine Leckwellenantenne
erweitert werden. Durch ihre besondere Strahlungseigenschaft ldsst sich neben der Di-
stanz auch die Winkelposition eines Objekts mit einer einzelnen Antenne bestimmen.
Dies geschieht durch eine Analyse der Amplituden- und Frequenzverteilung, ohne eine
mechanische Bewegung von Bauteilen oder der Antenne. Im Verlauf der Frequenzram-
pe dndert sich die Hauptstrahlrichtung der Antenne iiber den gesamten Winkelbereich,
den das Radar abdecken kann. Das reflektierte Signal wird anschlieBend mit dem ak-
tuellen Sendesignal gemischt, wodurch ein Basisbandsignal entsteht, dessen Frequenz
der Entfernung der reflektierten Objekte proportional ist. Die Frequenz des Basisband-
signals ist somit als bestimmende GroBe fiir die Entfernungsmessung belegt, weshalb
fiir die Winkelschatzung eine andere Dimension genutzt werden muss. Da die Antenne
je nach Frequenz nur einen begrenzten Winkelbereich beleuchtet, wird die empfange-
ne Signalstirke in Abhédngigkeit von den vorhandenen Zielen im Erfassungsbereich
moduliert. Diese Leistungsmodulation bleibt im Basisbandfrequenzsignal nach dem
Mischen erhalten und kann genutzt werden, um die Richtung der Ziele zu bestimmen.
Abbildung 4.1 verdeutlicht dies schematisch: Die beiden oberen Diagramme auf der
linken Seite zeigen den zeitlichen Verlauf der jeweils gesendeten Frequenzrampen.
Im darunterliegenden Diagramm ist die empfangene Signalleistung dargestellt. Die
gestrichelten Linien ordnen die einzelnen Echos den korrespondierenden Zielobjekten
zu. Die Summe dieser Echos ergibt das empfangene Signal am Empfinger. In der
rechten Abbildung ist ein Beispiel mit zwei Zielen dargestellt, wobei die Strahlungs-
charakteristik der Antenne zu verschiedenen Zeitpunkten angedeutet ist. Zu einem
bestimmten Zeitpunkt erfasst die Hauptkeule das erste Objekt (gepunktet), was ein
starkes Echo erzeugt. Zu einem anderen Zeitpunkt wird ein Bereich ohne Ziele be-
strahlt, was zu einem schwicheren Signal fiihrt. Am Ende der Frequenzrampe steigt
die Signalstirke erneut an, da die Antenne nun das zweite Ziel (gestrichelt) erfasst. Die
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Abbildung 4.1: Darstellung der Funktionsweise eines FMCW-Radars mit frequenzgesteuerter
Antenne nach [43].

zeitliche Modulation der Empfangsleistung in Verbindung mit dem zur Instantanfre-
quenz des Sendesignals dazugehdrenden Winkel der Hauptstrahlrichtung stellt somit
die zusitzliche bendtigte Dimension im Empfangssignal dar. Aufbauend auf diesem
theoretischen Modell werden im Folgenden zunédchst die erreichbare Entfernungs- und
Winkelauflosung analysiert sowie deren Wechselwirkungen untersucht. Im Anschluss
daran erfolgt die simulative Validierung des beschriebenen Gesamtsystems [43].

4.1.1 Entfernungsauflésung

Beim Einsatz einer frequenzgeschwenkten LWA in einem FMCW-Radar hingt die
erreichbare Entfernungsauflosung, wie auch in konventionellen Radarsystemen, von
der Bandbreite ab, die einem Zielobjekt effektiv zur Verfiigung steht. Im Unterschied
zu herkdmmlichen Systemen steht einem Ziel bei frequenzabhéngiger Strahlschwen-
kung jedoch nicht die vollstindige FMCW-Bandbreite B zur Verfiigung, sondern nur
der Frequenzbereich, in dem es innerhalb des jeweiligen Segments erfasst wird. Die
resultierende Entfernungsauflosung ergibt sich somit zu

Cc

AR = ,
2B’

.1

wobei B’ die effektiv nutzbare Bandbreite fiir ein Segment beschreibt. Die eigentliche
Entfernungsbestimmung erfolgt jedoch weiterhin aus der Proportionalitiit der Beatfre-
quenz fi.oc zur Entfernung R. Unter der Annahme einer linearen Frequenzmodulation
ergibt sich wie bei klassischen FMCW-Systemen (vgl. Gleichung 2.2)

C
R = ﬁ “Joeat  T- 4.2)
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Eine praktische Niherung fiir B” ergibt sich unter der Annahme, dass die 3 dB-
Hauptkeule innerhalb des jeweiligen Winkelsegments (A#) liegt. Dann gilt

, d
B = 054 (%) (43)

wobei 03 4 die Keulenbreite und % = § das Frequenz-Schwenkverhiltnis ist. Daraus
folgt fiir die Entfernungsauflosung

c

AR = ——.
2-0345-S

(4.4)

Alternativ lasst sich das Verhiltnis zwischen Gesamtbandbreite und effektiver Band-
breite auch als Verhiltnis zwischen durchstrichenem Winkelbereich 8, und Keulen-

breite nach
B 65 c Hs

AR =< .
2B 0345

B O3

(4.5)

ausdriicken. Auch diese Formulierung ist jedoch nur giiltig, wenn die Segmentierung
exakt auf die Keulenbreite abgestimmt ist (65 g5 = A6) gilt. In allen anderen Fillen
muss die allgemeine Definition nach Gleichung (4.1) verwendet werden.

4.1.2 Winkelauflésung

In klassischen FMCW-Radarsystemen mit rotierender Antenne ohne frequenzabhiin-
gige Raumabtastung wird die Winkelauflosung durch die 3 dB-Keulenbreite 5 45
(auch HPBW) der Antenne bestimmt. Diese stellt die fundamentale Grenze dar, un-
terhalb derer zwei Ziele nicht mehr sicher getrennt werden konnen. Bei Systemen
mit frequenzabhéngigem Antennenschwenk stellt sich die Frage, ob durch eine fei-
nere Segmentierung des Sendebereichs eine bessere Winkelauflosung moglich ist
oder ob auch hier die HPBW als Limit gilt. Zur Analyse wird angenommen, dass die
Antennenkeule in jedem Frequenzsegment durch eine gaul3formige Funktion nach

_ 2
(0 -0()) ) (4.6)

202

G(0.f) = exp (—

beschrieben werden kann, wobei 6 (f) die frequenzabhingige Hauptstrahlrichtung
und ¢ die Standardabweichung der Keule ist. Diese steht im direkten Zusammenhang

zur 3 dB-Keulenbreite
03,48

C 222

Die Hauptstrahlrichtung wird als linearer Verlauf zu

o 4.7)

0(f) =00+S-(f —fo) (4.8)
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modelliert, mit Schwenkgeschwindigkeit S, Startfrequenz f und Anfangswinkel 6.
Ein Ziel bei Winkelposition 6; erzeugt eine frequenzabhingige Amplitudenantwort

0; - 0(f))>
P 0) = exp (-#) , (49)
20
die als Vektor
P(f1,0;)
= P(fZ:’ 0[) (4.10)
P(fn, 0;)

geschrieben werden kann. Zwei Ziele bei Winkeln 6 und 6, erzeugen unterschiedliche
Vektoren Py, P,, deren Abstand sich zu

N
D =Py — Pyl = \JZ [P(fe. 01) = P(fin 02)] (4.11)
k=1

berechnet. Eine Trennung ist moglich, wenn der Abstand iiber einem Schwellenwert ¢
D>¢ (4.12)

liegt. Abbildung 4.2 zeigt die simulierten Leistungssignaturen zweier Ziele bei ver-
schiedenen Segmentbreiten. In allen Fillen betrigt die HPBW 65 45 = 8°. Bei einem
Zielabstand von 7° (siehe Abbildung 4.2a) ist trotz feiner Segmentierung keine klare
Trennung moglich, da die Gesamtleistung nur ein Maximum aufweist. Erst bei einem
Winkelabstand von 8° (siehe Abbildungen 4.2b und 4.2¢) wird eine Trennung anhand
der Leistungskurve erkennbar. Damit zeigt sich, dass die HPBW der Antenne auch bei
frequenzschwenkenden FMCW-Systemen die effektive Winkelauflosung bestimmt.
Eine feinere Segmentierung verbessert die Schitzgenauigkeit der Zielrichtung, aber
nicht die grundlegende Trennschirfe zwischen zwei nahe beieinanderliegenden Zielen.
Der Effekt ist analog zu Zero-Padding in der Spektralanalyse: Die Darstellung wird
glatter, die Auflésung jedoch bleibt durch die 3 dB-Keulenbreite begrenzt.

4.1.3 Kompromiss zwischen Entfernungs- und Winkelauflésung

Die erreichbare Entfernungs- und Winkelauflosung eines frequenzschwenkenden
FMCW-Radarsystems unterliegt einem grundlegenden Zielkonflikt. Beide Grofen
héngen iiber die effektive Bandbreite sowie das Schwenkverhalten der Antenne direkt
miteinander zusammen. Die effektive Bandbreite B’, die einem Ziel innerhalb der
Antennenkeule zur Verfiigung steht, ergibt sich als Produkt aus der 3 dB-Keulenbreite

03 4p und dem Schwenkverhiltnis § = % zu

B, = 93,dB . S (413)
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Abbildung 4.2: Winkelantwort zweier Ziele bei verschiedenen Segmentierungen. Die gepunkteten
Linien markieren die Segmentgrenzen, die gestrichelte Linie die Gesamtleistung.

Diese idealisierte Beschreibung gilt nur, solange die Antennenkeule vollstindig in-
nerhalb eines Frequenzsegments liegt (63 g5 < A0). Andernfalls bestimmt diese
Bandbreite die Entfernungsauflosung geméf Gleichung 4.1. Eine hohere Schwenkge-
schwindigkeit S fiihrt also zu einer groferen effektiven Bandbreite und damit zu einer
besseren Distanzauflosung. Gleichzeitig beeinflusst S die Winkelabtastung. Wird die
FMCW-Gesamtbandbreite B in N gleich grofle Segmente unterteilt, so ergibt sich ein
Frequenzschritt von

Af = %, (4.14)

der aufgrund der frequenzabhéngigen Strahlschwenkung in einen Winkelschritt zu
B
A0=S-Af=S-N (4.15)

iiberfiihrt wird. Damit wachst der effektive Winkelschritt pro Segment linear mit dem
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Abbildung 4.3: Winkel- und Entfernungsauflosung in Abhiingigkeit der Sweepgeschwindigkeit
und der HPBW

Schwenkverhaltnis
Af  S. (4.16)

Ein groBerer Winkelschritt bedeutet jedoch nicht zwangslaufig eine schlechtere Win-
kelaufléosung. Die tatsdchliche Trennschirfe zwischen zwei Zielen wird durch die
HPBW begrenzt, welche die untere Schranke fiir die Winkelauflosung definiert. Die
Segmentierung hingegen beeinflusst primér die Abtastgenauigkeit innerhalb dieser
Grenze. Eine feinere Abtastung (kleineres A6) fiihrt zu glatteren Leistungskurven
und ermdoglicht eine prizisere Lokalisierung des Winkels. Sie verbessert jedoch nicht
die Fihigkeit, zwei nahe beieinanderliegende Ziele physikalisch zu trennen, sofern
ihr Winkelabstand kleiner ist als 05 45. Zusitzlich begrenzt eine feinere Winkelab-
tastung die nutzbare Bandbreite pro Segment. Kleinere Af fiihren zu kleineren Af,
was die effektive Bandbreite innerhalb eines Segments reduziert und somit die Di-
stanzauflosung innerhalb eines Segments verschlechtert. Aus einer vorgegebenen
Entfernungsauflosung AR lésst sich das notwendige Schwenkverhéltnis zu
c

§=—"°
20345 AR

(4.17)
bestimmen. Eingesetzt in die Gleichung fiir den Winkelschritt ergibt sich eine untere
Schranke fiir die Winkelabtastung

c

A0 pin = , 4.18
min = 5, 03,dB .S. AR ( )
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fiir den Fall, dass A = 03 4g. In der praktischen Systemauslegung ergibt sich somit
ein Optimierungsproblem, was in Abbildung 4.3 verdeutlicht wird. Die Parameter Keu-
lenbreite 05 45, Schwenkverhiltnis S und Segmentanzahl N miissen durch das System-
und Antennendesign so optimiert werden, dass die Anforderungen an Winkel- und
Entfernungsauflosung erfiillt werden. Um das Gesamtsystem simulativ zu verifizieren,
wird im Folgenden eine simulative Validierung des Gesamtsystems vorgestellt.

4.1.4 Simulative Validierung des Gesamtvorhabens

Tx Antenne

Winkel- |——® Ziel 1
schitzung — @ i 2

Signal-
erzeugung

FMCW Radar

/

Rx Antenne

Abbildung 4.4: Blockdiagramm des Gesamtsystems mit FMCW-Radar, frequenzgesteuerter An-
tenne und Winkelschitzung.

Das Gesamtsystem in Abbildung 4.4 besteht aus einem Radar-Chip in der Si-
mulationsumgebung mit einer einzelnen Sende- und Empfangsantenne. Die Emp-
fangsantenne hat eine statische, frequenzunabhingige Hauptkeule, wihrend sich die
Abstrahlcharakteristik der Sendeantenne mit dem Frequenzsweep verindert, was zu
einer frequenzabhédngigen Verkippung ihrer Hauptkeule fiihrt. Die hierfiir entworfene
Simulationsumgebung analysiert die notwendigen Antenneneigenschaften, wie die
frequenzabhéngige Richtungsidnderung der Sendeantenne [44]. In einem spezifischen
Szenario des Modells, das sowohl dynamische Bewegungen des Radarsystems als
auch die der Ziele beriicksichtigt, werden zwei Objekte ausgewihlt, die sich 1 m vom
Radarsystem entfernt bei den Winkeln 6 = +20° mit jeweils 2,77 % bewegen. Diese

besitzen einen Radarriickstreuquerschnitt von 1 m? bzw. 0,7 m?. Um die Komplexitit
der Simulation zu verringern, wird der Schwenk der Hauptkeule durch Rotation einer
Sende (Transmit, Tx)-Hornantenne iiber den gesamten Frequenzbereich emuliert. Fiir
die Simulation wird die Bandbreite in 34 Segmente a 250 MHz unterteilt, wobei die
Antenne innerhalb jedes Segments um 2° gedreht wird. Abbildung 4.5 veranschaulicht
dies. Dadurch entsteht einen Gesamtscanbereich von 68°, dessen Start- und Endpunkte
flexibel angepasst werden konnen. Abbildung 4.6a zeigt die Abstrahlcharakteristik
der sendenden Hornantenne bei zwei verschiedenen Winkeln (hier beispielhaft 0°
und 20°). Abbildung 4.6b zeigt die normierte Simulation der Abstrahlcharakteris-
tik der Sende- und Empfangsantenne sowie das Zwei-Wege-Muster. In diesem Fall
wird die Sendeantenne relativ zur Empfangsantenne um 20° verdreht, was zu einem
Zwei-Wege-Muster bei 10° fiihrt. Fiir die Modellierung wird die FMCW-Rampe als
Signalform in MATLAB erzeugt. Die Sendeleistung wird zu 6 dBm eingestellt. Das
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Abbildung 4.5: Darstellung der Rotation der Tx-Hornantenne zur Emulation der frequenzabhiingi-
gen Strahlschwenkung. Zur Veranschaulichung ist die Antenne hier exemplarisch sechsmal
und in 10°-Rotations-Schritten dargestellt.
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(a) Das Strahlungsdiagramm der Hornantenne (b) Simulation der Strahlungsdiagramme von Sen-
zeigt bei zwei verschiedenen Frequenzen jeweils deantenne, Empfangsantenne und des Zwei-Wege-
unterschiedliche Abstrahlwinkel. Musters.

Abbildung 4.6: Zusammenhang zwischen frequenzabhéngigem Abstrahlverhalten einer Hornanten-
ne und dem sich daraus ergebenden Zwei-Wege-Muster.
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Abbildung 4.7: Entfernungs-Doppler-Diagramm eines Szenarios, in dem nur ein Ziel detektiert
wird. Es befinden sich zwei Ziele in 1 m Entfernung mit einer Geschwindigkeit von 2,77 ?
vor dem Radarsystem.

Signal breitet sich im unendlich groen Raum aus und trifft ohne weitere Reflexionen
auf die Ziele, an denen es reflektiert wird. Durch diese Berechnungen kann fiir jedes
Bandbreitensegment mithilfe der FFT und Hanning-Fenstern ein Entfernungs-Doppler-
Diagramm erstellt werden. Abbildung 4.7 zeigt das Entfernungs-Doppler-Diagramm
bei einer Mittenfrequenz von 62,5 GHz. Bei einer Entfernung von 1 m und einer
Geschwindigkeit von 2,77 ? ist deutlich ein Ziel sichtbar. Es befinden sich jedoch
zwei Ziele in derselben Entfernung und mit derselben Geschwindigkeit vor dem
System. Wenn sich diese Ziele nur im Winkel differenzieren, kdnnen sie in einem
Entfernungs-Doppler-Diagramm nicht unterschieden werden. Deshalb erfolgt die Ziel-
trennung in zwei Schritten. Zunéchst miissen die im Entfernungs-Doppler-Diagramm
sichtbaren Peaks erkannt werden. Dies wird durch eine konstante Fehlalarmrate-
(Constant False Alarm Rate, CFAR) Erkennungsmethode erreicht. Dabei handelt
es sich um ein Verfahren zur adaptiven Schwellenwertsetzung, das eine konstante
Wahrscheinlichkeit fiir Falschalarmereignisse gewéhrleistet, indem der Schwellen-
wert lokal an das Umgebungssignalrauschen angepasst wird. Ein zweidimensionaler
CFAR-Algorithmus wird auf die logarithmischen Werte der Entfernungs-Doppler-
Diagramme angewendet. In diesem Fall wird ein CFAR-Detektor mit Zellmittelung
verwendet [45]. Wie in Abbildung 4.8a dargestellt, werden die Testzellen (Cells Under
Test, CUT) untersucht, umgeben von Schutz- und Referenzzellen, die extrahiert wer-
den. Zur Schwellenwertbildung werden sogenannte Trainingszellen herangezogen, aus
denen das lokale Rausch- und Storniveau geschitzt wird. Zwischen der zu testenden
Zelle und den Trainingszellen befinden sich Schutz- oder Pufferzellen, die verhindern,
dass das Zielsignal selbst in die Rauschschitzung einflieit. Typischerweise wird eine
gleiche Anzahl von fiihrenden und nachfolgenden Trainingszellen verwendet, wobei
Schutzzellen auf beiden Seiten der CUT positioniert sind, um zu verhindern, dass
Signalanteile in die Trainingszelle eindringen und die Rauschschitzung verfilschen.
Dieser Prozess ermdglicht die Erkennung des maximalen Peaks in den Entfernungs-
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Entfernung (m)

%h g T Referenzbereichszellen -12 -8 -4 0 4 8 12
% £ Schutzbereichszellen Geschwindigheit ()
2 E S . .
G Doppler 7 Testzellen (b) CFAR-Auswertung des Szenarios mit
Dimension zwei Zielen in 1 m Entfernung ll:]ld ei-
ner Geschwindigkeit von 2,77 < vor
(a) CFAR-Detektor mit Zellmittelung gemif [46]. dem Radarsystem.

Abbildung 4.8: Darstellung des eingesetzten CFAR-Detektionsverfahrens und dessen Anwendung
im Szenario.

Doppler-Diagrammen. In der Simulationsumgebung wurden sowohl die Grof3e der
Schutz- als auch der Referenzzellen auf eins festgelegt. Abbildung 4.8b zeigt ein
Beispiel fiir ein CFAR-Diagramm fiir das aktuelle Szenario bei einem exemplarischen
Winkel der Sendeantenne. Die hier gewihlte Konfiguration mit jeweils einer Schutz-
und einer Referenzzelle pro Seite stellt einen Kompromiss zwischen Detektionsleis-
tung und Rechenaufwand dar. In praktischen Anwendungen wird die Anzahl meist
hoher gewihlt, etwa 8 bis 16 Referenzzellen, abhingig vom Signal-Rausch-Verhiltnis
und der erwarteten Zielverteilung. Da mehrere Werte in der Matrix detektiert werden,
werden diese Werte gespeichert und eine Peak-Erkennung durchgefiihrt. Der Leis-
tungswert im Entfernungs-Doppler-Diagramm an der Stelle der Peak-Erkennung wird
dann in einem Array gespeichert. Dieses Array zeigt den maximal detektierten Wert
fiir jeden Winkel der sendenden Antenne, also fiir jede 2-Grad-Inkrementierung des
Tx-Antennenscannens. Wenn mehrere Peaks erkannt werden, werden sie nacheinander
im Array gespeichert. Aus diesem Array wird eine Leistungskurve {iber den gesamten
Winkelbereich der Sendeantenne erzeugt. Abbildung 4.9 veranschaulicht diese Kur-
ve. Zu beachten ist, dass zwischen den einzelnen Winkelschritten eine Interpolation
erfolgt, sodass anstelle eines Punktdiagramms eine kontinuierliche Linie dargestellt
wird [47]. Es ist deutlich erkennbar, dass die Leistung iiber der Frequenz variiert.
Wenn der Strahl der sendenden Antenne auf das Ziel gerichtet ist, steigt die Leistung
an. Da der Strahl der sendenden Antenne von -35° bis 35° schwankt, wahrend die
Empfangsantenne auf 0° ausgerichtet ist und die Ziele sich bei -20° und 20° befinden,
steigt die Leistung zunichst an, sinkt dann ab und steigt anschlieBend wieder an. Dies
erzeugt, genauso wie die Theorie besagt, zwei Peaks in der Leistungskurve, die den
Winkeln der beiden Ziele entsprechen.

Das vorgestellte Konzept der Winkeltrennung zeigt, dass eine Winkelbestimmung
auch mit einem SISO-Radarsystem und einer frequenzgescannten Antenne moglich
ist. Diese Methode dhnelt herkdmmlichen SISO-FMCW-Radarsystemen, die eine me-
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Abbildung 4.9: Peakerkennung iiber den gesamten Schwenkwinkelverlauf der Antenne. Die beiden
Ziele sind durch die lokalen Maxima der Empfangsleistung zu erkennen.

chanisch oder elektronisch abgetastete Richtantenne nutzen. Ein wesentlicher Vorteil
besteht jedoch darin, dass keine zusitzliche Steuerungskomplexitit fiir die Abtastfunk-
tion erforderlich ist, da hier eine inhdrente Kopplung zwischen Winkel und Frequenz
der Antenne genutzt wird.

4.2 Anforderungen an den Radarsensor

Wie in Kapitel 4.1.3 erklirt, geht die Winkelbestimmung mit einer Verschlechterung
der Entfernungsauflésung einher. Um diesen Kompromiss optimal auszulegen, ist
die Wahl eines geeigneten Radarchips entscheidend. Er legt die technischen Rah-
menbedingungen fest und beeinflusst maf3geblich die erreichbare Entfernungs- und
Winkelauflosung. Dabei sind mehrere technische Anforderungen zu beriicksichtigen,
um zusitzlich eine geringe Systemkomplexitit sicherzustellen. Das System soll fiir
das weltweit lizenzfrei nutzbare 60-GHz-ISM-Band ausgelegt sein, um es spéter ohne
spektrale Einschriankungen beispielsweise in Industrierobotern einsetzen zu konnen.
Dieses Frequenzband zeichnet sich besonders durch seine grofle verfiigbare Band-
breite aus, welche im Vergleich zu anderen ISM-Béndern deutlich hoher ist. Eine
grofe Bandbreite ist notwendig, um eine hohe Entfernungsauflosung zu erreichen und
gleichzeitig einen groBen Squint-Winkel zu ermdglichen. Eine zu geringe Bandbreite
verschlechtert sowohl die Entfernungsauflosung als auch die Steuerungsmoglichkeiten
fiir den Squint-Winkel. Ein weiterer Aspekt ist die geringe Anzahl an Kanilen, um den
Hardware- und Rechenaufwand zu minimieren. Da das System als SISO-Radar be-
trieben wird, sind lediglich eine Sende- und eine Empfangsantenne erforderlich. Dies
reduziert die Komplexitit und ermdglicht eine effizientere Signalverarbeitung. Zudem
sollte der Chip kommerziell verfiigbar sein und das Fast-Chirp-Modulationsverfahren
ermoglichen. Beziiglich der Antennenanordnung ist es unerheblich, ob die Antennen
als AiP integriert sind oder extern angebunden werden. Damit bei 60 GHz eine effizi-
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ente Auskopplung auf groflere Antennen, wie beispielsweise Hohlleiter, gewihrleistet
ist, muss der Abstand zwischen zwei Patch-Antennen mindestens 2,7 mm betragen.
Bei einer minimalen Wandstérke von jeweils 100 um pro Seite verbleiben somit etwa
2,5 mm Innenbreite, die ausreichend ist, damit die Welle auf der Cutoff-Frequenz
liegt und der Wellenleiterbetrieb bei 60 GHz moglich ist. Um diese Anforderungen
zu erfiillen, werden in Tab. 4.1 kommerzielle Systeme verglichen. Basierend auf den
gestellten Anforderungen erweist sich der BGT60TR13C als das am besten geeignetste
Radarmodul.

Dieser bietet mit einer Bandbreite von 5,5 GHz im Frequenzbereich von 58,0 GHz

Tabelle 4.1: Ubersicht {iber kommerziell verfiighare Radarmodule mit deren jeweiligen Bandbreiten
und Antennenkonfigurationen.

Firma Produktnummer Bandbreite Antennen [inte- | Dev- | Typische Leis- | Mittenab-
griert (i)/ auBer- | Kit | tungsaufnahme | stand  der
halb(a)] (Betrieb mit | Antennen

1Tx, 1Rx)

Infineon' BGT60UTRI11AIP [48] | 5,6 GHz: (57,4-63) 1 Tx/1Rx (i) v 0,4 W-0,7W 1,69 mm

Infineon' | BGT6OLTR11AIP [49] | 0,5GHz: (61-61,5) ITx/1Rx (i) |V 0,4 W-0,7W 4,7mm

Infineon' BGT60ATR24C [50] 4 GHz: (58-62) 2Tx/4Rx (a) v 0,3W-0,7W 2,6 mm

Infineon' BGT60TR13C [51] 5,5 GHz: (58-63,5) 1 Tx/3Rx (i) v 0,4 W-0,7W 3,5mm

TI? AWRG6843A0P [52] 7 GHz: (57-64) 3Tx/4Rx (1) v 1,2W 2,5mm

TI? AWRG6843 [53] 4 GHz: (60-64) 3Tx/4Rx (a) v 12W 2,5 mm

TI? AWR6443 [54] 4 GHz: (60-64) 3Tx/4Rx (a) v - 2,5mm

TI AWRG6432 [55] 7 GHz: (57-64) 2Tx /3 Rx (a) v - 2,5 mm

TI AWRL6844 [56] 7GHz: (57-64) 4Tx/4Rx(a) |V - 2,5mm

TI IWR6843A0P [57] 4 GHz: (60-64) 3Tx /4 Rx (i) v 24 W 2,5 mm

Indie TR2_060_095 [58] 9,9GHz: (56,1-66) /| 1 Tx/2Rx (a) X 0,6 W X

7 GHz: (57-64)
Indie T4R4_060_096 [59] 10,5 GHz: (55,9-66,4) / | 4 Tx /4 Rx (a) X - X
7GHz: (57-64)

Socionext SC1260AR3 [60] 6,8 GHz: (57,1-63,9) 2 Tx /4 Rx (i) v max. 0,25 W ca. 2,5mm

Socionext | SCI1240AR3 [61] 6,8 GHz: (57,1-63,9) 1Tx/4Rx (i) v max. 0,25 W ca. 3mm

Socionext SC1220AT2 [62] 6,8 GHz: (57,1-63,9) 2 Tx /4 Rx (i) v max. 0,31 W ca. 3,5mm

Socionext | SCI1221AR3 [63] 60,025 - 61,475 GHz 2 Tx /4 Rx (i) v max. 0,37 W ca. 2,7 mm

! Infineon Technologies AG, ? Texas Instruments Incorporated

bis 63,5 GHz ein sehr breites Frequenzspektrum, was entscheidend ist, um sowohl
fiir die Anwendung ausreichende Entfernungsauflosung als auch Winkelauflosung
zu erzielen. Im Vergleich dazu weisen Alternativen wie der BGT60LTR11AIP ledig-
lich eine sehr geringe Bandbreite von 0,5 GHz bei 61,0 GHz bis 61,5 GHz auf. Der
BGT60ATR24C erfiillt die Anforderungen nur bedingt. Zwar nutzt er Patch-Antennen,
die 2,6 mm voneinander entfernt sind und sich, da diese zum Teil nach oben und unten
nicht begrenzt sind, gut auskoppeln lassen, jedoch bietet er lediglich eine Bandbreite
von 4 GHz (58,0 GHz bis 62,0 GHz). Ein weiterer wichtiger Entscheidungsfaktor ist
die Leistungsaufnahme und der damit verbundene Energieverbrauch. Die Radarsys-
teme von Texas Instruments Incorporated beispielsweise, wie der AWR6843A0P,
bieten zwar externe Patch-Antennen und 7 GHz Bandbreite, zeichnen sich jedoch
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durch eine komplexere Architektur und eine deutlich hohere Leistungsaufnahme von
1,5W bis 2,0 W aus. Ahnlich verhilt es sich mit anderen Systemen des Herstellers
Texas Instruments Incorporated (AWR6843, AWR6443, AWR6432 etc.), die auch
teils eine groBBe Bandbreite bieten, jedoch durch ihre Architektur und die daraus re-
sultierende Komplexitit weniger attraktiv sind. Der Fokus der vorliegenden Arbeit
liegt auf der Kombination aus Radarchip, Antenne und Signalverarbeitung zu einem
Gesamtsystem. Dabei soll der Aufwand im Bereich des Elektronikentwurfs fiir den
Radarchip minimiert werden. Aus diesem Grund wird ein Radar-Chip verwendet,
fiir den ein entsprechendes Development Kit verfiigbar ist. Der BGT60UTR11AIP
erfiillt die Anforderungen, mit Ausnahme des Antennenabstands, dhnlich gut wie der
BGT60TR13C. Letzterer iiberzeugt jedoch in allen relevanten Aspekten wie Bandbrei-
te, Leistungsaufnahme und Erweiterbarkeit gleichermaf3en und bietet zudem einen
deutlich vorteilhafteren Abstand der Patchantennen. Somit stehen dem Einsatz dieses
Chips praktisch keine Nachteile entgegen, wihrend er zusitzlich die Moglichkeit
eroffnet, das System zukiinftig auf ein SIMO-Konzept zu erweitern.

4.2.1 Auswahl des FMCW-Radarsensors

Aufgrund der zuvor beschriebenen Vorteile, sowie der Moglichkeit zur Erweiterung
in ein SIMO-System, wird im Folgenden der 60-GHz-Radarsensor BGT60TR13C
niher betrachtet. Dieser Sensor arbeitet im Frequenzbereich von 58 GHz bis 63,5 GHz
mit einer Bandbreite von 5,5 GHz und verwendet ein FMCW-Signal, das iiber ei-
nen einzelnen Tx-Zweig ausgesendet und iiber drei separate Rx-Zweige (Rx1-Rx3)
empfangen wird. Das Blockdiagramm des internen Takterzeugungssystems bis zur
digitalen Weiterverarbeitung ist in Abbildung 4.10 dargestellt. Die Signalerzeugung

BGT60TR13C

Tx Antenne [« PA
ntenne < PLL

+ ——{ ADC —> FIFO —> SPI AP
RF

Rx Antenne

Abbildung 4.10: Blockdiagramm im BGT60TR13C und im Applikationsprozessor nach [51].

im Sendepfad basiert auf einer PLL, die den spannungsgesteuerten Oszillator (Voltage
Controlled Oscillator, VCO) auf eine Referenzfrequenz von f,.s = 80 MHz synchroni-
siert. Diese Referenzfrequenz wird durch den internen Taktgeber (Clock Generator,
CLK) bereitgestellt. Die PLL erzeugt lineare Chirpsignale mit aufsteigenden Rampen,
die vor der Aussendung von einem Leistungsverstdrker (Power Amplifier, PA) verstérkt
und anschlieBend {iber die Tx-Antenne abgestrahlt werden. Jeder der drei Empfangs-
zweige besitzt ein eigenes HF-Frontend, bestehend aus einem Mischer, analogem
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Basisbandbereich (Analog Base Band, ABB) und einem 12-Bit-ADC. Die empfange-
nen Signale werden im jeweiligen Reihenpuffer (First In, First Out, FIFO)-Speicher
zwischengespeichert und anschlieBend iiber eine serielle Peripherie- (Serial Peripheral
Interface, SPI) Schnittstelle an den Applikationsprozessor (Application Processor,
AP) zur weiteren Auswertung iibergeben. Das HF-Frontend, das in Abbildung 4.11
dargestellt ist, enthélt drei Rx-Kanile und einen Tx-Kanal. Im Mischer wird das emp-

Tx-Signal

Beat
Frequenz

Rx-Signal

ABB Filter ADC

Mischer

Abbildung 4.11: Schematischer Aufbau des HF-Frontends nach [64].

fangene HF-Signal mit dem aktuellen Tx-Signal iiberlagert. Dabei entstehen Summen-
und Differenzfrequenzen. Das gewiinschte Signal im Basisband (Beatfrequenz) wird
anschlieend weiterverarbeitet, wihrend die unerwiinschte Summenfrequenz heraus-
gefiltert wird. Dies beschreibt die ABB, bestehend aus einem Hochpassfilter (High
Pass Filter, HPF) zur Wechselstrom- (Alternating Current, AC) Kopplung, einem va-
riablen Verstérker (Variable Gain Amplifier, VGA), einem Aliasing-Vermeidungsfilter
(Anti Aliasing Filter, AAF) sowie einem Treiber fiir die nachgeschalteten ADCs.
Abbildung 4.12 zeigt ein Blockdiagramm der ABB-Verarbeitungskette mit hervorge-
hobenen Filterstufen. Die Verstiarkung des VGA kann je nach Konfiguration entweder

HPF + 1. Verstarkerstufe VGA AAF + ADC-Treiber

O \
I Fgix B \> IFus

Abbildung 4.12: Vereinfachte Darstellung der ABB-Verarbeitung pro Kanal.

bis zu 18 dB oder bis zu 30 dB betragen. Innerhalb dieses Bereichs ldsst sich diese in
sechs diskreten Schritten zu 5 dB stufenweise einstellen, wobei der maximale Verstar-
kungsbereich 30 dB nicht iiberschreitet. Das nachfolgende zweistufige AAF besitzt
vier Pole zur effektiven Unterdriickung unerwiinschter Frequenzanteile. Die gesamte
Zwischenfrequenz-Verstiarkung kann bis zu 60 dB betragen. Abschlieend wird das
Signal mit einem ADC-Treiber mit Verstarkung 1 an den nachfolgenden Digitali-
sierungsblock (ADC) libergeben, wobei das Ausgangssignal als IF 45 bezeichnet
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wird. Der ADC-Block besteht aus drei differentiellen 12-Bit-Umsetzern, von denen
jeder einem der drei Empfangskanile zugeordnet ist. Diese ADCs setzen die analogen
Beatfrequenzsignale in digitale Werte um und stellen sie fiir die Weiterverarbeitung
bereit. Aufbauend auf dieser digitalen Schnittstelle ergibt sich die Anforderung an
eine geeignete Antennenstruktur, die im néchsten Abschnitt adressiert wird.

4.3 Leckwellenantenne fiir das System

Fiir das in dieser Arbeit betrachtete Radarsystem wird eine Antenne benétigt, die
sowohl kostengiinstig als auch moglichst verlustarm ist. Dabei stehen insbesondere
bei Millimeterwellenfrequenzen wie 60 GHz verschiedene Antennentechnologien zur
Auswahl, die sich hinsichtlich Effizienz, Fertigungsaufwand und Integrationsfihig-
keit deutlich unterscheiden. Um das Gesamtsystem kompakt zu halten, ist zudem
eine maximale Antennenlidnge von 10 cm anzustreben. Planare Antennenstrukturen
(siehe Abbildung 4.13a), wie sie beispielsweise auf Leiterplatten realisiert werden,
bieten den Vorteil einer einfachen Integration in bestehende elektronische Systeme.
Jedoch weisen diese Strukturen, insbesondere bei hohen Frequenzen, signifikante
Nachteile auf. Aufgrund von dielektrischen Verlusten des Substrats sowie ohmschen
Verlusten der metallisierten Leiterbahnen kommt es zu einer erhtohten Ddmpfung
der gefiihrten Welle. Dariiber hinaus erfordern planare Leckwellenantennen in der
Regel zusitzliche Phasenschieber oder sogenannte Delaylines, um eine gezielte Steue-
rung des Abstrahlwinkels zu ermoglichen. Diese werden haufig in Form multilagiger
Leiterplatten umgesetzt, was die Fertigung deutlich komplexer macht. Insbesondere
bei SIW-basierten Designs (siehe Abbildung 4.13c) fiihrt das prédzise Laminieren
und Ausrichten mehrerer Substratlagen zu einer Akkumulation von Fertigungstole-
ranzen. Hinzu kommen teure HF-spezifische Fertigungsprozesse, beispielsweise der
Einsatz von Prepreg-Materialien mit definierten dielektrischen Eigenschaften. Im
Millimeterwellenbereich kann dies zu streuenden Ergebnissen fiihren, was sich direkt
auf die Effizienz und Reproduzierbarkeit solcher Antennen auswirkt. Im Gegensatz
dazu bieten Hohlleiterstrukturen (z.B. Hornantennen, vgl. Abbildung 4.13b) gera-
de im Millimeterwellenbereich eine duBerst verlustarme Signalfiihrung, da in ihnen
keine Abstrahlungsverluste auftreten und keine dielektrischen Verluste im Substrat
entstehen. Die Wellen werden in einem vollstindig metallischen Hohlraum gefiihrt,
wodurch ohmsche Verluste auf die Innenwiinde des Leiters beschréankt bleiben und
durch eine geeignete Metallauswahl minimiert werden konnen. Neben der geringen
Déampfung zeichnen sich Hohlleiter durch ihre Flexibilitdt in der Gestaltung passiver
Komponenten aus. Dadurch sind sie insbesondere fiir HF- und Radar-Anwendungen
mit hohen Anforderungen an Signalqualitit gut geeignet. Ein weiterer Vorteil ge-
geniiber planaren Strukturen zeigt sich in der vergleichsweise unkritischen Reaktion
auf Fertigungstoleranzen. Zwar erfordern auch Hohlleiter eine hohe Prizision (ty-
pischerweise im Bereich von wenigen Zehntel Millimetern), doch im Vergleich zu
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Substrat
Patch

Patch

(a) Planare Patchantenne auf ei- (b) Hornantenne als Hohlleiteriiber- (c) SIW-Antenne mit Patch
nem Substrat. gang. nach [65].

Abbildung 4.13: Vergleich typischer Antennenkonzepte.

planaren Multilagenstrukturen, bei denen bereits minimale Abweichungen zwischen
den einzelnen Lagen zu erheblichen Leistungseinbuf3en fiihren kdnnen, lassen sich
Hohlleiter mit konventionellen Frés- oder additiven Verfahren insgesamt zuverldssiger
und reproduzierbarer fertigen [66, 67].

Deshalb soll fiir das vorliegende System eine schlitzbasierte Leckwellenantenne ge-
wahlt werden, bei der die Steuerung des Abstrahlwinkels durch die frequenzabhingige
Phasengeschwindigkeit der gefiihrten Welle erfolgt. Der sogenannte Squint-Effekt
ist bei solchen wanderwellengespeisten Arrays vorhanden. Bei der gewéhlten Kon-
figuration féllt dieser jedoch im Falle des BGT60TR13 Radarmoduls aufgrund der
engen Frequenzspanne zwischen 58 GHz und 63,5 GHz sehr gering aus. Geméal Glei-
chung 2.30 ergibt sich der Abstrahlwinkel einer einfach wanderwellengespeisten
Array-Antenne aus dem Verhiltnis % wobei g die Wellenzahl im Hohlleiter und & die
freie Raumwellenzahl ist. Mit d = 2,38 mm ergibt sich bei 58 GHz ein Abstrahlwinkel
von 6 = 111,1°, wihrend bei 63,5 GHz ein Winkel von 6, = 102,4° resultiert. Dar-
aus ergibt sich eine frequenzabhéngige Strahlschwenkung von lediglich 8,7° {iber den
betrachteten Frequenzbereich bzw. eine Strahlschwenkung von maximal 17° in einem
Frequenzbereich von 55 GHz bis 65 GHz. Daher wird im Folgenden untersucht, wie
sich der Squint gezielt vergroBern ldsst, um den nutzbaren Winkelbereich zu erweitern
und eine prazisere Winkelauflosung zu ermoglichen. Ein zentrales Kriterium fiir die
Eignung einer Leckwellenantenne zur Winkelauflosung ist die Linearitdt des Zusam-
menhangs zwischen Betriebsfrequenz f und Abstrahlwinkel 6. Nur wenn sich der
Strahlungswinkel linear mit der Frequenz dndert, ist eine konstante Winkelauflosung
iiber das gesamte Band moglich. Bei einer nichtlinearen Dispersionscharakteristik
bleibt die Winkelauflosung durch die konstante HPBW gleich. Wenn man jedoch die
Frequenzsegmente unverédndert lésst, verschiebt sich der abgedeckte Winkelbereich
pro Segment, was zu einer variierenden Winkelabdeckung fiihrt. Passt man dagegen die
SegmentgroBen an, veridndert sich die Entfernungsauflosung, da sich die Bandbreite
der einzelnen Segmente dndert. Beides erschwert die Interpretation der Messergeb-
nisse erheblich und fiihrt insbesondere bei segmentbasierter Auswertung in Echtzeit
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zu erhohtem Rechenaufwand [68]. Aus diesem Grund soll eine Antennengeometrie
implementiert werden, die auf einer sogenannten gerillten Parallelplattenstruktur
basiert. Ziel ist es, durch gezielte Dispersionseigenschaften eine gleichmiBige Abbil-
dung von Frequenz auf Richtung zu erzielen, wobei ein moglichst groBer Squint {iber
eine gegebene Bandbreite erreicht werden soll.

4.3.1 Entwurf der Slow-Wave-Leckwellenantenne

Die Slow-Wave-Leckwellenantenne basiert auf einer Parallelplattenstruktur, bei der
eine der beiden Leitflichen mit periodischen sogenannten Rillen versehen wird. Diese
wirken als Impedanzdiskontinuitidten und modifizieren die Ausbreitungseigenschaften
der elektromagnetischen Welle. Abbildung 4.14 veranschaulicht eine solche Paral-
lelplattenstruktur mit Rillen und zusétzlichen Schlitzen fiir die Abstrahlung. Die

obere Metallplatte mit Rillen und Schlitzen

I P P P P P I P P P P
Abstand der
I parallelen Platten

WR-Zugang
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Abbildung 4.14: Schematischer Aufbau einer periodischen Rillen-Leckwellenantenne in Parallel-
plattenstruktur.

resultierende Struktur weist eine reduzierte Phasengeschwindigkeit vy, auf, was einer
erhohten Phasenkonstante ) entspricht und einen sogenannten Slow-Wave-Effekt
erzeugt. Durch die Periodizitit der Struktur ergibt sich eine Uberlagerung von Raum-
harmonischen gemif3 der Floquet-Theorie. Fiir eine gerichtete Abstrahlung wird
iblicherweise die n = —1 Raumharmonische genutzt. Die Phasenkonstante dieser
abstrahlenden Mode ergibt sich zu

21
B-1=Po- R (4.19)

wobei S die Phasenkonstante der dominanten Wellenleitermode und d,, die Peri-
odizitét der Strukturelemente sind. Der zugehorige Abstrahlwinkel berechnet sich

iiber 5
T
Bo- 7 )

0

0(f) = arcsin (%) = arcsin ( (4.20)

0

mit ko = zﬂc als freie Raumwellenzahl [69, 70]. Im Gegensatz zu klassischen recht-
eckigen Hcghlleitern, deren Dispersionsrelation 8 (f) nahe der Cutoff-Frequenz starke
Nichtlinearititen aufweist, erlaubt die Parallelplattengeometrie mit Rillen eine deut-
lich linearere Abbildung von Frequenz auf Phasenkonstante. Dies ist entscheidend,
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um einen moglichst gleichméfBigen Zusammenhang 6 (f) zu realisieren. Abstrahlende
Elemente, wie beispielsweise schmale Schlitzoffnungen entlang der Struktur, werden
gezielt an Orten maximaler Oberflachenstrome platziert. Diese wirken zusétzlich als
Streuelemente, deren Riickwirkung auf die gefiihrte Welle sich als lokale Modifikation
der Phasenkonstante duflert. Dieser Effekt kann modellhaft als A 8, < 0 beschrieben
werden, sodass sich lokal eine effektive Phasenkonstante

Bett = Bo + ABgiot 4.21)

ergibt. Die Reduktion von S.g fithrt zu einer Erhohung des Abstrahlwinkels und tragt
somit zu einer gezielten Erweiterung des Squint-Bereichs bei. Durch die Kombination
aus Parallelplattenstruktur, Slow-Wave-Modifikation durch Rillen und gezielten Strah-
lern kann eine Phasenkonstante mit weitgehend linearer Dispersionscharakteristik
realisiert werden. Dies ermoglicht eine kontrollierte und nahezu lineare Abbildung
von Frequenz auf Abstrahlwinkel iiber den gesamten Betriebsbereich.

4.3.2 Entwurf der Serpentinenantenne

Ein alternativer Ansatz zur Erhohung des Phasenverzugs besteht im sogenannten
Serpentinen Design. Dabei wird der Signalweg durch eine gezielt gewundene oder
gefaltete Linienfiihrung innerhalb des Leiters kiinstlich verldngert. Die elektroma-
gnetische Welle legt dadurch eine grolere physikalische Strecke zuriick, was bei
konstanter Frequenz zu einem erhohten Phasenverzug entlang der Apertur fiihrt [71].
Abbildung 4.15 zeigt eine Windung einer Einheizelle eines Wellenleiters im Serpenti-
nendesign sowie dessen Schlitz. Der Effekt entspricht einer effektiven VergroBerung
der Wellenleiterldnge pro Strahlerelement. Ohne zusitzliche Moden einzufiihren, lasst
sich so der Beam Squint erheblich steigern. Um eine grofle Strahlschwenkung bei
gleichzeitig niedrigen Nebenkeulen und einer Schwankung der HPBW von hochstens
2° zu erzielen, soll die klassische geschlitzte Hohlleiterarray-Antenne (Slotted Wave-
guide Array Antenna, SWGAA) zu einer Serpentinenstruktur erweitert werden. Der
verlangerte Weg [ > d zwischen zwei Schlitzstrahlern im Abstand d fiihrt zu einer
stirkeren Verdnderung der Phasenkonstanten g iiber der Frequenz. Durch die daraus
resultierende groflere Dynamik von g lésst sich die Strahlschwenkung im betrachte-
ten Frequenzbereich signifikant erhohen. Der Abstrahlwinkel 6 einer SWGAA in
Serpentinenstruktur ergibt sich mit [73, S. 479] zu

,Bl—2n(m+%))

4.22)

06 =
0 arccos( o

wobei [ der physikalische Weg der Welle zwischen zwei Strahlerelementen und m eine
ganzzahlige Ordnungszahl ist, die die Anzahl der vollstindigen Wellenldngenphasen
entlang [ beschreibt. Wird m beispielsweise von 1 auf 2 erhoht, so muss die Linge [
um eine Hohlleiterwellenlidnge 4, verlangert werden, um denselben Abstrahlwinkel
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(a) Einheitszelle des Wellenleiters. (b) Schlitz auf der schmalen Hohlleiterseite nach [72].

Abbildung 4.15: Ubersicht der relevanten GeometriegroBen des Wellenleiters im Serpentinendesign
und der entsprechenden Schlitze.

8 beizubehalten. Der Term 2num gewihrleistet eine phasenkohérente Feldverteilung
entlang der Apertur. Im Sonderfall ohne Serpentinenstruktur (m = 0, / = d) reduziert
sich die Gleichung auf den klassischen Fall einer SWGAA gemil Gleichung 2.33.
Basierend auf zwei vielversprechenden Entwurfsansdtzen, die jeweils spezifische
Stiarken und Einschrinkungen aufweisen, werden im Rahmen dieser Arbeit zwei kom-
plementére Leckwellenantennenkonzepte implementiert. Beide Varianten basieren auf
frequenzgesteuerten, passiven Leckwellenstrukturen, die eine winkelabhéngige Ab-
strahlung ermdglichen und durch segmentierte Frequenzzuordnung eine prézise zwei-
dimensionale Zielortung erlauben. Wihrend Design 1 auf der Parallelplattenstruktur
mit Rillen basiert und eine besonders hohe Linearitéit der Frequnez-Winkel-Abbildung
ermoglicht, hat die serpentinenartige Leckewellenstruktur in Design 2 eine groBere
Raumwinkelabdeckung bei reduzierter Bandbreite zum Ziel. Dabei soll die Linge so
gewihlt werden, dass die Nebenkeulen gering bleiben und die HPBW nicht zu stark
iiber die Frequenz variiert. Aufgrund ihrer jeweils unterschiedlichen Charakteristika
sind beide Antennendesigns potenziell gut auf verschiedene Anwendungsszenarien
ibertragbar und stellen komplementédre Losungsansitze dar.

Design 1 — Linearitidt und Entfernungsauflésung mit breiter Bandbreite

Das erste Antennendesign basiert auf einer modifizierten Parallelplattenstruktur mit
Rillen und richtet sich primdr an Anwendungen, die eine hohe Entfernungsauflosung
und linearen Strahlschwenk erfordern. Auerdem soll dieses Design eine optimierte
Broadside-Abstrahlung realisieren. Durch gezielte Anpassung der Antennenstruk-
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tur soll dieses Design eine gleichmifige, lineare Abstrahlung ermdglichen. Ziel ist
ein symmetrischer Strahlschwenk von mindestens 8, = +20°, also ein Gesamtab-
deckungsbereich von 40°, bei gleichzeitig mdglichst hoher Entfernungsauflésung.
Dies wird durch eine effektive Bandbreite von B = 20 GHz erreicht, die iiber zwei
symmetrisch gespeiste Ports zur Verfiigung gestellt wird. Fiir eine differenzierte
Zieltrennung im Winkel wird eine Quantisierung von A6 = 3,5° angestrebt. Die
tatsdchliche Winkeltrennung entspricht der HPBW der Hauptkeule und soll im Be-
reich von 7° bis 8° liegen. Dadurch wird gewihrleistet, dass jede Keule etwa zwei
Frequenzsegmente iiberlappt, was einer Uberabtastung gleichkommt und sich eine
gleichmiBige Leistungskurve ergibt. Der gesamte Schwenkbereich von 40° ldsst sich
bei einem Segmentwinkel von 3,5° in

0,x2  40°
N = =2 =
A6 3,5°

~ 12 (4.23)

einzelne Segmente aufteilen. Daraus ergibt sich eine notwendige Segmentbandbreite

von B 20GH
z
A = —_— =
Ve = y 12
woraus sich wiederum eine Entfernungsauflosung von

~ 1,66 GHz, (4.24)

X 8
¢ TS g, (4.25)

AR = = =~
2 Mg 2-1,66-10°Hz

ergibt. Obwohl der Radarchip, der fiir diese Arbeit genutzt werden soll, lediglich
eine Bandbreite von 5,5 GHz unterstiitzt, existieren kommerzielle Alternativen wie
z.B. ein Chip von Indie mit bis zu 10,5 GHz Bandbreite. Dieser wurde jedoch aus in
Kapitel 4.2.1 genannten Griinden im Rahmen dieser Arbeit nicht verwendet. Fiir ein
Design mit grofBeren Bandbreiten und linearer Frequenz- zu Winkel-Abdeckung wire
er hingegen eine technisch passende Wahl. Ein zentraler Vorteil dieses Antennenkon-
zepts liegt in der Nutzung zweier symmetrisch gespeister Ports. Die von den Ports
ausgehenden Leckwellen breiten sich in entgegengesetzte Richtungen aus, wodurch
sich zwei spiegelbildliche Strahlschwenkbereiche ergeben. Durch sequentielles Um-
schalten der Ports kann die nutzbare Bandbreite somit effektiv verdoppelt werden,
ohne zusitzliche Hardwarekomplexitét oder Modifikation des Radarfrontends. So lédsst
sich trotz real verfiigbarer Bandbreite von 10 GHz eine virtuelle Gesamtbandbreite
von 20 GHz erschlieen. Zudem verhindert die hohe Linearitét der verwendeten Slow-
Wave-Struktur unerwiinschte Dispersionseffekte, wie sie insbesondere bei anderen
Antennenkonzepten bei groler Bandbreite auftreten. Dadurch bleiben sowohl Winkel-
als auch Entfernungsauflosung konsistent iiber das gesamte Frequenzband erhalten.
Als Herausforderung gelten die erhohten Anforderungen an das Radarfrontend hin-
sichtlich der Bandbreite sowie der begrenzte Gesamtschwenkbereich von +20°, der
sich technologiebedingt nur schwer erweitern ldsst. Weitere Details hierzu folgen im
Implementierungskapitel.
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Design 2 — GroBer Schwenkbereich mit handelsiiblichem FMCW-Radar

Das zweite Antennendesign adressiert Anwendungen mit groBem Abdeckbereich wie
Umfeldiiberwachung oder Roboternavigation. Durch eine serpentinenartige Leckwel-
lenstruktur kann auch bei geringerer Bandbreite ein groler Squint realisiert werden.
Das hier spezifizierte System soll einen Squint von 6 = 75° bei einer nutzbaren Band-
breite von B = 11 GHz, durch die Nutzung beider Antennenseiten als Tore segmentiert
in 500 MHz-Schritten ermdglichen. Somit ergibt sich die Entfernungsauflosung zu

108
AR=S =310 3pem (4.26)
2B 2-500-108
bei einer Winkelabdeckung von
80°
A6 = =~ 3,64° 4.27
> (4.27)

mit N = 22 Segmenten. Die tatsidchliche Winkeltrennung entspricht der HPBW der
Hauptkeule und soll wie im ersten Design zwischen 7° und 8° liegen. Dieses System
erlaubt eine Realisierung mit dem bestehenden FMCW-Sensor BGT60TR13C. Die
geringere Entfernungsauflosung ist bei groBflichiger Uberwachung tolerierbar.

Fiir den symmetrischen Aufbau ist eine Steuerung und Synchronisation beider An-
tennenports erforderlich. AuBerdem miissen die Ubergiinge zwischen Radar-Chip
und Antennenelement impedanzangepasst und verlustarm gestaltet werden, um den
vollen Bandbreitennutzen der Antenne auszuschopfen. Neben der Antennenauslegung
selbst stellt somit auch die elektrische Ankopplung eine entscheidende Systemkompo-
nente dar, insbesondere bei hohen Frequenzen und grof8en Bandbreiten. Tabelle 4.2
gibt einen zusammenfassenden Uberblick iiber die Vor- und Nachteile der beiden
Antennendesigns und stellt die jeweiligen KenngrofSen gegeniiber.
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Tabelle 4.2: Vergleich der beiden Antennendesigns

Kriterium Design 1: Hohe Entfernungsauf- | Design 2: GrofBler Schwenkbe-
losung und Linearitit reich

Strahlschwenk- | 40° mit Slow-Wave-Struktur 75° mit serpetinenformiger Struktur

bereich

Effektive Band- | 10 GHz (virtuell 20 GHz) 5,5 GHz (11 GHz virtuell)

breite

Entfernungsauf- | 15cm 30cm

16sung

Winkelauflo- <8 <8

sung (HPBW)

Vorteil hohe Linearitét iiber grofe Band- | Groer = Schwenkbereich, mit
breite, hohe Entfernungsauflosung | Standard-FMCW-Radar realisier-

bar
Nachteil System mit groer Bandbreite erfor- | Geringere Entfernungsauflosung

derlich, auB3erhalb der ISM-Limits

4.4 Antennenibergang vom Radarsystem auf die
Sendeantenne

Ein zentraler Aspekt bei der Umsetzung des Gesamtsystems ist die effiziente Ankopp-
lung der On-Chip-Antennen des Radarchips an die Hohlleiterstruktur. Dabei muss
das vom Radarchip BGT60TR13C erzeugte HF-Signal moglichst verlustfrei in die
Hohlleiterfiihrung der Leckwellenantenne und wieder zuriick auf die Empfangsan-
tenne liberfiihrt werden. Die Herausforderung besteht insbesondere darin, dass die
integrierten Patch-Antennen des Chips bei einer Frequenz von 60 GHz sehr geringe
Abmessungen aufweisen und dicht nebeneinander angeordnet sind. Der begrenzte
Platz und die hohe Packungsdichte erschweren eine direkte, modenreine Kopplung
an die Hohlleiter6ffnung. Abbildung 4.16 veranschaulicht die Abmessungen der je-
weiligen Struktur. Um die Signalauskopplung mit minimalem Leistungsverlust und
ohne Anregung unerwiinschter Moden wie TE,, oder TM; zu realisieren, muss die
geometrische Ausfiihrung so gewihlt werden, dass keine Storungen durch benachbarte
Patches auftreten, welche das Abstrahlverhalten der Hohlleiterantenne beeinflussen
konnten.

In der Literatur sind verschiedene Ubergangsstrukturen zwischen MMIC und recht-
eckigem Hohlleiter dokumentiert [37, 40, 42]. Aufgrund der in Kapitel 3.3 dargelegten
Einschriankungen erweisen sich diese Ansétze jedoch fiir die vorliegende Arbeit als
nicht zielfiihrend. Stattdessen wird in dieser Arbeit ein alternativer Ubergang auf Basis
einer Rillen-Struktur verwendet, wie sie in [74] beschrieben ist. Diese Methode wurde
bislang ausschlieBlich auf simulativer Ebene untersucht. Hierbei wird um die Hohllei-
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Abbildung 4.16: GroBenvergleich zwischen Hohlleiteroffnung und Patch-Antennenstruktur mit 3
Rx-Antennen und 1 Tx-Antenne, gemif [51].

terdffnung eine ringformige Nut angebracht, die in einem Abstand von A4 /4 zur Kante
des Hohlleiters liegt (siche Abbildung 4.17). Diese Nut erzeugt eine offene Leitung,
welche wie ein Kurzschluss wirkt und somit Leckstrahlung unterdriickt. Diese Struktur
verhindert effektiv die Ausbreitung von Oberflichenstromen im Ubergangsbereich
und unterdriickt gleichzeitig unerwiinschte Moden, ohne die Hauptmode TE;q zu
beeinflussen [75, 76]. Die Rillen-Struktur ermoglicht eine verbesserte Isolation zwi-
schen benachbarten Strahlern, reduziert Riickfliisse zum Chip und erhoht die Effizienz
der Ubergabestelle signifikant. Zudem lisst sie sich kompakt integrieren und eignet
sich fiir die additive Fertigung mittels SLA-Druck, da sich die Geometrie prizise
herstellen lisst. Aus diesen Griinden soll der Ubergang von der Platine zum Hohlleiter
in dieser Arbeit mithilfe einer Rillen-Struktur realisiert werden.

Hohlleiter _Rillen-Struktur
-7 Kurz-:
. s(-h]ussl
“” Patch 4 v l
Masseflache . ‘ [~
| ¢‘ P Spalt
Mikrostreifen-  Kurz- offenes
leitung schluss Ende

Abbildung 4.17: Darstellung der Seitenansicht der Rillen-Struktur im Ubergangsbereich.

4.5 Anforderungen an die Signalverarbeitung und
Winkelschatzung

Die Signalverarbeitung des Gesamtsystems muss sowohl die Entfernung als auch die
Einfallsrichtung mehrerer Ziele zuverldssig aus den empfangenen FMCW-Signalen
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extrahieren. Fiir eine prizise Winkelbestimmung ist ein abgestimmtes Konzept not-
wendig, das die Charakteristika der eingesetzten Leckwellenantenne gezielt nutzt und
gleichzeitig die begrenzte Systembandbreite effizient beriicksichtigt. Das empfangene
Signal wird in N, gleich groe Frequenzsegmente unterteilt, deren Breite in en-
gem Zusammenhang mit der HPBW der Antenne steht, welche die Winkelauflosung
bestimmt. Die HPBW bildet die grundlegende Maf3einheit fiir die frequenzbasier-
te Winkelschitzung anhand des Antennencharakteristikverlaufs. Die Breite dieser
Segmente wird dabei so gewihlt, dass sie zur HPBW der Antenne passt, welche die
Winkelauflosung definiert und als MaBstab fiir die frequenzbasierte Winkelschitzung
anhand der Antennencharakteristik dient. Zur zuverlidssigen Erfassung aller Winkelbe-
reiche ist es wichtig, die Segmentbreite so zu wihlen, dass keine Unterabtastung des
Winkelbereichs erfolgt. Hierfiir soll die Segmentbreite auf etwa die Hélfte der HPBW

HPBW
Afseq = > (4.28)

gesetzt werden. Dies gewihrleistet eine ausreichende Abtastung des Winkelbereichs
und ermoglicht eine glatte Leistungsdarstellung. Die Entfernungsmessung erfolgt
durch eine Entfernungs-FFT, welche die Frequenzverschiebung des Beat-Signals
analysiert. Die erzielbare Entfernungsauflosung ist durch die effektive Bandbreite
eines einzelnen Segments begrenzt. Um eine simultane Optimierung von Winkel- und
Entfernungsauflosung zu ermdoglichen und somit die Systemperformance zu verbes-
sern, soll im Rahmen dieser Arbeit eine virtuelle Bandbreitverdoppelung realisiert
werden. Der Fokus dieser Dissertation liegt auf dem grundlegenden Systemkonzept,
insbesondere den Antennen, Ubergiingen und Fertigungsverfahren. Fiir den Konzept-
demonstrator soll eine einfache und effiziente, segmentbasierte Signalverarbeitung
implementiert werden, die eine zuverldssige Zielerkennung in Entfernung und Winkel
erlaubt. Komplexere Verfahren, beispielsweise basierend auf maschinellem Lernen,
sind denkbare Erweiterungen fiir zukiinftige Arbeiten, jedoch nicht Gegenstand dieser
Arbeit.

4.6 Spezifikation des Gesamtsystems

Die Konzeption des Gesamtsystems basiert auf der Zielsetzung, ein kompaktes, en-
ergieeffizientes und hochauflosendes Radarsystem im 60-GHz-Band zu realisieren.
Dabei sollen sowohl die Einzelkomponenten als auch das mechanische Gesamtkon-
zept so ausgelegt werden, dass ein priziser Betrieb unter praxisnahen Bedingungen
moglich ist. Die folgenden Anforderungen ergeben sich aus den funktionalen und
anwendungsspezifischen Zielsetzungen des Systems. Zunichst ist eine hohe rdum-
liche Auflésung unerlésslich. Um Objekte differenziert erfassen zu konnen, soll die
Entfernungsauflosung mindestens 30 cm betragen. Ergéinzend hierzu ist eine Win-
kelauflosung von mindestens 8° erforderlich, um die laterale Position von Objekten
zuverldssig bestimmen zu konnen, was durch die Antennengeometrie bestimmt wird.
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Fiir die Zielerkennung ist eine maximale Detektionsreichweite von 5 m spezifiziert.
Ein Tripelspiegel mit Kantenléinge a = 4 cm soll innerhalb dieses Bereichs zuverlédssig
detektiert werden konnen. Dariiber hinaus soll das System in der Lage sein, mehre-
re Ziele simultan zu erfassen und deren jeweilige Entfernung sowie Einfallswinkel
unabhingig zu bestimmen. Das Gesamtsystem nutzt ein FMCW SISO-Radarmodul
(BGT60TR13C). Die prizise Ausrichtung und der mechanisch stabile Ubergang von
den Patchantennen in das Wellenleitsystem stellt hierbei einen kritischen Entwurfs-
aspekt dar. Das Gesamtsystem soll eine maximale Baugrof3e von 20 cmx20 cmx20 cm
nicht liberschreiten, um eine Integration in unterschiedliche Plattformen wie Fahrzeuge,
Drohnen oder tragbare Gerite zu ermdglichen. Innerhalb dieses begrenzten Volumens
miissen sdmtliche Komponenten, vom Radarsensor iiber den Hohlleiteriibergang bis
hin zum Wellenleiterschalter zur Ansteuerung der beiden gegeniiberliegenden Anten-
nentore, untergebracht und prézise positioniert werden. Dies erfordert ein detailliertes
Konzept zur mechanischen Verschraubung, Abstandsjustierung und Entkopplung
empfindlicher Strukturen. Insbesondere diirfen 3-D-gedruckte Antennenelemente
nicht durch das Gewicht angrenzender Bauteile belastet werden. Das mechanische
Gesamtsystem muss die einzelnen Komponenten nicht nur zuverldssig verbinden,
sondern auch sicherstellen, dass an den Schnittstellen moglichst geringe elektroma-
gnetische Verluste auftreten. Zudem soll es strukturelle Stabilitit gewéhrleisten und
reproduzierbare Messergebnisse ermdglichen. Fiir eine vollstindige Charakterisierung
sind geeignete Halterungen vorzusehen, die sowohl die Ausrichtung der Antennen zu
den Reflektoren gewihrleisten als auch die Anforderungen an das Messumfeld in der
Kammer erfiillen. Diese Anforderungen bilden die Grundlage fiir die Umsetzung des
Gesamtsystems.






KAPITEL

Implementierung

5.1 Radar

In dieser Arbeit wird der BGT60TR 13C Radar-Chip genutzt. Da der Ubergang von
den integrierten Patchantennen auf einen Hohlleiter entworfen, simuliert und evaluiert
werden soll, ist zuerst ein entsprechendes Antennenmodell der Patchantennen erfor-
derlich. Leider stellt der Hersteller des BGT60TR13C (Infineon) weder im Datenblatt
noch auf direkte Anfrage Informationen zur Designkonfiguration, den Patchabmessun-
gen, Materialeigenschaften, Struktur oder Speisungstechnik zur Verfiigung. Lediglich
Abstrahlcharakteristiken und Frequenzangaben sind im Datenblatt enthalten. Auf-
grund fehlender sichtbarer Leitungsstrukturen wird angenommen, dass eine Proximity
Feed Ankopplung vorliegt. Ziel ist es daher, ein passendes Simulationsmodell der
Antennen incl. Speisung zu erstellen, das als Grundlage fiir die Entwicklung des
Hohlleiteriibergangs dient.

5.1.1 GroBe und Substrat des BGT60TR13

Wie bereits im Abschnitt 4.2.1 beschrieben, verfiigt das BGT60TR13C-Radarsystem
liber eine Tx-Antenne sowie drei Rx-Antennen, die gemeinsam in einem kompak-
ten Chipgehause untergebracht sind. Die Gehduseabmessungen betragen 6,5 mm x
5,0mm x 0,9 mm. Die Antennen sind als rechteckige Patchstrukturen ausgefiihrt, wo-
bei es sich im Fall des BGT60TR13C um ein AiP Design handelt. Bei AiP-Strukturen
liegen die Strahlungselemente nicht auf einer offenen Leiterplatte, sondern sind in
das Chipgehiuse integriert, wodurch benachbarte Erdungsflichen, interne Schichten
und das Dielektrikum des Chips die Feldverteilung und Resonanzbedingungen be-
einflussen [77, 78]. Fiir die Auslegung eines 3-D-Ubergangs vom Hohlleiter zu den
Patchantennen (Tx und Rx) ist es erforderlich, deren Abstrahleigenschaften zu analysie-
ren, auch wenn diese aufgrund der AiP-Bauform nur niherungsweise mit klassischen
Patch-Formeln iibereinstimmen. Die wesentlichen elektrischen Antenneneigenschaf-
ten sind in Tabelle 5.1 zusammengefasst. Aus den bekannten Gehiuseinformationen
lassen sich die dufleren Abmessungen des gesamten Radarsystems ableiten, wie sie in
Abbildung 5.1a dargestellt sind. Die genauen Groflen der einzelnen Patchantennen
sind dabei nicht spezifiziert. Daher werden zusitzliche Untersuchungen zur genauen
Geometrie der Antennen durchgefiihrt. Hierzu wird das BGT60TR13C-Modul unter
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Tabelle 5.1: Spezifikationen der Antennen im Chipgehiuse.

Spezifikation Wert Bezeichnung

Parameter Min Typ Max

Jror frx 58,0 GHz 63,5GHz | Sende-/ Empfangsfrequenz

Gr, 2,0dBi 3,5dBi 5,0dBi Antennengewinn einer einzelnen Tx-Antenne

GRry 2,0dBi 3,5dBi 5,0dBi Antennengewinn einer einzelnen Rx-Antenne

HPBWg, g 50° 65° 80° Halbwertsbreite einer einzelnen Rx-Antenne in
E-Richtung

HPBWr, g 50° 65° 80° Halbwertsbreite einer einzelnen Tx-Antenne in
E-Richtung

6,5
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(b) Mikroskopisch bestimmte Abmessungen der
Tx- und Rx3-Patchantennen.

(a) Abmessungen des
BGT60TR13C-Radarsystems.

dem Mikroskop analysiert. Die dabei bestimmten Abmessungen fiir die Patchstruktu-
ren betragen 1,535 mm in der Breite und 0,811 mm in der Lénge (vgl. Abbildung 5.1b).
Mithilfe dieser Messwerte ladsst sich die effektive Permittivitit €, des Substrats ermit-
teln, wobei dieser Wert hier als effektive Permittivitit des gesamten Chip-Aufbaus zu
verstehen ist und nicht zwingend dem reinen Materialwert entspricht. Unter Verwen-
dung der Mittenfrequenz f; = 60,75 GHz sowie der Lichtgeschwindigkeit ¢ ergibt
sich unter Anwendung der Formel

2
c
€,=2 (ZfOWpatch) 1=44. (5.1
Fiir die Simulation wird dieser effektive Wert als Zielgrole gewihlt, um ein nach-
bildbares Modell zu erzeugen, dessen Abstrahlverhalten in etwa den im Datenblatt
angegebenen Werten entspricht. Als Substrat wird FR4 angenommen, da dessen
Nenn-Dielektrizititskonstante im Bereich dieses Werts liegt [79]. Dies ist in der Rea-
litét fiir AiP zwar nicht exakt zutreffend, erfiillt jedoch die Anforderungen an ein
Néherungsmodell fiir die weitere Entwicklung des Hohlleiter-Ubergangs. In Anleh-



5.1 Radar 67

nung an die Gehdusemale ergibt sich fiir die verfiigbare Substratflache ein Wert von
6,5 mm x 5,0 mm. Fiir die Bestimmung einer sinnvollen Substrathéhe kann nach [80]
der Bereich

0,003£ <h< 0,05£ = 14,8 um < h < 246,5 ym. (5.2)

fo fo

herangezogen werden. Unter den verfiigbaren Standarddicken entspricht lediglich
eine Hohe von 0,254 mm diesem Bereich. Daher wird dieser Wert als SubstrathGhe
fiir die weitere Nachbildung der Patchantennen verwendet. Es ist jedoch zu beachten,
dass AiP-Antennen aufgrund der engen metallischen Umgebungen und der vertikalen
Package-Stackups eine andere effektive Hohe und Feldfiihrung besitzen konnen, sodass
diese Werte primir als Anhaltspunkte fiir das vereinfachte Simulationsmodell dienen.

5.1.2 Proximity-Feed

Um die Patchantennen simulieren zu konnen, ist eine geeignete Anregung erforderlich.
Da im Gehéuse des Radarchips keine sichtbaren Zuleitungen vorhanden sind, wird die
Verwendungs eines Proximity-Feeds vermutet. Eine ausfiihrliche Diskussion verschie-
dener Speisetechniken findet sich in [81, 82]. Bei einer Proximity-Feed-Konfiguration
ist die Speiseleitung zwischen zwei dielektrischen Substraten positioniert, wie in Ab-
bildung 5.2 dargestellt. Die Hohen dieser Substrate werden mit H; und H, bezeichnet.
Am unteren Ende der Struktur befindet sich die Massefldche.

Wp
< > W,
. S o N : , N*H
p . . LStub H; — f 1
o . S r
(a) Draufsicht (b) Seitenansicht

Abbildung 5.2: Schematische Darstellung einer Proximity-Feed-Patchantenne nach [81].

Die Leistungsiibertragung erfolgt vom Speiseleiter zum Patch durch elektromagne-
tische Feldkopplung. Das Impedanzmatching wird durch Anpassung der Léinge des
Stubs (Lg;,;,) der Mikrostreifenleitung an der Stelle realisiert, an der der Eingangs-
wellenwiderstand der Antenne 50 2 betrédgt [81, p. 29]. Die Lange Lg,,,;, kann iiber

A
Lsip = —— (5.3)

e

berechnet werden [83]. Diese Konfiguration ergibt eine Substrathhe von insgesamt
0,254 mm mit je 0,127 mm pro Schicht. Gemal Abschnitt 5.1.2 und dem Leistungs-
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anpassungstheorem ergibt sich die Linge der Einspeiseleitung zu
A c
L = L = —_— =
T T Ale e
Tabelle 5.2 zeigt die theoretischen Simulationsparameter des BGT60TR13C-Radarsystems.

= 0,6 mm. 5.4

Tabelle 5.2: Simulationsparameter des BGT60TR13C.

Parameter | Wert (mm) | Beschreibung

Woatch 1,535 Breite des Patchs

Lpatch 0,811 Lénge des Patchs

Wubstrate 6,5 Breite des Substrats
Lubsirate 5,0 Linge des Substrats
Ngubstrate 0,254 Gesamthohe des Substrats
hy 0,127 Obere Substratschicht

h, 0,127 Untere Substratschicht
Lguup 0,6 Lénge der Einspeiseleitung

Darauf basierend wird das Simulationsmodell analysiert und optimiert. Tabelle 5.3
enthilt die Parameter, die im Zuge der Optimierung gegeniiber Tabelle 5.2 verdndert
werden. Anschlieend wird iiberpriift, inwieweit die Simulationsergebnisse die in

Tabelle 5.3: Optimierte Simulationsparameter des BGT60TR13C.

Parameter | Wert (mm) | Beschreibung

Lpatch 0,925 Linge des Patchs

hgubstrate 0,2413 Gesamthohe des Substrats
h, 0,1143 Untere Substratschicht
Lsup 0,61 Linge der Einspeiseleitung

Tabelle 5.1 definierten Spezifikationen erfiillen.

5.1.3 Validierung des Simulationsmodells anhand der
Spezifikationen des Herstellers

Zur Bewertung der Impedanzanpassung des BGT60TR13C-Radarsystems wird der
simulierte Reflexionsfaktor S1; am Eingangsport betrachtet (vgl. Abbildung 5.3). Im
spezifizierten Betriebsfrequenzbereich von 58 GHz bis 63,5 GHz liegt S;; in weiten
Teilen unter —10 dB, was eine gute Anpassung anzeigt. Ein globales Minimum von
—29.08 dB wird bei 60,22 GHz erreicht. Lediglich am oberen Rand des Frequenzbe-
reichs steigt der Reflexionsfaktor auf -7,15 dB an. Da unklar ist, ob die im Datenblatt
angegebenen Grenzwerte auf Messungen oder Simulationen beruhen, wird dieser Wert
als akzeptabel gewertet. Die Simulationsergebnisse der Antennen (vgl. Abbildung
5.4 und 5.5) zeigen in nahezu allen Punkten gute Ubereinstimmung mit den Daten-
blattwerten. Die geringfiigigen Uber- oder Unterschreitungen an den Randfrequenzen
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Abbildung 5.3: Simulation des Reflexionsfaktors S;; in Abhingigkeit von der Frequenz von
50 GHz bis 70 GHz.

lassen sich durch Toleranzen in der Fertigung, Simulationsmodellierung oder nicht
niher spezifizierte Messbedingungen im Datenblatt erkldaren. Tabelle 5.4 fasst die
wesentlichen Antennenparameter aus Simulationen im Vergleich zu den Datenblatt-
werten zusammen. Zusétzlich wird beurteilt, ob die Abweichung kritisch ist und, falls
relevant, eine Ursache benannt. Damit bietet das entwickelte Antennenmodell eine
solide Grundlage fiir die weitere Systemimplementierung. Im folgenden Kapitel wird
darauf aufbauend die Implementierung der frequenzscannenden Leckwellenantennen
beschrieben.
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Abbildung 5.4: Fernfeldrichtcharakteristik (@ (°) vs. Verstirkung (dBi)) bei verschiedenen Fre-

quenzen fiir die Tx-Antenne.
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Abbildung 5.5: Fernfeldrichtcharakteristik (@ (°) vs. Verstidrkung (dBi)) bei verschiedenen Fre-

quenzen fiir die Rx-Antenne.
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Tabelle 5.4: Vergleich der simulierten Antennenparameter (Tx und Rx) mit den Spezifikationen
aus dem Datenblatt.

Frequenz (GHz) ‘ Parameter ‘ Datenblatt ‘ Simulation ‘ Bewertung
Sendeantenne
58,0 Gewinn (dBi) | 2...5 3,50 Im Bereich
HPBW (°) 50...80 79 Im Bereich
Hauptkeule (°) | — 1 Nicht spezifiziert
60,22 Gewinn (dBi) | 2...5 3,97 Im Bereich
HPBW (°) 50...80 80 Grenzwertig
Hauptkeule (°) | — 4 Nicht spezifiziert
63,5 Gewinn (dBi) | 2...5 4,50 Im Bereich
HPBW (°) 50...80 83
Hauptkeule (°) | — 7 Nicht spezifiziert
Empfangsantenne
58,0 Gewinn (dBi) | 2...5 4,67 Im Bereich
HPBW (°) 50...80 80 Grenzwertig
Hauptkeule (°) | — 1 Nicht spezifiziert
60,22 Gewinn (dBi) | 2...5 4,93 Im Bereich
HPBW (°) 50...80 80,5
Hauptkeule (°) | — 4 Nicht spezifiziert
63,5 Gewinn (dBi) | 2...5 5,15
HPBW (°) 50...80 85,5
Hauptkeule (°) | — 7 Nicht spezifiziert

5.2 Antennen

Wie in Kapitel 4.3 dargelegt, werden zwei unterschiedliche Leckwellenantennen
implementiert, die jeweils auf spezifische Systemanforderungen zugeschnitten sind.
Wihrend ein Design eine besonders grofle Bandbreite und damit hohe Entfernungs-
auflosung adressiert, fokussiert sich das zweite Konzept auf die Vergroflerung des
Winkelbereichs. Im Folgenden werden diese beiden Antennenkonzepte im Detail ent-
worfen und hinsichtlich ihrer Simulationsparameter, Geometrien und Strahlschwenk-
charakteristik analysiert. Zusétzlich wird eine Hornantenne entworfen, um das Ferti-
gungsverfahren verifizieren zu konnen.

5.2.1 Auslegung einer Hornantenne bei 60 GHz

Zur Uberpriifung der additiven Fertigungstechnologie wird eine pyramidenférmige
Hornantenne mit einem Gewinn von G, = 20dBi bei f = 60 GHz implementiert.
Aufgrund ihrer vergleichsweise einfachen Geometrie und gut bekannten elektroma-
gnetischen Eigenschaften eignet sich die Hornantenne besonders, um die mechanische
Prizision und elektrische Leistungsfahigkeit zu validieren. Die gewonnenen Erkennt-
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nisse lassen sich anschlieBend auf komplexere Antennendesigns {ibertragen. Basierend
auf einem WR-15 Hohlleiter (@ = 3,76 mm, b = 1,88 mm) und der Entwurfsglei-
chung gemif [16] ergibt sich ein theoretisches Design mit einer Aperturgrofle von
A =223mm, B = 17,4 mm und einer Aperturléinge von /;, = 26,0 mm. Zur Verifikati-
on wird die Hornantenne in CST Studio Suite aufgebaut und simuliert. Abbildung 5.6
zeigt die entsprechenden Simulationsergebnisse. Der Zielgewinn wird erreicht, die

—28
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(b) Fernfeld-Gewinn in der E-Ebene (¢ = 90°). (c) Fernfeld-Gewinn in der H-Ebene (@ = 0°).

Abbildung 5.6: Simulationsergebnisse der 20 dBi-Hornantenne.

Reflexion liegt bei S1; = —25,4 dB bei 60 GHz. Die simulierten Antennendiagramme
zeigen ein gutes Richtverhalten mit symmetrischer Hauptkeule und geringer Seiten-
keulenstruktur. Die HPBW betréagt 20°. Abbildung 5.7 zeigt das erstellte Modell der
Hornantenne.
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Y

Abbildung 5.7: Modell der 20 dBi-Hornantenne.

Fertigung und Metallisierung der Hornantenne

Da metallischer 3-D-Druck fiir Millimeterwellenanwendungen einerseits sehr rau und
andererseits mit hohen Kosten verbunden ist, soll hier Kunststoff als Basismaterial
verwendet werden, der anschlieBend metallisiert wird. Additive Fertigungsverfahren,
insbesondere das SLA-Verfahren, bieten eine prézise und reproduzierbare Losung [84,
85]. Die gedruckten Kunststoffstrukturen konnen durch chemische Silberbeschichtung
leitfdhig gemacht werden. Da die Fertigung und Metallisierung fiir hochfrequente
Antennen sehr komplex und herausfordernd ist, wird zunéchst die vergleichsweise
einfache Hornantenne gefertigt und vermessen. Dies dient der Verifikation und Validie-
rung des Fertigungsverfahrens, um das Verfahren anschlielend fiir die komplexeren,
additiv gefertigten Antennenstrukturen nutzen zu konnen. Die Antennen werden mit-
tels des Form 3+ SLA-3-D-Druckers von Formlabs gefertigt. Dieses Verfahren beruht
auf der selektiven Aushértung eines fliissigen Photopolymerharzes durch prizise La-
serbelichtung. Dabei wird das Harz in einem transparenten Harztank schichtweise
polymerisiert. Nach der Belichtung jeder Schicht bewegt sich die Bauplattform vertikal,
sodass das Bauteil schrittweise aufgebaut wird. Das SLA-Verfahren ist insbesondere
fiir hochfrequente Antennenstrukturen geeignet, da es eine hohe MaBhaltigkeit und
sehr feine, glatte Oberflichen ermdglicht [86]. Es stellt damit eine vielversprechende
Alternative zu etablierten Fertigungsverfahren dar, die in diesem Frequenzbereich
klare Nachteile aufweisen. Metall-3-D-Druck bietet zwar eine hohe mechanische Sta-
bilitdt, jedoch fiihrt die vergleichsweise hohe Oberflichenrauigkeit zu unkontrollierter
Streuung und Verlusten im HE-Betrieb [87]. AuBlerdem sind die Kosten fiir metalli-
sche additive Fertigungstechnologien, etwa das selektive Laserschmelzen, erheblich
hoher, da sie aufwendig temperierte Maschinen und Nachbearbeitungen erfordern.
Auch klassische subtraktive Methoden, wie etwa das Einpriagen der Struktur in Metall
durch einen Stempel, sind aufgrund der kleinen Abmessungen der Antennengeometrie
technisch nicht praktikabel. Fiir einfache Kunststoffe ist das Schmelzschichtverfahren
(Fused Deposition Modeling) weit verbreitet, liefert aber aufgrund des schichtweisen
Auftrags von geschmolzenem Material keine ausreichende Strukturgenauigkeit im
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SLA-
3D-Druck
(Formlabs Clear Resin)

Waschen UV-Aushérten
(Form Wash) (Form Cure)

Metallisierung
@'—> (Silberbeschichtung)
Abbildung 5.8: Ablaufschema des additiven Fertigungsprozesses mittels SLA-Druck.

Bereich weniger 100 um [88]. Fiir den vorliegenden Aufbau wird daher transparentes
Formlabs Clear Resin in Kombination mit einer Schichtdicke von 25 um verwendet
[89]. Nach dem Waschen des Bauteils in der Form Wash Waschstation mit Isopropanol,
werden die Bauteile in einer UV-Aushirtestation (Form Cure) final ausgehértet (vgl.
Abbildung 5.8). Um tatséchlich als abstrahlende Antenne funktionieren zu kdnnen,
muss die aus Kunstharz gedruckte Antenne im Anschluss metallisiert werden. Zum
Metallisieren wird die Tollens-Probe verwendet. Diese bietet den Vorteil, dass die
Antennen nicht initial leitfdhig sein miissen, wie es beispielsweise bei der Galvani-
sierung der Fall ist. Noch vor der eigentlichen Reaktion werden die Antennen mit
demineralisiertem Wasser gereinigt. Um die Haftung der metallischen Silberschicht
auf der Oberflache der kunstharzbasierten Antennenstrukturen zu verbessern, wird
vor der Tollens-Probe eine Aktivierungsschicht durch eine Zinnsensibilisierung auf-
gebracht. Der additiv gefertigte Kunststoff besitzt von Natur aus eine vergleichsweise
glatte und chemisch inerte Oberfliche, wodurch sich metallische Keime nur unzurei-
chend anlagern konnen. Durch das Eintauchen in eine Zinnchlorid-Losung wird die
Oberfliche chemisch vorbehandelt, sodass Zinnionen auf der Harzstruktur adsorbiert
werden. Diese wirken im anschlieBenden Tollens-Prozess als Reduktionskeime fiir die
selektive Silberabscheidung. Fiir die Herstellung von 200 ml Sensibilisierungslosung
werden 6 g Zinnchlorid (SnCl,), 25 ml konzentrierte Salzsdure (32 %) und 175 ml
demineralisiertes Wasser gemischt. Die Antennen werden darin fiir etwa 10 Minuten
vollstdndig getaucht und anschlieBfend mit demineralisiertem Wasser gespiilt, um iiber-
schiissige Ionen zu entfernen und eine gleichmiBige Keimbildung zu ermoglichen.
Nach [90] wird die Tollens-Probe zum Metallisieren dann in folgenden Schritten
durchgefiihrt:

1. Zur Herstellung der Reduktionsmittellosung werden 1,5 g Dextrose (CgH1,Og)
in 30 ml demineralisiertem Wasser vollstindig geldst.

2. Im néchsten Schritt wird das Tollens-Reagenz vorbereitet. Hierzu werden 1,5 g
Silbernitrat (AgN O3) in 75 ml demineralisiertem Wasser gelost. Anschlielend
wird eine 30 %ige Ammoniumhydroxid-Losung (NH4OH) tropfenweise zuge-
geben, bis sich die Losung zunéchst braun firbt. Die Zugabe wird fortgesetzt, bis
die Losung erneut klar erscheint. Danach wird eine Losung aus 0,3 g Natrium-
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hydroxid (NaOH) in 75 ml demineralisiertem Wasser hinzugegeben, wodurch
erneut eine Braunfiarbung eintritt. Auch in diesem Fall wird NH,OH so lange
erginzt, bis die Losung wieder klar ist.

3. Die zu beschichtenden Antennen werden in das fertiggestellte Tollens-Reagenz
eingebracht. Eine kontinuierliche Bewegung mithilfe eines Magnetriihrers sorgt
dabei fiir das Entweichen eingeschlossener Luftblasen aus der Struktur.

4. Unter moderater Riihrbewegung wird nun die zuvor hergestellte Dextrose-
Losung zugegeben. Dadurch setzt sich eine diinne Schicht metallischen Silbers
auf allen benetzten Oberflachen ab. Die Abscheidung dauert typischerweise
zwischen einer und fiinf Minuten.

5. Nach Abschluss der Reaktion werden die Antennen entnommen und griind-
lich mit demineralisiertem Wasser gespiilt. Zur sicheren Deaktivierung des
verbleibenden Tollens-Reagenzes wird dieses durch Zugabe von Vitamin C
reduziert.

Die Reaktion wird in Génze unter einem Abzug durchgefiihrt. Der Versilberungs-
prozess wird mindestens dreimal wiederholt, um die Schichtdicke zu erhohen, eine
gleichmiBige Metallisierung zu gewéhrleisten und damit Verluste zu verringern. Abbil-
dung 5.9 zeigt die gedruckte und metallisierte Hornantenne. Nachdem die Hornantenne

Abbildung 5.9: Additiv gefertigte Hornantenne mit einem simulierten Gewinn von 20 dBi nach
dem chemischen Versilberungsprozess.

erfolgreich entworfen, gefertigt und metallisiert wurde, folgt im néchsten Abschnitt die
detaillierte Auslegung der frequenzscannenden Leckwellenantennen, die das zentrale
Element fiir die winkelselektive Abstrahlung im Gesamtsystem bilden.
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5.2.2 Auslegung der Slow-Wave-Leckwellenantenne bei 60 GHz

Ziel ist die Entwicklung einer kompakten, frequenzscannenden Leckwellenantenne
im Frequenzbereich von 55 GHz bis 65 GHz, die eine moglichst lineare Frequenz-
Winkel-Abhingigkeit aufweist und einen Strahlschwenk von mindestens +20° um die
Hauptstrahlrichtung (insgesamt 40°) ermoglicht. Die Umsetzung erfolgt mittels eines
Parallelplattenwellenleiters (Parallel Plate Waveguide, PPW), in die periodisch strah-
lende Slots integriert werden [91]. Der Abstand b zwischen den beiden metallischen
Platten des PPW beeinflusst maBgeblich die elektromagnetische Modenstruktur sowie
die effektive Phasenkonstante B (f) der gefiihrten Mode. In einer idealisierten, unend-
lichen PPW tritt die TEM-Mode auf, die dispersionsfrei und ohne Cutoff-Frequenz ist.
In realen Strukturen konnen hohere transversale Moden wie TE; oder TM; auftreten,
deren Anregung vermieden werden muss. Die Cutoff-Frequenz der ersten hoheren
Mode ergibt sich aus der Wellenausbreitung im PPW zu
(TE)) _ €0
fe =5 (5.5)
Um eine Einmodenfiihrung im gesamten Arbeitsbereich f < 65 GHz zu garantieren,
muss fc(TE‘) grofler als die maximale Betriebsfrequenz sein [16, 68]. Setzt man als
Frequenzpuffer fc(TEl) = 90 GHz an, folgt aus Gleichung 5.5

l ; mm. 5.
= Zlf' )

c

Da Ay = 70 gilt, folgt fiir b < 1,67 mm bei f = 60 GHz
b < 0,334 A,,. (5.7)

Fiir eine zusitzliche Reduktion ohmscher Verluste und mechanische Stabilitdt kann b
kleiner gewihlt werden. Wird b auf 0,101y < b < 0,154 beschrénkt, so ergibt sich
bei 19 = Smm

b € [0,5mm, 0,75 mm]. (5.8)

Zur Realisierung des Slow-Wave-Effekts wird eine der beiden Platten mit periodischen,
rechteckigen Rillen versehen, die die effektive Phasengeschwindigkeit v, reduzieren
[92]. Die Rillenstruktur lasst sich (fiir p « 1) als homogenisierte, kapazitive Impe-
danzfliche modellieren. Fiir den ungestért glatten PPW gilt Cy = £¢/bund L, = pgb,
sodass v, = co. Die Rillen fiihren zu einer Zusatzkapazitét AC’ pro Lingeneinheit,
die skaliert wie AC”/C{y « (h,/b)(w,/p). Fiir kleine Stérungen (AC"/C}, « 1) ergibt

eine Taylor-Entwicklung von v, = 1/4/L’ (CH+ AC)

AC’ 1 hy w
vp:c0(1—%Cé)zco-(l——-—s-—‘), (5.9)
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wobei i, die Tiefe, w die Breite und p die Periodizitit der Rillen ist. In [93, 94] werden
fiir kapazitiv strukturierte Impedanzflichen dhnliche Niherungsmodelle hergeleitet.
Abbildung 5.10 zeigt eine Darstellung einer Slow-Wave-Leckwellenantenne mit den

genannten Geometrieparametern. Aus Gleichung 5.9 ist zu erkennen, dass v, mit

obere Metallplatte mit Rillen und Schlitzen
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Abbildung 5.10: Schematische Darstellung einer Slow-Wave-Leckwellenantenne mit allen relevan-
ten Geometrieparametern.

hg abnimmt. Damit B, (f) = vﬂ deutlich oberhalb von ky = Cﬂ bleibt, muss A,
(0]

hinreichend grof3 sein. Gleichzgitig darf hy < b gelten, um das Auftreten lokaler
Hohlleitermoden in den Rillen zu verhindern. Aus diesen beiden Randbedingungen
folgt

09b<h, <1,2b. (5.10)

Die Bragg-Bedingung fiir die erste Floquet-Resonanz lautet
2
Polf) + == = ko. (5.11)

Damit die erste Bragg-Resonanz [95] oberhalb des Betriebsfrequenzbereichs liegt,
muss p so gewdihlt werden, dass

— > ko - ﬂo. (512)

p< 8 (5.13)

Fiir 2o = 5 mm ergibt sich p < 0,85 mm. Die Abstrahlung erfolgt iiber die n = —1-
Raumharmonische nach [70]

B-1(f) = Bo(f) - 2—“. (5.14)

Daraus folgt fiir den Abstrahlwinkel

i (BN (o o
H(f)—arcsm( ko )—arcsm(vp fdu). (5.15)
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Damit keine physikalisch unrealistischen Abstrahlwinkel entstehen, muss

Co Co

1%

7 <1 fiirallef e [55GHz, 65 GHz] (5.16)
p u

gelten. Eine geringe Phasengeschwindigkeit v, vergroBert den Squint, daher ist d,, so
zu wihlen, dass sowohl die Bedingung fiir Gleichung 5.15 als auch die mechanischen
Randbedingungen erfiillt sind [96]. Abbildung 5.11 zeigt den zuldssigen Bereich. Die

— Grenzlinie
mm zuldssiger Paramterbereich
mmm nicht zuldssiger Bereich

Slotperiodizitat d,, (mm)

%5 06 07 08 09 1 11 12 13 14
. . . . U
Normierte Phasengeschwindigkeit c—g

Abbildung 5.11: Zuldssiger Parameterbereich fiir v,, und d,,, der nach GI. 5.15 reale Abstrahlwinkel
liefert.

Winkelgleichung 5.15 wurde tiber alle giiltigen Kombinationen von v, und d,, berech-
net. Abbildung 5.12 zeigt die resultierenden Squint-Winkel A6. Hierbei wird deutlich,
dass der maximale Squint am Rand des Giiltigkeitsbereichs liegt und theoretisch
Werte nahe 50° erreicht. Zur quantitativen Bewertung wird ein MATLAB-Modell
implementiert. Mittels Gleichung 5.9 wird v, in Abhéngigkeit der Parameter b, A,
wy, p berechnet und mit d,, in Gleichung 5.15 eingesetzt. Ein multidimensionaler
Parameter-Sweep erfolgt tiber:

e b € [0,4mm, 0,8 mm] in Schritten von 0,05 mm
* hy € [0,3mm, 1,0mm] in Schritten von 0,05 mm
* w, € [0,2mm, 1,8 mm] in Schritten von 0,05 mm
* p € [0,4mm, 1,0 mm)] in Schritten von 0,05 mm

* d, € [3,0mm, 4,5 mm] in Schritten von 0,05 mm
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Abbildung 5.12: Erreichbarer Strahlschwenk A @ iiber v, und d,, zwischen 55 GHz und 65 GHz.

Fiir jede Kombination werden 6 (55 GHz), 0(65 GHz) und A6 berechnet. Nur giiltige
Kombinationen mit realem Winkel werden gespeichert. Die besten Resultate sind in
Tabelle 5.5 aufgefiihrt. Daraus geht hervor:

* Der maximale berechnete Squint liegt bei 19,7° bei Einspeisung iiber einen
Port und tritt ausschlieBlich bei d,, = 3,0 mm auf.

* GroBere d,-Werte wiirden zu kleineren Squints fiihren, da sie den zweiten Term
in Gleichung 5.15 reduzieren.

* Um dennoch einen Gesamtsquint von > 40° zu erreichen, wird die Antenne so
ausgelegt, dass zwei Ports mit entgegengesetztem Squint verwendet werden.

* Betrachtet man zusitzlich die Randbedingungen gemifl Gleichungen 5.8, 5.10
und 5.13, erfiillt nur Version 15 aus Tabelle 5.5 alle Bedingungen.

Deshalb wird Version 15 fiir das Simulationsmodell genutzt. Es werden pro Perioden-
zelle zwei rechteckige Schlitzéffnungen in die strukturierte obere Platte eingefiigt,
damit die Strahlungsverteilung gleichméBig erfolgt und um den Strahlschwenk weiter
zu vergroflern. Abbildung 5.13 zeigt die erweiterte Geometrie mit unterschiedlich
breiten Schlitzen. Die Kombination zweier unterschiedlich breiter Slots pro Periode
erfiillt zudem mehrere zentrale Funktionen:
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Tabelle 5.5: Optimale Geometrieparameter fiir maximalen Squint A@.

A9 () | b(mm) | hg (mm) | wg(mm) | p(mm) | d, (mm) :—’0
19,70 0.4 0.4 0,2 1,0 3,0 0.9
19,70 0,5 0,3 0,2 0,6 3,0 0.9
19,70 0,5 0,3 0,3 0,9 3,0 0,9
19,70 0,5 0.4 0,2 0,8 3,0 0,9
19,70 0,5 0,5 0,2 1,0 3,0 0,9
19,70 0,6 0,3 0,2 0,5 3,0 0,9
19,70 0,6 0,3 0.4 1,0 3,0 0.9
19,70 0,6 0.4 0,3 1,0 3,0 0,9
19,70 0,6 0,6 0,2 1,0 3,0 0,9
19,70 0,7 0,7 0,2 1,0 3,0 0,9
19,70 0.8 0.4 0,2 0,5 3,0 0,9
19,70 0.8 0.4 0.4 1,0 3,0 0,9
19,70 0.8 0.8 0,2 1,0 3,0 0,9
19,65 0,7 0,5 0,2 0,7 3,0 0,898
19,61 0,8 0,3 0,5 0,9 3,0 0,896
19,61 0,8 0,5 0,2 0,6 3,0 0,896
19,61 0.8 0,5 0,3 0,9 3,0 0,896
19,54 0.4 0,3 0,2 0,7 3,0 0,893
19,54 0,6 0,3 0,3 0,7 3,0 0,893

1. Eine perfekte Periodizitit fiihrt in Leckwellenantennen oft zu einem soge-
nannten Open-Stopband im Bereich von Broadside-Abstrahlung (6 = 90°).
Dieses bewirkt, dass nahe 8 = 90° kaum Strahlung auftritt. Durch asymme-
trische Anordnung und unterschiedliche Kopplungsstirke der Slots wird die
Spiegelungssymmetrie gebrochen, was dieses unerwiinschte Verhalten effektiv

unterdriickt [16, 68].

2. Der breitere Slot (w) koppelt stirker in den Freiraum und strahlt somit mehr
Energie ab. Der schmalere Slot (w,) dient priméir der symmetriebrechenden
Modenkopplung. Gemeinsam erzeugen sie eine gerichtete, frequenzabhéngige
Leckstrahlung.

3. Durch die Kombination wird das Seitenkeulenniveau reduziert.

Hierfiir werden folgende Parameter gewahlt:

¢ Breite des stirker strahlenden Slots:

* Breite des schwécher gekoppelten Slots:

wy = 0,85 mm

wy = 0,30 mm

(5.17)

(5.18)
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Abbildung 5.13: Modifizierte Geometrie der Slow-Wave-Leckwellenantenne mit unterschiedlich
breiten Schlitzen zur Unterdriickung des Open-Stopbands.

Anzahl der Perioden und effektive Antennenlange

Nachdem die Parameter der Rillen und Schlitze bestimmt wurden, wird noch die Lange
und Anzahl der Perioden N bestimmt. N beeinflusst maBgeblich die Leckrate a und
damit sowohl den erreichbaren Antennengewinn als auch die Form der Hauptkeule.
Der Gewinn G lasst sich ndherungsweise iiber die effektive abstrahlende Lange L.g,
die freie Wellenlidnge 1 und die Strahlungseffizienz 5 zu

. Lot
0

berechnen. Fiir L.g < 30 mm und eine Effizienz > 85% ergibt sich ein Gewinn von
etwa 10 dBi. Daraus entsteht sich fiir die Antenne bei 60 GHz eine Anzahl von

N=9 = Liagiating = N - d,, =9 - 3mm = 27 mm. (5.20)

Die gewihlte Periodenzahl gewihrleistet eine effiziente Energieauskopplung bei gleich-
zeitig kompaktem Antennendesign. Mit zunehmender Antennenlidnge steigt zwar der
Gewinn, jedoch nimmt auch die Fertigungskomplexitit deutlich zu. Lingere Bauteile
neigen im 3-D-Druck zu Verformungen. Aulerdem fiihren groflere Langen zu erhohten
ohmschen Verlusten und stellen hohere Anforderungen an die prizise und reprodu-
zierbare additive Fertigung. Die Antenne wird iiber einen WR-15-Hohlleiter gespeist,
dessen Innenhdhe by, = 1,88 mm betrégt. Um eine reflexionsarme Ankopplung des
Hohlleiters an die Parallelplattenstruktur mit einem Plattenabstand b = 0,6 mm zu
gewihrleisten, wird ein linear konischer Taper eingesetzt. Der Taper minimiert Mo-
denkonvertierungen und Reflexionen an der Ubergangsstelle. Ein Offnungswinkel
von ¢ = 7° stellt dabei einen guten Kompromiss zwischen Ubergangslinge und
elektrischer Performance dar. Die geometrische Linge des Ubergangs ergibt sich zu

byg—b 1,88 mm — 0,6 mm
Loy = = = i ~ 5,2 mm. 5.21
WP D L tan(g) 2 - tan(7°) mm (5.21)
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Abbildung 5.14: Darstellung eines Querschnitts der Antennenstruktur mit Kennzeichnung der
einzelnen Bereiche.

Im Anschluss an die strahlende Zone werden die Rillen kontinuierlich ausgeschlichen.
Dies bedeutet, dass die Rillentiefe iiber mehrere Rillen sukzessive reduziert wird,
bis die Rillen vollsténdig auslaufen. Dadurch wird eine saubere, ans Feld angepasste
Beendigung der Struktur erreicht und riicklaufende Wellen werden minimiert. Die
Gesamtlinge der Antenne setzt sich aus zwei Ubergingen, der strahlenden Zone, dem
Bereich der auslaufenden Rillen und den beiden WR-15-Flanschen zu

Lgesamt =2 Ltaper + Lradiating +2- LauslaufendeRillen +2- LFlansch

5.22
=2-52mm+ 30,6 mm + 2 -7,2mm + 2 - 6,35 mm = 68,1 mm ( )

zusammen. Der Querschnitt der Antenne ist zur besseren Veranschaulichung in Abbil-
dung 5.14 dargestellt. Die vollstandigen Entwurfsparameter sind in Tabelle 5.6 zu-
sammengefasst. Nach Festlegung der optimalen Parameterkombination basierend auf

Tabelle 5.6: Entwurfsparameter der 60-GHz-Slow-Wave-Leckwellenantenne

Parameter Symbol | Wert
Mittenfrequenz fo 60 GHz
Wellenlinge Lo 5,0 mm
Plattenabstand b 0,6 mm
Rillen-Tiefe hy 0,5 mm
Rillen-Periodizitét p 0,8 mm
Schlitz-Periodizitéit d, 3,0mm
Schlitzbreite (stark) Wy 0,85 mm
Schlitzbreite (schwach) | w, 0,30 mm
Anzahl Perioden N 9
Gesamtlidnge L 68,1 mm

analytischer Auslegung und parametrischem Sweep wird die Antenne als 3-D-CAD-
Modell aufgebaut. Im Anschluss daran erfolgt die elektromagnetische Simulation
der vollstandigen Struktur mit CST Microwave Studio. Die Simulation umfasst das
Fernfeldverhalten und die S-Parameter der Antenne, wobei die beiden symmetrisch
angeordneten Ports gespeist werden. Abbildung 5.15a zeigt das simulierte Fernfeld
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(a) Fernfeld-Simulation der Antenne bei Anregung (b) Simulierte S-Parameter beider Ports iiber der
an beiden Ports {iber der Frequenz. Frequenz.

Abbildung 5.15: Simulationsergebnisse der Slow-Wave-Leckwellenantenne.

bei Anregung beider Ports im Frequenzbereich von 55 GHz bis 65 GHz, wihrend Ab-
bildung 5.15b die zugehorigen S-Parameter darstellt. Die Auswertung ergibt zunéchst
einen Strahlschwenk von etwa 13° pro Port statt der berechneten 19°, also insgesamt
ca. 26° beim Betrieb beider Ports. Dieser Wert bleibt unterhalb der gewiinschten Anfor-
derung von mindestens 40° Gesamtsquint. Die Riickflussdiampfung S, liegt iiber der
gesamten Bandbreite unter —14 dB. Der simulierte Gewinn liegt im Bereich zwischen
10dBi und 13,3 dBi, abhéngig von der Frequenz. Die HPBW betrigt 15° bis 12°. Die-
se Werte weichen deutlich von den theoretisch berechneten ab, da die Theorie keine
vollstidndige Beschreibung des Modells liefert, sondern lediglich einzelne Parameter
erfasst. Diese Parameter stehen jedoch wiederum in Wechselwirkung zueinander, was
in der vereinfachten Betrachtung nicht vollstindig beriicksichtigt wird. Das in Glei-
chung 5.9 verwendete Modell fiir die Phasengeschwindigkeit basiert auf dem Ansatz

v % und stellt somit eine stark vereinfachte Néherung dar, die lediglich als

p =
grobe Ausgangsbasis dient. Dariiber hinaus handelt es sich um ein mehrdimensionales
Optimierungsproblem, bei dem eine vollstindige elektromagnetische Feldsimulation
unerldsslich ist. Deshalb wird ein multidimensionaler Parameter-Sweep durchgefiihrt,
um den Strahlschwenk weiter zu maximieren. Ziel ist die Erhohung des Frequenz-
Winkel-Verlaufs durch gezielte Variation der geometrischen Schliisselparameter wie
Plattenabstand b, Rillentiefe &, Corrugation-Breite w,, Corrugation-Periodizitét p,
Slot-Breiten w; und w, sowie Slot-Periodizitit d,,. Die besten Ergebnisse dieses
Optimierungsprozesses ergeben eine modifizierte Antennengeometrie, wie sie in
Tabelle 5.7 zu sehen ist. Die entsprechende Simulation unter Beriicksichtigung der
neuen Parameterkombination (Tabelle 5.7) ergibt schlieBlich einen Gesamtsquint von
42° (+£21°) im Bereich von 55 GHz bis 65 GHz (siehe 5.16). Der Gewinn steigt auf
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13 dBi bis 15 dBi an. Abbildung 5.17 zeigt das CAD-Modell der optimierten Anten-
ne. Abbildung 5.18 zeigt den linearen Frequenz-Winkel-Zusammenhang mit einer
Richtungsédnderung von etwa 2,1° pro 1 GHz. Die HPBW liegen zwischen 7° und 8°
und sind durch Rechtecke gekennzeichnet. AuBerdem ist durch die Uberschneidung
der beiden Rechtecke bei 90° klar erkennbar, dass eine gute Broadside Abdeckung
gewihrleistet ist.

Tabelle 5.7: Designparameter des optimierten Antennendesigns.

Parameter Symbol | Wert
Betriebsfrequenz fo 60 GHz
Wellenlidnge 5,0 mm

2o
Plattenabstand b 0,6 mm
Corrugation-Tiefe hg 0,9 mm
Corrugation-Periodizitit | p 0,6 mm
Slot-Periodizitit d, 3,6 mm
Slotbreite (stark) wq 0,9 mm
Slotbreite (schwach) Wo 0,30 mm
Anzahl Perioden N 9
L

Gesamtlinge 80 mm

—55 GHz, Portl--- 55 GHz, Port2
—60 GHz, Portl---60 GHz, Port2

—65 GHz, Portl---65 GHz, Port2 10
20 =
— = -15
g 10 =
= & —20
2 o
= 7 =
§ _10,;; gg -30
2 _o0| g
< _opf o
2t o —40H—S11 Simulation
_3 é . — S99 Simulation
%0 60 70 80 90 100 110 120 _4%):3 56 57 58 59 60 61 62 63 64 65
Winkel (Grad) Frequenz (GHz)

(a) Fernfeld-Simulation der Antenne bei Anregung (b) S-Parameter der Simulation an beiden Ports
an beiden Ports. iiber den Frequenzbereich.

Abbildung 5.16: Simulationsergebnisse der optimierten Slow-Wave-Leckwellenantenne im Fre-
quenzbereich von 55 GHz bis 65 GHz.
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Abbildung 5.18: Frequenz-Winkel-Zusammenhang der simulierten Slow-Wave-Antenne.

Fertigung der Slow-Wave-Antenne

Die Fertigung der Slow-Wave-Leckwellenantenne erfolgt analog zum Verfahren in
Abschnitt 5.2.1, wobei die Antenne mittels SLA-Druck gefertigt und anschlieBend
metallisiert wird. Nach Abschluss des Druckvorgangs wird das Bauteil zunichst ma-
nuell mit Isopropanol und Druckluft gespiilt, um iiberschiissiges Harz aus den Rillen
und Schlitzen zu entfernen. Wihrend dieses Prozesses zeigt sich jedoch, dass die
urspriinglich entworfenen Schlitzabmessungen bedingt durch das Druckverfahren
zu hohe Toleranzen aufweisen. Die gedruckten Stege zwischen den Schlitzen sind
zu breit, sodass die vorgesehene Geometrie nicht korrekt umgesetzt werden kann.
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Infolgedessen werden die Schlitze im CAD-Modell schrittweise vergrofert und die
Stege reduziert. Dieser iterative Anpassungsprozess wird so lange wiederholt, bis die
hergestellten Strukturen die gewliinschten Abmessungen und Toleranzen erreichen.
Zur weiteren Optimierung der Druckqualitit wird der Einfluss des Neigungswinkels

£5°—12°

Abbildung 5.19: Untersuchter Winkelbereich zwischen Antennenbodenplatte und Druckplattform.

der Antenne zur Bauplattform untersucht. Der sogenannte Aufkippwinkel ist beim
SLA-Druck entscheidend fiir die MaBhaltigkeit, die Oberflichenqualitit sowie die
mechanische Stabilitit des Bauteils. Bei nahezu horizontaler Orientierung kann der
sogenannte Suction Cup Effect auftreten, bei dem ein Unterdruck zwischen Bauteil
und der fluorierten Ethylen-Propylen-Folie entsteht. Dies kann wihrend des Abhe-
bens jeder einzelnen Schicht zu Vibrationen, Schichtverschiebungen und Mikrorissen
fiihren. Gleichzeitig wird bei flacher Ausrichtung eine groBere Fliche gleichzeitig
belichtet, was die Aushértung beeintrichtigen und mechanische Belastungen wihrend
des Abziehens erhohen kann. Demgegeniiber verschlechtern sich bei zu steilen Win-
keln (grofBer als 20°) die Kantenschérfe und es treten verstérkte Stufeneffekte auf. Eine
geeignete Balance zwischen Prozessstabilitit und Druckgenauigkeit wurde im Win-
kelbereich zwischen 5° und 12° gefunden, wie in Abbildung 5.19 dargestellt [97, 98].

(a) Verschmolzene Schlitze zwischen den Ridges (b) Gedftnete Schlitzstruktur nach Trennung, Rei-
nach Reinigung und Aushértung als einteiliges nigung und Aushérten der Antenne in zwei
Bauteil. Teilen.

Abbildung 5.20: Vergleich zwischen verschmolzenen und freigelegten Schlitzstrukturen.
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Abbildung 5.21: Oben: Querschnitt der mit SLA-Druck hergestellten und versilberten Antenne.
Unten: Zusammengebaute Antenne mit Wellenleiteriibergdngen an beiden Enden.

Trotz sorgfiltiger Nachbehandlung mit Isopropanol kdnnen nicht alle Harzriickstinde
aus den schmalen Schlitzen und Rillen entfernt werden. Beim anschlieenden UV-
Aushirten kommt es dadurch zu einem partiellen Verschmelzen der Schlitzstrukturen,
wie in Abbildung 5.20a zu erkennen ist. Um dennoch eine einwandfreie Funktion
sicherzustellen, wird die Antennenstruktur im CAD-Modell mittig getrennt, sodass die
Rillen von beiden Seiten zuginglich sind. Anschlieend erfolgt erneut eine intensive
Reinigung mit Isopropanol und Druckluft. Abbildung 5.20b zeigt den Zustand nach
der erfolgreichen Reinigung und Aushértung. Nach Abschluss dieser Schritte werden
die beiden Gehiusehilften mechanisch prézise verschraubt, um eine Rekonstruktion
der Struktur zu erreichen, die dem klassischen Splitblock-Prinzip dhnelt. Die finale,
vollstindig gereinigte und anschlieBend versilberte Antenne ist in Abbildung 5.21
dargestellt. Die obere Darstellung zeigt einen Querschnitt der SLA-gedruckten Struk-
tur, wihrend die untere Ansicht die zusammengebaute Antenne mit beidseitigen
WR-15-Wellenleiterflanschen zeigt.

5.2.3 Auslegung der Serpentinenantenne bei 60 GHz

Nach erfolgreicher Umsetzung der ersten linear frequenzscannenden Slow-Wave-
Leckwellenantenne wird im nichsten Schritt ein alternatives Antennenkonzept mit
serpentinenformiger Geometrie konzipiert [99]. Ein Teil der in diesem Kapitel be-
handelten Inhalte wurde im Rahmen der studentischen Arbeit [114] entwickelt. Ziel
ist es, die Linge / der Serpentinenstruktur so zu bestimmen, dass sich auf Basis von
Gleichung 4.22 ein grofler frequenzabhingiger Abstrahlwinkel ergibt. Gleichzeitig
muss / so begrenzt werden, dass Nebenkeulen niedrig bleiben und die HPBW {iber den
Frequenzbereich hinweg kaum variiert, da grolere Langen diese Eigenschaften negativ
beeinflussen. Ausgehend von einem Startwinkel 6 = 86°, also in unmittelbarer Nihe
zur Broadside-Richtung (90°), soll der Strahl mit zunehmender Frequenz zunehmend
von Broadside weg schwenken. Dabei ist zu beachten, dass ein Abstrahlwinkel von
genau 90° vermieden werden sollte, da in diesem Fall die von den Schlitzen reflektier-
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ten Wellen in Phase zueinander stehen. Dies fiihrt zu einer konstruktiven Interferenz,
wodurch ein erheblicher Anteil der eingekoppelten Leistung in Richtung Quelle zu-
riickreflektiert wird. Deshalb ist zu beachten, dass die Antenne so ausgelegt wird, dass

Abbildung 5.22: Skizze der Leckwellenantenne im Serpentinendesign.

sich die HPBW bei 58 GHz iiberdecken, damit auch ein Ziel direkt vor dem System
detektiert werden kann. Im ersten Schritt wird der Schlitzabstand d festgelegt. Um
Gitterkeulen im Strahlungsdiagramm zu vermeiden, muss die Bedingung d < 1(/2
fiir die hochste Betriebsfrequenz erfiillt sein [100]. Bei einer maximalen Frequenz
von f.x = 63,5 GHz ergibt sich damit eine obere Schranke von d < 2,36 mm. Die
effektive Distanz d ergibt sich aus der Summe der Hohlleiterbreite b, zweier Wand-
stirken # sowie eines dazwischenliegenden Luftspalts (vgl. Abbildung 5.22). Um die
additive Fertigung zu gewihrleisten, muss der Abstand zwischen den Wandungen
mindestens 0,5 mm betragen, was in Kombination mit » zu einem Schlitzabstand von
d = b+ 0,5mm = 2,38 mm fiihrt. Diese geringe Abweichung von der eigentlichen
Gitterkeulenbedingung hat, wie im Fortgang dieses Kapitels gezeigt, keinen signifi-
kanten Einfluss auf das Antennendiagramm. Bei einer Wandstirke von ¢ = 0,1 mm
verbleibt ein Luftspalt von 0,3 mm zwischen benachbarten Serpentinenarmen. Mit
dem zuvor bestimmten Schlitzabstand d, einem Modenindex m = 1, einem Startwin-
kel 6y = 86° sowie einer Frequenz von f = 58 GHz ergibt sich aus Gleichung 4.22
eine Serpentinenldnge von [ = 10,9 mm. Die resultierende Struktur ist in Abbildung
5.22 dargestellt. Wird diese Lénge in Kombination mit f = 63,5 GHz in dieselbe
Gleichung eingesetzt, so resultiert ein Abstrahlwinkel von 6y = 53,8°. Die Antenne
weist damit eine Strahlschwenkung von 32,2° auf. Eine Erhohung des Modenindex
auf m = 2 wiirde diese Schwenkung weiter vergroBBern, jedoch gleichzeitig das Risiko
fiir Gitterkeulen erhdhen. Erste Anzeichen dieser Effekte lassen sich bereits bei m = 1
in der spidteren Simulation erkennen. Ein weiterer Nachteil eines groBeren m liegt in
der resultierenden Erhdhung der Serpentinenldnge. Fiir m = 2 wire die Linge um
eine Gitterperiode, also 1,(@58 GHz) = 7,1 mm lidnger, was zu einer Gesamtlinge
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Abbildung 5.23: Simulationsergebnisse der Biegelidnge mit zwei Einheitszellen der Serpentinen-
struktur.

von / = 18 mm fiihren wiirde. Diese langere Struktur stellt hohere Anforderungen an
den Metallisierungsprozess, da das Innenvolumen vollstindig von der Beschichtungs-
16sung durchflossen werden muss. Aus diesen beiden Griinden wird der Modenindex
auf m = 1 festgelegt. Wird die Antenne zusitzlich von der gegeniiberliegenden Seite
gespeist, also iiber einen zweiten Port, so ergibt sich durch symmetrisches Strah-
lungsverhalten eine Richtcharakteristik, die an Broadside gespiegelt ist. Infolgedessen
lasst sich die effektive Strahlschwenkung verdoppeln. Es entsteht ein theoretischer
Abstrahlbereich von 53,8° bis 126,2°. Fiir die elektromagnetische Simulation des
wellenleitenden Serpentinenpfads ist die genaue Linge der Biegungen /;, erforderlich.
Diese Linge beeinflusst wesentlich die Ausbreitungsbedingungen innerhalb der Struk-
tur. Eine nicht optimal gewihlte Biegeldnge kann zu Reflexionen fiihren, welche die
Effizienz der Leistungsiibertragung innerhalb der Antenne stark beeintrdchtigen. Zur
Bestimmung eines geeigneten Werts wurde ein vereinfachter Aufbau bestehend aus
zwei Serpentinen-Einheitszellen ohne Schlitze in CST Studio Suite modelliert. Ein
Parameter-Sweep iiber die Biegelinge /;, wurde durchgefiihrt. Abbildung 5.23 zeigt
sowohl das Simulationsmodell als auch den resultierenden Vorwirtstransmissions-
faktor S,;. Fiir eine Biegeldnge von /;, = 1,48 mm erreicht S, nahezu 0 dB, was auf
eine nahezu verlustfreie Ausbreitung der elektromagnetischen Welle innerhalb der
Struktur hinweist.
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Modellierung der Schlitze

Ausgehend von den geometrischen Parametern der Serpentinenstruktur erfolgt im Fol-
genden die Auslegung der einzelnen Schlitze. Im Serpentinendesign sind alle Schlitze
auf einer gemeinsamen geometrischen Achse angeordnet, wodurch ein lineares Array
entsteht. Der Abstand d zwischen benachbarten Strahlungselementen ist dabei fiir
alle Schlitze konstant. Die Amplitudenanregung der Schlitze wird jedoch durch ein
sogenanntes Tapering gewichtet, um gewiinschte Strahlungseigenschaften zu erzielen.
Fiir den Fall einer geraden Anzahl N an Schlitzen mit symmetrischer Amplituden-
verteilung um den Array-Mittelpunkt ldsst sich der normierte Array-Faktor mit der
Variable u = y /2 nach [16]

M
(AF)y = (AF)3y = Y @, cos [(211 -1

n=1

.

M
. ] =Y a,cos[(2n-Nu]  (5.23)
n=1

formulieren. Im Fall der Serpentinenstruktur gemif3 Abbildung 4.15a setzt sich der
Phasenwinkel y aus

v =kdcos(8) — Bl (5.24)

zusammen, wobei k der freie Wellenzahl, g der Phasenverschiebung entlang der
Serpentine und [ die Lange eines Serpentinenelements entspricht. Die Koeffizienten
a, im Array-Faktor reprisentieren die Amplitudenanregung der einzelnen Schlitze
und bieten einen Freiheitsgrad zur Gestaltung des Strahlungsmusters, insbesondere
zur Reduzierung von Nebenkeulen. Fiir die vorliegende Antenne werden die Anre-
gungskoeflizienten nach der Dolph-Chebyshev-Verteilung gewihlt, da diese fiir eine
vorgegebene Nebenkeulenbreite eine maximale Nebenkeulenddmpfung gewihrleistet.
Die Dolph-Chebyshev-Array-Formulierung driickt den Array-Faktor durch Chebyshev-
Polynome aus. Dabei lisst sich der Array-Faktor als Summe von M Kosinustermen
mit Argumenten als ganzzahlige Vielfache einer Grundfrequenz darstellen. Durch die
Substitution

Z=2Zpcosu (5.25)
konnen diese Kosinusreihen als Chebyshev-Polynome der Form

T,n(z) = cos [mcos™ (z)], -1<z<1 (5.26)
T,,(z) = cosh [mcosh™' (z)], Izl > 1 (5.27)

ausgedriickt werden. Die Ordnung m des Polynoms ist um eins kleiner als die Gesamt-
zahl der Array-Elemente. Der Parameter z fiir die Substitution lédsst sich aus dem
gewiinschten Spannungsverhiltnis des SLL zu

2o = cosh [% cosh™ (SLL(VR))] (5.28)
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mit
SLL(VR) = 105LLWB)/20 - p - N _ | (5.29)

ableiten, wobei N die Anzahl der Array-Elemente darstellt. Die Anregungskoefhi-
zienten a, konnen dann entweder aus der Darstellung des Array-Faktors mittels
Chebyshev-Polynomen gewonnen oder direkt iiber die geschlossene Formel

M
_ _ (g+M-2)!2M - 1)
— _1\M—q 2q-1
o ;n( D g - T — g 30

berechnet werden. Dabei gilt 2M = N. Fiir die vorliegende Antenne erfolgt die
Berechnung der Koeffizienten in Matlab unter Verwendung der Klasse sigwin.chebwin,
welche die Chebyshev-Polynome implementiert und aus der vorgegebenen Anzahl an
Elementen sowie der Nebenkeulendimpfung automatisch die Koeffizienten generiert.
Fiir N = 16 Schlitze und eine Nebenkeulendampfung von 20 dB sind die ermittelten
Koeffizienten in der zweiten Spalte von Tabelle 5.8 aufgefiihrt [16]. Die Anzahl der

Tabelle 5.8: Ubersicht der Schlitzparameter.

Schlitz n | Anregungskoeffi- | Leitwert g, Verkippungswin- | Schlitztiefe
zient a,, kel 0,, (Grad) d,, (mm)
1 0,8668 0,0696 18,7318 0,2965
2 0,5043 0,0235 11,3326 0,3612
3 0,6217 0,0358 13,6560 0,3381
4 0,7334 0,0498 15,9478 0,3193
5 0,8327 0,0642 18,0178 0,3025
6 0,9135 0,0773 19,7109 0,2879
7 0,9705 0,0872 20,9075 0,2768
8 1,0000 0,0926 21,5264 0,2709
9 1,0000 0,0926 21,5264 0,2709
10 0,9705 0,0872 20,9075 0,2768
11 0,9135 0,0773 19,7109 0,2879
12 0,8327 0,0642 18,0178 0,3025
13 0,7334 0,0498 15,9478 0,3193
14 0,6217 0,0358 13,6560 0,3381
15 0,5043 0,0235 11,3326 0,3612
16 0,8668 0,0696 18,7318 0,2965

Schlitze stellt einen Kompromiss zwischen verbesserten Strahleigenschaften und
Fertigungsaufwand dar. Eine hohere Anzahl erhéht den Antennengewinn sowie die
Nebenkeulenddmpfung durch feinere Abstufung der Anregungsamplituden, erschwert
jedoch den Metallisierungsprozess im Inneren des Hohlleiters. Fiir SWGAAs besteht
ein direkter Zusammenhang zwischen dem resonanten Leitwert g, beziehungsweise
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der abgestrahlten Leistung P,, des n-ten Schlitzes und den Anregungskoeffizienten a,,
[101, 102] nach

a, P,

g, = - N (5.31)
! >N, a? 1—2?:1110;'

Die hieraus berechneten Leitwerte sind in der dritten Spalte von Tabelle 5.8 dargestellt.
Die eigentliche Auslegung der Schlitze erfolgt durch Zuordnung eines Verkippungs-
winkels 60,, (vgl. Abbildung 4.15b) zu jedem Leitwert g,,, sodass dieser als dquivalente
Admittanz Y in der dquivalenten Schaltung (Abbildung 2.9b) abgebildet wird. Die
Resonanzbedingung, definiert durch das Verschwinden des Blindanteils, wird durch
die Schlitztiefe d,, sichergestellt. Zur Ermittlung des Zusammenhangs zwischen Leit-

Abbildung 5.24: Simulationsmodell zur Bestimmung der Parameter eines resonanten Schlitzes.

wert g,,, Verkippungswinkel 6,, und Schlitztiefe d,, wird eine einzelne Schlitzstruktur
in einem Hohlleiter mit entsprechenden Abmessungen in CST Studio Suite simu-
liert. Dabei wird der Frequency Domain Solver verwendet. Die Simulation erfolgt
bei der Mittenfrequenz f = 60,75 GHz des interessierenden Frequenzbereichs. Um
Effekte der Kopplung zwischen mehreren Schlitzen zu berticksichtigen, werden pe-
riodische Randbedingungen angewendet. Das Simulationsmodell ist in Abbildung
5.24 dargestellt. Ausgehend von Gleichung 2.31, die den Zusammenhang zwischen
dem Eingangsreflexionsfaktor S;; und der Admittanz Y4 herstellt, wird eine iterati-
ve Simulation durchgefiihrt: Fiir einen vorgegebenen Verkippungswinkel wird ein
Parameter-Sweep der Schlitztiefe d,, gefahren, um den Wert zu finden, bei dem S
rein reell wird, was der Resonanzbedingung entspricht. Die so ermittelte reelle Grofe
von 71 wird wiederum in Gleichung 2.31 eingesetzt, um den zugehdrigen Leitwert g,
zu bestimmen. Dieser Prozess wird fiir verschiedene Verkippungswinkel wiederholt,
sodass eine Menge von Datenpunkten entsteht, die den funktionalen Zusammenhang
zwischen Leitwert, Verkippungswinkel und Schlitztiefe beschreiben. Diese Daten wer-
den anschlieBend mittels Polynomfit vierter Ordnung approximiert (siche Abbildung
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Abbildung 5.25: Simulationsdaten und Polynomfit zur Beschreibung der Beziehungen zwischen
Leitwert g,,, Verkippungswinkel 6, und Schlitztiefe d,,.

5.25). Die dabei verwendeten Matlab-Polynome lauten

0,(g,) = 0,020(logg,)* + 0,479(log g,,)> + 5,353 (log g,,)?
+28,877(logg,,) + 65,765, (5.32)

fiir den Verkippungswinkel und

d,(g,) = —0,003(log g,)* — 0,047 (log g,)> — 0,302(log g,,)>
- 0,877(log g,) — 0,660, (5.33)

fiir die Schlitztiefe. Durch Einsetzen der Leitwerte aus Tabelle 5.8 in die Polynome
konnen die zugehorigen Verkippungswinkel 8,, sowie Schlitztiefen d,, direkt bestimmt
werden. Die Schlitzbreite w wird gemil} der Relation

1 a

_1 . a 534
"= 16 09 (5.34)

bestimmt, wobei a die Breite des Hohlleiters bezeichnet [20]. Daraus ergibt sich ein
Wert von w = 0,261 mm. Zunichst wird das Antennendesign basierend auf den in
den Kapiteln 5.2.3 ermittelten Parametern in der CST Studio Suite umgesetzt. Das
resultierende dreidimensionale Modell der Leckwellenantenne ist in Abbildung 5.26
dargestellt. Zur Sicherstellung ausreichender mechanischer Stabilitit fiir den anschlie-
Benden 3-D-Druck wird der geformte Wellenleiter auf einer Bodenplatte positioniert.
An beiden Antennenenden sind WR-15-Flansche angebracht, welche die Montage der
passenden WR-15-Koaxial-Hohlleiter-Ubergiinge ermdglichen. Die Simulation der
Antennenleistung erfolgt mittels des Time Domain Solvers, wobei der Antennenge-
winn im Fernfeld fiir verschiedene Frequenzen analysiert wird. Die Definition von
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Abbildung 5.26: 3-D-Simulationsmodell der Leckwellenantenne.

Port 1 erfolgt aus der Sicht von Abbildung 5.26 auf der linken Seite der Struktur,
Port 2 entsprechend perspektivisch auf der rechten Seite. Bei einer Einspeisung iiber
Port 1 liegt die Hauptkeule der Strahlung fiir die Frequenz f = 58 GHz bei einem
Winkel 6 = 86°, wihrend sie fiir f = 63,5 GHz bei 6§ = 52° positioniert ist. Dies
entspricht einer Strahlschwenkung von etwa 34°, was mit den theoretischen Vorher-
sagen gut iibereinstimmt. Die simulierte Gesamteffizienz der Antenne bewegt sich
im Frequenzbereich zwischen —5,2 dB und —3,1 dB, was vergleichsweise gering ist,
da eine hohere Effizienz einem Wert niher bei 0 dB entspricht und somit aus Sicht
der Antennenleistung erstrebenswert ist. Die reduzierte Effizienz lisst sich anhand
des simulierten Vorwértstransmissionsparameters S,; (siche Abbildung 5.27a) erkla-
ren: Ein S5; von 0 dB wiirde bedeuten, dass keine Energie abgestrahlt wird und die
gesamte eingekoppelte Leistung am gegeniiberliegenden Port ankommt. Die aktuelle
Auslegung weist einen Wert von etwa S,; = —3 dB auf, was bereits auf eine teilweise
Abstrahlung der Energie in den freien Raum hinweist. Ziel der weiteren Optimierung
ist deshalb eine Reduktion von S,;, um die Abstrahlungseffizienz zu steigern. Die
abgestrahlte Leistung eines einzelnen Schlitzes kann, wie in Kapitel 2.3.2 erldutert,
tiber dessen Verkippungswinkel 6,, beziehungsweise die seitliche Verschiebung x,,
von der Wellenleitermitte gesteuert werden. Ein bekannter Ansatz besteht darin, den
letzten Schlitz so zu verschieben, dass ein maximaler Versatz x,,,x erreicht wird, wo-
mit sichergestellt wird, dass der GroBteil der Leistung vor Antennenende abgestrahlt
wird [103]. Fiir die vorliegende Serpentinen-Leckwellenantenne ist diese Methode
jedoch ungeeignet, da sie eine speiseseitige Belegung nur auf einer Antennenseite
zuldsst. Eine Einspeisung an der Seite mit dem verschobenen Schlitz wiirde primir
zu einer Abstrahlung an diesem ersten Schlitz fiihren, was die Nutzung beider Ports
einschriankt und die urspriingliche Dolph-Chebyshev-Taperung beeintrachtigt. Daher
wird fiir das vorliegende Design ein alternativer Ansatz gewahlt: Zunédchst werden
die zuvor berechneten Verkippungswinkel #,, mit einem Faktor von 1,5 multipliziert,
sodass die modifizierten Winkel 6,, ,4; = 1,5 - 6,, entstehen. Dieser Schritt bewirkt,
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Abbildung 5.27: S-Parameter Simulationsergebnisse der Serpentinenantenne.

dass durch jeden Schlitz insgesamt etwas mehr Leistung abgestrahlt wird, wihrend
das Verhiltnis der Winkel zueinander, welches die Taperung représentiert, erhalten
bleibt. Um die Resonanzbedingung bei den modifizierten Winkeln zu erfiillen, werden
anschliefend die zugehdrigen Schlitztiefen d, ,4; bestimmt. Hierzu werden erneut die
in Kapitel 5.2.3 gewonnenen Simulationsergebnisse herangezogen, wobei nicht mehr
der Leitwert als Funktion von Verkippungswinkel bzw. Schlitztiefe betrachtet wird,
sondern direkt die Schlitztiefe als Funktion des resonanten Verkippungswinkels 6,,.
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Abbildung 5.28: Datenpunkte und Polynomfit zum Zusammenhang zwischen Schlitztiefe d,, und
Verkippungswinkel 6,,.

Die in Abbildung 5.28 dargestellten Datenpunkte werden mit einem Polynom vierten
Grades approximiert. Die durch Anwendung der Matlab-Funktion polyfit bestimmte
Approximation lautet

d,(0,) =1,5x107%0% — 1,508 x 107403 + 5,1532 x 107362
—8,19125 x 10720,, + 0,8250823, (5.35)
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wobei d,, in Millimetern und 6,, in Grad angegeben ist. Die so ermittelten angepassten
Schlitztiefen d,, ,,4; sowie die zugehdrigen modifizierten Verkippungswinkel 6,, ,;;
sind in Tabelle 5.9 zusammengefasst. Zusitzlich wird die Schlitzbreite angepasst, da

Tabelle 5.9: Ubersicht der angepassten Schlitzparameter.

Schlitz n | Verkippungswin- Schlitztiefe d,, ..,
kel 6,, ,,; (Grad) (mm)
1 28,098 0,195
2 16,999 0,308
3 20,484 0,281
4 23,922 0,248
5 27,027 0,210
6 29,566 0,173
7 31,361 0,145
8 32,290 0,130
9 32,290 0,130
10 31,361 0,145
11 29,566 0,173
12 27,027 0,210
13 23,922 0,248
14 20,484 0,281
15 16,999 0,308
16 28,098 0,195

bei einem ersten 3-D-Druckversuch festgestellt wurde, dass einzelne Schlitze nicht
vollstiandig offen waren. Die urspriingliche Breite von w = 0,261 mm wird daher auf
Wadj = 0,34 mm erhoht. Mit diesen Modifikationen (Index ,,adj*‘) wird die Antenne
erneut simuliert. Die daraus resultierenden S-Parameter sind in Abbildung 5.27b
dargestellt. Der Vorwirtstransmissionsfaktor S, sinkt durch die Anpassungen von
etwa —3 dB auf circa —6,5 dB, was eine deutlich gesteigerte Leistungsabstrahlung zur
Folge hat. Gleichzeitig verbleibt der Eingangsreflexionsfaktor S;; mit Werten unter
—15dB im zufriedenstellenden Bereich. Die Gesamteffizienz der Antenne verbessert
sich nach der Anpassung auf Werte zwischen —2,4 dB und —0,87 dB. Das Fernfeld der
modifizierten Antenne ist in Abbildung 5.29 fiir verschiedene Frequenzen dargestellt.
Die Modifikationen beeinflussen das Strahlverhalten nur geringfiigig, sodass die
angestrebte Strahlschwenkung weiterhin erhalten bleibt. Die Strahlschwenkung A6,
betrigt dabei 0 (58 GHz) — 0(63,5 GHz) = 86° — 52° = 34°, wie aus Abbildung
5.29a ersichtlich ist. Die Abbildung 5.29b verdeutlicht, dass durch die Nutzung beider
Ports ein Winkelbereich von etwa 52° bis 128° abgedeckt wird. Daraus resultiert eine
effektive Strahlschwenkung von ca. 76°.
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Abbildung 5.29: Fernfeld Simulationsergebnisse der Serpentinenantenne.
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Abbildung 5.30: Frequenz-Winkel-Zusammenhang der simulierten Serpentinenantenne.

Abbildung 5.30 zeigt die Beziehung zwischen Frequenz und Abstrahlwinkel sowie
die HPBW der Serpentinenantenne. Im Unterschied zur Slow-Wave-Antenne tritt
hierbei keine Uberlappung der Hauptkeulen im Bereich von Broadside auf. Die HPBW
liegt konstant zwischen 7° und 8°, wodurch sich die Hauptstrahlkeulen bei etwa 90°
beriihren, ohne sich zu liberlappen. Am Rand der HPBW (bei Broadside, 90°) wird
ein Antennengewinn von 9 dBi erreicht, was eine zuverlédssige Zielerfassung direkt
vor dem System sicherstellt. Zudem zeigt sich eine nahezu lineare Frequenz-zu-
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Winkel-Charakteristik. Die Simulationsergebnisse erfiillen die Anforderungen an die
Serpentinenantenne und bilden die Grundlage fiir die anschlieBende Fertigung.

Fertigung und Metallisierung der Serpentinenantenne

(a) Adapterflansch zur Verbindung des Schlauchs (b) Durchflussbasierte Versilberung mithilfe einer
mit der Peristaltikpumpe. Peristaltikpumpe.

Abbildung 5.31: Aufbau zur Versilberung leitfidhiger Strukturen mit einer Peristaltikpumpe.

Auch die Serpentinenantenne wird nach dem Verfahren von Kap. 5.2.1 in einem

Druckwinkel von 5° hergestellt. Auch diese wird vor dem Aushirten mit Isopro-
panol und Druckluft gereinigt, kann aber in einem Stiick gefertigt werden. Bei der
Metallisierung der Serpentinenantenne werden zwei voneinander verschiedene An-
sdtze miteinander verglichen. In einem ersten Durchgang wird die Antenne exakt
nach dem Vorgehen von 5.2.1 metallisiert. Die Antennen werden also einfach in das
Tollens-Reagenz eingetaucht, wihrend mit einem Magnetriihrer fiir etwas Bewegung
im Reagenzglas gesorgt wird. Dieses Riihren soll dafiir sorgen, dass auch das Innere
des Wellenleiters mit der Reagenz in Verbindung kommt und sich folglich eine Silber-
schicht absetzt.
In einem zweiten Durchgang soll das Tollens-Reagenz durch den Wellenleiter gepumpt
werden, statt die Antenne einfach hineinzulegen. Bei diesem Vorgehen unterscheidet
sich also der vierte Schritt im Versilberungsprozess. Um die Antennen mit der Re-
agenz durchzuspiilen, kommt eine Peristaltikpumpe zum Einsatz. Die Pumpe saugt
das fliissige Reagenz durch einen kleinen Kunststoffschlauch an und pumpt es auf
einer Seite in den Wellenleiter der Antenne. Auf der anderen Seite der Antenne sowie
durch die Schlitze tritt das Reagenz wieder aus und landet im Reagenzglas, wodurch
ein Kreislauf entsteht.
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Um die Fliissigkeit von dem zylindrischen Pumpschlauch in den quaderférmigen Hohl-
leiter zu pumpen, wird in Autodesk Fusion ein Flansch-Adapter entworfen. Auf diesen
Adapter (siehe Abbildung 5.31a) kann der Kunststoffschlauch angebracht werden. Ab-
bildung 5.31b zeigt die Silberabscheidung im Reagenzglas mit der Peristaltikpumpe.
Die metallisierte Leckwellenantenne ist in Abbildung 5.32 zu sehen. Im Vergleich von

Abbildung 5.32: Foto der gefertigten serpentinenformigen Leckwellenantenne nach dem Versilbern.

Abbildung 5.33a mit Abbildung 5.33b wird deutlich, dass der Einsatz einer Peristaltik-
pumpe im Metallisierungsprozess zu erheblich weniger Verunreinigungen innerhalb
der Serpentinenstruktur fiihrt. Die Verunreinigungen sammeln sich vorwiegend in den
Biegungen des Wellenleiters und verringern damit effektiv die Serpentinenlénge /.
Abbildungen 5.33c und 5.33d demonstrieren die Druckqualitit. Zunéchst lésst sich
festhalten, dass der Luftspalt zwischen den Serpentinenbogen nicht vorhanden ist.
Abbildung 5.33c zeigt die mit einem Mikroskop gemessenen Hohlleiterdimension
(a = 3,38mm und b = 1,72 mm). Letztere sind malBigeblich kleiner als die im 3-
D-Modell vorgegebenen WR-15-Dimensionen von a = 3,76 mm und b = 1,88 mm.
Abbildung 5.33d bestitigt dieses Bild, indem die schmale Hohlleiterseite in einer
zweiten Mikroskopaufnahme mit » = 1,76 mm deutlich unter der Modellvorlage
liegt. Aus diesem Grund wird die Geometrie der Antenne gezielt angepasst. Da-
bei wird die Offnung des Hohlleiters in beiden Richtungen (a und b) jeweils um
100 um erweitert, um die im Druckprozess systematisch zu kleinen Abmessungen
zu kompensieren. Durch diese Vergroferung verringert sich jedoch die Wandstirke
zwischen den Serpentinenbogen, was zu einer erhdhten mechanischen Instabilitit
fiihrt. Um dem entgegenzuwirken, werden zusétzlich zwei Querstreben integriert, die
zur Verstirkung des Aufbaus beitragen. Dariiber hinaus werden die Serpentinenbdgen
selbst um 400 um verléngert, um auch hier die durch den Fertigungsprozess bedingten
Dimensionsabweichungen auszugleichen. Abbildung 5.34 zeigt das finale, mittels
Peristaltikpumpe versilberte Antennenmodell mit den beschriebenen geometrischen
Anpassungen.
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(a) Metallisierung ohne Einsatz einer Peristaltik-  (b) Metallisierung mit Einsatz einer Peristaltik-
pumpe. pumpe.

(c) MaB der Hohlleiterdimension der gedruckten  (d) Mal} der schmalen Hohlleiterseite der gedruck-
Antenne. ten Antenne.

Abbildung 5.33: Mikroskopaufnahmen der Leckwellenantenne in verschiedenen Querschnitten.
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Abbildung 5.34: Foto der finalen serpentinenformigen Antenne mit vergroerter Hohlleiter6ffnung
und Versilberung mittels Peristaltikpumpe.
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5.3 SPDT Switch

Zur Umschaltung zwischen den beiden Einspeisepfaden der Leckwellenantenne
kommt ein hochfrequenzgeeigneter SPDT-Wellenleiterschalter zum Einsatz. Es han-
delt sich dabei um das Modell 912VF/385TTL der Firma Millimeter Wave Products
Inc. [104], das speziell fiir den Frequenzbereich von 50 GHz bis 75 GHz ausgelegt
ist. Der Schalter besitzt drei WR-15-Hohlleiteranschliisse: einen Eingang (Common
Port) sowie zwei Ausginge (Port 1 und Port 2), zwischen denen elektronisch umge-
schaltet werden kann. Der Schalter ist dabei nicht bidirektional ausgelegt, das heif3t,
die Signalrichtung ist nur vom Eingang zu den Ausgidngen moglich. Der jeweils nicht
aktive Port wird dabei intern mit 50 Q terminiert. Die zeitliche Umschaltverzoge-
rung betrdgt 50 ns. Fiir den Betrieb ist eine Gleichspannungsversorgung von 8 V
erforderlich. Die Auswahl des aktiven Pfades erfolgt iiber ein digitales Steuersignal
(TTL-kompatibel), wobei eine High- bzw. Low-Pegelsteuerung (TTL High/Low) den
gewlinschten Ausgangsport definiert. Im vorliegenden System wird der Schalter {iber
ein STM32-Nucleo-F767Z1 Mikrocontrollerboard angesteuert. Die Software wurde so
programmiert, dass das Senden eines ASCII-Zeichens ,,H* den Schalter in den Zustand
High versetzt, wodurch der Eingang mit Port 1 verbunden wird. Ein Zeichen ,,L* stellt
den Low-Zustand her, sodass der Eingang mit Port 2 gekoppelt wird. Dadurch kann der
Schaltzustand flexibel und automatisiert im zeitlichen Ablauf des Radarbetriebs ver-
dndert werden. Diese ASCII-Kommandos sind im Steuerungsskript enthalten, sodass
die Umschaltung automatisch und direkt vom Radarsystem nach jeder Chirp-Sequenz
durchgefiihrt wird. Fiir die mechanische Integration des Schalters in das Gesamtsys-
tem wurden zusitzlich zwei bogenformige Hohlleiterstiicke entworfen, die auf die
Antennenports abgestimmt sind und mittels SLA-Druck gefertigt und anschlieBend
metallisiert wurden. Die Bogen dienen der exakten Positionierung und Befestigung des
Schalters zwischen den beiden Antennenflanschen. Der Kriimmungsradius der Bogen
wurde dabei gezielt groBBer als 2 - 1 gewihlt, um zusitzliche Verluste zu vermeiden.
Dartiber hinaus wurde eine Drehung des Hohlleiters um 90° realisiert, um sowohl
die Kopplungsebene zum Schalterausgang als auch die Abstrahlrichtung der Leck-
wellenantenne korrekt auszurichten. Abbildung 5.35 zeigt den prinzipiellen Aufbau
des Systems mit integriertem Schalter. Die Hohlleiteriibergdnge wurden so ausgelegt,
dass der Schalter mechanisch exakt zwischen die beiden Flansche montiert werden
kann, ohne zusitzliche Ubergangsverluste zu verursachen. Durch die Umschaltung der
Einspeiserichtung und die frequenzabhingige Abstrahlung der Leckwellenantenne
ergibt sich eine virtuelle Bandbreitenerweiterung. Obwohl physikalisch nur eine Band-
breite von 5,5 GHz pro Port zur Verfiigung steht, kann durch sequentielles Umschalten
zwischen den beiden Ports eine effektive Gesamtbandbreite von 11 GHz genutzt wer-
den. Dies fiihrt zu einer signifikant verbesserten Reichweitenauflosung. Zudem kann,
wie in Kapitel 5.2 erldutert, durch die gegenldufige Squint-Charakteristik beider An-
tennenports der gesamte Winkelbereich von 76° bzw. 42° vollstidndig ausgeschopft
werden.
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(a) Gesamtsystem mit integriertem SPDT-Schalter. (b) Detailansicht des Ubergangsbereichs.

Abbildung 5.35: Gesamtsystem mit integrierter Umschaltlogik und 3-D-gedruckten Wellenleiter-
bdgen zur mechanischen Anbindung.

(a) Reales Gesamtsystem mit integriertem (b) Reales Gesamtsystem mit integriertem SPDT-
SPDT-Schalter von vorne. Schalter von oben.

Abbildung 5.36: Reales Gesamtsystem mit SPDT-Switch und 3-D-gedruckten Wellenleiterbogen
zur mechanischen Anbindung.
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5.4 Antenneniibergang

Nachdem zwei geeignete Antennendesigns entworfen wurden, wird im Folgenden der
notwendige Ubergang betrachtet, um diese Antennen in das Gesamtsystem zu integrie-
ren und eine effiziente Anbindung an das Radarchipmodul zu erméglichen. Ein Teil
der in diesem Kapitel behandelten Inhalte wurde im Rahmen der studentischen Arbeit
[115] entwickelt. Da der WR-15-Hohlleiter aufgrund des engen Patch-Antennen-
Abstands im betrachteten Radarsystem (siehe Abbildung 5.1a) nicht direkt auf die
Patches aufgesetzt werden kann, ist ein kompakteres Design erforderlich. Deshalb be-
steht die gesamte Ubergangsstruktur aus mehreren Teilen (siehe Abbildung 5.37). Die
Abmessungen rechteckiger Hohlleiter hingen von der Grenzfrequenz ab. Fiir minimale
Verluste wird die Grundmode TE; genutzt. Aus der Formel fiir die Grenzfrequenz

o
= , 5.36
e 2a e, (5.36)
ergibt sich die erforderliche Hohlleiterbreite a zu
o (5.37)

a = .
e

Die untere Betriebsfrequenz des BGT60TR13C betrigt 58 GHz. Um Toleranzen di-
rekt entgegenzuwirken, wird mit 55 GHz gerechnet, woraus eine minimale Breite von
a = 2,73 mm resultiert. Um eine Funktionalitit trotz Fertigungstoleranzen zu gewihr-
leisten, wird fiir die Auslegung a = 2,8 mm gewihlt. Zur Bandbreitenmaximierung
wird die Hohe b = 1,4 mm iiblicherweise auf die Hilfte von a gesetzt [105, p. 2].

Aufgrund fertigungstechnischer Gegebenheiten lésst sich der gedruckte Hohlleiter
nicht vollstdandig luftdicht auf das PCB aufsetzen. Selbst bei sorgfiltiger Fertigung
bleibt ein minimaler Luftspalt bestehen, beispielsweise durch Unebenheiten im 3-
D-Druck oder auf der Leiterplattenoberflache. Dieser physikalische Spalt muss im
Design entsprechend beriicksichtigt und kompensiert werden. Wie in Abschnitt 4.4
beschrieben, minimiert eine Rillen-Struktur Leckverluste durch den Spalt effektiv.
Dafiir wird der Abstand vom Hohlleiterende bis zur Rille und die Breite der Rille

Choke Hohlleiterstruktur

Y
A\

Patch Luftspalt

Y

Y
Taper

Y

WR15

\4

Biegung

Y

Hohlleiterflansch

Abbildung 5.37: Blockdiagramm iiber die gesamte Ubergangsstruktur mit allen Teilkomponenten.
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jeweils auf ein Viertel der Wellenlénge gesetzt. Aus Gleichung 5.4 ergibt sich der
Abstand L, = 0,6 mm. Der Abstand zwischen Tx- und Rx3-Patch betrigt 3,5 mm
(vgl. Abbildung 5.1a). Bei zentrierter Ausrichtung des Hohlleiters und beidseitiger
Rillen-Struktur mit innerer Wand, Rille und &duB3erer Wand ergibt sich

3-L,=18mm. (5.38)

Zuziiglich der halben Breite beider Hohlleiter

2. g = 2,8 mm (5.39)
ergibt sich insgesamt
1,8 mm + 2,8 mm = 4,6 mm. (5.40)

Da 4,6 mm > 3,5mm, ist eine zentrierte Ausrichtung nicht moglich, sodass der
Hohlleiter seitlich verschoben werden muss. Die erforderliche Verschiebung pro Patch
ergibt sich zu

3,5mm—3'Lq _2'DC—E
Verschiebung ..., = 5 = 0,44 mm. (5.41)

Abbildung 5.38 zeigt die Hohlleiter tiber dem BGT60TR13C mit integrierter Rillen-
Struktur und der Verschiebung. Wie ersichtlich, ragt der Hohlleiter durch die Verschie-

duBere Hohlleiterwand
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Dew b BGT60TR13C
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Abbildung 5.38: Draufsicht-Schemadarstellung der Rillen-Struktur innerhalb des BGT60TR13C
Radarsystems.

bung iiber das Substrat hinaus. Eine Kupferfliche auf gleicher Hohe dient daher zur
Abschirmung. In der Simulation wird ein Spalt von 0,05 mm zwischen Hohlleiter und
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Chip angenommen. Das Modell integriert die Rillen-Struktur gemif3 Abbildung 5.38.
Eine Rillen-Tiefe von 1,8 mm ergibt die besten Resultate. Da das Tx- und Rx3-Patch
eine nahezu identische Richtcharakteristik aufweisen (vgl. Abschnitt 5.1), wird nur
die Tx-Antenne analysiert. Abbildung 5.39 zeigt den Ubergangsverlust in Abhéingig-
keit von der Frequenz. Die Bandbreite (gestrichelt markiert) reicht von 58 GHz bis

g o

= i ~0,69dB !
5 : o— |
Z 9l ' 71,59qu)
K @~2,49dB !
5 | |
e =
E 1 1
2 . : !
= | | |
= | |
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£ I I
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Frequenz (GHz)

Abbildung 5.39: Simulierter Ubergangsverlust von der Patch-Antenne zum Hohlleiter iiber der
Frequenz.

63,5 GHz, mit einem maximalen Ubergangsverlust von 2,49 dB bei 58 GHz. Abbil-
dung 5.40 visualisiert das elektrische Feld an der Rillen-Struktur. Die Rille wirkt als
Kurzschluss (Z; = 0), was zu vollstindiger Reflexion zuriick in den Hohlleiter fiihrt
und Leckverluste reduziert. Die Pfeile au8erhalb des Hohlleiters in Abbildung 5.40
zeigen, dass trotz der Rillen-Struktur ein Teil des elektromagnetischen Feldes iiber den
Hohlleiter hinaus abstrahlt, was zu Ubergangsverlusten fiihrt. Wie in Abschnitt 2.2
erldutert, bleibt ein Kurzschluss am Hohlleiterende auch bei ganzzahligen Vielfachen
von % wirksam. Daher kann ein zweiter Kurzschluss im Abstand von % positio-
niert werden. Dies ermoglicht die Integration einer zweiten Rillen-Stufe, also einer
weiteren Rille, zur verbesserten Unterdriickung von Leckverlusten. Diese gesamte
Rillen-Struktur besteht folglich aus einer inneren Wand, einer ersten Rille, einer
mittleren Wand, einer zweiten Rille sowie einer dufleren Wand, wie schematisch in
Abbildung 5.41 dargestellt. Zur besseren Veranschaulichung zeigt Abbildung 5.42
zusitzlich eine Schnittansicht der Struktur. Die Abstéinde sind durch L, charakterisiert.
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Abbildung 5.40: Richtung des elektromagnetischen Feldes, dargestellt durch Pfeile. Die Groe und
Farbe der Pfeile repréisentieren die Feldstirke: Blau zeigt eine geringe Feldstirke an, wéihrend
Griin eine hohe Feldstérke darstellt.

auBere Hohlleiterwand

--------------------------------------------------
——————————————————————————————————————————

———————————————————————————————————

innere Hohlleiterwand

Tx b

_______________________________
'

__________________________________________

__________________________________________________

Abbildung 5.41: Draufsicht-Schemadarstellung einer Rillen-Struktur mit zwei Rillen.
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Abbildung 5.42: Schnittansicht der Rillen-Struktur mit zwei Rillen und einem umgebenden Flansch.

Simulationen zeigen die besten Ergebnisse bei L, = 0,49 mm und einer Hohlleiter-
breite von b = 1,5 mm. Die Ergebnisse der Doppel-Rillen-Struktur mit optimierten
Parametern werden in Abbildung 5.43 den Resultaten der Ein-Rillen-Struktur ge-
geniibergestellt. Die gestrichelten Linien markieren die Bandbreite von 58 GHz bis
63,5 GHz.

—— 1 Rille
— 2 Rillen

55 56 57 58 B9 60 61 62 63

Vorwértstransmissionsfaktor (dB)

64 65
Frequenz (GHz)

Abbildung 5.43: Vergleich der Ubergangsverluste der Ein- und Doppel-Rillen-Strukturen.

Die Ergebnisse zeigen, dass die Doppel-Rillen-Struktur insbesondere bei 58 GHz
zu einer geringeren Ubergangsverlustleistung fiihrt. Der maximale Ubergangsverlust
verbessert sich von 2,49 dB auf 1,49 dB. Bei 63,5 GHz weist die Konfiguration mit
zwei Rillen eine geringfiigige Verbesserung gegeniiber dem Einzel-Rillen-Design auf.
Dariiber hinaus zeigt die Doppel-Rillen-Struktur iiber das gesamte Betriebsfrequenz-
band hinweg eine hohere Stabilitét, mit geringeren Schwankungen zwischen maxi-
malem und minimalem Ubergangsgewinn im Vergleich zur Einzel-Rillen-Struktur.
Wie in Abbildung 5.44 dargestellt, ermdglicht die Doppel-Rillen-Struktur zudem eine
verbesserte Unterdriickung von Leckstrahlung. Im Vergleich zu Abbildung 5.40 ist
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eine Abschwichung der elektrischen Feldstirke erkennbar, was auf eine geringere
elektromagnetische Leckstrahlung hinweist.

Hoth M mm M n LR in thlluu Hli i

Bt e
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t ﬂ'ﬂ' W mmm ’Hm"t'ﬂ‘
Abbildung 5.44: Die Richtung des elektromagnetischen Feldes ist durch Pfeile dargestellt, die
entsprechend der Darstellung in Abbildung 5.40 gewihlt sind.

Um nun herauszufinden, welche Luftspalthohe die besten Ergebnisse bzw. die beste
Unterdriickung von Leckageverlusten liefert, wird das Modell der Doppel-Rillen-
Struktur bei Spalthohen zwischen O mm und 0,15 mm in 0,05 mm-Schritten simuliert.
Die Ergebnisse sind in Abbildung 5.45 dargestellt. Die Bandbreite von 58 GHz bis
63,5 GHz ist durch gestrichelte Linien markiert.
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.....

=== 0,05 mm

:' — 0, lmm
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Abbildung 5.45: Simulierte Ubergangsverluste bei variierender Spalthohe von 0 mm, 0,05 mm,
0,1 mm und 0,15 mm.
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Die Ubergangsverluste variieren insbesondere bei 58 GHz deutlich. Uber die gesam-
te Bandbreite zeigt ein Spalt von 0 mm die geringste Schwankung. Mit zunehmender
Spalthohe nimmt jedoch die Varianz der Verluste zu. Ein geringer Spalt um die Mit-
tenfrequenz von 60,75 GHz liefert bessere Resultate als der vollstindig geschlossene
Ubergang. Grund dafiir ist, dass bei d = 0 mm die Rillen-Struktur aufgrund fehlen-
der Feldausbreitung im Spalt kaum wirkt. Die Rillen-Struktur ist jedoch fiir einen
A/4-Abstand zur Wellenleiterkante bei 60,75 GHz optimiert und wirkt dort als of-
fener Schaltkreis. Daher ist bei dieser Frequenz die Leistung mit Spalt besser als
ohne. AuBlerhalb der Mittenfrequenz steigt die Sensitivitdt gegeniiber der Spaltho-
he. Ab einer Hohe von 0,1 mm steigen die Verluste deutlich an und iiberschreiten
2dB bzw. 3dB. Da jedoch ein Luftspalt von 0 mm real nicht gelost werden kann,
bietet eine Spalthohe von 0,05 mm den besten Kompromiss: minimale Verluste bei der
Mittenfrequenz, stabile Leistung iiber die Bandbreite und gute Werte auch bei 58 GHz.

5.4.1 Gesamter Patch-auf-Hohlleiter-Ubergang

Zur Systemintegration wird der verkleinerte Hohlleiter mit den Abmessungen 2,8 mmx
1,5 mm linear auf die Standardgroe des WR-15-Hohlleiters (3,76 mm x 1,88 mm) ge-
tapert. Ziel ist eine kompakte Bauweise bei gleichzeitig guter Impedanzanpassung und
geringen Ubertragungsverlusten im Frequenzbereich von 58 GHz bis 63,5 GHz. Eine
Optimierung der Taperlidnge ergab, dass 9 mm den besten Kompromiss zwischen Kom-
paktheit und minimalem Verlust bietet, mit einem maximalen Ubertragungsverlust von
etwa 0,05 dB bei 58 GHz. Damit Antennen an den Hohlleitern befestigt werden kon-

Y

L

Abbildung 5.46: Schematische Darstellung der Geometrie des S-formigen rechteckigen Waveguides,
nach [106].

nen, muss der Abstand zwischen den Hohlleitern vergroBert werden. Da der Ubergang
vor der Einbettung ins Gesamtsystem mit Referenzantennen vermessen werden soll,
wird eine sinusformige Biegung mit Lange L und seitlicher Verschiebung / eingesetzt,
um WR-15-Standard-Hornantennen mit Abmessungen bis zu 37,5 mm x 28,9 mm im
Bereich 50 GHz bis 75 GHz (laut [107]) anschlieBen zu kénnen. Die Biegung wird



5.4 Antenneniibergang 111

nach
vy =¥ - L (2—7“) (5.42)

beschrieben. Die resultierende Geometrie zeigt Abbildung 5.46, wobei L die Biege-
lange ist. Fiir eine kompakte Bauweise mit geringen Verlusten erfolgt die Biegung in
der Hohenrichtung, da die Hohe (28,9 mm) kleiner ist als die Breite. Die Wahl der
Biegeldnge wurde simulativ optimiert, wobei L=14 mm eine gute Balance zwischen
Kompaktheit und minimalen Verlusten (<0,1 dB) im relevanten Frequenzband darstellt.
Die Rillen-Struktur, der Wellleitertaper und die Wellleiterbiegung werden zu einem

(a) Orthogonale Ansicht des Wellenleiter- (b) Untersicht des integrierten Wellenleiter-
Systems Systems

Abbildung 5.47: Integriertes Wellenleiter-System (CAD-Modell) aus verschiedenen Perspektiven.

vollstindigen Wellenleiter-System integriert. Dieses ist als CAD-Modell aus verschie-
denen Perspektiven in Abbildung 5.47 dargestellt und zeigt die zwei Rillen-Strukturen
fiir die Tx- und Rx3-Antennen einschlieBlich Taper und S-Biegung. An den Enden sind
Standard-WR-15-Flansche montiert, welche die Schnittstelle zu externen Antennen
bereitstellen. Der simulierte Ubergangsverlust von der Patch-Antenne durch die Zwei-
Rillen-Struktur bis zu den Wellenleiterflanschen im Frequenzbereich von 58 GHz
bis 63,5 GHz ist in Abbildung 5.48 dargestellt. Die Einfiigedampfung erreicht einen
minimalen Wert von —0,54 dB, wobei der Ubergangsverlust bei 58 GHz —1,47 dB und
bei 63,5 GHz —0,62 dB betrigt. Da das Design der Struktur speziell fiir die Mittenfre-
quenz berechnet wurde, ist die Isolation der beiden Patch-Antennen-Einkopplungen
bei der Mittenfrequenz am effektivsten.

5.4.2 Fertigung und Metallisierung des Wellenleiter-Systems

Nach erfolgreicher Simulation wird das Wellenleiter-System gefertigt, um die tatséch-
liche Leistungsfihigkeit experimentell zu liberpriifen (siehe Kapitel 6). Die Fertigung
erfolgt wie in 5.2.2 beschrieben. Der erste Druck basiert auf den aus den Simulationen
abgeleiteten Abmessungen. Dieses Modell wird anschlieend unter dem Mikroskop
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Abbildung 5.48: Simulierter Ubergangsverlust von der Patch-Antenne durch die Zwei-Rillen-
Struktur bis zu den Wellenleiterflanschen.

untersucht und vermessen. Abbildung 5.49a zeigt die Messergebnisse, die Breite der
Rille, den Abstand der mittleren Wellenleiterwéande sowie die Linge und Breite des
rechteckigen Wellenleiters. Es zeigt sich, dass die Mafle der mittleren und inneren

ST | pEm

hvd

(a) Erster Druck mit simulierten Abmessungen.  (b) Optimierter Druck gréferen Abmessungen.

Abbildung 5.49: Abmessungen der optimierten 3-D-gedruckten Rillen-Struktur unter dem Mikro-
skop.

Wellenleiterwand sowie die Hohe und Breite des rechteckigen Wellenleiters die si-
mulierten Werte iiberschreiten. Im Gegensatz dazu fallen die Rillen schmaler aus
als erwartet. Tabelle 5.10 zeigt den Vergleich zwischen den Simulationswerten und
den gemessenen Abmessungen des Drucks. Weitere Drucke werden mit angepassten
Abmessungen durchgefiihrt. Auerdem ist die zuvor als optimal beschriebene Druck-
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ausrichtung der Antennen im aufgekippten Winkel (vgl. Abbildung 5.19) in diesem
Fall nicht vorteilhaft. Da die Rillen-Struktur sehr klein ist, kann sie direkt auf dem
Druckbett gefertigt werden. Dies ist besonders entscheidend, da die Rillen-Oberfliache
absolut glatt ausgefiihrt werden muss und keine merklichen Schichtstufen aufweisen
darf, da die Seite mit den Rillen duBerst empfindlich gegeniiber elektromagnetischer
Verluste ist. Der restliche Bereich der Struktur ist diesbeziiglich deutlich unkritischer.
Grundsitzlich hiangt die Wahl der Fertigungsstrategie immer stark vom jeweiligen
Modell ab. Insbesondere bei HF-Komponenten miissen zunéchst die kritischsten Be-
reiche hinsichtlich MaBhaltigkeit und Oberflachenqualitit identifiziert werden, bevor
die Druck- und Stiitzstrategie festgelegt wird, was bei jedem Design eine sorgfiltige
und individuelle Priifung erfordert. Die besten Ergebnisse werden hier erzielt, indem

Parameter 3-D- Simulations-
Druck modell (mm)
(mm)

Wellenleiterbreite 3,098 2,8

Wellenleiterhohe 1,821 1,5

Breite der mittleren Wellenleiterwand 0,724 0,49

Breite der inneren Wellenleiterwand 0,724 0,49

Breite der ersten Rille 0,426 0,49

Breite der zweiten Rille 0,394 0,49

Tabelle 5.10: Vergleich der Wellenleiterparameter zwischen 3-D-Druck und Simulationsmodell.

die Breite der Rillen um 100 pum vergrofert und die mittlere sowie die innere Wel-
lenleiterwand jeweils um 100 um verschmiilert werden. Diese Anderungen fiihren zu
verbesserten Abmessungen im gedruckten Endergebnis, die den Simulationswerten
niherkommen, wie in Abbildung 5.49b dargestellt. Sowohl die Rillen als auch die
inneren und mittleren Wellenleiterwinde weisen nun Breiten im Bereich von etwa
490 pm bis 500 um auf. Der rechteckige Wellenleiter selbst besitzt eine gemessene
Breite von etwa 2,8 mm und eine Hohe von 1,48 mm. Dabei ist zu beachten, dass
geringe Abweichungen durch Messungenauigkeiten und die drucktechnisch bedingten
Toleranzen entstehen konnen, da jeder Druck leichte Malabweichungen aufweisen
kann. Deshalb werden kritische Komponenten wie die Flansche des Wellenleiter-
Systems mit feinem Schleifpapier nass geschliffen. Dieser Arbeitsschritt dient der
Reduktion der Oberflichenrauigkeit und gewihrleistet eine optimale Passung und Kon-
taktierung. Nachdem der Druck und die Nachbearbeitung fertiggestellt wurde, wurden
diese gemall Kapitel 5.2.2 metallisiert. Abbildung 5.50 zeigt das gefertigte Hohllei-
tersystem nach Abschluss des Metallisierungsprozesses. Besonders hervorzuheben
ist, wie in Abbildung 5.50c dargestellt, dass auch die Innenwinde der Rillen-Struktur
ordnungsgemal mit Silber beschichtet sind.
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(a) Orthogonale Ansicht des Hohlleitersystems. (b) Untere Ansicht des Hohlleitersystems.

(c) Querschnittsansicht des Hohlleitersystems.

Abbildung 5.50: Silberbeschichtetes Hohlleitersystem nach dem Metallisierungsprozess.
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5.4.3 Erweiterung des Ubergangs fiir das Gesamtsystem

Fiir das finale Gesamtsystem, das fiir deterministische Messungen zur Evaluation
ausgelegt wird, muss der Hohlleiteriibergang so angepasst werden, dass er einerseits
mit einem Hornstrahler auf der Rx-Seite und andererseits mit der Leckwellenantenne
beziehungsweise dem Hohlleiter-Switch (Tx-Seite) verbunden werden kann. Dies
erfordert ein modifiziertes Design des Ubergangsbereichs. Da beide Pfade identische

(a) Ansicht von vorne auf das CAD-Modell des (b) Ansicht von unten auf das CAD-Modell mit
erweiterten Ubergangs. sichtbarer Rillenstruktur.

Abbildung 5.51: CAD-Modell des erweiterten Ubergangs fiir den Anschluss von Hornstrahler und
Leckwellenantenne.

elektrische Langen aufweisen sollen, um Phasendifferenzen zwischen Tx und Rx zu
vermeiden, wird die urspriingliche Linge des Hohlleiterabschnitts beibehalten. Die
interne Biegung des Hohlleiters muss jedoch neu gestaltet werden, um die rdumliche
Anordnung der Komponenten zu ermdglichen. Zusétzlich wird im Hohlleiter eine
Drehung um 90° integriert, sodass sowohl die Leckwellenantenne als auch das Horn
in dieselbe Richtung abstrahlen und eine korrekte Ausrichtung mit dem Switch ge-
wiihrleistet ist. Abbildung 5.51 zeigt das CAD-Modell des modifizierten Ubergangs.
Die Fertigung und Metallisierung erfolgt analog zur Beschreibung in Abschnitt 5.4.2.
In Abbildung 5.52 ist die realisierte, additiv gefertigte und metallisierte Struktur
dargestellt, die mit dem Switch sowie der Hornantenne kompatibel ist. Nachdem
die Antennen sowie der Hohlleiteriibergang erfolgreich entworfen und gefertigt wur-
den, richtet sich der Fokus nun auf die anschlieBende Signalverarbeitung, um die
Radarsignale erfassen zu konnen.
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(a) Vorderansicht des gedruckten und versilber- (b) Unteransicht des realisierten Ubergangs mit
ten Ubergangs. sichtbarer Rillenstruktur.

Abbildung 5.52: Additiv gefertigter und versilberter Ubergang fiir den Anschluss von Hornstrahler
und Leckwellenantenne.

5.5 Signalverarbeitung und Winkelschétzung

Die Signalverarbeitung des Radarsystems erfolgt in mehreren aufeinanderfolgenden
Schritten, beginnend bei der Erfassung der Rohdaten durch die internen ADCs des
Sensors bis hin zur finalen Schitzung des Azimutwinkels einzelner Ziele. Die ge-
samte Datenverarbeitung wird auf einem AP realisiert, welcher die Steuerung des
Sensors, die Vorverarbeitung der Daten und die segmentbasierte Zielauswertung
{ibernimmt. Ein schematischer Uberblick iiber den Datenfluss innerhalb des AP ist
in Abbildung 5.53 dargestellt. Die Rohdaten im Zeitbereich werden aus dem Sen-
sor {iber eine serielle SPI-Verbindung ausgelesen und anschlieend einer digitalen
Vorverarbeitung unterzogen. Zunichst erfolgt die Mittelwertentfernung zur Elimi-
nierung des Gleichstrom- (Direct Current, DC)Anteils. Obwohl der Sensor intern
AC-gekoppelt ist und dadurch tieffrequente Anteile im analogen Signalpfad unter-
driickt werden, kann im digitalen Signal dennoch ein konstanter Offset auftreten.

‘ Signalaufnahme ‘

Segmentierung
|
. . Subtraktion
Mittelwertentfernung ~ Fensterfunktion — FFT H Empfanger-
Verstarkung

Benutzerschnittstelle

Abbildung 5.53: Datenfluss im Applikationsprozessor, angelehnt an [51].
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Dieser setzt sich vor allem aus systematischen Versitzen, wie einem Kopplungssignal
zwischen Sende- und Empfangspfad, sowie moglichen Offsetspannungen im ADC
zusammen. Quantisierungsbedingte Fehler tragen zudem minimal zum Offset bei. Der
resultierende numerische DC-Anteil wird vor der weiteren Verarbeitung entfernt, um
eine Beeinflussung der Detektion zu vermeiden. Anschliefend wird eine Fensterfunk-
tion (Blackman-Harris) angewendet, um spektrales Leckverhalten bei der folgenden
Fourier-Transformation zu unterdriicken [108]. Die Umwandlung in den Frequenzbe-
reich erfolgt durch eine FFT, wobei der Betrag der komplexen Ausgangsgrofie X (f)
anschlieBend logarithmiert und mit den bekannten Verstarkungswerten der analogen
Empfangskette korrigiert wird. Dadurch erhdlt man den Empfangspegel am Eingang
der Empfangskette (dB) nach

Pgyx lag = 20 - log,( (|X(f)|) — RF-Gain |4g — IF-Gain |45 (5.43)

relativ zu einem geeigneten Bezugspunkt. Fiir die eigentliche Entfernungs- und Win-
kelauswertung wird ein Up-Chirp im Bereich von f,;,,; = 58 GHz bis f.,q = 63,5 GHz
ausgesendet. Die reflektierten Echosignale werden im Sensor gemischt und als Beat-
Signal weiterverarbeitet. Dessen Frequenzanteile

— fend _fstart . 2_R

_S.
b T T A

o
R=—" 5.44
TRL (5.44)
sind proportional zur Objektentfernung R, mit Sweep-Steigung S und Lichtgeschwin-
digkeit co. Zur spiteren Winkelauflosung wird die gesamte Frequenzrampe in Ngeo
Segmente unterteilt. Fiir jedes Segment s; wird ein Zeitbereichssignal extrahiert, mit
einem Fenster w[n] gewichtet und auf die FFT-Linge Ny aufgefiillt, was

Ng—1 o am
X;(k,m) = ) win s;(kn) e " Ne firi € {1,..., Nyggh,m € {0,...,Ng — 1}
n=0

(5.45)
ergibt. Anschlieend wird zur Doppleranalyse iiber die Chirps & fiir jedes Range-Bin
m eine weitere FFT berechnet. Hierzu wird der Mittelwert X, (: ,m) subtrahiert und
eine Fensterfunktion v[k] nach

Np-1

= (5.46)
fiir i € (1,...,Nyg),m € {0,...,Ng = 1},p € {0,...,Np — 1)

angewendet. Die resultierenden Dopplerindizes p lassen sich in Radialgeschwindig-

keiten umrechnen
p A

P A 5.47
Vp Ny, JPRE 2 (5.47)

mit fprr als Pulswiederholrate und der Wellenldnge 1.
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2-D-Zielerkennung und Winkelschéatzung tiber Leistungsverlauf

Fiir jedes Segment i entsteht so eine Entfernungs-Doppler-Matrix |Y; (p,m)|. Abbildung
5.54 veranschaulicht die Range-Doppler Plots der einzelnen Segmente beispielhaft.
Innerhalb dieser Matrizen werden lokale Maxima ermittelt. Dazu wird die Matrix
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Abbildung 5.54: Range-Doppler-Darstellung von Segment 5, 11 und 14 zur Illustration der fre-
quenzabhéngigen Winkeltrennung.

zunichst durch Dilatation verarbeitet und anschlieBend mit der Originalmatrix vergli-
chen, um eine Maske zu erzeugen, die nur lokale Maxima hervorhebt. AnschlieBend
erfolgt eine Schwellenwertpriifung, bei der nur Maxima mit einer Mindestempfangs-
leistung von z.B. -80 dBm beriicksichtigt werden. Diese Schwelle ist jedoch nicht fix,
sondern wird szenarioabhingig angepasst, dhnlich wie bei einem CFAR-Verfahren,
um die Erkennung an unterschiedliche Umgebungsbedingungen und Storpegel anzu-
passen. Die verbleibenden Punkte mit Koordinaten (m;, p;) markieren Zielreflexionen
im Entfernungs-Geschwindigkeits-Raum. Die zugehorige Winkelinformation ergibt
sich aus dem Segmentindex

0, =00+ (i—1)- A0, (5.48)

wobei A6 die Quantisierung pro Segment ist (z.B. 4°). Die erkannten Peaks aller
Segmente werden anhand ihrer dhnlichen Entfernung und Geschwindigkeit zu Clustern
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zusammengefasst. Dabei handelt es sich um Reflexionen desselben Objekts, die sich in
mehreren Segmenten wiederspiegeln. Fiir jeden dieser Cluster wird nun die gemessene
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Abbildung 5.55: Clusterbildung iiber mehrere Segmente von zwei Zielen.

Peakleistung iiber alle zugehorigen Winkel 6; aufgezeichnet. Die resultierende Winkel-

Leistungskurve
P(0) = max |Y;(p;,m;)] (5.49)

JjeCluster

weist typischerweise ein deutliches Maximum auf, was in Abbildung 5.55 beispielhaft
zu sehen ist. Die zugehorige Winkelposition markiert die geschitzte Einfallsrichtung

des Ziels
0 = argmgle(H). (5.50)

Durch diesen segmentbasierten Ansatz ist es moglich, eine einfache SISO-Radarstruktur
mit einer frequenzabhingigen Leckwellenantenne zur Winkelmessung zu nutzen.

5.6 Gesamtsystem

Basierend auf den in Abschnitt 4.6 definierten Anforderungen wird ein Gesamtsys-
tem realisiert, das sdmtliche Teilkomponenten integriert. Dabei liegt ein besonderer
Fokus auf der Minimierung elektromagnetischer Verluste. Ziel der Integration ist
ein mechanisch stabiles Gesamtsystem und gleichzeitig verlustarme Systemfunktion
sicherzustellen. Ziel ist die Realisierung eines hochauflosenden FMCW-Radarsystems
bei 60 GHz, welches sowohl eine prizise Winkel- als auch Reichweitendetektion
innerhalb eines kompakten Gehduses ermoglicht. Von den zwei entworfenen Leckwel-
lenantennen wird in dieser Arbeit ausschlieSlich die zweite Antenne im Gesamtsystem
evaluiert, da sie in Bauform und Spezifikation optimal auf das verwendete Radar-
modul BGT60TR13C abgestimmt ist. Die erste Antenne weist zwar eine grofere
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Bandbreite auf, ist jedoch durch die eingeschrinkte Bandbreite des Radarchips nicht
ideal mit dem Radarsystem kompatibel bzw. nur mit einem daraus resultierenden
Strahlschwenk von maximal +11° im Frequenzbereich von 58 GHz bis 63,5 GHz und
wiirde fiir die gesamte Bandbreitennutzung ein separates System, das auf3erhalb der
ISM-Spezifikationen arbeiten wiirde, erfordern. Fiir die Empfangsantenne wird ein
Hornstrahler genutzt, der eine breite Hauptkeule besitzt. Obwohl der Gewinn des
Hornstrahlers an den Ridndern des Schwenkbereichs der Sendeantenne leicht abnimmt,
ist seine Hauptkeule dennoch breit genug, um das gesamte Signal zuverléssig zu
erfassen und damit die Funktionsfihigkeit des Gesamtsystems zu verifizieren [109].
Als Alternative hitte sich die Verwendung derselben Leckwellenantenne fiir Sende-
und Empfangspfad angeboten. Dies hitte jedoch den Einsatz eines bidirektionalen
Switches erforderlich gemacht. Zudem wéren durch eine zweite Leckwellenantenne
zusitzliche Fertigungstoleranzen entstanden, die den Mehrwert fiir die Evaluation des
Gesamtsystems nicht erhoht hitten. Die finale Antennengeometrie der Sendeantenne
ermoglicht durch die Nutzung beider Ports eine Gesamtstrahlschwenkung von 76°. Da-
bei wird die Gesamtbandbreite von 5,5 GHz in einzelne Frequenzsegmente unterteilt,
wodurch sich eine virtuelle Bandbreite von 11 GHz ergibt. Die HPBW der Serpenti-
nenantenne liegt bei 7° bis 8°, was dementsprechend einer Winkelauflésung von 7°
bis 8° entspricht, womit die spezifizierte Zielauflosung zuverléssig erreicht wird. Die
Quantisierung der Winkel, liegt dabei bei 3,4°. Die Reichweitenauflosung ergibt sich
aus GI. 4.1 zu 30 cm, wenn die Signalverarbeitung in Schritten von 500 MHz erfolgt.
Wird auf die Uberabtastung verzichtet (A0 ~ HPBW), kann die Entfernungsauflosung
nominell auf etwa 15 cm verbessert werden. In diesem Fall ldge jedoch eine geringere
Abtastdichte vor, wodurch das resultierende Amplitudenprofil weniger geglittet er-
scheint und die Interpolation zwischen den Stiitzstellen entfillt. Das System ist auf eine
maximale Detektionsreichweite von 5 m ausgelegt. Fiir die vollstindige Abdeckung
des definierten Messbereichs soll die gesamte horizontale Strahlschwenkung von 76°
genutzt werden. Um die gesamten Teilsysteme mechanisch und elektromagnetisch zu
vereinen, wird ein spezifischer Radaraufbau entwickelt. Dieser dient als Grundlage fiir
die Umsetzung und Evaluation des Gesamtsystems in einer Antennenmesskammer.
Abbildung 5.56 zeigt diesen Radaraufbau ohne Antennen und Halterungen.
Die Baugruppe besteht aus einem Basis-Triger (1), der Radar-Trigerplatine (4), einer
speziellen Halterung (7) fiir die auf die Trigerplatine aufsteckbare Tochterplatine des
BGT60TR13C-Radarsensors, dem Radarsensorsystem BGT60TR13C @ selbst, einer
Kupferfliche (8), Abstandshaltern aus Kunststofffolie (9), dem Hohlleiteriibergang
sowie einer Flanschhalterung @ Die Flanschhalterung ist mechanisch iiber eine
seitliche Stiitze (2) mit dem Basis-Triger (1) verbunden. Mehrere Abstandshalter sind
strategisch zwischen den Komponenten positioniert, um die strukturelle Integritét
aufrechtzuerhalten und eine prazise Ausrichtung sicherzustellen. Die Komponenten
des Systems sind in einer bestimmten Konfiguration zur Vermessung des Gesamt-
aufbaus in der Antennenmesskammer angeordnet. Tabelle 5.11 gibt einen Uberblick
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Abbildung 5.56: Radaraufbau, zerlegt in seine Komponenten: oben — diagonale Perspektive; unten
— Seitenansicht.

iiber die spezifischen Baugruppen und deren Funktion. Der Basis-Triger (1) dient als
strukturelle Grundlage der Baugruppe und stellt die mechanische Unterstiitzung sowie
die Ausrichtungsreferenz fiir das Radarsystem bereit. Mit Hilfe des Basis-Trigers (1)
ist das Radargesamtsystem mit dem Drehtisch in der Absorberkammer verbunden. Die
Radar-Trigerplatine (4) fungiert als zentrale Evaluationsplattform fiir den Radarsensor
BGT60TR13C (6). Um den Basis-Triger (1) mit der Radar-Triigerplatine (4) zu verbin-
den, werden Abstandshalter (3) eingesetzt, die einen prizisen Abstand gewihrleisten
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Marker

Komponente

Funktion

Basis-Tréager

Verbindung des Sendesystems mit dem Drehtisch
in der Absorberkammer

Seitliche Stiitze

Erhoht die Stabilitit und verbindet die Halterung
fiir das Hohlleitersystem mit dem Basis-Tréiger

Abstandshalter

Halt den festen Abstand zwischen Basis-Tréger
und Radar-Tréigerplatine aufrecht

Radar-Trégerplatine

Evaluationsplattform fiir den Radarsensor
BGT60TR13C

Erhoht die Stabilitét, gewéhrleistet korrekte

Abstandshalter fiir Ausrichtung und verringert die Belastung auf die
Radarsensor .
Steckverbinder
BGT60TR13C Radarsensor
Halterung fiir Ermoglicht Montage sowie feste Ausrichtung und
Radarsensor Orientierung auf dem Hohlleitersystem
Kupferfiiiche Elektrische Abschirmung und Reduktion von
Leckfeldern
Abstandshalter aus Sicherstellung des Abstands zwischen Radar und
Kunststoftfolie Hohlleitersystem

Hohlleiteriibergang

Ermdglicht die Fiihrung elektromagnetischer
Wellen zu den Flanschen

@B @@ 0F @ |® e e e

Halterung fiir
Hohlleitersystem

Erhoht die Stabilitit und verbindet die Flansche
mit dem Basis-Triger

Tabelle 5.11: Transceiver-Komponenten und ihre Funktion.

und eine gleichméBige Ausrichtung sicherstellen. Diese kompensieren gleichzeitig
Fertigungstoleranzen der Radar-Trigerplatte. Der Radarsensor BGT60TR13C (6) ist
in einer wannenartigen Halterung (7) eingebettet und anschlieBend mit der Radar-
Trigerplatine (4) verbunden. Um unterhalb des Sensors ausreichend Platz fiir die
Halterung zu schaffen, miissen die herstellerseitig verwendeten Steckverbinder auf der
Radar-Tragerplatine durch hohere Versionen ersetzt werden. Dies fiihrt zu einer Erho-
hung der Gesamthohe, lisst jedoch ausreichend Raum zur Aufnahme der Halterung.
Um Stabilitdtsprobleme infolge der erhohten Steckverbinder zu vermeiden und die
korrekte Ausrichtung des Radarsensors zu gewihrleisten, werden Abstandshalter (5)
beidseitig neben den Steckverbindern angebracht. Wie in Abschnitt 5.4 beschrieben,
wird eine Kupferflache (8) eingesetzt, um elektromagnetische Leckstrome zu mini-
mieren. Ein elektrisch abschirmendes Klebeband wird auf der Unterseite des Objekts,
also der dem Radarsensor zugewandten Seite, appliziert. Um die Kupferflache auf
die Hohe des Antennengehiduses auszurichten, wird das Band mehrfach iibereinander
aufgetragen. Die Kupferfliche wird gezielt ausgeschnitten, um Platz fiir das Anten-
nengehiuse und den Quarzblock zu schaffen, wobei Letzterer iiber die Hohe des
Antennengehéuses hinausragt. Aulerdem werden dadurch die anderen Komponenten
auf der Platine elektromagnetisch abgeschirmt. Weitere Aussparungen ermdglichen
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das Anbringen von Schrauben. Eine Kunststofffolie (9) wird verwendet, um einen pri-
zisen Abstand zwischen Antennengehéduse und Hohlleitersystem aufrechtzuerhalten
und damit die Funktion der Rillen in der Ubergangsstruktur zu erméglichen. Da die
Folie ein elektrischer Isolator ist, stort sie weder die Ausbreitung noch die Verteilung
des elektromagnetischen Feldes innerhalb des Systems [110]. Die Kunststofffolie wird
so angebracht, dass sie das Antennengehiuse nicht tiberdeckt, sondern ausschlielich
als Abstandshalter im Bereich der Schraubenl6cher fungiert. Wie in Abschnitt 5.4
aufgefiihrt, ermdglicht der entworfene Hohlleiteriibergang den Transfer elektro-
magnetischer Energie von den Patchantennen des Radars in den Hohlleiter, welcher
das elektromagnetische Feld zu den Flanschen fiihrt. Die Flansche sind in eine Halte-
rung @ integriert, die nicht nur zur Erhohung der mechanischen Stabilitit beitrigt
und die Last der Antennen auf die Flansche reduziert, sondern auch die Minimierung
elektromagnetischer Leckstrahlung an den Flanschverbindungen sicherstellt. Auf-
grund der Zugkrifte der Antennen kann es sonst zu minimalen Luftspalten kommen,
die elektromagnetische Leckstrome verursachen wiirden. Die Halterungen sind tiber
seitliche Verstrebungen fest mit dem Basis-Triger (1) verbunden und gewihrleisten so
sowohl mechanische Festigkeit als auch eine dichte elektromechanische Verbindung.
Die Antennen werden an den Flanschen montiert.

Da der SPDT-Hohlleiterschalter ein vergleichsweise hohes Gewicht aufweist, sollte
dieses dem Hohlleiteriibergang nicht direkt beaufschlagt werden. Um Beschddigungen
vorzubeugen, wurde eine zusitzliche Halterung entworfen, die den Schalter trigt und
ihn gleichzeitig prizise in der korrekten Position fixiert. Dabei ist die Halterung so aus-
gelegt, dass der Ausgangsflansch des Hohlleiteriibergangs exakt mit der Position des
Eingangsflansch des Wellenleiterschalters iibereinstimmt, wodurch eine verlustarme
Kopplung der elektromagnetischen Energie zwischen den Komponenten sichergestellt
wird. Fiir die Charakterisierung des Gesamtsystems werden zusitzlich drei Reflektoren
verwendet, um kontrollierte und reproduzierbare Riickstreusignale breitzustellen und
die Winkelauflosung zu verifizieren. Hierfiir werden Tripelspiegel eingesetzt, die in
definierten Winkeln im Strahlungsbereich der Antennen positioniert sind. Die Reflek-
toren bestehen aus drei rechtwinklig zueinander angeordneten, leitenden Fldchen und
reflektieren das Signal nahezu unabhingig vom Einfallswinkel zuriick zum Sensor.
Sie sind auf einer stabilen Halterung fixiert. Die Radarquerschnitte der eingesetzten
Reflektoren betragen nach

_ 4ma®
312

(5.51)

ungeféhr 1,5 m2,4m? und 21,1 m? [111]. Da die auf 60 GHz spezifizierte Antennen-
messkammer nicht ausreichend Platz fiir den vollstdndigen Versuchsaufbau inklusive
der drei Tripelspiegel in unterschiedlichen Winkeln bietet, wird das Halterungssystem
modular ausgelegt. Es ermoglicht die Platzierung der gesamten Antennenstruktur, ein-
schlieBlich Einpol-Zweifach-Umschalter (Single Pole Double Throw, SPDT)-Schalter
und zugehoriger Halterungen, gemeinsam mit den Tripelspiegel auf einer gemeinsa-
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men ebenen Unterlage, beispielsweise einem Labortisch oder dem Boden. Dadurch
befinden sich die Reflektoren im Hauptstrahlbereich der Antenne und sind so ausge-
richtet, dass ihr geometrisches Zentrum je nach Winkel moglichst nahe am effektiven
Abstrahlort der Antenne liegt. Abbildung 5.57 zeigt den vollstdndigen mechanischen
Aufbau des Gesamtsystems mit befestigter Serpentinenantenne am Wellenleiterschal-
ter, zusétzlich ergdnzt um die Hornantenne und alle bendtigten Halteelemente. Der
finale Messaufbau mit allen drei Tripelspiegel ist in Abbildung 5.58 dargestellt. Die
mechanische Integration aller Radarkomponenten erfolgt innerhalb eines kompak-
ten Volumens von 20 cm x 10 cm x 10 cm, sodass das System problemlos in mobile
Plattformen wie Fahrzeuge, Drohnen oder tragbare Gerite integrierbar ist.
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(a) Gesamtansicht des Radarsystems mit
allen Komponenten. (b) Explosionsansicht zur Veranschaulichung der Einzelteile.

(c) Gesamtansicht des realen Radarsys-
tems mit allen Komponenten.

Abbildung 5.57: Gesamtsystem des Radars inklusive Radarchip, Hohlleiteriibergang, Hornantenne,
Leckwellenantenne, Halterungen und SPDT-Switch.
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Abbildung 5.58: Gesamtsystem des Radars mit Radarchip, Hohlleiteriibergang, Horn- und Leck-
wellenantenne, Halterungen, SPDT-Switch sowie drei Reflektoren fiir die Messung des Ge-
samtsystems.
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6.1 Messszenarien

Zur Validierung der entwickelten Komponenten und des Gesamtsystems werden
Messungen in mehreren Szenarien durchgefiihrt, die sowohl einzeln auf Komponen-
tenebene als auch im Zusammenspiel des Gesamtsystems erfolgen.

Referenzmessungen Zuerst werden zwei Referenzmessungen fiir die Anten-
nencharakterisierung durchgefiihrt. Einerseits erfolgt eine Messung mit einer Re-
ferenzhornantenne, um ein Vergleichsniveau fiir die Effizienz und Genauigkeit der
entworfenen Antennen zu erhalten. Andererseits wird das kommerzielle Radarsystem
unter Nutzung der integrierten AiP ohne externe Antennen ebenfalls vermessen, um
das Gesamtsystem bzw. den Antenneniibergang zu charakterisieren.

Charakterisierung der Hornantenne Des weiteren wird das Abstrahlverhalten
der gedruckten und metallisierten Hornantenne charakterisiert.

Charakterisierung der Leckwellenantennen Danach werden die beiden ent-
worfenen Leckwellenantennen unabhéngig voneinander hinsichtlich ihrer Fernfeldei-
genschaften und Riickflussdimpfung vermessen. Die Messung des Fernfeldes erfolgt
in einer Antennenmesskammer, wobei das Abstrahlverhalten iiber den vollstandigen
Winkelscanbereich erfasst wird.

Untersuchung der Winkelauflésung Ein weiterer wichtiger Bestandteil ist die
Untersuchung der Winkelauflosung der Leckwellenantenne. Hierbei wird gezielt eine
Winkelmessung mit einer der entworfenen Antennen durchgefiihrt, um die Fahigkeit
zur Richtungsbestimmung zu validieren.

Charakterisierung der Rillen-Struktur Zudem wird der Ubergang zwischen
Patchantennen und Hohlleiter mit der Rillen-Struktur vermessen sowie eine zusitzliche
Vergleichsmessung zu einem lediglich getaperten Hohlleiter, um den Einfluss der
Rillen-Struktur zu bestimmen.
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Systemintegration und Zieltrennung Im abschlieBenden Messszenario wird
das vollstandige Radarsystem in Betrieb genommen, bestehend aus der Leckwellenan-
tenne sowie einer Hornantenne, dem SPDT-Wellenleiterschalter sowie der Signalver-
arbeitungskette inklusive Zieltrennung und Winkelschitzung. Ziel dieser Messung ist
es, drei reflektierende Ziele, die sich in einem definierten Abstand von 1 m bzw. 1,5 m
und unterschiedlichen Winkeln befinden, zu detektieren und raumlich zu trennen.
Diese umfassenden Messszenarien dienen der Bewertung der Einzelkomponenten und
der Systemintegration unter realitdtsnahen Bedingungen und ermoglichen eine gezielte
Analyse der Leistungsfahigkeit und Systemgrenzen des entwickelten Radarsystems.

6.2 Messaufbau und Verlustbestimmung der Antennen

Um den Gewinn der konstruierten Antennen zu bestimmen, wird eine Messung mit
einem Netzwerkanalysator (PNA-X, Firma Keysight) und einer Referenzempfangsan-
tenne aufgebaut. Abbildung 6.1 veranschaulicht den Messaufbau. Am PNA-X werden
eine Ausgangsleistung von Py, = 0 dBm, eine Messbandbreite von 1 kHz sowie 2002
Messpunkte eingestellt. Am ersten Port des PNA-X wird das zu vermessende Priif-
objekt (hier die Antenne, Device Under Test, DUT) angeschlossen, am zweiten Port
die Referenzempfangsantenne. Die Referenzantenne ist eine standard gain Hornan-
tenne fiir das V-Band mit einem Antennengewinn von Gory = Greferenz; = 24 dBi.
Beide Antennen befinden sich in einem Abstand von R = 1 m zueinander in einer
Antennenmesskammer mit Absorberelementen an den Winden, um Reflexionen zu
vermeiden. Vor allen Messungen erfolgt die Kalibrierung der 1,85-mm-Kabel je-
weils an den Kabelenden der Ports des PNA-X mit dem elektronischen Kalibrier-Set
N4694-60001, Firma Agilent. Gemessen werden darauthin der Vorwértstransmis-
sionsfaktor S, zwischen Port 1 und Port 2 sowie der Eingangsreflexionsfaktor S
des DUT. S, entspricht dabei der am zweiten Port empfangenen Leistung Pg, und
dient zur Bestimmung des Antennengewinns, wihrend S;; Riickschliisse auf die
Anpassung der Antenne erlaubt. In Abbildung 6.2 und 6.3 sind Fotos des Messauf-
baus und der Messung zusammengestellt. Die zu vermessende Antenne ist an einem
drehbaren Gestell angebracht, welches durch einen Motor kontrolliert angesteuert
wird. Die Drehung erfolgt im Horizontalwinkel (Azimut). In einem Messdurchgang
wird der Winkel in 0,5°-Schritten gedndert und fiir jede Winkelstellung sweept der
PNA-X durch einen eingestellten Frequenzbereich. Fiir die Hornantennen sowie fiir
die Slow-Wave-Leckwellenantenne wird die Frequenz von 55 GHz bis 65 GHz variiert.
Die Serpentinenantenne wird wie in der Simulation nur im Bereich von 58 GHz bis
63,5 GHz gemessen. Folglich ergibt sich fiir jeden Winkel eine Reihe an Messwerten,
die den Frequenzen im ausgewihlten Frequenzbereich entsprechen. Das Speichern
und Extrahieren der Daten des PNA-X sowie das Ansteuern des Drehgestells wird mit
einem Matlab-Skript realisiert. Mit der Ubertragungsgleichung 2.26 kann dann der
gesuchte Antennengewinn des DUT Gyr, = Gpy7 ermittelt werden. Konkret ergibt
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Abbildung 6.1: Skizze des Messaufbaus.
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Um eine Aussage liber die Verluste im Messaufbau zu treffen, wird vor der Vermessung
des ersten DUT eine Referenzmessung durchgefiihrt. Dazu wird auf dem Drehgestell
eine zur Empfangsantenne identische Referenzantenne mit G, = 24 dBi angebracht
(siehe Abbildung 6.3a). Die Messung erfolgt nach obigem Prinzip und das Ergebnis ist
in Abbildung 6.3b dargestellt. Die Winkel-Achse ist so angepasst, dass die Antennen
bei einem Azimutwinkel von 6 = 0° direkt aufeinander ausgerichtet sind und der
Gewinn maximal wird. Die Messung liefert einen maximalen Gewinn von 22 dBi. Mit
dem Wissen um den tatsdchlichen Gewinn der Referenzantenne lésst sich auf Verluste
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Antennenmesskammer

(dBi)

Richtwirkung

—80—60—40—20 0 20 40 60 80
Winkel (Grad)

(a) Referenzantenne in der Messkammer.  (b) Messung der Referenzantenne bei 60 GHz.

Abbildung 6.3: Foto des Messaufbaus und Messung der Referenzantenne.

im Messaufbau in Hohe von 2 dB schlieBen. Da keine Moglichkeit besteht, direkt
hinter den Wellenleiteriibergéingen zu kalibrieren, kann die Kalibrierung nur bis zum
Ende der Kabel erfolgen. Die verbleibende Diskrepanz wird daher den Ubergingen
von Koaxial- zu Rechteckhohlleitern zugeschrieben. Eine nicht ideale Ausrichtung
von Sende- und Empfangsantenne, insbesondere in der Elevation, konnte ebenfalls
einen kleinen Beitrag zu den Verlusten geleistet haben. Die ermittelten Verluste im
Messaufbau werden in der Auswertung der Ergebnisse beriicksichtigt.

6.2.1 Hornantenne

Abbildung 6.4 zeigt den Messaufbau mit der gefertigten Hornantenne, die vollstindig
3-D-gedruckt und anschlieBend metallisiert wurde sowie die Ergebnisse der Gewinn-
messung dieser Antenne. Die Messungen werden nach dem in Kapitel 6.2 vorgestell-
tem Prinzip durchgefiihrt. Da nur der Azimutwinkel mit dem Drehgestell variiert wird,
entspricht der gemessene Antennengewinn nur der H-Ebene (¢ = 0). Die ermittelten
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Richtwirkung (dBi)
|
S
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Winkel (Grad)

(a) 3-D gedruckte und metallisierte Hornantenne (b) Messung der 20 dBi-Gewinn-Hornantennen
in der Messkammer. bei 60 GHz.

Abbildung 6.4: Messaufbau und Messwerte der Hornantenne.

Verluste im Messaufbau in Hohe von 2 dBi sind in den Abbildungen bereits beriick-
sichtigt. Die Winkel-Achse ist analog zur Referenzmessung angepasst, die Antennen
sind also bei 6 = 0° direkt aufeinander ausgerichtet. Abbildung 6.4 zeigt, dass die
Antenne einen maximalen Gewinn von G, = 19,7 dBi erreicht.

6.2.2 Slow-Wave-Antenne

Abbildung 6.5: 3-D gedruckte und metallisierte Slow-Wave-Antenne in der Messkammer. Fiir die
Messungen zeigt sich kein nennenswerter Unterschied, ob Port2 mit 50 € abgeschlossen wird
oder nicht.

Die slow-wave-basierte Leckwellenantenne wird geméfl dem in Kapitel 6.2 be-
schriebenen Messprinzip vermessen. Abbildung 6.5 zeigt die Slow-Wave-Antenne
in der Antennenmesskammer. Der Fokus der Messung liegt insbesondere auf dem
erreichbaren Strahlschwenk sowie dem maximalen Antennengewinn im betrachteten
Frequenzbereich von 55 GHz bis 65 GHz. Zur Erfassung des frequenzabhingigen
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Strahlwinkels wird die Antenne mechanisch um die vertikale Achse gedreht, wihrend
fiir jeden festen Winkelpunkt die Frequenz kontinuierlich durchgesweept wird. So kann
der effektive Strahlschwenk iiber das gesamte Band bestimmt werden. Abbildung 6.6a
und Abbildung 6.6b zeigen die Messergebnisse des Fernfelds und der S-Parameter der
Antenne. Bei Verwendung von Port 1 liegt die Hauptstrahlrichtung der Antenne bei

—55GHz, Port1--55 GHz, Port2
—60 GHz, Portl--60 GHz, Port2
—65 GHz, Port1---65 GHz, Port2
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(a) Fernfeld-Messung der Antenne an beiden Ports

im Frequenzbereich von 55 GHz bis 65 GHz. (b) S-Parameter der Messung beider Ports.

Abbildung 6.6: Messung der Slow-Wave-Leckwellenantenne.

einer Frequenz von 55 GHz bei einem Abstrahlwinkel von 6 = 69°. Fiir dieselbe Fre-
quenz ergibt sich bei Anregung iiber Port 2 eine Hauptstrahlung in Richtung § = 111°.
Der kombinierte Strahlschwenk {iber beide Ports hinweg betrigt somit A9 = 42°. Die
Antenne zeigt iiber das betrachtete Frequenzband ein lineares Strahlungsverhalten,
wobei die Hauptkeule kontinuierlich von § = 69,5° auf § = 88,5° wandert (Port 1)
bzw. von 6 = 111,5° auf 8 = 91,5° (Port 2). Abbildung 6.7 veranschaulicht dies. Die
HPBW ist iiber die Winkel und Frequenzen als gleitendes Fenster dargestellt. Die
Punkte zeigen die Winkel der Hauptstrahlenmaxima bei den jeweiligen Frequenzen
an. Die Gerade visualisiert die lineare Abhingigkeit zwischen Frequenz und Strahl-
winkel. AuBerdem ist eine klare Uberlappung der HPBW bei Broadside zu sehen.
Der gemessene Antennengewinn betrigt etwa 9,5 dBi. Die HPBW liegt zwischen 6,5°
und 8°. Die Reflexion am jeweiligen Antenneneingang wird iiber die Parameter Sy,
bzw. S,, erfasst, die im gesamten gemessenen Frequenzbereich unter —10 dB liegen.
Die Verluste im Messaufbau in Hohe von 2 dBi sind in den Diagrammen bereits
beriicksichtigt.
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Abbildung 6.7: Frequenz-Winkel-Zusammenhang der gemessenen Slow-Wave-Antenne.

6.2.3 Serpentinenantenne

Auch diese Antenne wird entsprechend des in Kapitel 6.2 beschriebenen Messverfah-
rens charakterisiert. Abbildung 6.8 zeigt den Messaufbau der Messung dieser Antenne.

Abbildung 6.8: 3-D gedruckte und metallisierte Serpentinenantenne in der Messkammer.

Dabei erfolgt eine Unterscheidung zwischen zwei unterschiedlichen Herangehenswei-
sen bei der Metallisierung, wie in Kapitel 5.2.3 erliutert. Zunéchst zeigt Abbildung
6.9 die Messergebnisse einer Antenne, die ohne den Einsatz einer Peristaltikpumpe
metallisiert wurde. Die systematische Untersuchung von drei unterschiedlich metalli-
sierten Antennenvarianten erméoglicht es, den Einfluss der Beschichtungsqualitit und
-methode auf das Strahlungsverhalten préazise zu untersuchen. Dadurch wird nicht
nur die Reproduzierbarkeit der additiv gefertigten Leckwellenantenne sichergestellt,
sondern auch die Bedeutung einer optimierten Metallisierung fiir die Leistungsfa-
higkeit klar herausgearbeitet. Dies ist essentiell, da geringfiigige Unterschiede in der
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Metallbeschichtung die elektromagnetischen Eigenschaften mafgeblich beeinflussen
konnen. Aus Abbildung 6.9a geht hervor, dass sich die Hauptkeule bei einer Frequenz
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(c) Linear aufgetragene Darstellung des Fernfeldes unter Ver-
wendung beider Ports bei verschiedenen Frequenzen.

Abbildung 6.9: Messergebnisse der ohne Peristaltikpumpe metallisierten Leckwellenantenne.

von f = 58 GHz im Winkel § = 102° befindet. Bei f = 63,5 GHz liegt die Hauptkeule
hingegen bei § = 68°, woraus sich eine frequenzabhéngige Strahlschwenkung von 34°
unter Verwendung von Port 1 ergibt. Abbildung 6.9c stellt die Strahlungsdiagramme
fiir unterschiedliche Frequenzen unter Nutzung beider Einspeisepunkte dar. Da der
Strahlschwenk bereits ab 60 GHz zusammenfiihrt und niedrigere Frequenzen keinen
Mehrwert zum Gesamtstrahlschwenk liefern, sind hier die Messergebnisse ab 60 GHz
aufgetragen. Hierbei ergibt sich eine gesamte Strahlschwenkung iiber einen Bereich
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von O = 68° bis § = 115°, was einer Differenz von 47° entspricht. Die HPBW liegt
im Bereich von 6,5° bis 8,5°. Die Messung zeigt zudem, dass keine Abstrahlung
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(a) Abstrahlwinkel der Hauptkeule bei der mini-
malen (f = 58 GHz) und maximalen (f =  (b) Eingangsreflexionsfaktoren der beiden Anten-
63,5 GHz) Frequenz. nenports.
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(c) Linear aufgetragene Darstellung des Fernfeldes unter Ver-
wendung beider Ports bei verschiedenen Frequenzen.

Abbildung 6.10: Messergebnisse der mit Peristaltikpumpe metallisierten Leckwellenantenne.

exakt in Broadside-Richtung erfolgt. Dieser Effekt lésst sich zusétzlich in Abbildung
6.9b insbesondere im Frequenzbereich um f = 60 GHz beobachten. Die tatséchliche
Abstrahlung in Broadside-Richtung wird im optimierten Design nidher untersucht.
Die in der Messumgebung auftretenden systembedingten Verluste in Hohe von 2 dB
sind in allen dargestellten Diagrammen bereits beriicksichtigt. Die Messergebnisse
der Variante mit Peristaltikpumpe sind in Abbildung 6.10 dargestellt. Beim Vergleich
mit der vorherigen Konfiguration ergibt sich unter Verwendung von Port 1 eine um
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etwa 3° verschobene Strahlungsrichtung. Der Frequenzbereich zwischen 6 = 65°
und 6 = 99° wird abgedeckt, wie aus Abbildung 6.10a hervorgeht. Die zusétzliche
Einspeisung iiber Port 2 (vgl. Abbildung 6.10c) bewirkt eine anndhernde Spiegelung
der Strahlungscharakteristik an der Broadside-Richtung. Daraus ergibt sich eine ge-
samte Strahlschwenkung von 6 = 65° bis § = 120°. Da der Strahlschwenk bereits
ab 60 GHz zusammenfiihrt und niedrigere Frequenzen keinen Mehrwert zum Ge-
samtstrahlschwenk liefern, sind hier die Messergebnisse ab 60 GHz aufgetragen. Die
Einspeisung iiber Port 2 erweitert somit den Scanbereich um weitere 5°, sodass eine
Gesamtschwenkung von 55° erreicht wird. Die zugehorigen Eingangsreflexionsfak-
toren in Abbildung 6.10b zeigen, dass eine Abstrahlung in Richtung Broadside bei
Frequenzen um f = 59 GHz theoretisch moglich wire. Der Gewinn auflerhalb der
Broadside-Richtung betrigt etwa 10 dBi.

Im dritten Messfall wird eine Variante der Antenne mit vergroferten Hohlleiterab-
messungen untersucht, die ebenfalls mit einer Peristaltikpumpe versilbert wurde. Die
Messergebnisse zeigen hier eine deutlich verbesserte Performance. Der erreichbare
Strahlschwenkbereich betrigt nun 76°. Auch der maximale Gewinn konnte gering-
fiigig erhoht werden und liegt im Bereich zwischen 13 dBi und 15 dBi. Wie bei den
vorangegangenen Konfigurationen zeigt sich jedoch auch hier ein lokaler Gewinnabfall
in der Nihe der Broadside-Richtung (siche Abbildung 6.11). Bei 58 GHz besitzt Port 1
einen Gewinn von 9,2 dBi und Port 2 einen Gewinn von 4,5 dBi. Die Antenne zeigt

—58 GHz, Portl ---58 GHz, Port2
—60 GHz, Portl ---60 GHz, Port2
—63,5 GHz, Port1---63,5 GHz, Port2

—Sn
=5 —Sa»

Richtwirkung (dBi)

Reflexionsparameter (dB)

—40

0 30 60 90 120 150 180
Winkel (Grad) U8 59 60 61 62 63
Frequenz (GHz)

(a) Abstrahlwinkel der Hauptkeule bei der minima-
len (f = 58 GHz), nominellen (f = 60 GHz) (b) Eingangsreflexionsfaktoren der beiden Anten-
und maximalen (f = 63,5,GHz) Frequenz. nenports.

Abbildung 6.11: Messergebnisse der Antenne mit vergroertem Schlitzabstand, hergestellt und
metallisiert unter Verwendung einer Peristaltikpumpe.

tiber das betrachtete Frequenzband ein fast lineares Strahlungsverhalten, das maximal
um 3° abweicht, wobei die Hauptkeule von 6 = 91° auf # = 52° wandert (Port 1) bzw.
von 0 = 87° auf 6 = 133° (Port 2). Abbildung 6.12 veranschaulicht dies. Auch hier
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Frequenz (GHz
2

60 70 80 90 100 110 120 130
Winkel (Grad)

Abbildung 6.12: Frequenz-Winkel-Zusammenhang der gemessenen Serpentinenantenne.

ist die HPBW als gleitendes Fenster iiber den Winkeln und Frequenzen dargestellt.
Die Markierungen zeigen die Winkel der Hauptstrahlenmaxima bei den jeweiligen
Frequenzen an. Die Gerade visualisiert die Abhéngigkeit zwischen Frequenz und
Strahlwinkel.

6.2.4 Winkelmessung mit der Serpentinenantenne

Im Rahmen der Validierung wird zusitzlich das Prinzip der Winkelbestimmung
demonstriert, welches die Leckwellenantenne in Kombination mit einer Empfangs-
antenne nutzt. Wie bereits in der vorangegangenen Messreihe wird die Leckwellen-
antenne mittig in der Antennenmesskammer auf einem Drehgestell positioniert und
mit Port 1 des Vektornetzwerkanalysators PNA-X verbunden. Im Unterschied zur
vorherigen Konfiguration wird die Hornantenne mit einem Gewinn von 24 dBi, die
wieder als Empfangsantenne fungiert, nun nicht mehr direkt in gerader Linie vor der
Sendeantenne platziert, sondern um einen festen Winkel a seitlich versetzt. Diese
Empfangsantenne ist, wie bisher, mit Port2 des PNA-X verbunden. Der gewihlte
Winkel a betrdgt 10°. Abbildung 6.13 zeigt sowohl ein Foto als auch eine schema-
tische Darstellung des Versuchsaufbaus. Die Leckwellenantenne ist dabei fiir die
Messung so ausgerichtet, dass die Ebene der strahlenden Schlitze senkrecht zur Rich-
tung 6 = 90° steht. Fiir die Durchfiihrung der Messung bleibt die Leckwellenantenne
in fester Position auf dem Drehgestell, das lediglich als Halterung dient und nicht
aktiv gedreht wird. Die Leistung wird iiber Port 1 eingespeist, wihrend die Frequenz
kontinuierlich von f = 58 GHz bis f = 63,5 GHz variiert wird. Das Ergebnis dieser
Messung ist in Abbildung 6.14a dargestellt. Die maximale empfangene Signalstirke
und damit der hochste Gewinn an der Empfangsantenne tritt bei einer Frequenz von
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Empfangsantenne
Lc(:k\\_’ollcnantvnnc
@
(a) Blick in die Messkammer. Die Antenne ist fiir
das Foto nach rechts gedreht, damit sie gut
sichtbar ist. Fiir die Messung ist sie jedoch
gerade nach vorne (0°) ausgerichtet. (b) Skizze des Versuchsaufbaus.

Abbildung 6.13: Winkelmessung mit der Leckwellenantenne.

f = 60,75 GHz auf. Bei einer Verschiebung der Hornantenne um etwa 10° von der zen-
tralen Ausrichtung reduziert sich der Antennengewinn um rund 4 dBi. Dadurch liegt
der gemessene Gewinn in diesem Fall etwa 5 dBi unter den vorherigen Messwerten.
Die zusitzliche Abweichung von 1 dB ist auf die suboptimale Ausrichtung zwischen
Sende- und Empfangsantenne zuriickzufiihren (siehe Abbildung 6.13). Auf Basis der
bekannten frequenzabhéngigen Abstrahlcharakteristik der Leckwellenantenne kann
nun der resultierende Winkel bestimmt werden. Die Auswertung erfolgt mithilfe der
in Abbildung 6.10c dargestellten Fernfeldverldufe bei f = 60,75 GHz. Dort ergibt sich
ein Hauptstrahlungswinkel von # = 81°. Daraus ergibt sich ein gemessener Winkel
zwischen Sende- und Empfangsantenne von @ jessung = 90° — 81° = 9°. Da der reale
Versatzwinkel auf a = 10° festgelegt wurde, ergibt sich nur eine geringe Abweichung
von 1°. Im Anschluss an die Charakterisierung der Antenneneigenschaften erfolgt
die messtechnische Analyse des Ubergangs vom Radarfrontend zur Leckwellenanten-
ne. Diese Untersuchung ist notwendig, um die Integrationsfahigkeit der Antenne im
Gesamtsystem und deren Eignung fiir radargestiitzte Anwendungen abschlieend zu
bewerten.
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Abbildung 6.14: Winkelmessung mit der Leckwellenantenne.

6.3 Patch auf Antennen Ubergang

Da die Effizienz des Antenneniibergangs mit der Rillen-Struktur nicht einfach iso-
liert gemessen werden kann, muss das gesamte Messsetup mit moglichst wenigen
unbekannten Komponenten vermessen werden, um auf den Antenneniibergang zu
schlieBen. Dafiir wird in der Antennenmesskammer ein FMCW-Signal von dem
BGT60TR13C-Radarchip iiber den Hohlleiteriibergang mit bzw. ohne Rillen-Struktur
und den beiden standardisierten Hornantennen auf einen Tripelspiegel gerichtet. Die
Gesamtleistung wird erfasst, um die Effizienz des Hohlleiteriibergangs zu quanti-
fizieren. Der gesamte empfangene Leistungsanteil setzt sich aus dem Sendesignal
sowie den Gewinnen und Verlusten entlang des Sende- und Empfangspfads zusam-
men. Die Abstrahlung erfolgt iiber die bereits vermessenen Referenzhornantennen,
deren Gewinn sowohl beim Senden als auch beim Empfangen beriicksichtigt wird.
Leistungsverluste entstehen primir an folgenden Stellen: dem getaperten Ubergang
von der Patchantenne in den Wellenleiter, der S-formigen Wellenleiterfiihrung und
den Ubergiingen zwischen Patchantenne und Hohlleiterstruktur. Diese Verluste be-
einflussen beide Signalpfade gleichermaflen. Dariiber hinaus treten auch zusitzliche
Verluste an den Flanschverbindungen auf, insbesondere an den Ubergiingen zwischen
zwei mechanisch verschraubten WR-15-Flanschen. Diese Kopplungsverluste lassen
sich in der Praxis nur schwer isoliert messen und sind daher nicht separat quantifiziert.
Dadurch ergibt sich der Gewinn des Sendepfads zu

GTX |dB = GPatch, Tx |dB + Ghorn, Tx |dB - ILwaveguide |dB - ILtransition |dB (63)

und analog dazu der Gewinn des Empfangspfads zu

GRX |dB = GPatch, Rx |dB + Ghorn, Rx |dB - ILwaveguide |dB - ILtransition dB - (64)



140 6 Validierung

Radarsystem Patchant Chokestruktur
BGT6OTRIZ | | & C/CHantemnen == it Luftspalt
Wellenleiter Hornan- Abstand Corner
U tennen zum Ziel Reflektor
Flansch

Abbildung 6.15: Schematische Darstellung des Signalpfads mit Angabe der relevanten Verluststellen
im Gesamtsystem.

Setzt man die Gleichungen 6.3 und 6.4 in die Ubertragungsgleichung 2.26 ein, ergibt
sich die empfangene Leistung im Radarsystem zu

GPatch, Tx* Ghom, Tx _ILwaveguide —1I Liransition

p Pr, - 10 10
R (4m)3R*
GPatch, Rx*Ghorn, Rx’ILwaveguide’ILlransi[ion 2
-10 10 - A%0. (6.5)

Unter der Annahme, dass jeweils identische Patchantennen (Gpyen, Tx = Gpaich, Rx)
und identische Hornantennen (Gyorp, Tx = Ghom, Rx) Verwendet werden sowie sym-
metrische Wellenleiterstrukturen (ILyayequide) VOrliegen, vereinfacht sich die Berech-
nung. Auch die Ubergangsverluste werden fiir beide Richtungen als gleich angenom-
men (I Lyansition)- ZUr Bestimmung der Ubergangsverluste kann Gleichung 6.5 nach
I Liansition Umgestellt werden, woraus

1 Ltransition |dB = GPatch |dB + Ghorn |dB -1 Lwaveguide |dB

(471)3 PpR* (6.6)

- 10log;g |\ ——
2.2 o P Tx

entsteht. Fiir eine prizise Bewertung sind daher folgende GrofBen erforderlich: Gewinne
der Patchantennen und der bereits vermessenen Hornantennen, die Wellenleiterverlus-
te, der Radarriickstreuquerschnitt des Reflektors und die gesendete sowie empfangene
Leistung. Abbildung 6.15 gibt einen Uberblick iiber den Signalpfad, der im folgenden
berechnet oder gemessen wird.

6.3.1 Hohlleiteriibergang

Zur Bestimmung der Verluste im Hohlleiteriibergang wird ebenfalls der Netzwerkana-
lysator PNA-X eingesetzt. Zur Durchfiihrung der S,;-Messung werden zwei 1,85 mm-
zu-Hohlleiter-Adapter verwendet, um die Hohlleiterstrukturen mit Port1l und Port2
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des PNA-X zu verbinden (siehe Abbildung 6.16a). Da eine direkte Ankopplung der
Adapter an die Rillen-Struktur nicht moglich ist, wird das Hohlleitersystem mit ei-
nem gespiegelten Pendant gekoppelt. Zur fundierten Bewertung der Wirksamkeit
der Rillen-Struktur werden zwei Wellenleiterkonfigurationen miteinander verglichen:
eine Konfiguration mit integrierter Rillen-Struktur und eine Referenzkonfigurati-
on mit planarer Abschlussebene. Abbildung 6.16b und Abbildung 6.16¢ zeigen die
Rillen-Struktur und die planare Struktur im Ubergangsbereich. Die beiden Hohllei-
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(a) Fest verbundene Hohlleiterstruktur mit Adaptern im Messaufbau am PNA-X.
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(b) Rillen-Struktur: Hohlleitersystem (rechts) und (c) Ebene Struktur: Hohlleitersystem (rechts) und
gespiegelte Kopie (links). gespiegelte Kopie (links).

Abbildung 6.16: Messaufbau zur Ermittlung der Ubergangsverluste im Hohlleitersystem.

tersysteme werden prizise miteinander verbunden, um Leckverluste zu vermeiden.
Da das Signal zwei identische Hohlleiterabschnitte durchléuft, entspricht die gemes-
sene Gesamtdampfung dem doppelten Verlust eines einzelnen Systems, unter der
Annahme identischer Ubergangsverluste in beiden Abschnitten. Zusétzlich sind die
Verluste durch die verwendeten Adapter zu beriicksichtigen. Daraus ergibt sich die
Bestimmung der Hohlleiterverluste nach

S21,pNAX la — TLAdapter-Port 1 ldB
I Lyonieiter |dB = )

(6.7)

1 LAdapter—Port 2 |dB
3 .

Abbildung 6.17 zeigt den gemessenen Ubertragungsverlust des Wellenleiteraufbaus,
bestehend aus zwei Wellenleitern und zwei Adaptern (sieche Abbildung 6.16a), in
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Abhiingigkeit von der Frequenz. Es sind die Ubertragungsverluste sowohl des Wellen-
leiteraufbaus als auch der Adapter aufgefiihrt. Eine Kalibrierung auf Wellenleiterebene
ist aufgrund fehlenden Equipments nicht moglich. Der Ubertragungsverlust des ein-
zelnen Wellenleiters wird mittels Gleichung 6.7 berechnet. Fiir die ebene Struktur
wurde ein Wellenleiter-Propagationverlust von /Lyjane, waveguide lap = —0,4 dB gemes-
sen (siehe Abbildung 6.17a). Wie in Abbildung 6.17b gezeigt, ergibt sich fiir die
Rillen-Struktur ein Mittelwert von I Lgijensiruktur, waveguide lag = —0,78 dB.

— Adapter — Adapter

— Einzel-Hohlleiter — Einzel-Hohlleiter
- Doppel-Hohlleiter - Doppel-Hohlleiter
-~ gesamter Aufbau ~-gesamter Aufbau

0,2
—04
06

_19)

14

~16

58 58,5 59 59,5 60 60,5 61 61,5 62 62,5 63 63,5 58 58,5 59 59,5 60 60,5 61 61,5 62 62,5 63 63,5
Frequenz (GHz) Frequenz (GHz)

Vorwértstransmissionsfaktor (dB)
L
%
Vorwértstransmissionsfaktor (dB)

(a) Ubertragungsverlust des Wellenleiters der ebe- (b) Ubertragungsverlust des Wellenleiters der
nen Struktur Rillen-Struktur.

Abbildung 6.17: Ubertragungsverlust in Abhingigkeit von der Frequenz fiir gemessene Daten,
geglittete Adapterdaten, Wellenleiteraufbau, Einzelwellenleiter und deren Mittelwert.

6.3.2 Patchantenne

Die Bestimmung des Gewinns der Patchantennen wird {iber das Radarsystem ermit-
telt. Das Radarsystem BGT60TR13C sendet ein kontinuierliches Signal mit einer
Ausgangsleistung von Pt, = 5dBm in Richtung eines Tripelspiegels. Anschlieend
wird die Leistung des empfangenen Echosignals gemessen. Das erfasste Echosignal
wird iiber die in Abschnitt 5.5 beschriebene Signalverarbeitungskette ausgewertet,
welche in MATLAB implementiert ist. Dabei sind ein IF-Gewinn|dB = 23 dB sowie
ein Verstirker-Gewinn des Basisband-Pfades|dB = 14 dB zu beriicksichtigen. Alle
hier angegebenen Werte entsprechen den typischen Angaben aus dem Datenblatt und
konnen in der Praxis innerhalb bestimmter Toleranzen variieren. Da die nachfolgen-
den Berechnungen relativ zu den gemessenen Daten durchgefiihrt werden, hat diese
Variation keinen wesentlichen Einfluss auf die Auswertung der Ergebnisse. Unter der
Annahme, dass der Gewinn der Sendeantenne dem der Empfangsantenne Rx3 ent-
spricht, l4sst sich der Antennengewinn aus der Empfangsleistung unter Verwendung
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des kleinen Tripelspiegels durch Umstellen von Gleichung 2.7 nach

Pgy (4m)3R*
G dB = 10log 10| {| ——— 6.8
Patchl g ( PTXO')} ( )

berechnen. Fiir die Messung wird das Radarmodul auf einem Drehteller montiert, wie
in Abbildung 6.18 dargestellt. Der Tripelspiegel befindet sich in einem Abstand von
1 m zum Radarsystem. Die Rotation erfolgt in 1°-Schritten, wobei bei jeder Winkelpo-
sition die Empfangsleistung aufgezeichnet wird. Abbildung 6.19 zeigt die empfangene

Abbildung 6.18: BGT60TR 13C-Radarsystem mit Grundhalterung auf einem Drehteller montiert.

Leistung des BGT60TR13C-Radarmoduls. Die Winkelachse wird dabei so angepasst,
dass die maximale Empfangsleistung bei 6 = 0° auftritt. Der betrachtete Winkelbe-
reich erstreckt sich von —30° bis 30°. Wie in Abbildung 6.19 zu erkennen ist, tritt die
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Abbildung 6.19: Messung der Empfangsleistung des BGT60TR13C im Bereich von —60° bis 60°.

maximale Empfangsleistung bei # = 0° mit einem Messwert von P, = —89dBm
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auf. Dabei ist zu beachten, dass der dargestellte Wert bereits den IF Gain|gg = 23 dB
sowie den RC Gain|gg = 14 dB beriicksichtigt. Gemif Gleichung 6.8 lédsst sich daraus
der Antennengewinn des BGT60TR13C-Radarmoduls mit

98
Gpaich = \/PRX,,,-,W- 1070 = 1,2589 - 10mW - 6,3098 - 10° ~ 4,5dB  (6.9)

berechnen. Dieses Ergebnis liegt zudem im spezifizierten Bereich des Antennenge-
winns, der vom Hersteller (sieche Tabelle 5.1) angegeben ist.

6.3.3 Antenneniibergang

Da alle relevanten Parameter bekannt sind, wird die Empfangsleistung des Radarsys-
tems mit dem Hohlleiteriibergang und Hornantennen experimentell bestimmt. Der
Versuchsaufbau erfolgt geméf Abschnitt 5.5. Das gesamte Radarsystem wird auf ei-
nem Drehtisch installiert, wie in Abbildung 6.20a dargestellt. Das Setup der Messung
ist sonst zu dem der Patchantenne (vgl. Kapitel 6.3.2) identisch mit dem Unterschied,
dass hier zwei Referenzhornantennen sowie der entworfene Ubergang verwendet
werden. Das reflektierte Echosignal wird aufgenommen (sieche Abbildung 6.20b).
Die Auswertung des empfangenen Signals erfolgt mithilfe eines MATLAB-Skripts.

(a) Auf dem Drehtisch montiertes Radarsystem. (b) Messaufbau mit Radarsystem und Tripelspiegel.

Abbildung 6.20: Messaufbau in der Absorberkammer zur Bestimmung der Empfangsleistung mit
Radarsystem und trihedralem Eckreflektor.

Wie bereits in Abschnitt 5.4 diskutiert, hat die Spalthohe der Koppelstruktur von
Radarchip zum Wellenleiter einen erheblichen Einfluss auf die Ubergangsleistung
von der Patchantenne zur Hohlleiterstruktur. Daher wird das Messverfahren mehr-
fach mit unterschiedlichen Spalthohen durchgefiihrt, die durch den Einsatz diinner
Kunststoftfolien variiert werden. Die verwendete Kunststoftfolie weist eine Dicke von
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50 um auf. Wie bereits in Kapitel 5.6 gezeigt, sind die Kunststoffstreifen ausschlief3-
lich am Rand positioniert, sodass sie das Antennengehéuse nicht iiberdecken und die
elektromagnetische Abstrahlung der Antenne nicht beeinflussen. Durch das Stapeln
mehrerer Folienlagen lésst sich die Spalthohe zu

hgap = 1+ 50 um (6.10)

g
einstellen, wobei n die Anzahl der Folienlagen bezeichnet. Fiir jede gewihlte Spalthohe
wird die jeweilige Empfangsleistung erfasst. Abbildung 6.21 zeigt jeweils die gemesse-
ne Empfangsleistung des Radarsystems mit planarer Struktur sowie der Rillen-Struktur,
das gemilB der Konfiguration in Abbildung 5.56 aufgebaut wird. Die Messungen wer-
den fiir verschiedene Spalthohen durchgefiihrt. Die minimale Empfangsleistung aller
Konfigurationen wird bei einer Spalthohe von O um (entsprechend 0 Lagen) gemessen
und betridgt —62,6 dBm mit Rillen-Struktur und —68,6 dBm ohne. Bei Verwendung
einer einzelnen Lage wird eine Empfangsleistung von —61,0 dBm erreicht, was 1,6 dB
hoher ist als bei der O-Lagen-Konfiguration, was auf das Vorhandensein des Spalts
zuriickzufiihren ist. Die Einfiihrung eines 50 um groflen Spalts ermdglicht es der
Rillen-Struktur, elektromagnetische Leckstrahlung zu unterdriicken. Mit der planaren
Struktur liegt die empfangene Leistung mit einer Schicht bei —68,8 dBm. Mit Rillen-
Struktur wird die beste Leistung bei drei Lagen mit —59,9 dBm beobachtet, gefolgt
von zwei Lagen mit —60,0 dBm und vier Lagen mit —60,6 dBm. Eine Erhohung der
Spalthohe auf 250 um (entsprechend fiinf Lagen) fiihrt zu einer Empfangsleistung
von —61,4dBm, wihrend bei sechs Lagen ein Wert von —61,2 dBm erreicht wird.
Ohne Rillen-Struktur wird die maximale empfangene Leistung bei einer Spalthohe
von 4 Schichten (200 um) mit —63,1 dBm gemessen. Fiir Spalththen von 3, 5 und
6 Schichten stabilisiert sich die Leistung bei etwa —63,5 dBm, was auf eine relativ
konstante Performance in diesem Bereich hinweist. Bei 2 Schichten (100 um) liegt
die empfangene Leistung bei —64,7 dBm. Die Ergebnisse zeigen eindeutig, dass die
Rillen-Struktur fiir alle betrachteten Spalthohen eine hohere Empfangsleistung als
die planare Struktur erzielt. Im direkten Vergleich der maximalen Empfangsleistung
der Radar-Konfiguration mit planarer Struktur bei einer Spalthdhe von 4 Schichten
und der Konfiguration mit Rillen-Struktur bei 3 Schichten betrigt die Differenz der
maximalen Empfangsleistung beider Konfigurationen

APRX, max |dB = |P Rx-plane, max |dBm -P Rx-Rillen-Struktur, max |dBm| =3,2dB, (6.11)

was ungefihr einem Faktor von 2 entspricht, d.h. durch die Rillen-Struktur kommt die
doppelte Leistung bei der Empfangsantenne an. Tabelle 6.1 bietet eine Ubersicht iiber
alle berechneten und gemessenen Werte.
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Parameter Wert Bedingung

A 4,9 mm Wellenlidnge bei 61 GHz

Spalthohe 200 um Optimale Folienstérke, 4 Schichten

PRy.max (mit Rillen) 66,3dBm | Max. Leistung bei Struktur mit Rillen bei 3 Schichten
PRy max (ohne Rillen) | 63,1dBm | Max. Leistung bei Struktur ohne Rillen bei 4 Schichten
APRy max 3,2dB Differenz der Maxima (mit Rillen vs. ohne Rillen)

Tabelle 6.1: Ubersicht der gemessenen und berechneten Werte zur Empfangsleistung.
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Abbildung 6.21: Messung der empfangenen Leistung der planaren Struktur im Vergleich zur Rillen-
Struktur im Winkelbereich —30° bis 30°.
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6.4 Gesamtsystem

Nach erfolgreicher Validierung der beiden Leckwellenantennenkonzepte sowie des
entwickelten Hohlleiteriibergangs erfolgt die Validierung des vollstindigen Gesamt-
systems. Ziel ist die experimentelle Bestitigung der Funktionalitit unter realen Mess-
bedingungen sowie die Validierung der simultanen Entfernungs- und Winkelauflosung
unter Verwendung des Radarsensors. Zur Realisierung wird die in Kapitel 5.6 beschrie-
bene Systemarchitektur umgesetzt, die in Abbildung 6.22 in der Antennenmesskammer
zu sehen ist. Dabei kommt die entworfene Serpentinen-Leckwellenantenne mit zwei

Abbildung 6.22: Gesamtansicht des realen Radarsystems in der Antennenmesskammer.

gegeniiberliegenden Speiseports zum Einsatz, die iiber den SPDT-Wellenleiterschalter
alternierend angeregt werden. Der Schalter wird liber ein STM32-Entwicklungsboard
angesteuert. Die Konfiguration verwendet direkt die Variante mit drei Kunststofffo-
lien, die bei der Validierung des Ubergangs die besten Ergebnisse erzielt hat. Der
Antenneniibergang, der speziell zur Anbindung der Leckwellenantenne an den Hohl-
leiterschalter entwickelt wurde, wird in dieser Konfiguration verwendet. Damit die
Hornantenne als Empfangsantenne alle Ziele zuverldssig empfangen kann, wird fiir die
Gesamtmessungen eine Hornantenne genutzt, die eine HPBW von 32° in der H-Ebene,
sowie 41° in der E-Ebene besitzt wie [109]. Bei den fiir die Messungen relevanten Win-
keln betrigt der Gewinn der Hornantenne Ggy - = 15dBi, Ggx ,20- = 10dBi und
Grx 130 = 5 dBi. Zur Bewertung des Gesamtsystems wird zunichst die Empfangsleis-
tung bei einem definierten Zielabstand von 1 m iiberpriift. Die Referenzmessung mit
zwei kommerziellen WR-15-Hornantennen mit je 23 dBi gemessenem Gewinn ergab
eine Empfangsleistung von PRy rf = —59,9 dBm bei Nutzung dreier Kunststoftfolien
(vgl. Abbildung 6.21d). Durch den Austausch der beiden urspriinglich verwendeten
Hornantennen mit jeweils 23 dBi Gewinn gegen die Hornantenne mit 15 dBi und brei-
ter Hauptkeule sowie eine Serpentinenantenne mit ca. 4 dBi Broadside-Gesamtgewinn,
reduziert sich der kombinierte Antennengewinn. Konkret ergibt sich dadurch eine Ver-
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ringerung des Antennengesamtgewinns von etwa 19 dBi bei der Serpentinenantenne
und etwa 8 dBi bei der Hornantenne im Vergleich zur Ausgangssituation. Zusitzlich
fiihrt die Einfiigedampfung durch den Schalter mit etwa 4,5 dB zu einer weiteren Ab-
schwichung des empfangenen Signals. Auf der anderen Seite kann der Einsatz eines
groBeren Reflektors mit 4 m? Fliche gegeniiber dem urspriinglich kleineren 1,5 m?
Reflektor einen Gewinnzuwachs bewirken, der die Differenz teilweise kompensiert.
Unter Beriicksichtigung all dieser Effekte ergibt sich somit eine erwartete Empfangs-
leistung von etwa —87 dBm. Abbildung 6.23 veranschaulicht die Messergebnisse des
finalen Systems, welche mit etwa —88 dBm nahe an der erwarteten Empfangsleistung
liegen. Zur systematischen Untersuchung der Winkelauflosungsfahigkeit werden drei

/é\ —80
-88 dBm

A o)
2 100} s
2
ﬁ
& —120F s
=]
o
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2 140

—-60 —40 —-20 0 20 40 60

Winkel (Grad)

Abbildung 6.23: Gemessene Empfangsleistung des Gesamtsystems mit Leckwellenantenne und
3-D-gedruckter Hornantenne.

definierte Testszenarien mit gezielt positionierten Tripelspiegel aufgebaut. Die Re-
flektoren weisen bekannte Radarriickstreuquerschnitte auf (vgl. Abschnitt 5.6) und
ermoglichen so eine Auswertung der gemessenen Signalantwort. Abbildung 6.24
zeigt die rdumliche Anordnung der Reflektoren in den einzelnen Testfillen. Unter
Verwendung von Gleichung 2.7 werden die erwarteten Empfangsleistungen fiir die
Testszenarios berechnet. Die drei Testszenarios werden wie folgt beschrieben.
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(a) Einzelziel bei 6 = 0° (b) Einzelziel bei 6 = 20° (c) Ziele bei 0 = 0°, 20°, — 30°

Abbildung 6.24: Testaufbauten zur Validierung der Winkeltrennung mit definierten Zielpositionen.

* Szenario 1: Einzelziel bei 6 = 0°, Entfernung r = 1 m, Reflektor: mittelgrof3
(¢ = 4m?), Gewinn Sendeantenne Gry = 4 dBi, Gewinn Empfangsantenne
Grx = 15dBi, 4,5dB Verluste durch den Switch, erwartete Empfangsleistung
Prx = —87dBm.

* Szenario 2: Einzelziel bei 6 = 20°, Entfernung r = 1,5 m, Reflektor: mittelgrof3
(¢ = 4m?), Gewinn Sendeantenne Gy = 11 dBi, Gewinn Empfangsantenne
Grx = 10dBi, 4,5dB Verluste durch den Switch, erwartete Empfangsleistung
Pr, = =92 dBm.

¢ Szenario 3: Drei Ziele:

- 6 = 0°, r = 1,5m, groBer Reflektor (¢ =~ 21,15m?), Gewinn Sende-
antenne Gy =~ 4 dBi, Gewinn Empfangsantenne Ggx = 15 dBi, 4,5dB
Verluste den durch Switch, Pgy = —87dBm,

- 6 =20° r = 1 m, mittelgroBer Reflektor (¢ = 4m2),Gewinn Sendean-
tenne Grx = 11dBi, Gewinn Empfangsantenne Gy = 10dBi, 4,5dB
Verluste durch den Switch, P, = —85dBm,

— 0 = =-30°, r = 1 m, kleiner Reflektor (¢ = 1,5 m2),Gewinn Sendeantenne
Grx = 13dBi, Gewinn Empfangsantenne Grx ~ 5 dBi, 4,5dB Verluste
durch den Switch, P, = —93 dBm.

Fiir jedes Testszenario wird eine vollstindige FMCW-Messreihe durchgefiihrt. Die
Rohdaten werden segmentiert (vgl. Abschnitt 5.5) und anschlieend mithilfe einer
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Entfernungs-Doppler-Auswertung verarbeitet. Aufgrund der frequenzabhingigen Ab-
strahlcharakteristik der Leckwellenantenne lassen sich die empfangenen Signale seg-
mentweise bestimmten Winkeln zuordnen. Danach dient eine Clusterbildung der
Lokalisierung der Ziele im Raum. Die resultierenden Messergebnisse der Segment-
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Abbildung 6.25: Winkelerkennung durch Clusterbildung iiber einzelne Segmente fiir verschiedene
Testszenarien

Cluster-Zuordnung sind in Abbildung 6.25 dargestellt. Fiir Szenario 1 und 2 lassen
sich jeweils eindeutige Ziele bei 0° bzw. 20° detektieren. In Szenario 3 werden drei
Ziele im Winkelbereich bei ca. —30°, 0° und 20° klar unterschieden. Die zugehorigen
Entfernungs-Doppler-Diagramme des dritten Testszenarios sind in Abbildung 6.26
dargestellt. Es werden insgesamt 21 Frequenzsegmente mit einer Schrittweite von
etwa 3,4° ausgewertet, sodass sich eine nahezu kontinuierliche Abdeckung des ge-
samten Raumwinkelbereichs ergibt. Die Darstellung zeigt eine klare Zuordnung der
Ziele zu einzelnen Frequenzsegmenten, was eine eindeutige Winkeltrennung erlaubt.
Die beobachteten Signalmaxima treten in den Segmenten 2-3 (ca. —30°), 11-12 (ca.
0°) sowie 17-18 (ca. 20°) auf und stimmen mit den zuvor definierten Zielpositionen
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tiberein. Die berechneten Empfangsleistungen weichen wie folgt von der Berechnung
ab:

* Szenario 1: erwartete Empfangsleistung Pr,
fangsleistung Pry, = —88dBm

—87 dBm, gemessene Emp-

Q

* Szenario 2: erwartete Empfangsleistung Pgy
fangsleistung Pry, = —94,5dBm

—92 dBm, gemessene Emp-

Q

e Szenario 3: Drei Ziele:

— erwartete Empfangsleistung Pgy
tung Pry = —88dBm

—87 dBm, gemessene Empfangsleis-

Q

Q

— erwartete Empfangsleistung Pgy
tung P, ~ —88dBm

—85 dBm, gemessene Empfangsleis-

— erwartete Empfangsleistung Pr, ~ —93 dBm, gemessene Empfangsleis-
tung Pry = —97dBm.

Dariiber hinaus ist ersichtlich, dass sich die Zielobjekte im Raumwinkel mit hoher
Trennschirfe differenzieren lassen. Somit kann die Funktionalitit aller Einzelkom-
ponenten im Labor und praxisnahen Aufbauten erfolgreich messtechnisch validiert
werden. Ob mit diesen Ergebnissen auch die Problemstellung dieser Arbeit erfolgreich
gelost werden kann, wird im folgenden Kapitel diskutiert.
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Abbildung 6.26: Range-Doppler-Darstellung der einzelnen Segmente fiir Szenario mit drei Zielen.
Die x-Achse gibt die Entfernung (m) an.






KAPITEL

Diskussion

7.1 Bewertung der Ergebnisse

Im Folgenden werden die erzielten Messergebnisse der entworfenen Komponenten
mit den entsprechenden Simulationen verglichen und das System hinsichtlich der
definierten Anforderungen bewertet. Dabei liegt der Fokus zunéchst auf der Leckwel-
lenantenne, anschliefend auf dem Ubergang und dem Gesamtsystem.

7.1.1 Antennen

Zur Validierung des additiven Fertigungsprozesses incl. Metallisierung fiir V-Band-
Antennen wurde zunichst eine klassische Hornantenne gefertigt. Diese diente als
Referenzstruktur, um die Eignung des SLA-3D-Druckverfahrens in Kombination mit
der Silberspiegelprobe zur Metallisierung zu untersuchen. Die gemessenen Ergebnisse
bestitigen die Machbarkeit: Der erzielte Antennengewinn liegt mit einer Abweichung
von nur 0,3 dB sehr nahe am theoretischen Entwurfsziel. Die Fertigungskosten wur-
den durch den 3D-Druck erheblich reduziert im Vergleich zur industriell etablierten
Herstellung aus Messing mit Goldbeschichtung. Kleinere Abweichungen im Gewinn
werden auf geometrische Ungenauigkeiten im SLA-Druck sowie auf lokale Inhomo-
genitéten in der Versilberung zuriickgefiihrt. Die Messungen konnten die theoretisch
bestimmten und simulierten Eigenschaften bestitigen.

Im Anschluss daran wurde die erste Leckwellenantenne implementiert, deren Design
auf einen moglichst breiten Frequenzbereich und damit auf eine hohe Reichweitenauf-
losung sowie eine Frequenz-Winkel-Linearitit und verbesserte Broadside Abstrahlung
ausgelegt war. Diese Antenne nutzt zwei getrennte Ports, die jeweils einen Squint-
Winkel von etwa 21° erzeugen, was zu einem Gesamtsquint von 42° im Bereich von
55 GHz bis 65 GHz fiihrt. Erste Druckversuche zeigten jedoch, dass die schlitzformi-
gen Strahlungsoffnungen im Inneren der Struktur nach der Fertigung verschlossen
blieben, unabhingig vom gewihlten Druckwinkel. Eine Reinigung mittels Isopropa-
nol und Druckluft konnte die engen Kanéle nicht ausreichend freilegen. Um dieses
Problem zu beheben, wurde die Antenne in zwei Halften geteilt, die nach sorgfiltiger
Reinigung verschraubt wurden. Mit diesem Ansatz konnten offenliegende Schlitze
und konsistente Messergebnisse erzielt werden. Die Simulation sagte einen Anten-
nengewinn zwischen 13 dBi und 15 dBi voraus, wihrend in der Messung ein Gewinn
von etwa 9,5 dBi erreicht wurde (siehe Abbildung 7.1). Diese Differenz lésst sich
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Abbildung 7.1: Vergleich von Simulationsergebnissen mit Messergebnissen der Slow-Wave-
Leckwellenantenne.

auf Fertigungstoleranzen, nicht ideale Metallisierung und vor allem mogliche Unge-
nauigkeiten beim Zusammenschrauben der beiden Hilften zuriickfiihren. Sowohl in
Simulation als auch Messung blieb die Riickflussddmpfung S, iiber den gesamten
Frequenzbereich unter —10 dB, was auf eine gute Anpassung hinweist. Die HPBW
liegen in der Simulation zwischen 7° und 8° und in der Messung zwischen 6,5° und
8° und decken sich somit sehr gut. Wie auch in der Simulation treten keine Nichtli-
nearitdten im Winkelsweep auf. AuBerdem konnen sowohl in der Simulation als auch
in der Messung Ziele vor dem System sehr gut detektiert werden (Broadside), da der
Gewinn der Hauptkeulenmaxima maximal um 2 dBi abweicht. Die messtechnisch
nachgewiesenen Werte entsprechen somit den Anforderungen aus der Problemstellung.
Eine Herausforderung ist die Fertigungstechnologie der extrem kleinen Strukturen,
obwohl dies durch Optimieren der Struktur erfolgreich abgeschlossen werden konnte.
Die zweite Leckwellenantenne verfolgt ein alternatives Konzept mit Fokus auf einem
grofleren Gesamt-Squint-Winkel bei geringerer realer Bandbreite, um eine an die
Spezifikationen des verwendeten FMCW-Radarsensors angepasste Systemintegration
zu ermoglichen. Die Geometrie basiert auf einem Serpentinenverlauf des Hohlleiters,
durch den sich der Strahl bei Frequenzsweep azimuthal iiber einen breiten Winkel-
bereich verschiebt. Insgesamt wurde diese Antenne dreimal gefertigt und vermessen.
In der ersten Version ohne Pumpunterstiitzung bei der Metallisierung und ohne geo-
metrische Korrekturen stimmt der Betrag der Strahlschwenkung pro Ports mit der
Simulation (Abbildung 5.29a) iiberein. Im Vergleich mit der Simulation fallt allerdings
auf, dass der durchlaufene Winkelbereich im Diagramm um 16° nach rechts verscho-
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ben ist. Die Antenne scannt dadurch nicht bis zu den theoretischen § = 86°, sondern
bis § = 102° und damit iiber Broadside (6 = 90°). Dadurch erreichte die Antenne
eine Gesamtstrahlschwenkung von 47° im Frequenzbereich von 58 GHz bis 63,5 GHz
an beiden Ports. Durch den Einsatz einer Peristaltikpumpe konnte die Metallisierung
verbessert werden, was in einer Erhohung des Squint-Winkels auf 55° resultierte. Nach
gezielter Korrektur der Druckgeometrie, VergroBerung der Hohlleiterabmessungen
um 100 um sowie Verlidngerung einer Serpentinenbiegung um 400 um, stimmte der
gemessene Squint-Winkel schlielich mit dem Simulationsergebnis von 76° iiberein
(siehe Abbildung 7.2). Fiir diese Antenne ergab die Simulation einen Antennenge-
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bis 63,5 GHz. bis 63,5 GHz.

Abbildung 7.2: Vergleich von Simulationsergebnissen mit Messergebnissen der Serpentinen-
Leckwellenantenne.

winn im Bereich von etwa 13 dBi bis 15 dBi, wobei die Messwerte sehr gut diesen
Werten entsprachen. Bei einem Winkel von genau 90° ist jedoch ein signifikanter
Einbruch des Gewinns auf etwa 4 dBi beziehungsweise 8 dBi zu verzeichnen. Diese
Charakteristik entspricht der in Kapitel 5.2 erlduterten typischen Richtungsnulllage der
SWGAA. Trotz dieses Einbruchs lasst sich ein Ziel direkt vor der Antenne detektieren,
weshalb sich das Antennendesign fiir das Gesamtsystem als geeignet erweist, sofern
diese Eigenschaft bei der Systemauslegung beriicksichtigt wird. Nichtsdestotrotz stellt
dieser Effekt einen Nachteil gegeniiber dem Slow-Wave-Antennen-Design dar. Die
Riickflussddampfung S, wurde in der Simulation iiber den gesamten Frequenzbereich
mit Werten unter —10 dB bestimmt. Diese Ergebnisse konnten in den Messungen
weitgehend bestitigt werden. Lediglich im Frequenzbereich, in denen die Haupt-
abstrahlrichtung exakt auf die Broadside-Achse fillt, traten erhohte S;;-Werte auf.
Dieses Phianomen ist auf destruktive Interferenzen innerhalb der Antennenstruktur
zuriickzufiihren, welche in der Simulation nicht abgebildet sind, da sich die Haupt-
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strahlkeule bei f = 58 GHz nicht exakt auf der Broadside-Richtung befindet. Die
HPBW liegt in der Simulation zwischen 7° und 8°, wihrend die Messungen Werte
zwischen 7° und 9° sowie eine Keulenbreite ab Rand der Frequenz von bis zu 10°
zeigten. Der Frequenz-Winkel-Zusammenhang ist in der Simulation nahezu linear,
mit einer maximalen Abweichung von 0,9°, in der Messung betrug die maximale
Abweichung 3,7°. Die Abweichungen zwischen Simulation und Messung sind auf
Fertigungstoleranzen zuriickzufiihren, beispielsweise auf leicht verdnderte Abmessun-
gen oder auf Abweichungen bei der Ausrichtung beziehungsweise MaBhaltigkeit der
Schlitze am Rand der Antenne. Dariiber hinaus wurde eine Winkelmessung mit der
Serpentinenantenne unter Verwendung des PNA-X und eines Reflektors durchgefiihrt,
bei der das Ziel mit einer Abweichung von lediglich 1° detektiert werden konnte. Die
3-D-gedruckten Leckwellenantennen stellen einen neuartigen Ansatz fiir Leckwel-
lenantennen im V-Band dar. Nach Optimierungen stimmen bei beiden Antennen die
gemessenen Strahlschwenkbereiche mit der Simulation iiberein. Die Analyse zeigt,
dass selbst kleine Abweichungen deutlichen Einfluss auf die Strahlrichtung haben. Die
finalen Antennen erfiillen mit einem horizontalen Strahlschwenkbereich von 42° bzw.
76° und einem stabilen Gewinn um 10 dBi bzw. 13 dBi die Anforderungen, um in ei-
nem kompakten, ressourcenlimitierten SISO-Radarsystem verwendet zu werden. Der
zweite Port ermoglicht zudem die Nutzung einer virtuellen Bandbreite von 20 GHz
bzw. 11 GHz, wahrend nur 10 GHz bzw. 5,5 GHz reale Bandbreite erforderlich sind.
Zusammenfassend zeigen alle drei Antennen die Machbarkeit und das Potenzial addi-
tiv gefertigter HF-Komponenten im V-Band. Wihrend die Hornantenne eine stabile
Referenz bietet, demonstrieren die beiden Leckwellenantennen, wie gezielte Geo-
metrieanpassungen und Prozessoptimierungen komplexe Funktionalititen wie einen
breiten Squint und virtuelle Bandbreitennutzung ermoglichen. Beide Leckwellen-
antennen bieten somit flexible, kosteneffiziente und leistungsfahige Losungen fiir
das SISO Radarsystem und erfiillen auch in der praktischen Validierung die fiir die
Problemstellung notwendigen Anforderungen.

7.1.2 Antenneniibergang

Die simulierte Ubergangsstruktur des Hohlleitersystems, einschlieBlich der Rillen-
Struktur ermoglichen die Ubertragung des Radarsignals von der Patchantenne iiber den
Hohlleiter bis hin zum angeschlossenen Antennensystem. Die Ergebnisse der messtech-
nischen Validierung belegen, dass sowohl die simulierte als auch die gemessene Kon-
figuration den gesamten Frequenzbereich des Radars unterstiitzen. Der Messaufbau
weist einen Ubergangsverlust von 7 dB auf, wihrend der simulierte Ubergangsverlust
der Rillen-Struktur 0,54 dB betragt. Es ergibt sich somit eine Abweichung von 6,46 dB.
Eine mogliche Ursache fiir diese Abweichung liegt darin, dass das Simulationsmodell
des Radars auf begrenzten Informationen basiert, die vom Hersteller bereitgestellt wur-
den. Infolgedessen sind Abweichungen in Geometrie und Abmessungen zwischen dem
simulierten Radar und dem realen Gerit wahrscheinlich, was wiederum zu Unterschie-
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den in deren jeweiligen Abstrahleigenschaften fiihrt. Daher entspricht das simulierte
Strahlungsdiagramm des elektromagnetischen Feldes moglicherweise nicht exakt dem
des realen Radars, was zu unterschiedlichen Feldverteilungen an der Ubergangsstelle
und damit zu divergierenden Ergebnissen fiihrt. Wie in Abschnitt 5.4.2 erldutert, weist
der SLA-Druck bestimmte Abweichungen auf. Um die Ungenauigkeiten des Druck-
modells zu kompensieren, wurden durch Anpassung der Modellabmessungen genaue
Ergebnisse erzielt. Dennoch bestehen druckbedingte Schwankungen von Modell zu
Modell. Weiterhin wurden die gedruckten Hohlleiterstrukturen vor der Metallisierung
einem Nachbearbeitungsprozess unterzogen. Insbesondere die durch den Druckpro-
zess nicht plan ausgeformten Flanschflachen wurden manuell geschliffen, um die
Ebenheit der Oberfldche und die Passgenauigkeit zu verbessern. Allerdings fiihrt das
manuelle Schleifen selbst zu Ungenauigkeiten, sodass keine perfekte Flanschfliche
erzielt werden kann. Infolgedessen konnten die Hornantennen nicht vollstindig eben
mit den Hohlleiterflanschen verbunden werden, wodurch geringfiigige Spalte an der
Schnittstelle entstanden, die zu zusitzlichen Ubertragungsverlusten beitragen. Zudem
ist das im SLA-Druck eingesetzte, ausgehirtete Harz sprode. Dies begrenzt die mecha-
nische Belastbarkeit durch Schraubverbindungen, da ein Uberdrehen der Schrauben
das Gewinde beschidigen oder herausreiflen kann. Diese mechanische Einschrankung
erschwert eine robuste und stabile Flanschverbindung erheblich, wodurch sich der
Spalt zwischen Hohlleiter- und Hornschnittstelle vergrofert. Dies wiederum fiihrt zu
elektromagnetischer Leckage und daraus resultierender Dampfung. Auch die Ober-
fliiche des Drucks weist eine gewisse Rauheit auf, welche die Ubertragungsverluste
im Hohlleiter beeinflussen kann. Ein weiterer Einflussfaktor fiir die beobachteten
Abweichungen ist die Unvollkommenheit des Metallisierungsprozesses, bei dem, wie
in Abschnitt 5.4.2 beschrieben, nicht alle Oberflachen gleichméBig beschichtet wer-
den. Diese ungleichméBige Metallisierung erhoht die Oberflachenrauheit und fiihrt
zu zusdtzlicher Ddmpfung. Diese Effekte spiegeln sich in der Abweichung zwischen
simulierten und gemessenen Hohlleiteriibertragungsverlusten wieder. Wahrend der
simulierte Ubertragungsverlust bei etwa 0,07 dB liegt, betriigt der gemessene Ubertra-
gungsverlust 0,4 dB fiir die planare Struktur und 0,78 dB fiir die Rillen-Struktur, wie
in Abbildung 6.17a bzw. Abbildung 6.17b dargestellt. Aus diesen Griinden unterschei-
den sich das Simulationsmodell und der Messaufbau mit integrierter Rillen-Struktur
hinsichtlich ihrer Ubergangseffizienz. Der Einfluss beziehungsweise das Ausmaf
dieser Abweichungen sowie deren Einfluss auf den Gesamtiibergangsverlust lassen
sich, abgesehen vom Hohlleiteriibertragungsverlust gemal Abschnitt 6.3.1, nur schwer
quantifizieren. Eine zuverldssigere Vergleichsgrundlage ergibt sich durch die Bewer-
tung der Rillen-Struktur im Vergleich zur planaren Struktur. Da beide Systeme unter
identischen Bedingungen vermessen wurden, wirken sich samtliche zuvor genannten
Ungenauigkeiten nahezu gleichermaBen auf beide Konfigurationen aus. Beide Uber-
gangsstrukturen entstammen demselben Fertigungsprozess und wurden im selben
Messaufbau getestet. Somit werden externe Einflussgro3en minimiert, was eine aus-
sagekriftigere und direktere Bewertung der elektromagnetischen Eigenschaften der
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beiden Hohlleiteriibergdnge ermoglicht. Die minimale Empfangsleistung der beiden
Konfigurationen (mit und ohne Rillen) wird bei einer Spalththe von 0 um gemessen,
was mit den Simulationsergebnissen in Kapitel 5.4 {ibereinstimmt. Die beobachte-
te Verbesserung des Ubergangsverlusts der Rillen-Struktur gegeniiber der planaren
Struktur betréigt 3,22 dB. Die planare Struktur besitzt keine spezielle Malnahme zur
Reduktion von Leckage. Die Integration der Rillen-Struktur hingegen fiihrt zu einer
Verbesserung und bestétigt damit die Wirksamkeit des Leckunterdriickungsmecha-
nismus. Insgesamt erfiillt der Hohlleiteriibergang mit der Rillen-Struktur und den
genutzten Folien als Abstandshalter voll die Anforderungen, ein System zu entwerfen,
womit (ohne die Platine des Referenzsystems zu veridndern) das Radarsystem im Sinne
der Problemstellung mit externen Antennen betrieben werden kann.

7.1.3 Gesamtsystem

Das vorgestellte Gesamtsystem verfolgt einen kompakten und kosteneffizienten Ansatz
zur azimutalen Winkelauflosung unter Nutzung nur eines einzigen Sende-Empfangs-
pfads. Durch die Kombination einer frequenzscannenden Leckwellenantenne mit
einem portumschaltbaren Aufbau auf Basis eines SPDT-Wellenleiterschalters konnte
die physikalisch nutzbare Bandbreite des Systems virtuell verdoppelt werden. Diese
Architektur ermoglicht eine elektronische Strahlschwenkung im Sendepfad, ohne dass
eine aufwendige MIMO-Struktur erforderlich ist. Fiir die segmentbasierte Auswertung
wurde die gesamte nutzbare Bandbreite von 11 GHz in insgesamt 22 Segmente mit
einer Bandbreite von jeweils 500 MHz unterteilt. Daraus ergibt sich eine Reichweiten-
auflosung von 30 cm. Gleichzeitig resultiert aus der Geometrie der Leckwellenantenne
eine Frequenz-Winkel-Abbildung mit einem Winkelabstand von ca. 3,4° pro Segment.
Somit ergibt sich eine Gesamtabdeckung des Raumwinkels von rund 3,4° x22 = 74,8°,
welche mit der gemessenen Winkelabdeckung der Antenne iibereinstimmt. Die Win-
kelauflosung dabei liegt im Bereich der HPBW der Antenne und betrigt zwischen 7°
und 9°. Die Validierung unter realen Messbedingungen belegt, dass die Zielwinkel
zuverldssig bestimmt werden konnten. Auch bei der Betrachtung der Empfangsleistung
zeigen die Messergebnisse insgesamt eine Ubereinstimmung mit den theoretischen
Vorhersagen. Im ersten Szenario wurde eine erwartete Empfangsleistung von etwa
—87 dBm berechnet, wihrend die Messung —88 dBm ergab. Im zweiten Szenario lag
der gemessene Wert bei —94,5 dBm gegeniiber einer Erwartung von —92 dBm. Die
Abweichung von 2,5 dB kann durch leichte horizontale Fehlausrichtung zum Ziel
sowie einen moglicherweise reduzierten Antennengewinn des Hornstrahlers im Rand-
bereich des Hauptkeulenprofils erkldrt werden. Im dritten Szenario wurden drei Ziele
betrachtet. Fiir das erste Ziel betrug die erwartete Empfangsleistung —87 dBm bei
einem gemessenen Wert von —88 dBm, was erneut eine gute Ubereinstimmung dar-
stellt. Das zweite Ziel zeigte hingegen eine Abweichung von 3 dB (-85 dBm erwartet,
—88 dBm gemessen), was wie im zweiten Szenario auf nicht ideale Ausrichtung oder
geringeren Antennengewinn in diesem Abstrahlwinkel zuriickzufiihren sein konnte.
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Fiir das dritte Ziel lag die Abweichung bei 4 dB (—93 dBm erwartet, —97 dBm gemes-
sen). Hier ist anzunehmen, dass zusitzlich zu den zuvor genannten Ursachen auch
der Antennengewinn der Serpentinenantenne eine geringfiigige Dampfung beigetra-
gen haben konnte. Zusitzlich kann hier eine verschobene Ausrichtung des kleinen
Tripelspiegels zu Verlusten beigetragen haben. Insgesamt belegt die erfolgreiche Tren-
nung mehrerer Ziele bei unterschiedlichen Raumwinkeln, dass das Antennenkonzept
liber eine ausreichend lineare Frequenz-Winkel-Abbildung verfiigt und der gewihlte
segmentbasierte Auswertealgorithmus eine Winkelschétzung erlaubt. Dies ist insbe-
sondere bemerkenswert, da Teile des Signalpfades (inklusive Antenne, Ubergang und
Hohlleiterstruktur) auf additiv gefertigten Bauteilen mit begrenzter geometrischer
Prizision basiert. Neben der technischen Leistungsfahigkeit bietet das System durch
seinen modularen Aufbau auch Vorteile in Bezug auf Integration und Anpassbarkeit.
Die Verwendung eines universell ansteuerbaren Schalters sowie die symmetrische
Auslegung der Leckwellenantenne ermoglichen eine einfache Erweiterung des Kon-
zepts auf weitere Anwendungsfille oder Frequenzbereiche. Diese Ergebnisse belegen
die erfolgreiche Umsetzung des SISO-Radarsystems mit Winkelschédtzung im 60-GHz-
Bereich und bestitigen die Funktionsfahigkeit des Gesamtsystems in allen gepriiften
Szenarien.

7.2 Einordnung in den Stand der Technik

Nach der Bewertung der eigenen Ergebnisse erfolgt eine Einordnung der entwickelten
Losung in den Kontext bestehender Ansitze. Dazu werden ausgewéhlte Arbeiten
aus dem Stand der Technik hinsichtlich Antennenkonzept, Aufbaukomplexitit und
Systemintegration gegeniibergestellt.

7.2.1 Slow-Wave-Antenne und Serpentinenantenne

Bis heute wurden wellenleiterbasierte Leaky-Wave-Antennen vorwiegend fiir niedri-
gere Frequenzen zwischen 9 GHz und 40 GHz entwickelt, da die groferen physischen
Abmessungen solcher Antennen die Herstellung erleichtern [33-36, 70]. Tabelle 7.1
bietet einen Uberblick iiber relevante Verdffentlichungen, in denen Leaky-Wave-
Antennen mit unterschiedlichen Frequenzbereichen, Bandbreiten und Squint-Winkeln
présentiert werden. Es wird dabei deutlich, dass hohere Frequenzen wie 60 GHz oder
gar 95 GHz bisher kaum realisiert wurden, insbesondere nicht mit physisch gefertigten
wellenleiterbasierten Strukturen. Die Antenne aus [32] arbeitet bei einer sehr hohen
Frequenz von 95 GHz, jedoch basieren die Ergebnisse ausschlieBflich auf Simulationen.
Hierbei wurde ein Squint-Winkel von lediglich 7° bei einer Bandbreite von 7 GHz
erzielt. Die relative Bandbreite betrdgt 7,4%. Mit zunehmender Frequenz nimmt der
Squint-Winkel typischerweise ab, was die Nutzung fiir die Winkelschitzung erschwert.
Die Antennen aus [33], [34] und [35] operieren bei deutlich niedrigeren Frequenzen
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Tabelle 7.1: Vergleich mit Leaky-Wave-Antennen aus anderen Veroffentlichungen.

Publikation | Squint-Winkel | relative Bandbreite Frequenzbereich
[70] 48° 35,3% 28 GHz — 40 GHz
[32] 12° 7,41% 91 GHz - 98 GHz
[33] 17° 18,9% 24 GHz - 29 GHz
[34] 19° 24,4% 9GHz - 11,5GHz
[35] 30,6° 40% 12GHz - 18 GHz
[36] 39° 6% 9,7GHz - 10,3 GHz

diese Arbeit 42° 16,7% 55GHz - 65 GHz

diese Arbeit 76° 9,05% 58 GHz - 63,5 GHz

zwischen 9 GHz und 29 GHz. Sie erreichen Squint-Winkel von 17°, 19° bzw. 30.6°.
Letztere wurde mittels FDM-Metalldruck gefertigt, was bei 60 GHz aufgrund der
Oberflachenrauheit und daraus resultierender Verluste nicht praktikabel ist. Die An-
tenne aus [36] fillt durch einen hohen Squint-Winkel von 39° bei einer sehr geringen
relativen Bandbreite von 6% auf. Die absolute Bandbreite betragt nur 600 MHz. Dies
belegt, dass hohe Squint-Winkel auch bei geringer Bandbreite erreichbar sind. Die
hierfiir verwendete Serpentinenstruktur wire jedoch bei hoheren Frequenzen schwer
umzusetzen, da enge Fertigungstoleranzen erforderlich wiren. Ein weiteres Beispiel
stellt die Antenne in [70] dar, welche im Frequenzbereich von 28 GHz bis 40 GHz bei
einer Bandbreite von 12 GHz einen Squint-Winkel von 48° erreicht. Dieses Design
bietet ein gutes Verhiltnis zwischen Bandbreite und Strahlablenkung, bleibt aber
deutlich unterhalb des 60-GHz-Bereichs. Die in dieser Arbeit entwickelte Antenne
adressiert genau diese Liicke. Die erste Antenne ist auf eine gro3e Bandbreite ausge-
legt, was eine hohe Distanzauflosung ermoglicht. Sie nutzt zwei getrennte Ports zur
Erregung und erreicht eine effektive virtuelle Bandbreite von 20 GHz (reale Bandbrei-
te 10 GHz) bei einem Gesamt-Squint-Winkel von 42°. Der Squint-Winkel zeigt hierbei
tiber die Frequenz eine weitgehend lineare Charakteristik. Die zweite Antenne legt
den Fokus auf einen groBeren Strahlschwenk bei geringerer Bandbreite, wodurch der
Squint-Winkel iiber den Frequenzbereich konstant bleibt. Auch hier werden zwei Ports
eingesetzt, wodurch eine virtuelle Bandbreite von 11 GHz (reale Bandbreite 5,5 GHz)
mit einem resultierenden Gesamt-Squint von 76° erzielt wird. Beide Antennen sind
additiv aus Kunstharz gefertigt und mit Silber beschichtet, was eine kosteneffiziente
und reproduzierbare Herstellung erlaubt. Die relative Bandbreite von 9,05% erlaubt ei-
ne sehr grofle Strahlablenkung bei vergleichsweise geringem Frequenzumfang. Durch
die duale Port-Erregung und das damit verbundene virtuelle Bandbreitenkonzept
kann bei beiden Antennen eine hohe Squint-Reichweite erzielt werden, ohne dass der
Squint-Winkel pro tatsdchlicher Bandbreite iiberméBig anwéchst. Diese Eigenschaft
ist besonders vorteilhaft fiir prazise Winkelabschitzungen in kompakten, ressour-
cenlimitierten SISO-Radarsystemen bei 60 GHz. Insgesamt zeigt der Vergleich in
Tabelle 7.1 die zentralen Herausforderungen bei der Implementierung von Leaky-
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Wave-Antennen fiir hohe Frequenzen: Fertigungsprizision, Oberflichenqualitit und
das Erreichen eines hohen Squint-Winkels. Wihrend einige existierende Designs hohe
Squint-Winkel erzielen, scheitern diese Konzepte hiufig bei hoher Betriebsfrequenz
oder an einer praktikablen Fertigungstechnologie. Die hier prisentierte Antenne ver-
eint diese Eigenschaften als ideale Losung fiir die adressierte Problemstellung und ist
damit besonders gut fiir kompakte, kostensensitive 60 GHz-SISO-Radaranwendungen
geeignet.

7.2.2 Antennenibergang

Wie in Abschnitt 3.3 beschrieben, befassen sich weitere Arbeiten mit dem Ubergang
von einer Patchantenne zu einem Hohlleiter. Die in den entsprechenden Arbeiten
[37], [112], [42] sowie in der vorliegenden Arbeit ermittelten Simulationsergebnisse
dieses Ubergangs sind in Tabelle 7.2 zusammengefasst. [40] wurde in diesen Vergleich

Tabelle 7.2: Vergleich der Simulationsergebnisse: Vorgeschlagenes Design im Vergleich zu [37],
[112] und [42].

Designansatz | Frequenzbereich Mittenfrequenz | Ubergangs-
diampfung

Vorliegende 58 GHz bis 63,5GHz | 60 GHz 0,54 dB

Arbeit

[37] 75 GHz bis 102GHz | 88,5 GHz 0,5dB

[112] 76 GHz bis 82 GHz 79 GHz 1dB

[42] 140 GHz bis 180 GHz | 160 GHz 3dB

nicht aufgenommen, da weder Simulations- noch Messergebnisse fiir den Ubergang
angegeben sind. Die geringste simulierte Ubergangsdimpfung wird in [37] mit 0,5 dB
erzielt. Dieser geringe Verlust wird auf die spezifische Umsetzung der Patchantenne
und die Erweiterung des Hohlleiters durch VIA-Winde zuriickgefiihrt. Der Ubergang
wird in einem Frequenzbereich von 75 GHz bis 102 GHz mit einer Mittenfrequenz von
88,5 GHz analysiert. Diese Herangehensweise erfordert jedoch eine Modifikation der
antennentragenden Struktur, hier des Radarchip-Gehauses, zur Integration von VIA-
Winden, was mit einem kommerziellen Radarsystem nur schwer umsetzbar ist. Im
Vergleich dazu liegt die in der vorliegenden Arbeit erreichte Ubergangsdimpfung mit
0,54 dB geringfiigig hoher, innerhalb eines Frequenzbereichs von 58 GHz bis 63,5 GHz
und einer Mittenfrequenz von 60,75 GHz. Das in [112] simulierte Ubergangsmodell
weist mit rund 1 dB eine etwa doppelt so hohe Dampfung wie das Modell der vorliegen-
den Arbeit auf. Der betrachtete Frequenzbereich liegt zwischen 76 GHz bis 82 GHz bei
einer Mittenfrequenz von 79 GHz. Die Konfiguration verwendet eine Rillen-Struktur
mit einer einzigen Nut. Dariiber hinaus zeigt der mechanisch entkoppelte Ubergang
in [42], welcher eine Stabantenne auf einem Quarzglasblock in Kombination mit
einer %-Patchstruktur und einer Hornantenne verwendet, eine Ubergangsdimpfung
von 3 dB. Dieses System arbeitet im Frequenzbereich von 140 GHz bis 180 GHz mit
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Tabelle 7.3: Vergleich gemessener Ergebnisse: Vorgeschlagenes Design im Vergleich zu [42].

Designansatz | Frequenzbereich Mittenfrequenz | Ubergangs-
diampfung
diese Arbeit 58 GHz bis 63,5 GHz | 60,75 GHz 7dB
[42] 140,7 GHz bis | 147,1 GHz 3,1dB
162,6 GHz

einer Mittenfrequenz von 160 GHz und weist somit eine etwa fiinf- bis sechsfach
hohere Ubergangsdimpfung als das in der vorliegenden Arbeit entwickelte System
auf. Da die Arbeiten [112] und [37] ausschlieBlich Simulationsergebnisse beinhalten,
ist ein direkter Vergleich mit den Messergebnissen der vorliegenden Arbeit nicht
moglich. Daher werden fiir einen Vergleich auf Basis gemessener Daten lediglich
die Ergebnisse in [42] herangezogen. Der entsprechende Vergleich ist in Tabelle 7.3
dargestellt. Der in [42] untersuchte Frequenzbereich von 140,7 GHz bis 162,6 GHz
mit einer Mittenfrequenz bei 147,1 GHz liegt rund 12 GHz unterhalb des simulierten
Bereichs und wird auf ungenau angenommene Materialparameter zuriickgefiihrt. Die
dort durchgefiihrte hochprizise Waferprober-Messung eignet sich hervorragend zur
Charakterisierung des Ubergangsverhaltens im HF-Bereich [113], was den geringen
Unterschied von lediglich 0,1 dB zwischen Simulation und Messung erklért. Im Ge-
gensatz dazu kann in dieser Arbeit aufgrund des fehlenden messtechnischen Zugangs
zur Antenne des AiP-Radarchips nur das Gesamtsystem betrachtet werden, was eine
direkte Bewertung der Ubergangsdimpfung erschwert. Die beobachtete Abweichung
von 6,46 dB ist daher nur eingeschrinkt mit den Ergebnissen aus [42] vergleichbar. Die
ausschlieBlich simulierten Ergebnisse in [112] und [37] verdeutlichen zusétzlich die
Komplexitit der experimentellen Validierung. Trotz dieser Einschrinkungen zeigt das
entwickelte Simulationsmodell eine geringe Ubergangsdimpfung, die die Resultate
von [112] und [42] {ibertrifft und mit [37] vergleichbar ist. Die verfiigbaren Messdaten
deuten jedoch darauf hin, dass der in [42] vorgestellte Ubergang geringere Verluste
aufweist als der in dieser Arbeit realisierte. Aus Sicht des Gesamtsytems fiir die adres-
sierte Problemstellung sind diese leicht erhdhten Verluste allerdings vertretbar, da nur
so die Reproduzierbarkeit und Fertigbarkeit fiir die Losung der Problemstellung im
Gesamtsystem sinnvoll realisierbar ist.

7.2.3 Gesamtsystem

Tabelle 7.4 fasst die in Kapitel 3 analysierten Gesamtsysteme nochmal zusammen.
Diese zeigen, dass bereits unterschiedliche Konzepte zur Winkelauflosung mit fre-
quenzscannenden Antennen existieren. Dennoch erfiillt keines dieser Systeme alle
Anforderungen, die in der vorliegenden Arbeit im Hinblick auf Ressourcenlimitierung,
Winkelauflésung und Systemintegration gestellt wurden. Die hier entworfene Losung
schliefit diese Liicke. Im Unterschied zu [25], das auf einer starren SIW-Antenne
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basiert, wurde in dieser Arbeit eine verlustarme, additiv gefertigte Leckwellenantenne
implementiert. Diese erlaubt nicht nur die Realisierung komplexer Geometrien wie
Serpentinenfiihrungen, sondern reduziert durch das gewihlte Fertigungsverfahren
auch Herstellungskosten und Gewicht. Damit wird eine der zentralen Forderungen der
Problemstellung erfiillt: ein kosteneffizientes, flexibel anpassbares Antennensystem
ohne externe Ansteuerung. Die in [29] und [30] gezeigten Konzepte fokussieren stark
auf verlustarme HF-Strukturen, jedoch bleibt die Systemintegration unvollstindig. Es
fehlen sowohl vollstindige Signalverarbeitungspfade als auch eine experimentelle De-
monstration mit realem Radarchip, was insbesondere bei Millimeterwellenfrequenzen
mit Blick auf kommerziell verfiigbare Komponenten eine erhebliche Unsicherheit bzgl.
der Ankopplung des Chips an die Antenne ergibt. Das in dieser Arbeit vorgestellte
Gesamtsystem hingegen ist vollstindig realisiert und umfasst neben der additiv gefer-
tigten Antenne auch einen vollstindigen Hardwareaufbau mit Radarchip, Ubergang
auf Antenne, SPDT-Wellenleiterschalter, mechanischer Stabilisierung und einem vali-
dierten Signalverarbeitungspfad mit segmentierter Entfernungs-Doppler-Analyse und
Clustering. Im Vergleich zu [31], das mit einem Planararray bei niedrigen Frequenzen
arbeitet, demonstriert das hier entworfene System die mogliche Winkelauflosung im
60-GHz-Bereich unter Verwendung einer effektiven virtuellen Bandbreite von 11 GHz,
die durch sequenzielle Umschaltung zweier Antennenports erzeugt wird. In dieser
Form ist das vorgestellte Gesamtsystem das erste, das eine winkelauflosende Zieler-
kennung mit einer vollstindig 3D-gedruckten hohlleiterbasierten Leckwellenantenne
im 60-GHz-Bereich experimentell demonstriert und sowohl Hardware, Steuerung,
Signalverarbeitung und praxisnahe Evaluierung des Gesamtsystems untersucht.
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Tabelle 7.4: Vergleich verschiedener SISO-Gesamtsysteme mit frequenzscannenden Antennen

Publikati- | Antennen- Frequenzband | Squint bzw. | Besonderheiten / Ein-

on technologie / Bandbreite Abdeckung schrinkungen

[25] 57 GHz—~ > 60° (nicht | Komplettes System, Fo-
SIW, 63 GHz / | exakt angege- | kus auf schnelle Zie-
Meander- 6 GHz ben) le; eingeschriinkte Anten-
Leckwellen- nenflexibilitit durch STW
antenne

[29] Steg-Spalt- 78 GHz— 65° in Simula- | Sehr geringe Verluste,
Hohlleiter- 84 GHz / | tion nicht vollstindig reali-
Leckwellen- 6 GHz siert; keine vollstindige
antenne Signalverarbeitung ge-

zeigt

[30] Periodisch 90 GHz—- 60°  theore- | Sehr hohes Frequenz-
geschlitzter 110 GHz / | tisch band, experimentell;
Rillen-Spalt- | 20GHz keine vollstindige Sys-
Hohlleiter temintegration;  hoher

Fertigungsaufwand

[31] Rampart- 7,3GHz /| 120° gesamt | Sehr energieeffizient, ge-
Line-Antenne | 1 GHz mit 2 Ports eignet fiir stationére Vital-
(planar, Mi- zeichenerfassung; nicht
krostreifen) iibertragbar auf mmWave

Diese Ar- | Additiv 58 GHz bis | 76° durch | Erstes vollstindig

beit gefertigte 63,5 GHz / | zwei Ports realisiertes SISO-
Leckwellen- 5,5GHz (virtu- Radarsystem mit
antenne (SLA | ell 11 GHz) 3D-gedruckter hohlleiter-
+  Silberbe- basierter Leckwellenan-
schichtung) tenne, hohe Flexibilitit,

kosteneffizient




KAPITEL

Zusammenfassung

Chaméleons gehoren zu den faszinierendsten Strategen der Natur. Mit zwei unabhin-
gig beweglichen Augen erfassen sie ihre Umgebung in mehreren Richtungen — effizient,
minimalistisch, zielgerichtet. Inspiriert von diesem Prinzip wurde in dieser Arbeit ein
Radarsystem im 60-GHz-Band entworfen, das nach einem dhnlichen Grundprinzip
arbeitet: Anstatt wie bei klassischen MIMO-Systemen raumliche Information durch
viele Sende- und Empfangskanéle zu gewinnen, nutzt das hier vorgestellte Konzept
die frequenzabhingige Strahlschwenkung von speziell konstruierten Leckwellenan-
tennen und erlaubt so eine vollstandige Winkelerfassung mit nur einem Sende- und
Empfangskanal. Im Gegensatz zu klassischen Architekturen wie MIMO-Systemen
basiert das aufgebaute System auf einem simplen, aber effektiven Ansatz. Die Rich-
tungsinformation wird tiber die Sendecharakteristik und nicht iiber das Empfangsarray
erschlossen. Dabei gelingt es, sowohl Entfernungs- als auch Winkelinformationen
iiber denselben FMCW-Chirp zu extrahieren, wodurch die Bandbreite des Systems
in der Doppelfunktion zur Zieltrennung in der Distanz wie auch Winkelauflosung
besonders wichtig wird. Zwar existieren in der Literatur Ansitze, die eine winkelauf-
geloste Messung mit frequenzabhingigen Antennenstrukturen und SISO-Systemen
mit SIW-Antennen demonstrieren. Auch ein additiv gefertigtes Konzept wurde bereits
verdffentlicht, jedoch ohne vollstindige Integration in ein funktionsfihiges Radarsys-
tem, ohne reale Messdaten und mit begrenztem Squint-Winkel von 20° bei 25 GHz
Bandbreite. Die vorliegende Arbeit geht allerdings entscheidend dariiber hinaus: Sie
prasentiert das erste vollstindig realisierte SISO-Radarsystem mit einer additiv
gefertigten, hohlleiterbasierten Leckwellenantenne im 60-GHz-Band, das sowohl
eine hohe Entfernungsauflosung als auch eine winkelaufgeldste Zielerfassung erlaubt.
Durch die gezielte geometrische Auslegung der Antenne und die alternierende Nut-
zung beider strukturbedingter Antennentore mittels eines Wellenleiterschalters wird
eine virtuelle Bandbreitenverdopplung fiir die Winkelschétzung erreicht. Dieses
zentrale Konzept ermoglicht es, den klassischen Zielkonflikt zwischen Winkel- und
Entfernungsauflosung deutlich abzuschwéchen. In Verbindung mit einer segmentier-
ten, wenig rechenintensiven Signalverarbeitung gelingt so ein vollstandig integriertes
Gesamtsystem, das sich besonders durch eine einfache Struktur, hohe Prézision und
kostengiinstige Herstellbarkeit auszeichnet. Die zwei entworfenen Leckwellenanten-
nensysteme, eine linear aufgebaute Slow-Wave-Antenne mit hoher Bandbreite und
eine kompakte Serpentinenstruktur mit besonders groer Winkelabdeckung, belegen
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die technische Vielseitigkeit der Methodik. Die Kombination aus additiver Fertigung,
hohlleiterbasiertem Design und elektronischer Strahlschwenkung er6ffnet neue Spiel-
rdume fiir prizise und zugleich einfache Radarsensorik zur Erfassung komplexer
dreidimensionaler Umgebungen.

Zusammenfassend stellt die vorliegende Arbeit den ersten vollstindigen Systemnach-
weis einer SISO-basierten Winkelschitzung mit additiv gefertigter Leckwellenantenne
im 60-GHz-Band dar. Inspiriert vom Chamaéleon, das mit zwei Augen unabhingig in
unterschiedliche Richtungen blickt, nutzt das entwickelte System zwei Ports und eine
intelligente Geometrie, um maximale Information zu erfassen. Ein technisches Chama-
leon, das neue Perspektiven fiir kostengiinstige, kompakte und prizise Radarsensorik
eroffnet.
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