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1. Allgemeines iiber Antennen

Antennen ermoglichen den Ubergang zwischen der leitungsgebundenen Aus-
breitung elektromagnetischer Wellen und der Wellenausbreitung im freien
Raum. Dieser Ubergang kann in beide Richtungen erfolgen. Eine Sendeanten-
ne formt die Leitungswelle in eine sich im freien Raum ausbreitende Welle um.
Bei einer Empfangsantenne wird einer sich im Raum ausbreitenden elektro-
magnetischen Welle Energie entnommen und in einer Leitungswelle weiterge-
fuhrt. Prinzipiell ist jede Antenne sowohl als Sende- als auch als Empfangsan-
tenne geeignet. Die Auswahl des Antennentyps und verschiedene konstruktive
Gesichtspunkte hangen jedoch vom speziellen Anwendungsfall ab. Aul3er den
gewulnschten Strahlungseigenschaften spielen Frequenzbereich, Gewicht, Vo-
lumen und mechanische Stabilitat eine Rolle. Mit abnehmender Wellenlange
nehmen auch die erforderlichen Antennenabmessungen ab. Die Grundidee al-
ler Empfangsantennen ist es, aus einer ankommenden ebenen Welle auf der
Basis des Durchflutungs- und/oder des Induktionsgesetzes einen Teil der Leis-
tung auf die AnschlulZleitung zu bringen. Aus dieser Idee heraus lassen sich
drei prinzipielle Antennenformen unterscheiden:

e Schleifenantennen, in denen durch das ankommende magnetische Wech-
selfeld ein Strom induziert wird (Induktionsgesetz).

e Stabantennen, in denen durch das ankommende elektrische Feld ein
Strom angeregt wird.

e Hohlleiterantennen, bei denen ein Teil aus dem aufleren Feld im Hohlleiter
weitergefuhrt wird.

Entscheidend ist fur alle Antennen, dass durch ihre Form und Lage die geeigne-
ten Randbedingungen bezlglich der ankommenden ebenen Welle geschaffen
werden. Bei den einfach zusammenhangenden Antennen (Hohlleiterantennen),
ist es offensichtlich, daf3 fir das elektrische und magnetische Feld die Randbe-
dingungen (siehe [Zwi]) erflllt sein missen. Fur Drahtantennen mit nicht einfach
zusammenhangender Berandung gilt selbstverstandlich jedoch das gleiche.



Antennen sind in den verschiedensten Formen bekannt, und es ist h&ufig
schwierig zu ersehen, nach welchem Grundprinzip die Antenne gebaut ist.
Manchmal kdnnen durchaus mehrere Grundideen gleichzeitig eingesetzt wer-
den. Das meiste dessen, was man an einer Antenne sieht, dient dazu, den
Bereich, aus dem man empfangen oder in den man senden will, zu bestimmen.

In Bild [L.1] sind einige Beispiele fiir Antennenformen dargestellt, welche spater
im Detail untersucht werden.
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Abbildung 1.1.: Verschiedene Antennenformen: (a) Dipolantenne, (b) Linearan-
tenne, (c) Rahmenantenne , (d) Hornstrahler, (e) Langdrahtan-
tenne, (f) dielektrischer Strahler, (g) Schlitzantenne, (h) paraboli-
sche Reflektorantenne, (i) planare Antennen

Eine der haufigsten Antennenformen ist die Dipolantenne nach Bild [L.1ka. Sie
besteht im einfachsten Fall aus einem geraden Leiter, der an einer Stelle un-
terbrochen ist und dort durch eine HF-Spannung angeregt wird. tblicherweise
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wird der Leiter in der Mitte unterbrochen und es gilt 21 = \/2.

Unter Ausnutzung des Stromspiegelungsprinzips kénnen wir in der Symmetrie-
ebene zwischen beiden Dipolhélften eine leitende Ebene anbringen und erhal-
ten so die Linearantenne nach Bild [1.1b. Dieser Antennentyp wird haufig im
Mittel- und Kurzwellenbereich verwendet, wobei der Erdboden als leitende Ebe-
ne dient.

Dual zur elektrischen Dipolantenne verhélt sich die Rahmenantenne nach
Bild [L.Ic. Sie besteht aus einer oder mehreren Leiterwindungen, die durch
einen HF-Strom angeregt werden.

Bild [1.1d zeigt den Hornstrahler als Beispiel fir eine Mikrowellenantenne. Ist
die Offnung des Horns im Vergleich zur Wellenlange grof, so laRkt sich mit dem
Hornstrahler eine gute Richtwirkung erzielen.

Wanderwellenantennen nach Bild [1.1le und [1.1f bestehen aus einem Wellen-
leiter, dessen Lange ein Vielfaches der Wellenl&nge ist. In diesem Wellenleiter
wird eine elektromagnetische Welle angeregt, deren Phasengeschwindigkeit et-
wa der Ausbreitungsgeschwindigkeit der elektromagnetischen Welle im freien
Raum entspricht. Bild [L.Te zeigt eine im Kurzwellenbereich verwendete Lang-
drahtantenne. Der dielektrische Strahler nach Bild [1.1f wird im Mikrowellenbe-
reich verwendet.

Werden in einem Leiter HF-Stréme durch Schlitze unterbrochen, so strahlen
diese Schlitze ebenfalls Hochfrequenzenergie ab. Bild [1.1g zeigt eine derartige
Schlitzantenne. Die Richtwirkung von Antennen kann durch Zusammenfassung
mehrerer Antennen zu Antennengruppen oder durch Anordnung von Reflekto-
ren erhdht werden. Bild [L.1h zeigt als Beispiel die Anordnung eines Dipols im
Brennpunkt eines parabolischen Reflektors.

Planare Antennen nach Bild [1.1i werden dort eingesetzt, wo eine Abstrahlung
quer zu einer leitenden Ebene gefordert ist. Giblicherweise werden mehrere Ein-
zelstrahler zu Feldern kombiniert, mit denen dann Richtwirkungen erzielt wer-
den.



2. Theoretische Grundlagen

2.1. Maxwell’sche Gleichungen

Die vier Maxwell'schen Gleichungen wurden in den Jahren 1861 bis 1864 von
James Clerk Maxwell entwickelt, wobei er im Wesentlichen die zu diesem Zeit-
punkt entdeckten GesetzmaRigkeiten das Amperesche Gesetz, das Induktions-
gesetz von Faraday und das Gaul3sche Gesetz in einer vereinheitlichten Theo-
rie zusammen fasste und um den Maxwell'schen Verschiebungsstrom erganz-
te, um Konsistenz mit der Kontinuitatsgleichung zu erhalten. Die Maxwell’'schen
Gleichungen beschreiben die Wechselwirkung von elektrischen und magneti-
schen Wechselfeldern, sowie deren Erzeugung durch Ladungen und Strome
in einer geschlossenen Form. Sie sind die Grundlage der Elektrodynamik und
der tr;EIoretischen Elektrotechnik. Die vollstandigen Maxwell’'schen Gleichungen
lauten:

YIn der Literatur, z.B. [Bal05], wird manchmal eine nur theoretisch existierende magnetische
Stromdichte M eingefihrt. Gleichung (21B) lautet dann rot £ = —22 — M. Grund fur die
Einfuhrung von M ist die entstehende Symmetrie in den Maxwell-Gleichungen, die theoreti-

sche Betrachtungen teilweise vereinfacht.
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Differentielle Form Integralform
— a 5 g e d pad dﬁ — f=d —
t H=— H-dl=|| —-dF -dF (2.1
ro A - dF + ﬂ J (2.1a)
oF F F
. 9B S o dB -
ot E=—mn = gSE-dl:—ffE-dF (2.1b)
oF F
div B = — B-dF =0 (2.1c)
ov
divD=p D dﬁ:ffp dv (2.1d)
ov 14

Im homogenen, isotropen, zeitinvarianten Medium gelten folgende wichtige Be-
ziehungen:
D =¢E, (2.2a)
B=uH (2.2b)
mit den skalaren Gré3en Permittivitat oder Dielektrizitat e = ¢ ¢, und Permea-
bilitat © = po p,.. FUr Vorgdnge im strom- und ladungsfreien Raum gelten die
Einschréankungen:
ladungsfrei, (2.3)
stromfrei. (2.4)

p=20
J=0
Unter diesen Voraussetzungen vereinfachen sich die Maxwellschen Gleichun-
gen zu:

. OF
t H=ec— 2.5
ro € o7 (2.5a)
. oH
tE=—p— 2.5b
ro P (2.5b)
div H = 0, (2.5¢)
div E = 0. (2.5d)

Im Folgenden wird in zwei Schritten vorgegangen. Zuerst wird die elektroma-
gnetische Welle hergeleitet, die sich im freien Raum ausbreitet. Dazu miussen
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die Gleichungen (2.5a)—(2.5d) gelost werden (siehe Abschnitt [2.2). Spater wird
dann der Fall der Erzeugung einer elektromagnetischen Welle aus einem Strom
bzw. einer Ladung betrachtet (siehe Kapitel [4).

2.2. Die ebene Welle

Die Gleichungen (2.5a)—(2.5d) sind ein System gekoppelter, partieller Differen-
tialgleichungen. Um es zu l6sen, sucht man zunachst Gleichungen, in denen
jeweils nur einer der unbekannten Vektoren E(z,y, z,t) bzw. H(z,y, z,t) vor-
kommt. Durch Bilden der Rotation von Gl. (2.5b)), Vertauschen der Reihenfolge
der zeitlichen und raumlichen Differentiation und Einsetzen in Gl. folgt:

. oH
t rot £ = — t——
rot ro JURYe) o
0 .
= —ua (rot H)
B o ([ oF (2.6)
~ Mo\ S
Mo
Unter Benutzung der Operatorenidentitat
rot rot = grad div—A (2.7)

und mit div E = 0 gemaf der Voraussetzung nach Gl. (2.5d) folgt:

. PE  PE OPE  PE
AE = pe— = ) 2.
He o2 72 + dy? + 022 (2.8)

Dies ist die Wellengleichung fiir das elektrische Feld.

In gleicher Weise kann man die Rotation der Gl. (2.5a), mit Vertauschen der
Reihenfolge der zeitlichen und rdumlichen Differentiation und Einsetzen von
Gl. (2.5h), bilden. Das Ergebnis ist

02 H
o2

rot rot H = — L€ (2.9)
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Die Anwendung der Gl. (2.7) und Beachtung der Gl. (2.5¢) fuhren zur Wellen-
gleichung fur das magnetische Feld:
2H  *H 0*H ©*H

AH = = : 2.1
Hom = o2 T T o2 (2.10)

Auch wenn nun zwei getrennte Wellengleichungen fur das elektrische und das
magnetische Feld vorliegen, darf nicht vergessen werden, dass beide Felder
gemanR Gleichungen und eindeutig verkoppelt sind.

Die L6sung der Wellengleichung kann in vielen unterschiedlichen Koordinaten-
systemen konstruiert werden [Bal05]. Hier wird nur das kartesische Koordina-
tensystem betrachtet. Da beide Wellengleichungen die gleiche Form haben,
wird im Folgenden nur die Wellengleichung fur das elektrische Feld ge-
l6st. Des Weiteren wird nun eine harmonische Zeitabhangigkeit und dazu die
komplexe Schreibweise eingefluhrt:

g(xayazv ) =Re {E(ZE,?/,Z) ejwt}’ (lea)
H=h(zy,21t) =Re {ﬁ (z,y,2) ej“t}. (2.11b)

Aus Gleichung [2.8 wird dann

yE+yE+WE
or?2 oy 022

AE = —w’ucE = —B°E = (2.12)
mit der Wellenzahl
5% = w?ue. (2.13)

Diese Wellengleichung besteht aus drei unabhéangigen und identischen Glei-
chungen fur die drei Koordinatenachsen:
0’E OPE 0PE
R D g— = = 2.14
I°L, Ox? + 0y? + 0227 ( 3)
0’E, 0*E, O0°E
-p*E, = —Y —Y —Y 2.14
vE, Ox? + oy? + 022" ( b)
_O’E N 0L, N 0’E,
= Ox? oy? 022

(2.14c)

Die Gleichungen [2.14aH2.T4c] lassen sich durch den Separationsansatz

Em,y,z(x7y7 Z) = i(ﬂ?) : Q<y> : h(Z’) (215)
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l6sen. Eingesetzt in Gleichung [2.14al ergibt sich fir die x-Komponente des elek-
trischen Feldes

o*f D%y 0*h 9
gﬁﬁ‘Fiﬁa—yZ +ﬁ@+ﬂ fgh =0 (2.16&)
10*f 19’ 10°h 5
-2+ B+ B+ B =0 (2.16¢)
mit den Losungen (im Fall von f(z)):
(@) = A% 4 Bt (2.17a)
f(x) = Aycos (Bex) + Bysin (Byx). (2.17b)

Die Losungen fir die Gleichungen [2.14Db lassen sich analog bestimmen.
Die erste Losung in Gleichung [2.174] stellt eine sich ausbreitende Welle dar,
wogegen Gleichung2.17bleine stehende Welle reprasentiert. Eine detailliertere
Betrachtung mit weiteren Lésungen auch fir den Fall verlustbehafteter Medien
findet sich in [Bal05].

Da hier vom freien Raum ohne Begrenzung ausgegangen wird, kommt nur die
sich ausbreitende Welle in Frage wobei es auch hier wieder genugt, eine be-
stimmte Ausbreitungsrichtung zu betrachten. Im Folgenden wird eine sich in
—z-Richtung ausbreitende Welle angenommen:

e(z,y,2,t) = Re {E(x,y)ejﬁzzej“t} . (2.18)

Da der Feldraum homogen und isotrop ist, gilt flr eine sich in —z-Richtung aus-
breitende Welle aul3erdem

0
0
5 =0 (2.19b)
0
Y (2.19¢)
0z

(2.19d)

Nun mussen zwei Falle unterschieden werden:

e Longitudinale Welle: Feld parallel zur Ausbreitungsrichtung (bedeutet hier:
E,=0und E, =0und E, # 0),
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e Transversale Welle: Feld senkrecht zur Ausbreitungsrichtung (bedeutet
hier: £, # Ound E, = 0 und E, = 0, beliebige Felder senkrecht zur
Ausbreitungsrichtung mit £, # 0 missen nicht betrachtet werden, da dies
einfach durch Koordinatendrehung und lberlagerung aus dem Ergebnis
bestimmt werden kann).

Die longitudinale, harmonische, sich in -z-Richtung ausbreitende Welle lautet
é.(z,y,2t) =Re {Ez(x,y)ejﬂzzejwt} . (2.20)
Beachtet man nun, dass die Divergenz des elektrischen Feldes im ladungsfrei-

en Raum verschwinden muss
oL,
0z

folgt, dass 5. oder £, verschwinden muissen, d.h. die longitudinale Welle nicht
existieren kann!

diVE:

=Jjp:.L. =0 (2.21)

Die transversale, harmonische, sich in -z-Richtung ausbreitende Welle mit aus-
schliel3lich einer z-Komponente des elektrischen Feldes lautet

Ex(r,y, 2,t) = Re {E, (x,y)e/ e/} . (2.22)

Beachtet man nun wieder, dass die Divergenz des elektrischen Feldes im la-
dungsfreien Raum verschwinden muss

L O0F
div E=—"—"2=0 (2.23)
ox
sieht man, dass transversale Wellen existieren kdnnen. Fir die transversale

Welle ergibt sich aus Gleichung

0’E )
—= = —f3°E 2.24
— = —BE, (2.24)
Fur Ausbreitung in -z-Richtung (2.18) ergibt sich
- BE, = -f°E, . (2.25)
Mit £, # 0 folgt daraus
B.=p (2.26)

und damit wird aus Gleichung (2.18)

é(z,y, 2,t) = Re { E(x,y)e/* V' '} = Re {E(x,y)ejwﬁ(z+ﬁ)} . (2.27)
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Die Welle breitet sich demnach mit der Geschwindigkeit

1 Co
C = =
V /’l’g V ,urgr

aus, wobei ¢, die Lichtgeschwindigkeit im Vakuum ist:

1
vV Hogo

Co =

(2.28)

(2.29)

Der Zusammenhang zwischen E und H resultiert aus den Gin. und

(2.50):
OH, 0H, 0E,

dy 0z ot ’
——

=0
OH, OH. JE,
9z or ot
=0

0H, OH, _JE,

or oy - ot
M S~~~
=0 -0 =0
0E. OE,  OH,
oy 0z ot
=0
0B, 0E.  OH,
- =K )
0z ox ot
=0
0E, OE,  OH,
or oy "ot
—_— < ——
=0 0 =0

(2.30a)

(2.30b)

(2.30c)

(2.31a)

(2.31b)

(2.31c)

Fur harmonische Schwingung und Ausbreitung in -z-Richtung bleibt von den

obigen Gleichungen:

_jﬂﬂy - jwsﬁx )
JPH, = jweE,,

(2.32a)
(2.32b)
(2.32¢)
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a) C)

b)

Abbildung 2.1.: Ebene Wellen in positive z-Richtung (a und b) und negative z-
Richtung (c und d)

—JjBE, = —jwpH,, (2.33a)
JPE, = —jwpt, . (2.33b)
(2.33c)

Mit Gleichung zeigt sich, dass die Gleichungen und sowie
und [2.33al jeweils identisch sind. Man erkennt auRerdem, dass das elek-
trische und das magnetische Feld im freien Raum immer orthogonal zueinander
und zur Ausbreitung (siehe auch Bild 2.1) stehen und das beide Felder immer
in Phase und zueinander proportional sind:

E,= %ﬂx = Zpo H,.

=Y
(2.34)
WHo

E;E = _7ﬂy = _ZFO ﬂy.

Zro ist der Feldwellenwiderstand des freien Raumes:

Zpo = 20— JEY 19070 ~ 37700, (2.35)
o} €0
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Fur Ausbreitung im Material wird ¢y durch ege, und o durch pou,. ersetzt. Dies

ergibt:
Ty = B Hole g JE (2.36)
! ﬂua €oEr Er

Man spricht von einer transversal elektro-magnetischen Welle (TEM-Welle),
wenn sowohl elektrische als auch magnetische Feldstarke ausschliel3lich senk-
recht zur Ausbreitungsrichtung existieren und wenn die Momentanwerte der
Feldgréf3en nicht von den Koordinaten senkrecht zur Ausbreitungsrichtung ab-
héngen. Eine solche Welle, die sich dazu gleichzeitig perfekt geradlinig ausbrei-
tet, wird auch als ebene Welle bezeichnet.

Um nun die Ausbreitung der Welle in eine beliebige Richtung beschreiben zu
kénnen, wird die Phasenkonstante (5 als Vektor darstellt, der in Ausbreitungs-
richtung orientiert ist:

B = Be@y + B,E, + b€, (2.37)

mit " o
5:‘5‘:_:__ (2.38)

c A

2.3. Polarisation

Allgemein ist Polarisation die Eigenschaft einer monofrequenten elektromagne-
tischen Welle, die den Betrag und die Richtung des elektrischen Feldvektors
als Funktion des Ortes und der Zeit beschreibt. Anschaulich ausgedrickt: Die
Polarisation einer Welle beschreibt den raumlichen und zeitlichen Verlauf der
Spitze des elektrischen Feldvektors.

In der Antennentechnik verwendet man die IEEE-Definition (siehe unten). Hier-
bei interessiert man sich hauptsachlich fur die Polarisationseigenschaften von
ebenen Wellen oder von Wellen, die als eben betrachtet werden kdnnen. Dann
genugt es, die Polarisation des elektrischen Feldes anzugeben, da ein eindeu-
tiger Zusammenhang zwischen E und H Uber den Feldwellenwiderstand Z
besteht.

Im Fernfeld einer Antenne liegt somit der elektrische Feldvektor in einer Ebene
senkrecht zur Ausbreitungsrichtung der Welle. Der Extremwert des Feldvektors
bewegt sich im allgemeinsten Fall auf einer elliptischen Spirale in Ausbreitungs-
richtung (Bild [2.2). Man spricht von elliptischer Polarisation.
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Abbildung 2.2.: Momentanbild einer elliptisch polarisierten Welle

Die Komponenten des elektrischen Feldes in z- und y-Richtung lauten dabei:

E, = FE,cos (wt — 5Zz + gpm) = Re {Emoej(wtfﬁzz)} mit Em(] — Em(]ej@z, (239)

E, = Eycos (wt — B,z + ¢,) = Re {Eyoej(“t—ﬂzz)} mit E,, = Eye’?. (2.40)

Im folgenden wird die z-Richtung parallel zur Erdoberflache und die y-Richtung
senkrecht dazu angenommen.

Die lineare Polarisation stellt einen Spezialfall der elliptischen Polarisation dar.
Bei ihr schwingt der Endpunkt des elektrischen Feldvektors in einer Ebene, die
durch den Feldvektor und die Ausbreitungsrichtung aufgespannt wird (Bild [2.3).
Der elektrische Feldvektor 1af3t sich in die Komponenten E, und E, zerlegen.
E, und E, schwingen dabei in Phase (¢ = ¢, = ¢,).

Als Bezug fur die Polarisationsrichtung einer linear polarisierten Welle wird h&u-
fig die Erdoberflache angegeben. Steht der E-Feldvektor senkrecht zur Erd-
oberflache, so spricht man von vertikaler Polarisation (E, = 0), liegt er parallel
dazu, von horizontaler Polarisation (£, = 0). Jede beliebig linear polarisierte
Welle kann in zwei phasengleiche Teilwellen zerlegt werden, die horizontal bzw.
vertikal polarisiert sind.

Eine elliptisch polarisierte Welle lasst sich ebenfalls aus zwei zueinander senk-
recht linear polarisierten Teilwellen mit unterschiedlicher Amplitude E,,, Ey
und gegenseitiger Phasenverschiebung Ay = ¢, — ¢, zusammensetzen. Ist
|Ap| = 90° und haben beide Teilwellen gleiche Amplituden (E,, = E), SO
resultiert als weiterer Spezialfall die zirkular polarisierte Welle. Der elektrische
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Abbildung 2.3.: Momentanbild einer linear polarisierten ebenen Welle

Feldvektor schraubt sich dabei entlang einer kreisférmigen Spirale in Ausbrei-
tungsrichtung.

Zur eindeutigen Charakterisierung einer elliptisch bzw. zirkular polarisierten
Welle muss noch die Drehrichtung der Spirale angegeben werden. Man be-
trachtet eine ortsfeste Ebene senkrecht zur Ausbreitungsrichtung und definiert:
Fur einen Beobachter, der in Richtung der Ausbreitung schaut, dreht sich der
Vektor des E-Feldes in dieser Ebene fur rechtshandige Polarisation im Uhrzei-
gersinn (Ap = 37/2 = —n/2) . Fur die Gegendrehrichtung spricht man von
linkshandiger Polarisation (Ap = 7/2) (Definition nach IEEE-Standard). In der
Optik verwendet man eine andere Definition, da man dort nicht in Ausbreitungs-
richtung der Welle schaut, sondern die Welle auf sich zukommen sieht.

Als zusatzliche Merkmale gibt man fir elliptisch polarisierte Wellen im allgemei-
nen die rAumliche Orientierung (Winkel) 7 (= = tilt angle) der Ellipse in Bezug
auf eine Referenzebene (hier z-y-Ebene) sowie das sogenannte Achsverhaltnis
~ (Verhaltnis der Nebenachse zur Hauptachse der Ellipse) an (Bild 2.4). Das
Achsverhéltnis kann auch Uber das Winkelmal3 ¢ (¢ = ellipticity) angegeben
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A

[ >
EyO
Y

Abbildung 2.4.: Ortskurve des elektrischen Feldvektors einer ebenen elliptisch
polarisierten Welle fur z = 0 als Funktion der Zeit

werden. Es ergibt sich

2E . F
T = g b arctan [ﬁ cos (A@)] , (2.41)
Ell
=5 (2.42)
y0
/
£ = arctany = arctan E:’EO’ (2.43)
y0
1
El, = \/ 5 (Ego + B2+ \/ By + Ely + 2E3, cos(QAgo)) , (2.44)
1
El = \/5 (Ego + B2 — \/E:%O + Bl + 2E%,EL cos(QAgo)) : (2.45)

In Bild 2.5 sind Ortskurven des elektrischen Feldvektors fir verschiedene Kom-
binationen von ¢ und 7 dargestellt. Gblicherweise wird der Polarisationszustand
auf der Poincaré-Kugel mit Hilfe der Winkel 2¢, 27 dargestellt (Bild [2.6).
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A y=l;e=45° O zirkular

Ap=90°

links-

polarisiert v=0,41; © 0 O Q O elliptisch

£=22,5°
Ap=90° Ap=45° Ap=90° Ap=135° A@=90°

v=0; £=0° _ / ‘ \ - linear

Ap=0° Ap=180°

rechts- v=—0,41; .
polarisiert g=—22,5° Q 0 O Q Q elliptisch

Ap=-90° Ag=-45° Ap=-90° A@=-135° Ag=-90°

y=—1; zirkular
e=-45°

Agp=-90°

T=0° T=45° T=90° T=135° T=180°

(Ausbreitung aus Zeichenebene heraus in Richtung auf Betrachter)

Abbildung 2.5.: Polarisationszusténde elektromagnetischer Wellen als Funktion

von e und 7
. 93
obere Hemi- Linkszirkular
sphare = A
linksdrehend

untere Hemi-
sphéare
rechtsdrehend

Rechtszirkular

Abbildung 2.6.: Darstellung des Polarisationszustandes auf der Poincaré-Kugel



3. Allgemeine Zusammenhange und
Begriffsdefinitionen

3.1. Der Poynting-Vektor

Der Poynting-Vektor S ist der Vektor der LeistungsfluRdichte und somit das Vek-
torprodukt aus E und H:

g(z,y,z,t) = E(w,y,z,t) x H (x,y,2,t). (3.1)

Bei harmonischen Zeitvorgdngen fuhrt man einen komplexen Poynting-Vektor
ein ]
S=3 (ExH)  bzw.  Re{S}=50) (3.2)

wobei der Realteil die zeitlich gemittelte Wirkleistungsdichte darstellt.

Da bei einer ebenen Welle im freien Raum E und E immer senkrecht aufeinan-
der stehen und in Phase sind, vereinfacht sich Gl. (3.2) zu:
1 C1EP 1

EH = §|ﬂ|2ZFO- (3.3)

S == —
ST 2T T 2 70

In hinreichend grof3er Entfernung von einer Sendeantenne kann man mit einer
lokal ebenen Welle rechnen, in Kugelkoordinaten existiert dann nur eine radiale
Komponente des Poynting-Vektors

1

S, = S, = S By, (3.4)

=T

Denkt man sich eine Kugelflache in hinreichend gro3em Abstand r mit der Sen-
deantenne als Mittelpunkt, dann mul3 die gesamte abgestrahlte Leistung durch
die Kugeloberflache F' hindurchtreten:

PS:/ K df:/ S, df r — oco. (3.5)

17
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F ist die gesamte Kugeloberflache, df das Flachenelement auf der Kugel:

27 T
P, =1’ / / S, sinf do du r — 0. (3.6)
W=0 6=0

3.2. Antennengewinn und Richtfaktor

Der Antennengewinn wird hier anhand einer Sendeantenne behandelt, die Ab-
leitungen sind aquivalent fur Empfangsantennen. Praktisch ausgefuihrte Anten-
nen strahlen ihre Energie in bestimmte Raumrichtungen bevorzugt ab. Sie be-
sitzen eine Richtwirkung. Diese Eigenschaft wird u.a. durch den Richtfaktor (di-
rectivity) und den Antennengewinn beschrieben. Zu seiner Definition ben6tigt
man neben der eigentlichen Antenne eine Bezugsantenne. Verglichen wird in
der Regel mit einem fiktiven Kugelstrahler, auch isotroper Strahler genannt, der
in alle Raumrichtungen gleichmaRig abstrahlt, jedoch praktisch nicht verwirk-
licht werden kann. Die abgestrahlte Leistung Ps verteilt sich im Abstand r auf
einer Kugelflache 47r2. Die Leistungsdichte S; des isotropen Kugelstrahlers in
diesem Abstand betragt daher

Pg
Amr?’

5] =8 = (3.7)

Der Index ¢ weist auf den isotropen Strahler als Bezugsantenne hin.

Anstelle des Kugelstrahlers wird jetzt die zu untersuchende Antenne an densel-
ben Ort gebracht und mit derselben Leistung Ps gespeist.

Der Richtfaktor D; ist definiert als das Verhaltnis der maximalen Leistungsdichte
Srmax der Antenne zur Leistungsdichte der Bezugsantenne, in diesem Fall des
Kugelstrahlers. Im Fernfeld gilt:

S, S,
D, — rmax 4 2 rmax. 3.8
(= T = (39)

Der Richtfaktor wird i.a. logarithmisch angegeben:
D; = 10log D; [dBi] . (3.9

Der Richtfaktor einer Antenne ist vollstandig durch deren Strahlungsfeld, d.h.
durch ihre Richtcharakteristik beschrieben. Er ist ein Mal} fur die Eigenschaft
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der Antenne, Energie vorzugsweise nur in eine Richtung abzustrahlen, bzw. nur
aus einer Richtung zu empfangen.

Der Gewinn G einer Antenne ist aus dem Verhaltnis der dem Kugelstrahler zu-
geflhrten Leistung Py zur Leistung Ps, die der Antennne zugefihrt wird, be-
stimmbar, wenn beide Leistungen so eingestellt wurden, daf3 in gleicher Entfer-
nung im Fernfeld Sinax = S; wird. Der Zusammenhang zwischen G und D ist
durch den Antennenwirkungsgrad » mit 0 < n < 1 gegeben:

G=nD. (3.10)

Bei verlustlosen Antennen sind Gewinn und Richtfaktor identisch. Der mel3tech-
nisch ermittelte Antennengewinn G wird in der Praxis haufiger als der Richtfak-
tor D verwendet. Dies liegt in der Tatsache begriindet, dal3 der rechnerisch
ermittelte Richtfaktor fur verlustlose Antennen definiert ist, was bei verlustbe-
hafteten Antennen zu Fehlbeurteilung der Antenne flihren kann.

Es sei hier darauf hingewiesen, dal3 der Gewinn einer Antenne nichts mit Ver-
starkung zu tun hat. Es handelt sich um ein Verhaltnismal3, das die Leistung-
dichte der Antenne in einer bestimmten Richtung mit der Leistungsdichte eines
isotropen Strahlers vergleicht, der mit derselben Leistung gespeist wird. Die
Leistung, welche von der Antenne in einer Richtung durch Bindelung vermehrt
abgestrahlt wird, wird der Abstrahlung in andere Richtungen entzogen.

Wegen der Gultigkeit des Umkehrsatzes hangt der Gewinn einer Antenne nicht
davon ab, ob sie als Sende- oder als Empfangsantenne betrieben wird.

3.3. Richtcharakteristik

Der Gewinn liefert eine zwar wichtige, aber nur integrale Aussage beztiglich der
Antenne. In der Regel will man das Abstrahl- oder Empangsverhalten abhangig
von 6 und ¢ wissen. Dieses ist definiert durch die Richtcharakteristik C'(6, v):

(3.11)

max (r:const.)

T—00

E und H sind die Feldstarken im Fernfeld auf einer Kugeloberflache, Emay und
ﬁmax die dabei auftretenden Maxima.
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Durch die Normierung auf Emax entfallt die Abhangigkeit von r (sie ist gleicher-
mafien in E(@,z/;) und Emax enthalten). Damit wird die Richtcharakteristik eine
Funktion lediglich der Richtung (6, ). Sie ist eine dimensionslose GroR3e, deren
Betrag zwischen Null und Eins liegt.

Zur Darstellung der Richtcharakteristik werden die normierten Feldstarkekom-
ponenten als Funktion der Winkel 6 und ) in einem raumlichen Koordinaten-
system aufgetragen. Als Richtdiagramm bezeichnet man die zweidimensionale
Darstellung, die sich durch einen ebenen Schnitt durch die raumliche Richtcha-
rakteristik ergibt. Wenn die Schnittebene in der Vertikalen liegt, spricht man von
einem Vertikaldiagramm, wenn die Schnittebene waagerecht liegt entsprechend
von einem Horizontaldiagramm.

Die auf einen Maximalwert von 1 skalierte Richtcharakteristik C(6,) macht
lediglich eine Aussage Uber den relativen Betrag der Feldstarke in einer aus-
gewahlten Richtung ((, ), nicht jedoch Uber die Orientierung des Feldstéarke-
vektors (Polarisation) oder die Phase. In Funksystemen zum Beispiel ist jedoch
einerseits die Beriicksichtigung der Polarisationseigenschaften der Sendean-
tenne und andererseits die vollpolarimetrische Berechnung der Ausgangsspan-
nung der Empfangsantennen notwendig. Hierzu ist die Definition der Fernfeld-
Richtcharakteristik unzureichend.

Eine vollstandige Beschreibung des Fernfeldes mul3 daher auf der Amplituden-
Richtungs- und Phaseninformation des komplexen vektoriellen Feldes fir grof3e
Entfernungen beruhen. Geleistet wird dies durch die Definition einer komplexen
vektoriellen Richtcharakteristik

o o B0, g)elr B B} B}
C(0,v) = ‘E(r, 0, )i = Cy(0,7)ep + Cy(0,9)éy (3.12)

max |r=const—oo
E@,w(ra 07 w)ejﬁoT
|y (1, 0,0)ed5r

max {r=const—oo

wobei ¢, und €, die lokalen Einheitsvektoren in spharischen Koordinaten kenn-
zeichnen und die Phasenreferenz am Antennentor ohne Beschrankung der All-
gemeinheit zu 0 gesetzt wurde. Die so definierte Richtcharakteristik enthalt die
vollstandige Information beztiglich Betrag, Phase und Polarisation. Da in (3.12),
der Phasenterm e~7%" einer Kugelwelle durch den Faktor ¢*7%" kompen-
siert wird, ist gewahrleistet, dal’ aul3er dem Betrag auch die Phase der komple-
xen vektoriellen Richtcharakteristik unabhangig vom Abstand ist. Aus Griinden
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der Reziprozitat, d.h. der Umkehrbarkeit des Ubertragungsweges, besitzt die
fur eine Sendeantenne definierte Richtcharakteristik auch fur den Empfangsfall
Gultigkeit.

Wie unmittelbar zu erkennen ist, besteht zwischen der Ublichen reellen skalaren
und der komplexen vektoriellen Definition der Richtcharakteristik der einfache
Zusammenhang:

c(6,v) = |C@, \_\/\C@ O)F +|cu6,0) . (3.14)

3.4. Halbwertsbreite und Halbwertswinkel

Als Halbwertsbreite (fyp) oder 3dB-Breite bei einem Strahlungsmaximum
(raumlich: Strahlungskeule) bezeichnet man den Winkelbereich, an dessen
Grenzen die Strahlungsdichte halb so grof3 wie im Maximum ist (d.h. 3dB we-
niger).

Sr(e) A

Srmax

<=V

Abbildung 3.1.: Definition von Halbwertsbreite und Halbwertswinkel

Als Halbwertswinkel (g ) bei einem Strahlungsmaximum (-Keule) bezeich-
net man den Winkel zwischen der Richtung des Strahlungsmaximums und der
Richtung, in der die Strahlungsleistung halb so grof3 ist wie im Maximum. Ist
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das Richtdiagramm in der Umgebung des Strahlungsmaximums spiegelsym-
metrisch, so ist die Halbwertsbreite gleich dem doppelten Halbwertswinkel.

3.5. Zusammenhang zwischen Gewinn und
Richtcharakteristik

Zur Berechnung des Gewinns benétigen wir die gesamte Strahlungsleistung
und die maximale Leistungsdichte. Aus Gl. (3.6) folgt mit Gl. (8.3):

2T ow E2
P, = / / 57— sind df dy
=0 6=0 Fo
_ 2 Bmac 6.do d
™ Zro / / Egnax sin v (3.15)
B2 27.f n
= 2 Dmax / / C2 (8, 4) sin 6 df dy
2 Zro
=0 0=0

Srmax = X (316)
FiUr den Gewinn nach Gl. (3.8) erhalt man
QSrmax
G,=nD;=n-4nr , (3.17)

P,
4
T (3.18)

Gi=nD;=n———0 :
[ [ C%(0,¢)sin6 db dy
=0 0=0

Fur viele Antennen ist es in der Praxis jedoch unmdglich oder zu zeitrau-
bend, das komplette dreidimensionale Richtdiagramm aufzunehmen. Aus die-
sem Grund wurde bereits sehr friih (vor den vierziger Jahren des zwanzigsten
Jahrhunderts, in einer Zeit ohne Rechner) nach Wegen gesucht, das Integral
im Nenner von zu approximieren und auf diese Weise einfachere Na-
herungsformeln zur Berechnung des Richtfaktors aus den Diagrammdaten zu
erhalten.
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Durchgesetzt haben sich Naherungsformeln welche die Halbwertsbreiten 0yg
und ¢ _H B der Richtcharakteristik in den beiden (normalerweise orthogonalen)
Hauptschnittebenen verwenden:

4 4 DB
Gy =nD; = n— i S . (319)

s

T o) sinodody @0nsvus  Oustns
¥=06=0

Zur Bestimmung dieser Naherungsformeln wird nach vorgegangen. Fur
eine bekannte — analytisch zu integrierende — Richtcharakteristik wird das
Integral im Nenner von (3.19) bzw. im Nenner von (3.18) berechnet. Durch Ver-
gleich des Integralwertes mit dem Produkt der Halbwertsbreiten wird der Faktor
a in (3.19) bestimmt. Am Ende entsteht eine Naherungsformel wie sie in (3.19)
ganz rechts angeschrieben ist. Der Faktor DB (Directivity-Beamwidth) ist ein
Zahlenwert, der nur noch von der Winkeleinheit (Grad oder RAD) abhangt.

Fur verschiedene angenommene Richtcharakteristiken ergeben sich naturge-
mal3 verschiedene Werte fir DB. Tabelle gibt eine Ubersicht Uber die ver-
schiedenen in der Literatur angenommenen Richtcharakteristiken und deren
D B-Wert.

Die einfachste Aperturbelegung ist die konstante Strombelegung tber die ge-
samte Apertur (Antenne). Fur die rechteckige Antenne ergibt sich ein Wert von
32383 [deg?] (Fall 3), fiir die kreisrunde Antenne errechnet man 33709 [deg?]
(Fall 5). Eine weitere, insbesondere fur Hornantennen (siehe Kapitel [7)) inter-
essante Belegung die ebenfalls auf einer rechteckigen Apertur basiert, ist kon-
stant Uber der ersten Koordinatenrichtung und cosinusférmig tber der zwei-
ten Koordinatenrichtung. Mit dieser Belegung errechnet sich ein D B-Wert von
35230 [deg?] (Fall 4). GauR-férmige oder cos"-férmige Belegungen besitzen
keine Nebenkeulen. Eine einfache Approximation dieses Falls ist eine ,,quadra-
tische” Charakteristik, die alle Abstrahlung in einem Raumwinkel Q2 = 0y - Oy5
konzentriert und zu einem D B-Wert von 41253 [deg?] (Fall 1) fiihrt. Denkt man
sich eine kegelformige Richtcharakteristik, deren Durchmesser am Kegelful3 ge-
nau 05 entspricht, so erhdlt man einen Wert von 42525 [deg®] (Fall 2). Die
Falle 1 und 2 findet man sehr haufig in der Literatur. Sie treffen jedoch nur auf
Féalle zu, in denen der Beam als rechteckig bzw. konisch angesehen werden
kann und die Charakteristik keine Nebenkeulen aufweist. Dann beispielsweise
kann fur eine idealisierte Antenne (n = 1), die ihre gesamte Leistung in einen
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Fall Richtcharakteristik bzw. Antenne Directivity-Beamwidth
Produkt DB [deg?]
1 RechteckformigeCharakteristik ~ ohne 41253
Nebenkeulen
2 Kegelformige Charakteristik ohne Ne- 42525
benkeulen
3 Konstant belegte rechteckférmige Aper- 32383
tur
4 Rechteckige Apertur, die in einer Rich- 35230
tung konstant, in der anderen Richtung
cosinusformig belegt ist
5 Konstant belegte runde Apertur 33709
6 Runde Apertur mit einer pparabolic-on- 38933
a-12-dB-pedestrial"Belegung
7 Allgemein fir reale Antennen 26000

Tabelle 3.1.: Directivity-Beamwidth fur verschiedene Richtcharakteristiken

Raumwinkel €2 mit gleicher Dichte abstrahlt (Fall 1),

DB 41253
Q  OupVup
angesetzt werden. Ansonsten geben die Félle 1 und 2 eine zu optimistische
Abschatzung der Directivity und damit des Gewinns der Antenne. Die Falle 3
bis 6 beschreiben Charakteristiken mit idealen Nullstellen und von der Haupt-
keule nach aul3en abnehmenden Nebenzipfeln. Dies trifft im allgemeinen auf
theoretisch berechnete Charakteristiken zu. In der Praxis sorgen jedoch Unge-
nauigkeiten bei der Herstellung sowie nicht erwiinschte bzw. nicht modellierbare
Nebeneffekte fur hohere Nebenkeulen und das Auffiillen von Nullstellen in der
Charakteristik. Fur reale Antennen hat sich daher ein kleinerer Wert fur DB, der
mit Fall 7 bezeichnet ist, bewéhrt. Insbesondere flr Halbwertsbreiten 655 < 20°
erweist sich in der Regel die resultierende Naherungsformel

G = (3.20)

26000

Ot Vs

G (3.21)

als ausreichend genau.
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3.6. Antennenwirkflache

Eine Empfangsantenne, die sich in hinreichender Entfernung von einer Sende-
antenne befindet, liegt im ebenen Wellenfeld. Die radiale Energiestromdichte
S, ist in der Umgebung der Empfangsantenne konstant. Die Empfangsantenne
entnimmt mit ihrer fiktiven Antennenwirkflache Ay, dem Wellenfeld die Leistung

Py =S, Ay (3.22)

aus dem Energiestrom S,.

Die wirksame Antennenflache &Rt sich anhand der Stromungslinien der Strah-
lungsdichte S, anschaulich erklaren. Bild zeigt die Strémungslinien von S,
in der Umgebung einer Empfangsantenne.

einfallende
Welle

-

Abbildung 3.2.: Stromungslinien der Strahlungsdichte bei der linearen Emp-
fangsantenne

Die innerhalb der gestrichelten Begrenzungen verlaufenden Strémungslinien
munden in die Antennenzuleitung und sind mit der von der Antenne empfan-
genen Feldenergie verknlpft. Die in Bild gestrichelt eingezeichneten Stro-
mungslinien sind raumlich erganzt in Bild [3.3 dargestellt.

Diese Stromungslinienschar bildet eine Begrenzungsflache A;, wobei die in-
nerhalb der Begrenzungsflache verlaufenden Stromungslinien die von der An-
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Abbildung 3.3.: Wirksame Antennenflache Ay, der linearen Empfangsantenne

tenne empfangene Leistung reprasentieren. In einiger Entfernung von der An-
tenne wird das Empfangsfeld durch die Antenne nicht mehr gestort. Dort ist
die Querschnittsflache (normal zur Ausbreitungsrichtung des Empfangsfeldes)
durch den von A, begrenzten Stromungslinienbereich gleich der wirksamen An-
tennenflache Ay .

Die Antennenwirkflache ist also genauso wie der Gewinn ein Malf3 fur die ei-
nem ebenen Wellenfeld entnehmbare Leistung. Die Proportionalitat ist gegeben
durch:

)\2

AW = _Gz )
A (3.23)
4
Der Beweis erfolgt in Abschnitt[4.6]am Beispiel des Hertzschen Dipols.
Der Flachenwirkungsgrad einer Antenne ist definiert als
Aw
= 3.24
nA ) ( )

geom.
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3.7. Strahlungswiderstand

Der Eingangswiderstand Z 4 einer Antenne ist im allgemeinen komplex:
Zy=Ra+jXa. (3.25)

Da sich die der Antenne zugefuhrte Wirkleistung P, in Verlustleistung Py, und
Strahlungsleistung Ps aufteilt, zerlegt man entsprechend den Realteil R, in
einen Verlustwiderstand R, und einen sogenannten Strahlungswiderstand Rg:

Ri=Ry + Rs . (3.26)

Die Verlustleistung enthélt unter anderem die ohmschen Verluste in den Lei-
tern der Antenne, sowie die dielektrischen Verluste in den isolierenden Teilen.
Abhangig davon, ob man die Antenne nun als Sende- oder Empfangsantenne
betrachtet, lasst sich ein vereinfachtes Ersatzschaltbild angeben (Bild [3.4).

Sender Antenne Antenne Empfanger
Ry R
> ® 1 —:I—iﬁ ® >
R
i X A
I .
- [ Jixa
Ry ZE”
® W ®
Rs
° ] o
a) b)

Abbildung 3.4.: a) Ersatzschaltbild einer Sendeantenne b) Ersatzschaltbild einer
Empfangsantenne

Im Sendefall wird die Antenne von einer Spannungsquelle mit Innenwiderstand
Z,; gespeist, im Empfangsfall stellt der Antenneneingangswiderstand den Innen-
widerstand einer durch die Antenne dargestellten Spannungsquelle dar. Der
Empféanger hat eine Eingangsimpedanz Z ;. Soll im Sendefall der Antenne, bzw.
im Empfangsfall dem Empfanger maximale Leistung zugefuhrt werden, so muf3
zwischen beiden Anpassung vorliegen, d.h.
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Der Antennenwirkungsgrad n, der sich als Verhaltnis von abgestrahlter Leis-
tung Ps zu zugefuhrter Leistung P, errechnet, lasst sich durch Strahlungs- und
Verlustwiderstand ausdriicken als

Rg Ps
— _ =2 3.28
Fur gute Antennen gilt
Ry < Rg . (3.29)

Im weiteren Skript wird, wenn nicht ausdriicklich anders erwéahnt, der Einfach-
heit halber von verlustfreien Antennen ausgegangen und somit der Antennen-
wirkungsgrad zu n = 1 gesetzt!



4. Der Hertz’sche Dipol

Im folgenden Kapitel wird hergeleitet, wie die zuvor bestimmte eben Welle durch
zeitliche veranderte Ladungen oder einen harmonischen Strom generiert wer-
den kann. Die Herleitung beruht auf der mathematisch einfachsten Antenne,
dem Hertz'schen Dipol. Der Hertz'sche Dipol ist eine infinitesimale Strahlungs-
guelle, die Ublicherweise in den Ursprung eines Kugelkoordinatensystems ge-
legt und in z-Richtung orientiert wird (siehe Bild [4.1l Dies kann entweder ein
kurzes Stick Draht der Lange Az sein, das von einem Strom [, durchflossen
wird, oder zwei Kugeln mit der Ladung +0Q), im Abstand Az. Die Felder fur belie-
bige andere Antennen kénnen dann durch Koordinatendrehung, Uberlagerung
und Integration aus der Losung fur den Hertzschen Dipol abgeleitet werden. Es
wird weiterhin von einem homogenen, isotropen, zeitinvarianten Medium aus-
gegangen.

Abbildung 4.1.: Prinzipbild des Hertz’schen Dipols mit Speisung aus einer Wech-
selspannungsquelle U mit der Impedanz Z,

29



30 4.1. Statische Felder

4.1. Statische Felder

Das magnetische Feld eines infinitesimalen, stromdurchflossenen Leiterstiickes
(siehe Bild [4.2) berechnet man nach dem Gesetz von Biot-Savart:

dﬁzﬁdixé N Hw:IOAZ sinQQ

5 4.1
4 |7 (4.1)

AT r

Das elektrische Feld des elektrostatischen Dipols nach Bild ist
| H

| magn. Feldlinie

Abbildung 4.2.: Feld eines stromdurch-

flossenen Leiters Abbildung 4.3.: Feld zweier Ladungen
E - Qo Az cosb | (4.2a)
2meg 13
As si
B, = Qoozsind (4.2b)
drey 13

Die GréRen I, und Q, wurden in Gl. (4.1) und GI. (4.2a) bzw. (4.2h) als statisch
angenommen. andert man sie periodisch und harmonisch, kann man wieder
zur komplexen Zeigerschreibweise Ubergehen:

Io = ig(t) = Re {Le™'}
QQ — qo (t) Re {Qoeth} .

Man erhéalt dann ein elektrodynamisches Feld, allerdings keine sich ausbreiten-
de Welle. Mit den GIn. (4.1), (4.2a) und (4.2b)) lassen sich mittels des Induktions-
und Durchflutungsgesetzes alle Feldkomponenten in Kugelkoordinaten ablei-
ten. Eine umfassende Losung des Strahlungsfeldes erhalt man allerdings erst,
wie im folgenden gezeigt wird, mittels der Maxwellschen Gleichungen. Dazu
werden zuerst die sogenannten elektrodynamischen Potentiale eingefihrt.

(4.3)
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4.2. Einfiihrung der Elektrodynamische Potentiale

Die Berechnung der Antennenfelder kann prinzipiell Gber verschiedene Wege
erfolgen, wobei das Ergebnis in allen Fallen selbstverstandlich das gleiche sein
muf3. Hier wird der Weg Uber die elektrodynamischen Potentiale gewahit.

Aus der formalen Vektorrechnung ist bekannt, daf? jeder divergenzfreie Vektor
als Rotation eines anderen Vektorfeldes dargestellt werden kann. Man wendet
dies auf Gl. (Z.1c) an und fiihrt ein elektromagnetisches Vektorpotential A ein:

B =rot A . (4.4)

Das Vektorpotential A dient hier nur als RechengrofRe. Konkret hat man es wei-
terhin mit dem elektrischen Feld £ und dem magnetischen Feld H zu tun, zu
deren Berechnung das Vektorpotential A benutzt wird. Durch Gl. (@.4) ist der
Vektor A noch nicht vollstandig festgelegt, da ein Vektorfeld (bis auf einen kon-
stanten Anteil) erst definiert ist, wenn aul3er der Rotation auch die Divergenz
bekannt ist. Die Festlegung von div A folgt spater.

Durch Bilden der zeitlichen Ableitung von GI. (4.4) und Vertauschen der Rei-
henfolge von zeitlicher und raumlicher Differentiation folgt

OB A
Mit Gl. (2.1b) erhalt man
L 0A\ -
t|E+—1]=0. 4.6
ro ( + 875) 0 (4.6)

Ein rotationsfreier Vektor kann immer als Gradient einer skalaren Grol3e darge-
stellt werden. Man fuhrt ein skalares Potential o ein und definiert:

. 0A
E+E:—gradgp, 4.7)

- A
= F=— (%—t + grad @) . (4.8)

Da A bisher noch nicht eindeutig festgelegt wurde, gilt nach GI. @.7) bzw. (4.8
das gleiche auch fur .

Durch die Definitionen GI. (4.4) und GlI. werden die Maxwellschen Glei-
chungen erfullt. Setzt man die Gl. (4.4) in Gl.(2.1a) ein, so erhalt man mit
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Gl. (2.2a) und GI. (2.2b)

—

E -
rot rot A = uaaa—t +ud . 4.9

Setzt man firr E den Ausdruck Gl. ein, so erhalt man

> A 0y =
rot rot A= —pue (ﬁ + grad E) +udJ (4.10)

Durch Anwendung der Identitat Gl. (2.7) ergibt sich

. | 2 A .
grad divA — AA = = (—%? — grad %—f) +ud, (4.11a)
- 10°A4 - - 10
= AA— Sar —pJ + grad (div A+ ga—f) . (4.11b)

Dies ist dann und nur dann eine inhomogene Wellengleichung fir /T, wenn
der Klammerausdruck rechts in Gl. (4.11b) verschwindet. Die Losungen der
Wellengleichung sind aber gut bekannt. Daher ist es bei der Behandlung von
Strahlungsvorgangen zweckmalf3ig, die noch offene Definition von div A so zu
wahlen, daf3 die genannte Voraussetzung zutrifft:

> 1 0p
div A=———"F. 412
1V 02 8t ( )
Diesen Zusammenhang bezeichnet man als Lorenz-Konvention (Lorenz Ei-
chung). Bei anderen Zielsetzungen kdnnen andere Konventionen zweckmalig
sei

Mit GI. (@12) erhalten wir die inhomogene Wellengleichung fiir A:

AA— =2 =], (4.13)
Wir bilden die Divergenz von Gl. (4.8)

diVE:—a

o (divA) - Ap, (4.14)

1Es existieren auch andere Konventionen (Eichungen) — zur Berechnung langsamveranderli-
cher Felder kann beispielsweise die Coulomb-Eichung div A = 0 verwendet werden.
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setzen Gl. (2.1d) ein

p_ 9
—=—a (div A) — Ap (4.15)
und erhalten mit Gl. (£.12):
p_1%
C = o Ay, (4.16a)
10 p

Die Lorenz-Konvention fuhrt auch fur die Grof3e ¢ zu einer inhomogenen Wel-
lengleichung. Gelingt es, ausgehend von einer gegebenen Stromverteilung J,
ein Vektorpotential A zu finden, das der Gl. im ganzen Raum genlgt,
dann kann das Strahlungsfeld hieraus bestimmt werden. Hierzu gibt es zwei
Moglichkeiten: Entweder man bestimmt A nach Gl. (Z.4) und E nach GI. (@.8),
nachdem vorher ¢ nach Gl. (4.12) bestimmt wurde, oder man bestimmt H nach
Gl. @4) und dann E nach Gl. (Z.13). Die zweite Methode macht von der Lorenz-
Konvention indirekt Gebrauch, da wir vorausgesetzt haben, daf? A der Gl.
genigen soll.

Der Nachweis, dal die elektrodynamischen Potentiale den Maxwellgleichungen
genigen, lafidt sich anhand der ebenen Welle erbringen.

4.3. Losung der inhomogenen Wellengleichung

Das Strahlungsfeld des infinitesimalen Dipols, der sich im Ursprung eines
Kugelkoordinatensystems bei (0,0,0) befindet, wird Uber die Wellengleichung
Gl. des Vektorpotentials A berechnet. Im Fall von einer harmonischen
Schwingung resultiert dann aus Gl. mit GI. (2.13):

AA + B4 = —u] . (4.17)
Da die Stromdichte nur eine z-Komponente hat
J=J.é (4.18)
hat gemaR Gl. (4.17) auch das Vektorpotential nur eine z-Komponente

—

A=Ag,. (4.19)
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AuRRerdem verschwinden die Ableitungen des Vektorpotentials nach ¢ und v, da
die Quelle J, nur in einem Punkt, dem Koordinatenursprung existiert:

0A,
0 0 (4.20)
0A
—= = 4.21
5 =0 (4.21)
Das Vektorpotential hangt damit nur vom Radius r ab
A= A(r) (4.22)
Aus Gl. [4.17wird
AA.(r) + PA.(r) = —pd. (4.23)

Gemal der Definition des infinitesimalen Hertz'schen Dipols soll die Stromdich-
te J. und die Ladungsdichte p aul3erhalb der (im Ursprung liegenden) Quelle
verschwinden. Diese Situation lafl3t sich am einfachsten in Kugelkoordinaten be-
schreiben:

p=20 und J,=0 fur r>0. (4.24)
Das fuhrt auf die Helmholtz-Gleichung

AA, + B%A, =0 fur r>0. (4.25)

In Kugelkoordinaten lautet Gl.

10 ([ ,0A, )
A, = 4.2
r2or (T or ) b 0 (4.26)
Durch Substitution von 0
A, == (4.27)
”
und damit 9 P
6_7’ T ﬁ (4.28)
ergibt sich aus Gl. (4.26))
Q
2:
7“2 or < ) +5 T
1 aQ 0°Q aQ 22
8r2 T
8—Q B3*Q=0 (4.29)
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Die Lésung dieser Wellengleichung ist eine sich kugelférmig vom Ursprung weg
oder zum Ursprung hin ausbreitende quasi ebene Welle:

Q= Qweiﬂ'ﬁr (4.30)
Fur den Fall der sich vom Ursprung aus weg ausbreitenden Welle ergibt sich
daraus fur das Vektorpotential
efjﬁr

r

Um nun A, zu bestimmen, muss das Vektorpotential AZ direkt an der Quelle be-
rechnet werden. Dazu wird das Volumen-Integral der inhomogene Wellenglei-
chung bestimmt und das Volumen in Form einer Sphare mit dem Radius
ro — 0 angenommen, da die Quelle J, nur bei r, = 0 existiert. Das Volumenin-
tegral von Gl. lautet:

/ AAdv + 32 / Adv = —p / J.dv (4.32)
Vv Vv 1%

Uber die Anwendung des Satzes von Gauss

ﬂ divd dv = @ @ da (4.33)

ergibt sich mit # = VA, aus dem ersten Term in Gl. (4.32):

2w

/ AAAV = / V. VAV = / / VA sin0d)dy  (4.34)
1% 174 0 0

Mit oA ” 5
- e IPT e P
Ae, = — = Ay — -7 4.35
V—ze ar £30 < 7,2 jﬁ r ) ( )
folgt daraus:
2
lim [ AA.dV = lim / / Ay (=1 — jBro)e=3% sin@ d dip = —4rA,.
r0~>0 7‘0*)00 0

(4.36)
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Der zweite Term in Gl. (4.32)) kann folgendermal3en vereinfacht werden:

ro 2w ™

—jpr
lim [ A.dV = lim///Aoe r2 sin 6 df du
0 00
T0

ro—0 ro—0 T
1%

(4.37)

ro—0

= lim /Aore_jﬂ’"élﬂdr
0

r . 1 . ro
_ 4md, lim [_,ejm_ewr
07«0%0 _jﬂ ﬁQ 0

=0
Mit dV = da - dl kann der dritte Term in GI. in

 lim LAV = plydl (4.38)

TO—
\%

vereinfacht werden. Damit ergibt sich fir Gl.
1,dl
47
Mit Gl. (4.4) und der ersten Maxwell'schen Gleichung (2.1a) fur harmonische

Felder und Quellenfreiheit, d.h. J = 0 kénnen die Felder des Hertz'schen Dipols
aus dem Vektorpotential bestimmt werden.

(4.39)

Nach dieser speziellen Losung fir den infinitessimal kleinen Hertz'schen Dipol
im Koordinatenursprung kann daraus durch einfache Gberlegungen eine allge-
meine Losung der inhomogenen Wellengleichung abgeleitet werden. Dazu wird
zuerst der statische Fall mit 5 = 0 betrachtet. Aus der inhomogenen Wellenglei-
chung [4.23 wird dann

AA, = —pd, (4.40)
mit

A, = A~ (4.41)

Gl. ist eine Poisson-Gleichung, deren allgemeine Losung bekannt
ist [BalO5]:

A=t Ly (4.42)

= An ) r
1%

Um nun zur dynamischen Lésung zu kommen, nutzt man die Analogie zwischen
Gl. 431 und GI.[441] Gl. 4421 muss demnach mit e=7" multipliziert werden, so
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dass sich fur § > 0 folgende Ldsung ergibt:

B /"L lze_jﬂr
= 4 r
%4

dv’ (4.43)

Erganzt man nun den Term ¢’“! der harmonischen Schwingung, so ergibt sich

J e—ibr vt J e —dw(t=5r)
Aty =L [=2—"av =L [=C— ~qp (4.44)
4 r 47 r

14 \%
Daraus kann direkt die allgemeine Losung der inhomogenen Wellengleichung
im Zeitbereich abgeleitet werden:

s (It )

= av’ 4.45
dr) |7 — 7] ’ (4.45)

4.4. Berechnung des Strahlungsfeldes

Bis hierhin wurden die elektromagnetischen Potenziale eingeftihrt und die inho-
mogene Wellengleichung (Gl. hergeleitet. Weiterhin wurde ihre allgemei-
ne Losung in Abhangigkeit der Stromdichte J (7, t) gefunden (GI.4.45), aus der
die Felder des Hertz’'chen Dipols bestimmt werden kdnnen. Dazu kommt man
noch einmal zu den Annahmen des Hertz'schen Dipols zuriick:

¢ infinitesimal kleiner Dipol im Ursprung des Kugelkoordinatensystems,
e keine Ausdehnung in z- und y-Richtung und
e konstanter Strom iy(t) in z-Richtung Uber einer Lange Az

Die Stromdichte J (#/,¢) kann nun wie folgt durch den Strom iy(t) am Punkt
|| = 0 ersetzt werden:

0 : |r|>0

J (7 t)dV' = J (7 t)dd' dz' =
(7.1 (7, 1) da'dz {io(t)ézdz’ L fr[ =0

(4.46)
Damit ergibt sich mithilfe der Identitat Gl. (2.38) das retardierte magnetische
Vektorpotential fur |7] > 0 zu

o (£ =1 17)
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Fahrt man nun wieder harmonische Vorgéange ein, d.h.

io(t) = Re {Lye™'}, (4.48)
so resultiert das magnetische Vektorpotenzial des Hertz'schen Dipols zu
S IoAz (4 r
A(r,t) =Re {Meﬂw(t—ﬁ} g, (4.49)
4mr

Zur Vereinfachung wurde in GI. (4.49) » = |r] gesetz. Durch Ersetzen von “ = j3
(siehe Gl. (2.38)) und Einfuihren von

I, A
Ay = HE0=2 (4.50)
47
ergibt sich das magnetische Vektorpotenzial in kartesischen Koordinaten und

fur harmonische Vorgéange zu

A =0
= ’ 451
4 —0 (4.51)
und _
e_]BT‘
A=A : (4.52)

T
Das magnetische Feld kann nun direkt aus der Definition fiir das magnetische

Vektorpotenzial Gl. (4.4) abgeleitet werden:

L1
H = —rot A. (4.53)
]

Da A, von r abhéangt, muss man allerdings das magnetische Vektorpotenzial
zuerst in Kugelkoordinaten tberfuhren (siehe auch Abbildung [4.4):

AO e_jﬂr

A, =A, cosf = cosf , (4.54a)
r
_ —jBr
Ay =—A,sinf = o sinf , (4.54b)
r
A,=0. (4.54c)

Das Magnetfeld folgt aus Gl. (@.4). Fir rot A gilt in Kugelkoordinaten
(Gl. (A3.2)):

- 1 o . 0Ay | .
rot A = s [%(sm 0A,) — %] e+
1 04, 1[0 .
{rsme o [a”ﬂw)uee* (4.55)

19 10A.]
* [FE(TAG)_F o0 ] € -
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Da sowohl 4, als auch 8@/8w voraussetzungsgemal identisch Null sind, ver-
schwinden die - und §-Komponenten des magnetischen Feldes:

H =0, (4.563)
Hy=0, (4.56b)

Die y-Komponente des magnetischen Feldes ergibt sich aus der dritten Zeile
von Gl. wie folgt:

1 8. P e
H,=—{AyjB e sind + A sin 0
wur r

A, o3BT :
:_70; ﬁ (1—£) sinf .
T r

Um nun das elektrische Feld zu bestimmen, bedient man sich der 1. Maxwell-
Gleichung fiir harmonische Felder (2.1a). Fiir » > 0, d.h. Quellenfreiheit (J = 0),
ergibt sich daraus

— 1 —
F=—rotH. (4.57)
Jjwe

A 4.
z Ay A

Abbildung 4.4.: Magnetisches Vektorpotenzial in Kugelkoordinaten.
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Die Rotation von H in Kugelkoordinaten findet man wieder in GlI. (A.3.2):

. 1 H
rot H = lg(sin Qﬂw) — 8_9] e+

(4.58)

= 0 resultiert das

(4.59)

(4.60a)

(4.60D)

(4.60c)
(4.60d)
(4.60e)

(4.60f)

rsind | 00 0
1 0H 110
=T _ _ H —
{rsin@ oYy r [8r(r_w)] } cot
10 10H
~—(rH,) — -—==|¢, .
+ [r or (rHy) r 00 ] v
. OH oH oH,
Mit H, = 0und H, = 0, d.h. auch Sn =0, 57 =0 und =55
elektrische Feld zu
1 —ipr (4 1
E, =—- - [Aoe <£+—>2sin00059]
jwe - rsinf L roor?
2.e=Iibr (4 1
= A, -e J0 + — | cosf
jwep \r2 3
1 —ipr j 1
Ly = —- [Aoe <52—‘ﬁ——2> sin@]
JWET o r T
—jBr 2 i 1
:_Aoe_ <B——é——3>sin0
Jwep \ T T r
und
E¢ =0
Durch Umformen sowie mit Gl. ergeben sich die Felder des Hertz'schen
Dipols zu:
B o=y At (2 2 o
= — Z— W | — COS
= e PR Br (ﬂr)2 ’
By =1y Az— 1— = — 0
E¢ =0
ﬂr - 0
Hy=0
1 e j
=1y Az— 81— = sind.
H, =1, S P jﬂ( ﬂr) sin

(4.609)
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Da in den Feldkomponenten Terme proportional 1/r bis 1/r3 enthalten sind,
empfiehlt es sich, zur Vereinfachung die Bereiche

e Nahfeld der Antenne fur 5r <« 1 und
e Fernfeld der Antenne fur gr > 1 und
Zu unterscheiden.

4.4.1. Das Nahfeld des Hertzschen Dipols

In der unmittelbaren Umgebung der Antenne mit 5r < 1 bestimmen die Terme
mit den hdchsten Potenzen von 1/5r das Feld. Vernachlassigt man die tbrigen
Terme, so beschreiben die verbleibenden Gleichungen das Nahfeld. Zusatzlich
kann man e=7°" x~ 1 setzten. Man erhalt damit das Nahfeld:

—3jBr 9
E,.=-1 e Jjw 5 cos 0, (4.61a)
T r (Br)
—3jBr 1
Ey=-1 A€ Jw——5sinb, (4.61Db)
T r (Br)
1 e 9P
Hy =10 € sind. (4.61c)
T

Aus den Gleichungen (4.61a) bis (4.61c) lasst sich ablesen, dass der Poyn-
ting Vektor des Nahfelds imaginar ist. Dies bedeutet, dass im Nahfeld fast aus-
schlieRlich Blindleistung erzeugt wird.

Am Anfang dieses Kapitels wurden die statischen Felder eines infinitesima-
len, stromdurchflossenen Leiterstickes und eines elektrostatischen Dipols be-
stimmt. &ndert man nun diese Felder periodisch und harmonisch, so kénnen
mit I, = jw@, die statischen Felder aus (4.1) bis (4.3) in die Feldgrosen des
Nahfelds (4.61a) bis (4.61c) tberfihrt werden. Im unmittelbaren Nahfeld der
Antenne (8r < 1) sind die elektromagnetischen Felder demnach identisch mit
harmonisch veranderten elektrostatischen Feldern.

4.4.2. Das Fernfeld des Hertzschen Dipols

Die Gleichungen fur die FeldgroRen Gin. (4.60a)—(4.601f) enthalten als Faktor
ein Polynom in 1/8r . In groRer Entfernung von der Antenne mit Sr > 1 kann
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man die Terme mit hdheren Potenzen von 1//r vernachlassigen. Die dann ver-
bleibenden Gleichungen beschreiben das sogenannte Fernfeld in Abhangigkeit
vom Speisestrom [,

e_jﬁr

By =1, Az jw siné, (4.62a)
4T r

e_jﬁr

1
H, =1, Az4— jp siné. (4.62b)
7r

r

Das Fernfeld besitzt nur noch die Komponenten £, und H,,. Somit ergibt sich
ein Poyntingvektor, der radial von der Antenne wegzeigt. Er besitzt nur eine

Komponente:

1 1
S, = ZE,H), = = I2 A2

.2
5, =3k i (w3 sin“ @ (4.63)

(4mr)?

An der Tatsache, dass der Poynting Vektor im Fernfeld des Hertz'schen Dipols
rein reell ist, lasst sich auch ablesen, dass Wirkleistungstransport stattfindet,
d.h. die Welle sich ausbreitet. Wie schon im Kapitel 2.1 fir ebene Wellen her-
geleitet, ergibt der Quotient aus E- und H-Feld den Feldwellenwiderstand

=~ 7, (4.64)

4.5. Die Richtcharakteristik des Hertzschen Dipols

Die Richtcharakteristik wurde im Abschnitt[3.3] GlI. definiert als:

_ gew| | _ |G|
B0 | e |H6.0)

T— 00

L 00,)

max

max (r:const.)

Die Definition gilt fur das Fernfeld.

Aus den GIn. und folgt fur das Vertikaldiagramm

u eI
4T r
= Cy (0) = |sin 0| .

E@max = lO AZ jwv (465)

FUr das Horizontaldiagramm erhalt man

67.7'57‘

1
Hd)max = lO AZ4 ]67 (466)
v T

= Cpy () =1 =konst. # f (¢).
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In den Bildern und sind die beiden sehr einfachen Diagramme nach
Gl. und dargestellt. Bild [4.6] zeigt eine raumliche Darstellung.

3

VA
a) b)
> (o) >
X y Yy
vX

Abbildung 4.5.: a) Vertikaldiagramm und b) Horizontaldiagramm des Hertzschen
Dipols
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X

Abbildung 4.6.: Rdumliche Richtcharakteristik des Hertzschen Dipols

4.6. Strahlungswiderstand, Gewinn und Wirkflache
des Hertzschen Dipols

Die abgestrahlte Leistung berechnet sich nach Kapitel [3 aus

2T w

P, = / / S, sinf df du (4.67)

=0 =0

Da im Freiraum im Nahfeld keine Verluste auftreten, gentigt es aufgrund der
Energieerhaltung, Ps aus Gl. zu berechnen. Es ergibt sich:

Po=T L1z Az (4.68)
3—3_0 FO )\0 .

Definiert man nun den Strahlungswiderstand Rg, als den Widerstand in den
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fiktiv die abgestrahlte Leistung geht, durch

1
Ps =5 |L[* Rs, (4.69)
dann folgt
2Py 2m Az’

Ro = =7 — 4.70
i3 (5) o

Az\° Az 1
Rsg=790Q ( — far — — 4.71
5 < )\0 ) ! )\0 < 2w ( )

Der Strahlungswiderstand Rg bildet zusammen mit dem Verlustwiderstand Ry
den Realteil der Eingangsimpedanz der Antenne. Als Imaginarteil der Ein-
gangsimpedanz eines Hertzschen Dipols ergibt sich die Impedanz der stati-
schen Kapazitat der Anordnung, mit der der Hertzsche Dipol angenahert wur-
de. Es gibt daher keine allgemeingtltige Formel fir den Imaginéarteil der Ein-
gangsimpedanz.

4.6.1. Gewinn und Richtfaktor

Wie aus Gl. zu ersehen ist, liefert der Hertzsche Dipol die maxima-
le Strahlungsdichte fur 6 = 7/2 . Der Gewinn betragt daher nach Gl. (3.8),
Gl. und (4.63):

2
Srmax l 12Z S T‘LQ
Gi = 477'7”2? = 47TT2 8 | | 2 0 ()\OA) 2 (472)
: 5IL Zro (55)

=G = g 2 101og (g) — 1,76 [dBi]. (4.73)
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Anderseits der Richtfaktor berechnet sich nach Gl. (3.18

D, = dr

T T 20, 0)sin0 do dy

=0 0=0
47
2T w
[ [ sin®6 do dvy
$=0 =0
B 47
- 1 1
2r(1-%+1-1%)

_ g (1, 76dBi) (4.74)

mit 1
/sin3 xdr = —cosz + 3 cos® (4.75)

4.6.2. Antennenwirkflache

Zur Berechnung der Wirkflache nach Abschnitt[3.6/bringt man einen Hertzschen
Dipol (Zweikugelmodell nach Bild [4.1], aber ohne innere Spannungsquelle) op-
timal ausgerichtet als Empfangsantenne in das Feld einer ebenen Welle mit

, E.. .
E.=E., ¢ und H, === eibe (4.76)
ZFO
die in (—z)-Richtung lauft und die Leistungsdichte
1 1 )
S|==-E,H =——|E 4.77
besitzt. Dann folgt die Leerlaufspannung
U, = / Eds~ E., Az (4.78)

an den Anschlussklemmen dem elektrischen Feld dieser Welle. Nach der De-
finition der Wirkflache aus dem ebenen Wellenfeld mul? die durch Ay, tretende
Leistung

|E.ol”

Pp=Aw S, = Ay —— 4.79
o = Aw 5, = Aw5 2L (4.79)
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gleich der maximal am Ausgang des Dipols verfiigbaren Leistung sein (konju-
giert komplexe Anpassung des Empfangers an die Antenne):

1%

"8 Ry 2 Rs
Gl. erhalt man aus Bild 3.4, wenn man Z, = Z3}, ansetzt und beachtet,
dafl3 U 4, eine Scheitelwertgrof3e ist.

Mit Gl. (4.80) ergibt sich nun Ay, zu

Pg

(4.80)

_ LUAP 2Zp0 _ 121 (A2)° (4.81)

Y8 Ry B, 4 Rs
Mit R aus Gleichung (4.70Q) erhalt man
3
Aw = — )2, 4.82
W= N (4.82)

Sie hangt nicht von der Lange Az dieser Antenne ab, sondern nur von ),
d.h. von der Frequenz der einfallenden Welle, solange Az < A\¢/27 ist. In Ab-
schnitt [3.6] wurde bereits darauf hingewiesen, daf} es eine Proportinalitat zwi-
schen Gewinn und Wirkflache gibt. Mit Hilfe der speziell fir den Hertzschen
Dipol gltigen GIn. und erhalten wir diesen Proportionalitatsfaktor
und damit die GI.

S

A = G
w 47TGZ7

die allgemein fir jede Antenne gilt.

4.7. Das Feldlinienbild des Hertzschen Dipols

Man bekommt eine Vorstellung vom Strahlungsfeld des Hertzschen Dipols,
wenn man die Feldlinienbilder betrachtet. Die magnetischen Feldlinien sind kon-
zentrische Kreise um die Dipolachse. Den Verlauf der elektrischen Feldlinien in
Abhangigkeit von der Zeit zeigt die Bildfolge [4.71 Dargestellt ist jeweils nur ein
Quadrant, der Dipol befindet sich in der linken unteren Ecke der Bilder. Der linke
Bildrand entspricht der positiven z-Achse. Der gestrichelte Viertelkreis gibt den
Abstand einer Wellenlange an. Die Zeitabstdnde zwischen den einzelnen Bil-
dern sind gleich grof3. Wie man sieht, beginnen nach dem Zeitpunkt ¢ = 0, 3337
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einzelne Feldlinien sich abzuschniren. Sie |6sen sich vom Dipol und wandern
als geschlossene Feldlinien in den Raum. Zum Zeitpunkt ¢ = 0,57 sieht das
Feld gleich aus wie zum Zeitpunkt ¢t = 0, die Feldlinien haben jedoch die entge-
gengesetzte Richtung.

Das Bild [4.8] zeigt firr t = 0 einen Schnitt bei 1) = const.

Bild [4.9 stellt die Verschiebungsstrome und die magnetischen Feldlinien dar.
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X
N
\
\

t/T=0,25

L

t/T=0,417

Abbildung 4.7.: Elektrische Feldlinien eines Hertzschen Dipols zu verschiedenen
Zeitpunkten (7" = 1/ f = Periodendauer)
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®
Dipol

|

|

|

-~
~ —

—

Abbildung 4.9.: Verschiebungsstrome und magnetische Feldlinien einer Dipol-
welle im Momentanbild



5. Lineare Antennen (Stabstrahler)

5.1. Allgemeines zu linearen Antennen

Die lineare Antenne besteht in ihrer einfachsten Form aus einem geraden zylin-
drischen Leiter, der meist symmetrisch in der Mitte (Bild 6.1a) oder im Ful3punkt
(Bild 5.1b) gespeist wird. Man setzt voraus, dal3 die Stromelemente als auf

2a T J §
= T «—
t
) | b) ' T
t z t |
t 0 |1 l
n ——0
a) '
. ' 7

Abbildung 5.1.: Lineare Antennen

der z-Achse konzentriert betrachtet werden kénnen und in z-Richtung orientiert
sind. Damit kann die lineare Antenne in unendlich viele Hertzsche Dipole zer-
legt werden. Die Feldstarken des Hertzschen Dipols sind bekannt (Gl. (4.62a),
(4.62b)):

—JjBor
Ey =1, AZ4i ‘ jw sind,
m T
o )
H, =1, AZE . jBo sinf.

51
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Der Stab wird von einem Strom [ durchflossen, der sich langs des Stabes an-
dern, also eine Funktion von z sein kann. In einem fernen Punkt P, der durch
den Winkel ¢ festgelegt ist, bildet sich ein Potential A, als Summe (Integration)
aller Teilpotentiale A,(z) der infinitesimalen Teildipole der Léange A-.

21

?l(z)

Abbildung 5.2.: Koordinaten zur Berechnung des Vektorpotentials

Die Wegdifferenz der Strecken von einem Punkt z (auf dem Stab) nach P und
2 = 0 nach P ergibt sich nach Bild 5.2 zu

Ar(z)=r(z) —r(0) = —z cosb, (5.2)

wenn man voraussetzt, dafd sich der Punkt P im Fernfeld der Antenne befindet,
d.h., » > [. Durch diese Wegdifferenz ergibt sich eine Phasendifferenz j,- Ar(z)
der Teilwellen, die in P ankommen. Das Teilpotential A,(z) bestimmt sich somit
zu:

A, (2) = #(z)em”(z)i (2) Az. (5.3a)

Damit folgt das gesamte Potential unter Annahme der Fernfeldnéherung fir den
Abstandsterm r(z) =~ r(0) (die Phasendifferenz darf nicht vernachlassigt wer-
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den):
+1
@:/@@M: (5.3b)
2
+l
_ M -iBor / I(z) e~30087) g (5.3¢)
4 r

-1

Abstandsfaktor und Richtungsfaktor des Vektorpotentials

Die Gesamtfeldstarke ergibt sich durch Integration aller Teilfeldstarken unter
Berlicksichtigung der Phase:

+1
Ey = [ Ey(0)dz. (5.4)
-l

Somit erhalt man fur £, aus Gl. (5.1) und Gl. (5.2)

E, = jw%e_ﬂ“(o) sin 0 / 1 (2) effozeosty, (5.5)
r
T Antenne
Abstandsfaktor Richtungsfaktor F' (0)

H,, erhalt man aus:
_ Ly
= Zeo
Im folgenden werden einige typische Beispiele linearer Antennen untersucht.

(5.6)

5.2. Strahlungseigenschaften diinner linearer
Antennen

Die Richtcharakteristik wurde bereits in Abschnitt[3.3]definiert. Wegen der Sym-
metrie in ¢ ergibt sich hier

_ [F )]

CO.¥)=C0) ==

(5.7)

Wie schon erwéhnt, kiirzt sich bei der Bestimmung von C(6) der Abstandsfaktor
weg.
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5.2.1. Homogen (konstant) belegte Antennen

Bei konstanter Belegung, d.h.
I(z)=1(0) (5.8)

gemaf Bild 5.3 kann 1(0) bei der Berechnung von E, vorgezogen werden. Da-
mit ergibt sich aus GI. (5.5):

+l
Ey,= Ksinf 1(0) / pifozcost .,
z==l
sin (2}\%1 cos 9) (5.9)

2rl o050

Ao
mit K’ = 1(0)jw-L—e P2 |
4qr

= K'sin6

1(0)

+1

Stromverteilung

—_—
VYIY9V99IV99999Y9YYY

—_—
\AAAAAAAAAAI

-1
Abbildung 5.3.: Stromverteilung der konstant belegten Antenne

Das Maximum der Funktion nach Gl. (5.9) wird durch geeignete Wahl von K’ zu
1 festgelegt. Damit folgt fur die Richtcharakteristik gemaf Gl. (5.7):

sin (2/\il CoS 9)
0

2l

Ao

sin
sin 0 —C

¢

sin 6

C(0) =

. ol
mit ¢ = 2 cosd.  (5.10)
cos f Ao
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Die Richtcharakteristik C'(6) ist das Produkt der Kurve aus Bild mit ¢ aus
Gl. multipliziert mit sin 6. Die Vertikaldiagramme des Stabes nach Bild 5.3
sind also den Vertikaldiagrammen des Hertzschen Dipols in Bild sehr &hn-
lich, wobei jedoch der Faktor sin ¢ /¢ hinzukommt, der die Halbwertsbreite etwas
verkleinert und die Amplituden der Nebenzipfel vermindert. Fir die Richtwir-

1,0 Hauptstrahlung

sin{
¢

Funktion

0.7 Halbwertsbreite

erste Nullrichtung

erste Nebenstrahlung
zweite Nullrichtung

zweite Nebenstrahlung
0,13

~3n -27:\-/75 nVn 3

0,21 {—

0,5

Abbildung 5.4.: Funktion sin (/¢

kung erhalt man das Diagramm nach Bild 5.5 Fir Werte von ¢ > = entstehen
Nebenmaxima, wobei die Phasenspriinge an den Stellen {( = nz auftreten.

| ACHSE %=0°

Abbildung 5.5.: Vertikale Halbwertsbreite eines Stabstrahlers

Die Diskussion der Richtcharakteristik erfolgt anhand von Gl. (5.10). Nullstellen
ergeben sich fur

sinf =0 =60 =0° 180° und

i ) 5.11
s1nC:0 :>Ll cos =nm. ( )

¢ Ao
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Die Halbwertswinkel liegen symmetrisch um ¢ = 90°. Fir sie gilt

1 . sin ¢

ﬁ = sin 6 c
Fur lange Antennen bestimmt fast ausschlief3lich der Faktor sin (/¢ die Halb-
wertsbreite der schmalen Hauptstrahlung, da sinf =~ 1. Dann gilt mit 05y =

/2 —0:

(5.12)

A
Opp = 2 O ~ 5102—3. (5.13)

5.2.2. Sinusformig belegte Antennen

Bei sinusformiger Strombelegung der Antenne |13t sich die Stromverteilung wie
folgt darstellen:
1()= L0
sin g [
In Bild [5.6] ist die Stromverteilung fir verschiedene Stablangen 2/ dargestellt.
Durch die Pfeile langs des Stabes kann man erkennen, in welcher Richtung
der Strom [ auf den Antennenstdben lauft. In der Speisestelle wechselt die
Stromrichtung. Es ergibt sich die Feldstarke in einem Aufpunkt P(r, ) (Bild 6.2)

sin By (I —|z]). (5.14)

21=0,22 21=0,5A 21=0,81% 21=A1 21=1,2%

\(2)

,,,,,,,, I(z)
,,,,,,,,, 1(2) I — [
,,,,,,, I
A I(2) T 1(z) II I —
I
10| o 10) o) sl
——

1(0) 1(0)

Abbildung 5.6.: Stromverteilung /(=) auf Stabstrahlern
aus der Integration
+1
T ,
E, = ije’Jﬂor,_(io) sin 0 / sin By (1 — |z]) e?P0=cs0q (5.15)
Amtr sin [yl

z=—1
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axr

/eo‘m sin (Bx + ) dx = e lasin (B + ) + cos (Bx + )] (5.16)
z 0 I
sin By (I — |2|) e?P0zes0dy = / sin By (1 + z) #7004 +/ sin By (I — z) e?P0zes0y = (5.17)
- 0

[ ejﬂozcose

0
' 0 si [+ — [+ + (5.18
oo 8Ost (314 52) — s (314 521} + 6.30

ejﬁgzcos@ . ‘ 1
l_BQ prCY e {jpcosBsin (5l — fz) + Bcos (Bl — ﬂz)}]o = (5.19)
1 . 0 e—jﬂlcos@ )
= Fan’e {jB cos@sin (5l) — fcos (Bl)} — Fen’o {-5}+ (5.20)
6j5lcos€ 1 . '
m {6} - m {]6 cos 6 sin (61) -+ BCOS (61)} = (521)
_ erdPleost g gmibleost _ 9 cos(Bl) 2 cos(Blcostl) — cos(Bl) (5.22)
N Bsin? 0 B sin? 0 '
o g L(0) 2 cos (Bolcosf) — cos Byl
= L= jw47rr ¢ sin Byl Sy sin ¢ ' (5.23)
Gemal der Definition nach Gl. (5.5) folgt hieraus der Richtungsfaktor
~I(0) 2 cos(Bylcost) — cos Byl
E(6) = sin Byl By sin ' (5.24)
A/2-Dipol
Fir 2l = A\/2 d.h. 54l = 7/2 folgt aus Gl. (5.24
21 (0) cos (g coS 9)
F(0) = 2
E(6) Bo sin 6 (5.25)
und damit 57 (0
Ja ‘5( ) bei 6= . (5.26)
0
woraus sich fur die Richtcharakteristik
cos (% cosf
C(0) = M (5.27)

sin 6
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Abbildung 5.7.: a) Stromverteilung und b) Richtcharakteristik des \/2-Dipols
(zum Vergleich 21 <« \¢/7 gestrichelt)

ergibt.
Den Gewinn erhalt man aus

o 47 47
7 - 2r cos? (3 cos 0)
2

[ JC2 @ g)sinodody | | =5 g gy
0 0 0 0

(5.28)

G, = 1,642, 15 dBi.

Das Integral ist numerisch auswertbar.

Dieser Gewinn unterscheidet sich nur wenig vom Gewinn des Hertzschen Di-
pols mit 1,5. Mit Kenntnis des Gewinns laf3t sich die Berechnung des Strah-
lungswiderstandes durchfiihren. Aus Gl. erhalt man

2Pg

Ro = —5_ 5.29
S=ILOP 5-29)

wobei sich Ps mit Hilfe des Gewinns nach Gl. (3.8) ausdriicken laRt als

2| max

G,

Pg = 4nr (5.30)
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|S|max Mit Hilfe der E-Feldstarke

2 o,
max = — 2% 5.31
Slonne = 1575 (5.31)
und |Ey|max Nach Gl. (5.23):
1 wp Zro
E =———|1[(0)|=——1|L(0)]. 5.32
|—9|max 27TBOT —( )| o —( )| ( )
Hieraus folgt der Strahlungswiderstand des A /2-Dipols zu
Zro 1209
Hs rG; 1,64 73 (5.33)

Obwohl Gewinn und Richtcharakteristik des \/2-Dipols und des Hertzschen Di-
pols nur gering voneinander abweichen, ergeben sich gro3ere Differenzen im
Strahlungswiderstand.

A-Dipol
Fiur 21 = A, d.h. 5yl = = erhalt man aus Gl. (5.24):

P92 10
Bo sin Byl

Zur Bestimmung von C(#) setzt man zunéchst ! = m — ¢ und kirzt vor dem
Grenzibergang ¢ — 0 durch den Ausdruck 2|1(0)|/(S, sin pl). Damit erhalt man
die in Bild (5.7) dargestellte Richtcharakteristik

(5.34)

_ lcos(mcost) +1
C<9)_§ sin 0

(5.35)
und nach numerischer Auswertung
G; = 2,41 = 3,82dBi.

Der groRere Gewinn, den der A-Dipol gegenuber dem \/2-Dipol hat, zeigt sich
im schlankeren Strahlungsdiagramm.
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z

b)

NN

a) f
|
|
|
|

Abbildung 5.8.: a) Stromverteilung und b) Richtcharakteristik des A-Dipols

Langere lineare Antennen

In Bild 5.9 sind die Vertikaldiagramme von linearen Antennen der Lange 2] >
3\/2 dargestellt, die numerisch nach Gl. ausgewertet wurden. Bei An-
tennenlangen 2/ < X hat das Diagramm nur ein Maximum. Fiur 2/ > X bilden
sich zusétzlich zu den Hauptkeulen noch Nebenkeulen aus.

Bei groReren Antennenléngen entstehen viele Nebenkeulen (Bild[5.9/c) und die
Lage der Hauptkeulen neigt sich immer mehr in Richtung der Antennenachse.
Dies ist das Prinzip der Langdraht-Antenne, deren La&nge ein Vielfaches der
Wellenldnge betragt und deren Hauptstrahlrichtung nur wenig von der Richtung
des Drahtes abweicht.
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4,
I
I
I
|
7
I
I
I
I
) |
a
21=302
Az
I
I
I
I
I
( l
>
y
( |
I
I
I
b) 21=2)
C)

Abbildung 5.9.: Richtdiagramme und Stromverteilungen linearer, symmmetrisch
gespeister Antennen mit 2/ > 3/2\
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5.3. Eingangsimpedanz von Stabstrahlern

Die Eingangsimpedanz 74, die die Antenne dem speisenden Generator zwi-
schen den beiden AnschluZklemmen am Ort z = 0 anbietet, hat eine Wirkkom-
ponente R4 und eine Blindkomponente j X 4. Es ist tblich, diinne Stdbe mit Hilfe
der Leitungstheorie zu behandeln. Bild zeigt, wie ein Stab aus Induktivi-
taten und Kapazitaten aufgebaut ist, Bild zeigt das Ersatzschaltbild. Die
Strombelegung und die Koordinaten sind in Bild gezeigt.

Fasst man lineare Antennen als Leitungen mit verteilter Induktivitat L' und ver-
teilter Kapazitat C’ auf, so ist der Wellenwiderstand /L’/C" sicher nicht kon-
stant langs der Antenne. Man vernachlassigt diese Abh&ngigkeit von z und setzt
den Wellenwiderstand in grober Naherung gleich einem mittleren Wellenwider-
stand. Wie sich zeigen wird, ist der mittlere Wellenwiderstand eine Funktion des
Schlankheitsgrades //a der Antenne (¢ = Radius des Stabes, vgl. Bild 5.1).

Fur diese Abhangigkeit findet man in der Literatur verschiedene Naherungsfor-
meln, von denen hier zwei angegeben sind:

21 )
Z; =120Q In K—) — 1] ~ 120 Q2 In <1,47—> , (5.36)
a 2a
[? )
Zr=60QIn|—]=~120Q In (1,15— ] . (5.37)
3a? 2a

Bei der gegen Erde erregten Vertikalantenne ist der anzunehmende Wellenwi-
derstand nur halb so grof3. Der mittlere Wellenwiderstand einer diinnen Stab-
antenne betragt 200 bis 500 2 und wird mit wachsender Stabdicke kleiner.

Je groRRer der Wellenwiderstand, desto groR3er sind die Blindkomponenten bei
gegebenem [/),. Fur kleinere Werte [/, wirkt der Stab als reine Kapazitat.
Der (negative) Blindwiderstand ist dann proportional zu 1/w, nimmt also mit
wachsender Frequenz ab. Fur gro3ere [/ )\, wirkt dann auch die Induktivitat des
Stabes mit und fur Stablangen 2] = \,/2 (Leitungslangen [ = \,/4) tritt Serien-
resonanz mit X, = 0 ein.

Deshalb sind fur kleine Werte /Ay (I/A\o < 0,1) der Strahlungswiderstand Rg
und der Verlustwiderstand Ry zu vernachlassigen gegen X 4. Man erhélt dann
den Antenneneingangswiderstand 7, fur die leerlaufende Leitung (vgl. Ab-
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N
o) Strom-
< kurve
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Abbildung 5.10.: Leitungsersatzbild eines Stabstrahlers.

schnitt[3.7):
Zy=Ry+Rs+jX4=Ra+jXa, (5.38)
Zr
7. —] . 5.39
) Jtanﬁol ( )

Fur kleine 5yl, fur die tan 5yl = [yl ist, erhalt man aus Gl. (5.39)
2 el

~ J—

A I et

(5.40)

Die Eingangsimpedanz ist damit néherungsweise proportional zu 1/f und 1/I
sowie Uber Z; zu [/a. Wie allgemein bei Leitungen in Luft ist die Phasenge-
schwindigkeit auf Stabantennen nahezu gleich der Lichtgeschwindigkeit.
Far langere Antennen mit 0,2 < [/A < 0,5 berucksichtigt man den endlichen
Strahlungswiderstand, indem eine gedampfte leerlaufende Leitung angesetzt
wird:
ZA ~ ZL ;
tanh [(« + j50) ]
ZL sinh (2al) A sinh (25,0)
"~ 2 sinh?® (ad) + sinh? (Bol) 772 sinh? (al) + sinh? (Bol) -

(5.41)

Bild zeigt reale Eingangsimpedanzen Z 4 fir verschiedene mittlere Wellen-
widerstande Z;. Der Wert R; fur 20 = \y/2 ist weitgehend unabh&angig vom Wel-
lenwiderstand etwa gleich 75 € fur alle Kurven. Der Wert Ry fur 21 = Ay wachst
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Z, =250 Q

X—»

21=),
Ry k
Z R —»
2,=100 Q%" —— _
150 Q Tt =
~21=1,1n
200 Q
250 Q

21=0,3n

Abbildung 5.11.: Eingangsimpedanz 74 eines Stabstrahlers fiir verschiedene mitt-
lere Wellenwiderstéande Z;,. Frequenzbereich 0,4\, < 20 < 1, 1),.

mit wachsendem Wellenwiderstand und kann fur diinne Stabe noch wesentlich
hohere Werte annehmen als in Bild 5.11l Die in Bild gezeichneten Kur-
vensticke fur etwa 0,3\g < 21 < 1, 1)y mit verschiedenen Wellenwiderstanden
entsprechen gleichen Frequenzbereichen, woraus man erkennt, daf® die Fre-
guenzabh&ngigkeit der Impedanz eines Stabstrahlers mit wachsendem Wellen-
widerstand schnell wachst. Winscht man eine Breitbandantenne, d.h. eine An-
tenne mit kleiner Frequenzabhangigkeit, so muf} sie einen kleinen Wellenwider-
stand haben. Daneben kann man durch Kompensation an den Eingangsklem-
men die Frequenzabhangigkeit in begrenzten Frequenzbereichen noch weiter
verringern.

Fur Breitbanddipole verwendet man daher dicke Stabe, z.B. mit Z;, = 1001.
Da man den Stab wie in Bild in der Mitte teilen muf3, um die Generator-
anschlisse 1 und 2 zu erzeugen, entsteht bei dicken Stdben an der Unterbre-
chungsstelle die in Bild 6.12 a gezeichnete Kapazitat ', die parallel zu den
Generatorklemmen liegt und fur die Eingangsimpedanz des Stabes eine uner-
winschte Parallelkapazitat darstellt. Vielfach verwendet man daher eine kegel-
formige Unterbrechung wie in Bild [5.12b, wobei es meist zweckmaRig ist, den
Wellenwiderstand dieser Doppelkegelleitung gleich dem Wellenwiderstand der
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Generatorzuleitung zu machen. Einen optimalen Breitbanddipol mit Doppelke-
gel und abgerundeten Ecken zeigt Bild :

f j Y
! Zuleitung\_/ Zuleitung

Zuleitung # C
2

4
1 —
2 N
a) b) c AL
~
i

Abbildung 5.12.: Breitbandstrahler a)—c) Dipole, d)-f) Monopole

)

)
e) - f)

_IL ’ 7]_Jf ’

d)

5.4. Kapazitiv belastete Stdbe

Eine Antenne kann wie eine Leitung durch eine Endkapazitat verkirzt werden.
Der Endkapazitat kann eine &givalente Antennenlange [ zugeordnet werden wie
in Bild 5.13] Bild zeigt eine kurze Antenne, welche durch die Endkapazi-
tat um die Lange [’ an jeder Seite verkirzt ist. Belastet man die Antenne nach
Bild mit einer geeigneten Kapazitat Cj, so zeigt Bild [5.13c, da dadurch
ein Stab mit ziemlich konstantem Strom [(z) langs des Stabes entsteht. Ins-
gesamt ergibt sich fir 21 < 0,7\, eine gleichmaRigere Stromverteilung langs
des Stabes im Vergleich zum einfachen Stab der Lange 2/ = \,. Die Stréme
1(z) nadhern sich fur Stablangen 2i < 0,7\, im Mittel mehr dem Speisestrom
1(0). Der kapazitiv belastete Stab nutzt wegen dieser gleichméRigeren Strom-
verteilung die verfligbare Lange besser zur Erzeugung einer Welle aus als der
einfache Stab. Dies ist besonders bei niedrigen Frequenzen wichtig, weil die Er-
zeugung einer Welle vom Quotienten 2//)\, abhangt, also bei gro3em )\, grof3e
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5.4. Kapazitiv belastete Stabe
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Abbildung 5.13.: Kapazitiv belasteter Stabstrahler

21 erforderlich werden. Hohe Antennen sind teuer. Die Mdglichkeit, durch ka-
pazitive Belastung mit kleinerem [ eine Welle gleicher Amplitude zu erzeugen,
erleichtert bei niedrigen Frequenzen die Konstruktion der Antennen. Bei nied-
rigen Frequenzen verwendet man die unsymmetrische Form nach Bild
mit der Erdoberflache als leitende Ebene. Die Kapazitat C\y wird dann durch
waagrecht ausgespannte Drahte erzeugt.



6. Antennengruppen

6.1. Berechnung des Gruppenfaktors

Antennen mit gerichteter Strahlung, d.h. Richtwirkung, kénnen durch Zusam-
menfassen von mehreren Einzelstrahlern zu einem Array synthetisiert werden.
Der Abstand der einzelnen Elementarstrahler liegt dabei in der Grol3enordnung
einer Wellenlange.

Fir die Berechnung des Feldes der Antennengruppe geht man von Bild
aus. Man betrachtet N Elementarstrahler, die jeweils von einem Strom mit der
komplexen Amplitude I, gespeist werden und sich im Abstand r, von einem
Aufpunkt P befinden.

Die Felder der einzelnen Elementarstrahler tberlagern sich im freien Raum vek-
toriell nach dem Prinzip der linearen Superposition. Die Feldstarke £, im Auf-
punkt P(rq, 09, 100) ergibt sich daher durch vektorielle Addition der Einzelfeldstar-
ken EU der einzelnen Strahler zu:

N
EP — ZEV (Tuaeuaqu)l/)lu)' (61)
v=1

Unter den Voraussetzungen, dal} alle verwendeten Einzelstrahler
e identisch sind,
¢ im Raum gleich orientiert sind und
e sich gegenseitig nicht beeinflussen,

weisen sie alle dasselbe Richtdiagramm auf. Man kann dann die Eu gleichset-
zen und schreiben:

N
EP — ZE(Tuaeuad)V)lu) (62)

Die abgestrahlte Feldstarke des Einzelelementes steigt linear mit der Amplitude

67
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P (ro. 60, Yo)
>
y
Abbildung 6.1.: Antennengruppe beliebiger Konfiguration
des Speisestromes an, so daf3 gilt:
— N —/
E Z E Tuaeua¢u) (63)

wobei El die auf einen Einheitsspeisestrom bezogene Feldstarke darstellt.

Betrachtet man nun den Fall, dafl3 sich der Aufpunkt P im Fernfeld der Anten-
nengruppe befindet, d.h. r, ist grol3 gegen die Ausdehnung der Anordnung, so
kann die Feldstarke im Punkt P wie folgt dargestellt werden:

_,// efjﬂO Tv

. N
E Z L= V7 u)

Im Fernfeld konnen die Koordinaten r,, 6, ¥, durch die entsprechenden Grof3en
des Bezugskoordinatensystems rg, 6y, 1 ersetzt werden (bis auf das Argument
der komplexen e-Funktion):

(6.4)

v

=, efjﬂO Tv

N
E Z l E 907w0)

(6.5)
To
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Zieht man alle GréRRen, die nicht von v abhangig sind, vor das Summenzeichen
und fuhrt man noch einen Bezugsstrom /,, ein, so gilt:

e_jﬂo To N

EP _ E” (907 1/}0) lo ) Z —_l’efjﬁo(rufro) ) (66)
To v=1 1

—_—— —
Fg Fa FG7‘

Die Feldstarke am Ort P setzt sich somit aus 3 Faktoren zusammen:

e Der Elementfaktor F'z wird durch die Richtcharakteristik der verwendeten
Einzelstrahler (Dipol, Horn, Patch etc.) bestimmt.

e Der Abstandsfaktor F, reprasentiert die Freiraumausbreitung, hat aber
keinen EinfluR® auf die Richtcharakteristik der Gesamtanordnung.

e Im verbleibenden Gruppenfaktor F, sind nur noch die geometrische An-
ordnung der Antennenelemente und die Starke von deren Anregung ent-
halten. Der Gruppenfaktor ist unabhangig von der Art der verwendeten
Einzelstrahler. FUr sich allein betrachtet beschreibt er die Richtcharakte-
ristik, die eine Anordnung von isotropen Kugelstrahlern erzeugen wurde:

N

i .
For =Y }—”e—ﬂo(“—’"o). (6.7)

v=1 £0

6.2. Lineare Antennengruppen

Fur die Anordnung von Einzelelementen im Raum gibt es verschiedene Még-
lichkeiten, wobei die einfachste wohl darin besteht, die Einzelstrahler langs ei-
ner Linie aufzureihen. Man spricht dann von einem linearen Array bzw. einer
linearen Antennengruppe.

In Bild [6.2] sind einige Moglichkeiten der Anordnung im Raum am Beispiel von
Dipolen dargestellt.

Je nach Anordnung der linearen Antennengruppe beziglich des Koordinaten-
systems spricht man in Anlehnung an die Matrizenrechnung auch von Anten-
nenspalten bzw. Antennenzeilen. Mit ihnen ist es moglich, aus einfachen Ele-
menten Antennen mit hohem Gewinn herzustellen.

Wie im vorherigen Kapitel gezeigt, wird das Richtdiagramm durch den Element-
faktor und den Gruppenfaktor bestimmt, die unter den gemachten Vorausset-
zungen unabh&ngig voneinander sind.



70 6.2. Lineare Antennengruppen

A6=0°
/’/I
0=0° [~ | |
e <1 | I
T W S, [
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MRV \ \ vy ————— N S |
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Abbildung 6.2.: Verschiedene Mdglichkeiten der Anordnung von Dipolen in Zeilen
und Spalten

Der Elementfaktor bestimmt die Form der Einhillenden des Richtdiagramms
der Gesamtanordnung. Je nach Ausrichtung der Einzelstrahler ist eine Haupt-
strahlrichtung in Ausdehnungsrichtung wie z.B. in Bild[6.2a, ¢, d oder senkrecht
dazu wie in Bild[6.2b, e mdglich.

Durch Ansteuerung der Einzelelemente mit unterschiedlichen Strémen in Be-
trag und Phase kann der Gruppenfaktor und damit das Richtdiagramm der Ge-
samtanordnung in der gewiinschten Weise beeinflu3t werden. Durch Steuerung
der Phasenbelegung ist eine Schwenkung der Hauptstrahlrichtung der Anten-
nengruppe maglich. Man spricht in diesem Fall von einem Phased Array, d.h.
einer phasengesteuerten Antenne. Im folgenden soll nun die Berechnung des
Gruppenfaktors fir eine lineare Antennengruppe dargestellt werden. Die Her-
leitung soll fur eine in xz-Richtung ausgedehnte Antennengruppe erfolgen. Fur
in y-oder z-Richtung ausgedehnte Antennengruppen ist die Herleitung analog.

Fur die Antennengruppe gelten die nachstehenden Voraussetzungen:
e gleiche Antennenelemente,
e gleicher Betrag des Speisestroms fur alle Antennenelemente |1, | = ||,
e gleiche gegenseitige Phasenverschiebung ll—“ = e I¥0z,
e Ausdehnung in z-Richtung mit gleichem geg_énseitigen Abstand d,,
¢ keine gegenseitige Beeinflussung der Einzelstrahler.
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Abbildung 6.3.: Anordnung zur Berechnung des Gruppenfaktors
Den Gruppenfaktor fir die Anordnung in Bild 6.3 erhalt man zu:
ny—1
Fgr= Y e lveo e3P0 (rv=ro) (6.8)
v=0

Der Gangunterschied zwischen dem v-ten Element und dem Element im Koor-

dinatenursprung betragt nach Bild

ry, —1rg = —V d;cos sinf .

(6.9)
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Eingesetzt in Gl. erhalt man:

ng—1
FGT‘ — ZZ e—jugo()z e—i—juﬁo dgz cos) sinf
v=0
ng—1 ) )
= 3 v drcost sind—pos) (6.10)

v=0
ny—1 ny—1

= Z (€+j(50dzcoswsin€f¢ow))y _ Z (€+j5)z/

v=0 v=0
mit
. 27 .
0 = [y dycostp sinf — ¢g, = ngc cos ) sinf — pq,.

Fir die Summe einer endlichen geometrischen Reihe gilt (fur alle ¢):

n—1 1 —qg"
Sgv=—1L (6.11)
v=0 1- q

Angewandt auf Gl. (6.10) folgt:

Gri®) T T Teris T T oHs otid_egds
s (6.12)
2
+i3 (2
(& 2 Sin 5

. F) .
etine3 sin (nx

Der Betrag des Gruppenfaktors errechnet sich somit zu

’sin{% (% cosy sinf — cpogc)}‘
|FG7"$ (07 ¢)| = . 1 27 d . *

‘sm{ (Tx cos® sinf — ngx)H
Fur in y- bzw. z-Richtung ausgedehnte lineare Antennengruppen erhalt man
analog:

(6.13)

2

B sin{% (%)\dy sint) sinf — cpoy)}’
’FGW (0,@/})’ a ’sin %(@ siny sinf — SDOy)} ’ 619
P, (0,1)] = on {5 (5% cosd — )} (6.15)

2
‘sin{% (% cost — ngZ)H .
Stellvertretend soll hier der Gruppenfaktor einer in z-Richtung ausgedehnten
linearen Anordnung in der Horizontalebene (# = 90°) naher untersucht werden:

(o et o)
|Fer (0—90 7¢)| = ’Sin{% (% cos —90030)}‘ .

(6.16)
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Hauptstrahlung

Ein absolutes Maximum vy, ergibt sich fir den Gruppenfaktor, wenn Zahler
und Nenner gleichzeitig gegen Null gehen, d.h.

1 2w d,
2 A

coS Vpm — cpogg) =mr mit m=0,+1,+£2,... (6.17)

Das erste Maximum ergibt sich fur m = 0 (wenn 0 < ¢, < 27)

Yy = £ arccos Q:iodi (6.18)

A

Far d,./\ > 1 existieren weitere Hauptstrahlrichtungen fur m # 0, sogenannte
~grating lobes".

Der Wert | F;,.(¢)| wird an diesen Stellen gleich n, (n, = Zahl der Einzelstrahler)

Nullstellen

Nullstellen ), existieren dort wo der Z&hler null, der Nenner jedoch ungleich
null ist, d.h.

% <27T7 cos Yom — cp()w) =mr mit m==+1,42, ... (6.19)
m .
— # ganzzabhlig. (6.20)
Ny
Die erste Nullstelle liegt bei
2+
o1 = £ arccos “= z (6.21)

A

27r/\

Nebenstrahlungen

Die Maxima der Nebenstrahlungen liegen ungefahr mittig zwischen zwei Null-

stellen, d.h. bei
2rm 2m (m=1)
T T oz . T ¥ox
arccos <m7d¢o) + arccos ( S 2 )] , (6.22)

1
m = +—
vw 2 27 de

wobei m = £1,+£2, ...
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Gesamtgewinn von Antennengruppen

Der Gruppenfaktor nimmt in Hauptstrahlrichtung den Wert n, an (n, = Zahl
der Einzelstrahler ). Dies bedeutet, daf3 in dieser Richtung sich die Abstrahlung
gegenilber den Einzelstrahlern um den Faktor n, erhoht.

Wenn die Hauptstrahlrichtung des Einzelelements und der Antennengruppe
Ubereinstimmen, so erhoht sich der Gewinn um

Gegr = 10 log n, in dB. (6.23)

Der Gesamtgewinn ergibt sich somit aus dem Produkt des Gewinns der Einzel-
strahler und des Gewinns des Gruppenfaktors

Gges = 10 log (n, - Gg) = 10 log G + 10 log n, . (6.24)

Gewinn Gewinn
Einzelelement Gruppenfaktor

Jede Verdopplung der Anzahl der Elemente in einem Array bringt folglich zu-
satzliche 3dB Gewinn (Gruppenfaktor)

Zahl der Elemente |1 2 4 5 10
Gewinn des Gruppenfaktor in | O 3 6 7 10
dB

Tabelle 6.1.: Gewinn des Gruppenfaktors einer Antennengruppe

Gruppencharakteristik

Die Gruppencharakteristik erhalt man durch die Normierung des Gruppenfak-
tors auf seinen Maximalwert:

_ |Fer (0,9)]  _ |Fer (0,9)]
CGT‘ (9,1/1) - |FG7‘ (971/})‘max - Ty .

Die Gesamtcharakteristik der Gruppe ergibt sich aus der Multiplikation der
Gruppen- und der Einzelelementcharakteristik fur jede Richtung.

(6.25)
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? r-ry=
d cosy sin® nach P /

nachP/'

nach P’

nach P’

o

y=0

Abbildung 6.4.: Phasenunterschied zweier Hertzscher Dipole

6.2.1. Zwei parallele Hertzsche Dipole

Fur den Spezialfall zweier paralleler Dipole nach Bild vereinfacht sich
Gl. (6.13) mit n, = 2 zu

‘sin (% cosysinf — <p01)
’sin{% (% cos 1 sin 6 —ngx)H .

Die Gruppencharakteristik ergibt sich zu

‘FGT‘Z (07 1/1)‘ =

(6.26)

1 ’sin (% costsinf — SOOx)
2 ‘sin {% (% costsing — SOo:c)H (6.27)

1 (2nd, )
Cos{§< ) COS@Z)SlH@—ngx)H.

Beriicksichtigt man nun noch den Elementfaktor fir einen in z-Richtung orien-
tierten Hertzschen Dipol, so ergibt sich die Richtcharakteristik der Gesamtan-

Car, (0,4) =
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ordnung als das Produkt aus Einzelelementcharakteristik und Gruppencharak-
teristik:

Cues (0, 1)) = Cp (6,4) - Cor (6,9)

1 (27d, . (6.28)
coS 3 3 cosysinf — g, )

= [sinf]| -

Horizontaldiagramm

Die dazugehdorigen Richtdiagramme in der Horizontalebene (¢ = 90° ) sind in
Bild bis [6.7] fur verschiedene Abstande d,/\ und Phasenunterschiede o,
in der Draufsicht auf die Dipole dargestellt.

Grundsatzlich kann eine achtférmige, horizontale Richtcharakteristik beispiels-
weise sowohl durch zwei Strahler in einem Abstand von \/2 und gleichphasiger
Speisung (Bild[6.5 ¢) oder durch zwei Strahler im Abstand von A\/2 und gegen-
phasiger Speisung (Bild c) erreicht werden.

Die Nullstellen haben in beiden Fallen verschiedene Richtungen und sind auch
unterschiedlich scharf. Dies ergibt sich dadurch, daf3 bei einer Lage des Emp-
fangsorts bei ¢y = 0° geringe Abweichungen von dieser Winkellage kaum an-
derungen der Weglangen zu den einzelnen Strahlerorten ergeben und damit
auch kaum gegenseitige Phasenverschiebungen der beiden Empfangsfeldstar-
ken. Die in dieser Richtung vorhandene resultierende Empfangsamplitude, Null-
stelle bzw. Maximum bleibt daher auch bei kleinen Abweichungen von der Rich-
tung erhalten, ist im Richtdiagramm also relativ breit. Lageschwankungen bei
1 = 90° bewirken ausgepragte Wegdifferenzen und deutliche anderungen der
resultierenden Amplituden. Nullstellen bzw. Maxima bei ¢y = 90° und ¢ = 270°
sind also stets schmaler als bei ) = 0° oder ) = 180°.

d=MAr2 d=23\/4

a) b) c) d) e)

Abbildung 6.5.: Horizontaldiagramm zweier gleichphasig gespeister Stabanten-
nen (po, = 0°)
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04k %

a) b)

Abbildung 6.6.: Horizontaldiagramm zweier Stabantennen. Speisestrom des
rechten Strahlers eilt nach (pq, = 90°)

- OO -
d=%1/10 d=MA4 d=3\/4 d=%

a) b) c) d) e)

Abbildung 6.7.: Horizontaldiagramm zweier Stabantennen mit gegenphasiger
Speisung (g, = 180°)

Vertikaldiagramm

Die Uberlagerung von Elementfaktor und Gruppenfaktor in der Vertikalebene
ist fur den Fall d,/\ = 0,25 und ¢q, = 90° in Bild anschaulich dargestellt.
Bild [6.9] zeigt die perspektivische Kombination von Vertikaldiagramm und Hori-
zontaldiagramm.

Dipol vor einer leitenden Wand

Um die Richtcharakteristik eines Dipols im Abstand d/2 vor einer ,unendlich*
ausgedehnten leitenden Wand zu bestimmen, kann nach dem Spiegelungs-
prinzip die leitende Wand durch das Spiegelbild des Dipols ersetzt werden (Bild
7.10).

Damit ist der Spezialfall des Dipols vor einer leitenden Wand auf den bereits
untersuchten Fall von zwei gegenphasig gespeisten Dipolen mit dem Abstand
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6=0°
| b
|
|
6=90° —2
|
|
| ¢
6=180°
a) Elementfaktor b) Gruppenfaktor
\Multiplikator/
|Achse 6=0°

I
I
I
—2 6=90°
I
I
I
[

¢) Gesamtdiagramm

Abbildung 6.8.: Vertikaldiagramm zweier Dipole (d,./\ = 0,25, ¢o, = 90°)

Achse 6=0°

vertikal

Abbildung 6.9.: Perspektivische Kombination der Diagramme Bild [6.6b) (horizon-
tal) und Bild [6.8c) (vertikal), d,./\ = 0,25, pg, = 90°
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z

f v =90° maximale Strahlung
fur dfg = 0,7
leitende dig =07 0
Wand g y
Spiegelbild Dipol
- £—> X
ae) +a() g z
=
0} fa—drz—ste—d—s |0 < s y=0
y =
+q(t) -q(®) <
El
Eg \
// =
/ E, y = 270° maximale Strahlung
elektrische Feldlinie elektrische Feldlinie fur did = 0,7
des Dipols des Spiegelbildes
a) vertikaler Schnitt durch die Anordnung b) Horizontaldiagramm (Draufsicht

auf Dipole)

Abbildung 6.10.: a) Dipol vor leitender Wand, b) Horizontaldiagramm eines Dipols
vor leitender Wand

d zurlUckgefuhrt. Die Richtcharakteristik entspricht den in Bild dargestellten
Richtcharakteristiken mit dem Unterschied, daf3 bei Anwesenheit der Wand nur
in den einen Halbraum abgestrahlt wird, da der andere von der leitenden Flache
abgeschirmt ist. Gl. (6.28) reduziert sich damit fuir = 90°, oo, = 180° zu

Cly) =

sin <7T% cos @Z)) | . (6.29)

6.2.2. Lineare Antennengruppen mit mehr als zwei Dipolen

Bild[6.11] zeigt eine lineare Anordnung von vier in z-Richtung orientierten Hertz-
schen Dipolen. Bei festem Abstand d,/\ = 0,6 zwischen den Einzelstrahlern
ergeben sich die in Bild dargestellten Richtdiagramme flr verschiedene
Phasenverschiebungen ¢,, zwischen den Erregerstromen der Einzelelemente.
Mit zunehmender Phasenverschiebung neigt sich die Hauptkeule immer starker
in Richtung der in der Phase nacheilenden Dipole.

Die zugrundeliegende Formel ergibt sich aus GI. (6.13) und Gl. (6.25) folgt fir
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YA

Ebene9=90°

N (0\
\
x

X

Abbildung 6.11.: Lineare Anordnung von 4 Hertzschen Dipolen

6 =90° und d,/\ = 0,6 fur die Richtcharakteristik

Fq. (0
CO=90° ) = [siny| - Ler®¥) _ (6.30)
Ny
Elementfaktor Gruppenfaktor

_ Jsing] SII'l{ : (1,27 cos ¥ — o)}
45111{5 (1,2m cos ) — pos) }

(6.31)

In Bild werden alle Dipole mit derselben Amplitude bei festem Abstand
gespeist und nur die Phase zwischen den Elementen geandert (dabei eilen die
Elemente in wachsender z-Richtung in der Phase nach). In Bild [6.13] sieht man
dagegen, daR bei fester Phaseneinstellung aber variablen Abstanden fur d,/\ >
1 ,grating lobes” (vgl. S. auftreten. Das Diagramm des Gruppenfaktors zeigt
mehrere Hauptstrahlrichtungen, und zwar um so mehr je gro3er der Abstand
d./ )\ wird. Bild zeigt die Horizontaldiagramme der Anordnung in Bild
fur d,/\ zwischen 0,5 und 2 und ¢, = 0°.

6.2.3. Stetig verteilte Dipole auf einer Geraden

Wenn man in einem linearen Dipolarray den Abstand der Elemente stetig ver-
kleinert und jedem Dipolelement einen infinitesimalen Strom zuschreibt, so er-
halt man eine dichte Zeile aus infinitesimal kleinen Einzelstrahlern, wie sie in
Bild dargestellt ist.
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Abbildung 6.12.: Horizontaldiagramm fir eine Dipolzeile aus 4 Dipolen bei kon-
stantem Elementabstand d,/A = 0,6 und Variation der Phasen-
belegung

a) wor = 0° b) o, = 90°

Dieser Grenzfall kann zur Untersuchung des prinzipiellen Verhaltens von
grofRen Arrays mit diskreten Einzelstrahlern verwendet werden.

Der infinitesimale Strom d/ in den stetig verteilten Einzelstrahlern ist abh&ngig
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AY

b)

AY y

c) d)

Abbildung 6.13.: Gruppenfaktor fur eine Antennenzeile aus 4 Elementen mit ho-
mogener Phasenbelegung o, = 0° bei Variation des Elementab-
stands
a)d,/A=0,5b)d,/A=1;¢)d,/)N=1,5,d)d,/\=2

von der Strombelegungsfunktion J(z):

dl = Jp (v) dz. (6.32)

Der Gruppenfaktor der Anordnung ergibt sich als Grenzfall von Gl. (6.7), wobei
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YA

<V

Abbildung 6.14.: Gerade mit stetig verteilten Einzelstrahlern

hier die Summation in ein Integral tbergeht:
o (6.33)

Der Gangunterschied Ar ergibt sich aus Bild Zu
Ar(x)=r(x) —ro= —xcosy sind. (6.34)
Daraus folgt fir den Gruppenfaktor
FGr (9’1/}) — / iF (.T) ejﬁomcoszl)sinedgj

o0 (6.35)
= / Jp (z)ePdx mit B = By cospsinb.

Gl. (6.35) entspricht ihrer Form nach genau dem Fourierintegral, wobei = und
B, die einander zugeordneten Grof3en im Urbild und Bildbereich darstellen.
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Gl. (6.35) sagt aus, daf3 die Fouriertransformierte der Strombelegung J - (z) den
Gruppenfaktor der Anordnung darstellt. Mit Hilfe dieser Gleichung kann nun auf
einfache Weise der Gruppenfaktor fur jede beliebige Stromverteilung bestimmt

werden.

Homogene Strombelegung

Im einfachsten Fall ist die Strombelegungsfunktion J,(z) von —a/2 bis +a/2

konstant.

N

J fir —2 <z <
Jp(z) = {—FO 2= > (6.36)
0 sonst
Mit GI. (6.35) ergibt sich
Far (0,¢) = / Jp (x) ePdy = @ (ejﬁzx) ’ (6.37)
7, J Bz _a
i ig.a _iB.,.a sin Bﬂﬁg
= J% (/75 —e93) :im.a.iﬁ(m% ) . (6.38)
A JFer®
IFo lro- @
> >
a a a a

Abbildung 6.15.: Strombelegungsfunktion Jg(z) o—e Gruppenfaktor F¢, (5,)

Die Richtcharakteristik ergibt sich zu

Cor 0,0y = P05 -

By %Coswsinﬁl I3

Hier wurde die HilfsgréRe

&= %Cosgbsinﬁzﬁm-g

’sin (”T“ coswsinﬁ)’ | sin €|

(6.39)

(6.40)
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eingefuhrt, die auch im folgenden verwendet wird. Strombelegung und Grup-
penfaktor F, sind in Bild dargestellt.

In der Horizontalebene ergibt sich mit § = 90°:

‘sin (’TT“ coS zp)‘

%cosw‘

Cu (@Z)) =

(6.41)

Die Halbwertsbreite ergibt sich als Winkelabstand zwischen den Richtungen
Y und Yy, an denen die Leistungsdichte gerade die Halfte der maximalen
Leistungsdichte ist. Mit

sin & 1
= — = ¢~ 4+1,391 (6.42)
£ V2
folgt aus Gl. :
A, A
cos (¢HL1 /2) = +0,4429° £ +£25 5°2 . (6.43)
a a

Die Hauptstrahlung ist bei der vorliegenden Anordnung in die Richtung vy =
90° gerichtet und die Richtungen halber Leistungsdichte sind symmetrisch um
Yy = 90°. Damit kann man die Halbwertsbreite vy 5 ermitteln zu:

A A A
cos (Yyp) =0, 88585 = 5105 ) (6.44)

Die Hauptkeule wird mit grof3er werdendem Verhéltnis von \/a immer breiter.
Die erste Nullstelle vy, ergibt sich fur £ = +x. Daraus folgt

A
% costpgy =7 = cosyy =+ - (6.45)

Aus Gl. wird ersichtlich, daR Nullstellen nur fiir A < a auftreten. Fir A > a
besitzt das Richtdiagramm des Gruppenfaktors sonst nur eine Hauptkeule. Die
Nebenstrahlungen liegen in guter Naherung mittig zwischen den Nullstellen und
lassen sich ermitteln aus

1
g:j;(n+§)7r n=123, .... (6.46)

Das Maximum der n-ten Nebenstrahlung hat den Wert:

Con () = —— . (6.47)

(n+%)7r
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Die erste Nebenstrahlung hat bei der angenommenen konstanten Strombele-
gung immer eine Gr6RRe von circa 21% bezogen auf die Hauptstrahlung. Dies
entspricht einer Absenkung um 13,2 dB (vgl. Bild in Abschnitt [5.2.1] fir den
Verlauf von sin £ /€).

Die in diesem Kapitel diskutierte Antenne mit homogener Strombelegung kann
in guter Naherung auch fur diskrete gleicherregte Einzelstrahler angesetzt wer-
den. Das ubersichtliche theoretische Ergebnis erlaubt eine schnelle Berech-
nung der wichtigsten Antennendaten.

In Bild sind fur 3 verschiedene Werte von a/\ die Richtdiagramme des
Gruppenfaktors aufgetragen.

Verminderung der Randstrahlung durch inhomogene Belegung

In der Praxis sind Nebenstrahlungen mit 21% Feldstarke oft nicht zuléssig. Ei-
ne Methode zur Reduzierung der Nebenstrahlung ist eine zum Rand der An-
ordnung hin abfallende Amplitudenbelegung. Ein erster Ansatz hierzu ist eine
cosinusformige Belegung.

Lo(a) = [ Lroces (z) fir —g<z<g 6.48)
0 sonst
Der Gruppenfaktor ergibt sich damit zu:
a/2
X :

For (0,¢) = / J o €OS (—) Py (6.49)

—a/2 ¢

&) cos (B2
= lFo( 2 )2 ( 2)2 mit 3, = Bycostsinb. (6.50)

(5) - (5:3)

In Bild[6.17]ist der Vergleich des Gruppenfaktors zwischen homogener und cosi-
nusférmiger Belegung gezeigt. Durch die verminderte Randstrahlung geht das
Maximum der ersten Nebenstrahlung auf 8% im Vergleich zu 21% zurtick. Da
jedoch die Randstrahlung geringer ist, wird die Hauptstrahlung breiter.
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a=h v = 90° a=2\
%}4\ //Sg
2\ /e

2 3

2 S
~ o) /S
SN A4
R Q(\Q
% 3
vy =180° y=0° y=180° y=0°

Nullrichtung g, Nullrichtung yy;  Nullrichtung vy,
a) b)

Nullrichtung v,

Nullrichtung gz Nullrichtung yoz
c)

Abbildung 6.16.: Horizontaldiagramme des Gruppenfaktors einer Zeile aus infini-
tesimalen Einzelstrahlern mit konstanter Strombelegung
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Hauptstrahlung

Halbwertsbreite
erste Nullrichtung

zweite Nullrichtung
zweite Nebenstrahlung

70,13
\ — >
T \ \ P 3n BX a
~l 2

Abbildung 6.17.: Gruppenfaktoren fur konstante Belegung (gestrichelt) und cosi-
nusférmige Belegung (durchgezogen)

Schragstrahlung durch Phasenbelegung

In Unterabschnitt hatten wir konstante Belegung, d.h. gleichen Betrag
und Phase fir alle infinitesimalen Einzelstrahler angenommen und daraus ei-
ne Hauptstrahlung orthogonal zur Ausrichtung der Strahler erhalten. Wie bei
diskret verteilten Einzelstrahler kann man jedoch auch hier die Phase variieren.
Der einfachste Fall ist eine stetige anderung der Phase.

lFoe(ﬂw%) fur —
0 sonst

<z <

SIS

Jp(x) = 2 (6.51)

Im Gruppenfaktor wirkt sich dies als eine Winkeldrehung der Hauptstrahlung
aus.

; 2r \ a
Pty = U R)) (6.52)
Bt )8
sin (7:\—(‘)1 cos P sin 6 + %)

Ta i ma
v cos Y sin 6 + -

Die Hauptstrahlrichtung in der Horizontalebene (¢ = 90°) liegt nun bei

T4 osy + =2 — 0, (6.54)
)\0 i
A
= cosYPy = U (6.55)

Zo
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Hier gibt x, die Strecke im Array an, Uber der sich die Phasenbelegung ge-
rade um 27 andert (fir grol3e x, schwenkt man das Diagramm nur wenig).
Bild zeigt ein typisches Beispiel. Ein Beispiel von besonderem Interesse

y =90°
| maximale
Strahlung
¢
\\% ‘
\%
\&,
\&
\
\
\
\
\
\
y=180° N\ v=D
Nullrichtung | Nullrichtung

Abbildung 6.18.: Schragstrahlung einer Zeile aus stetig verteilten Elementarstrah-
lern, a = 200, To = —a = —2)

ist die Schréagstrahlung in Richtung der Antennenzeile.
Aus Gl. (6.55) ergibt sich fiir eine Hauptstrahlrichtung in +z- oder —z-Richtung:

Yy =0° = z9= M\, (6.56)
¢H = 180°= Ty = Ao.

Das Diagramm hat die Hauptstrahlung in Richtung der nacheilenden Phasen.
Fur den Gruppenfaktor der Langsstrahler folgt aus GI.(6.52) und GlI.(6.56)

sin (7:\—(? (costsinf + 1))

Fe. (0 =
ar (0,) ;—g(coswsineztl)

(6.57)

Die Phasen und Strome sind beim Langsstrahler wie bei einer ebenen Welle
verteilt, die mit Lichtgeschwindigkeit langs der Antenne lauft. In Bild ist ein
Beispiel gezeigt.
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y
\% cnA /
2\\ \/46 = §}/
v\ £ S
%o\% g 8 . §/ o
\& S|n § S
\ Z|> Y&

Abbildung 6.19.: Dipolzeile als Langsstrahler, a = 2\q, 7o = Ao

Antennenbelegung und Gruppenfaktor

Die vorangegangenen Kapitel haben gezeigt, wie man sich auf einfache Wei-
se mit Hilfe der Fouriertransformation einen uUberblick tber den Gruppenfak-
tor eines linearen Arrays beschaffen kann, wenn die Strombelegung bekannt
ist. Mit Hilfe der inversen Fouriertransformation kann man umgekehrt die er-
forderliche Strombelegung ermitteln, um ein gewtnschtes Richtdiagramm zu
erzeugen. In Tabelle [6.2] sind die Korrespondenzen haufig in der Praxis vorkom-
mender Strombelegungen und Gruppenfaktoren dargestellt. Tabelle [6.3 gibt die
dazugehorigen Werte fir Halbwertsbreite, Nullwertsbreite, Nebenkeulendamp-
fung sowie Flachenwirkungsgrad an. Die fir ein lineares Array hergeleitete Be-
ziehung (Gl.(6.35)) kann auf einfache Weise fir planare oder raumliche An-
tennengruppen erweitert werden. Die durch die Fouriertransformation einander
zugeordneten Grol3en in Bild- und Urbildbereich sind:

xo—e 3, = [Bycospsinb,
yo—e 3, = [psinysin b, (6.58)

zo—e 3, = [ycosh.

Einige Zusammenhange sollen nun nochmals herausgestellt werden:
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e eine hohe Randstrahlung fihrt zu
= grolien Nebenmaxima,
e eine niedrige Randstrahlung zu
= niedrigen Nebenmaxima,
= einer verbreiterten Hauptkeule,
= einem verringerten Gewinn und
= einem verringerten Flachenwirkungsgrad.
e eine lineare Phasenbelegung schwenkt die Hauptkeule
= in Richtung der nacheilenden Phasen.
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Belegungsfunktion Strahlungsfunktion
Jr(p) = Jro - f(p) mit Fer(u) = 5 - Jro - g(u)
p=2i 22 mitu = 0§ - 53 - 3

konstante Belegung

fp) =1 39(u) = sp(u) = =
kreisformige Belegung Lg(u) = sp(u) + (1 — )L sp(u) =
fp) = 1-(1- o)  spla) 1 (1 g ey
7 N g(u) = (275 +4(1- t)) sp(u)+
tr: co.s-formlge Belegung fiztyeo %(SP(UJFWH
2 9~ % mit Sockel _
=t+ (1 —1t)cos (5 ) Feplu=vm)) =
fp) = 2P = 2tsp(u) + 2(1 - )35
: cos®-férmige Belegung
{ : g(u) = (1 +t)sp(u) + 5+
2 mit Sockel
2 A{sp(u+7) + sp(u —m)} =

Fp) =1+ (1= t)eos® (39)

— 1+t S 1 u SN U
_ 1;1&+ - COS(?Tp) ( )p( ) ( )u277r

u) =2 n! sp(u
g(u) TR p(u)
Y cos™-férmige Belegung fur4n - 2mn,cosu
f(p) — cos™ (gp) g(u) B H::(){(2V+1)2_4:_22} SP(U)
firn =2m+1
(m=0,1...)
dreieckformige Belegung -
£ = 1= ] o) =7 (3)

Tabelle 6.2.: Korrespondenzen: Antennenbelegung o—e Gruppenfaktor,
sp =Spaltfunktion
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Dampfung
der ersten Flachenaus-
Halbwertsbreite 0y 5 = 205w Nullwertsbreite 26, Neben- nutzung
keulen d, nFp = ATW
in dB
0,88\/1 = 50,5°\/1 20/l = 115°\/1 13,2 1
§=1| 0,8)\/1£50,5°\/ |6=1 20/l = 115°\/1 6§=11132|6=1 1
0,8 | 0,92)\/I£52,5°\/1 | 0,8 |2,12A/l =121,5°\/I | 0,8 |158 | 0,8 | 0,994
0,5 0,97\/1 = 55,5°\/1 0,5 |2,28\/l=130,5°\/l| 0,5 |17,1| 055 | 0,97
0 1,150/l = 66°\/1 0 2,86\ /1 = 164°\/1 0O |206| O 0,833
t=11] 0,88\/1=50,5°\/l | t= N1 L7 115)/1 t=1 132 | t= 1
0,8 0,91\/1 = 52°)\/1 0,8 2, 1N/l = 120°)\/1 08 | 14 | 0,8 | 0,99
0,6 0,94)\/1 = 54°)\/1 0,6 | 2,22\/I=127°\/l | 0,6 | 16 | 0,6 |0,975
0,4 N1 =57,5°)\/1 04 | 2,39\/1=137°\/l | 0,4 | 186 | 0,4 | 0,95
0,2 1,08\/1 = 62°)\/1 0,2 | 2,62\/I£150°\/l | 0,2 |21,5| 0,2 |0,915
0 1,20 /1 £ 68,5°\/1 0 3N/1 & 172°0/1 0 23 0 0,81
t=11] 0,88\/1=50,5°A/1 | t=1 20/l = 115°\/1 t=1 132 |t=1 1
0,8 | 0,92\/I =52,5°)\/l | 0,8 |2,12)\/l =121,5°\/l | 0,8 | 152 | 0,8 | 0,99
0,6 0,98\/1 = 56°)\/1 0,6 2,3\/1 = 132°)\/1 0,6 |18,7| 0,6 | 0,97
0,4 | 1,160/l £60,5°)\/l | 0,4 | 2,51\/I=144°\/l | 0,4 |243| 0,4 | 0,94
0,2 | 1,18\/I£67,5°\/l | 0,2 | 3,36\/I=187°)\/l | 0,2 |[30,3| 0,2 | 0,885
0 1,45)\/1 = 83°\/I 0 AN/1 £ 229°0/1 0 32 0 |0,667
n=0]| 0,8\/1=50,5°\/ | n=0 201 & 115°)\/1 n=0,132|n=0| 1
1 1,2)\/1 = 68,5°\/1 1 AL =172°0/1 1 23 1 0,81
2 1,450 /1 = 83°\ /1 2 AN/l = 229°0/1 2 32 2 0,667
3 1,66)/1 = 95°)\/1 3 5N/l = 287°\/I 3 40 3 |0,575
4 1,93)\/1 = 110,5°\/1 4 6N/l = 344°\/1 4 48 4 10,515
1,280/l = 73°)\/1 AN/l = 229°\/1 26,4 0,75

Tabelle 6.3.: KenngroRRen der Strahlungsdiagramme nach Tabelle [6.2]
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6.3. Ebene Antennengruppen

Bisher wurden ausschliel3lich Antennenelemente in linearer Anordnung, d.h.
Zeilen bzw Spalten betrachtet.

Im folgenden wollen wir nun lineare Antennengruppen zu ebenen Antennen-
gruppen kombinieren. Aus unseren friheren Uberlegungen wissen wir, daf3
gleichgerichtete Felder linear superponiert werden kénnen. Aus diesem Wis-
sen heraus konnen wir feststellen, dal3 sich fir ebene Antennengruppen der
Gruppenfaktor als Produkt der zugehorigen Spalten- und Zeilenfaktoren erge-
ben muf3. Ein Beispiel soll uns dies verdeutlichen. Wir geben uns eine ebene
Antennengruppe gemaf Bild [6.20] vor. Es gelten wieder die Voraussetzungen,

nach P

Abbildung 6.20.: Ebene Antennengruppe
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dal3 es sich um gleiche, gleichorientierte Antennenelemente handelt, die sich
gegenseitig nicht beeinflussen.

Die Abstande der Elemente in z- und y-Richtung von einander sind jeweils d,
bzw. d,,.

Fir einen Aufpunkt im Fernfeld laufen alle von den Antennenelementen aus-

gehenden Vektoren parallel. Der Gangunterschied zwischen Einzelelement und

Koordinatenursprung ergibt sich zu:
Ar=r,, —1g

(6.59)
= —vdzcosysing — pd,sintsin .

Fur die Erregerstrome der einzelnen Elemente gelte

I, = Iy e”IWwoatneoy), (6.60)

_VM
Damit erhalt man fur den Gruppenfaktor

ng—1mny—1

_ —3(vpoz+ j(vd cos 1 sin 0+pd sin ) sin 0

Far (0,7) = Z Z eI W poatupoy) oj(vdafocosy f1dy Bo sin ¢ sin 0)
v=0 u=0

Ny—1 ny—1

_ Z eIv(Bods cospsin —poz) Z eI i(Body sint sin6—poy) (6.61)
v=0 n=0

= Fer (07 1/1) . FG?“y (07 1/’)
~——— ~—————
Zeilen-Gruppenfaktor ~ Spalten-Gruppenfaktor

Fur Fg,, und Fg,, konnen Gl. und Gl. (6.14) eingesetzt werden, so daf3
sich fur den Gruppenfaktor der Gesamtanordnung ergibt:

) ‘sin{”—; (27;& cossinf — ‘Pof)}‘
|Fer (0,9)] = ‘sin {% (% cossinf — ‘POw)H
% (5 nving )}
[ (o~ )|

Ein praktisches Beispiel fiir eine solche ebene Antennengruppe zeigt Bild [6.211
Dargestellt ist die Draufsicht auf eine Streifenleitungsantenne, bei der die Ein-
zelstrahler aus rechteckigen Kupferpatches bestehen, die auf einem dielektri-
schen Substrat mit rickwartiger Massemetallisierung aufgebracht sind. Der Ab-
stand d zwischen den Einzelstrahlern betragt hier 0.85)\, (Ao = Freiraumwel-
lenlange). Das dazugehorige berechnete Richtdiagramm fur den Fall, daf3 alle

(6.62)

(6.63)




96 6.3. Ebene Antennengruppen

Elemente Uber das Speisenetzwerk mit dem gleichen Strom nach Betrag und
Phase gespeist werden, zeigt Bild [6.22] Das Richtdiagramm ist dabei in loga-
rithmischem Mal3stab dargestellt. Die 1. Nebenkeule liegt fir diese homogene
Strombelegung 13,2 dB unter der Hauptkeule.

I

Abbildung 6.21.: 4 x 4-Patcharray, d = 0,85\

Abbildung 6.22.: Richtdiagramm flr ein 4 x 4-Patcharray in logarithmischem Mal3-
stab



/. Aperturantennen
(Flachenstrahler)

Im Kapitel [6] wurden lineare Antennen mit diskreten Elementen und mit stetig
verteilten Strahlungsquellen untersucht. Der Gbergang von diesen zu Flachen-
strahlern ist nur ein kleiner Schritt, in der mathematischen Behandlung kann er
jedoch grof3ere Schwierigkeiten bereiten.

Abbildung 7.1.: Allgemeine Darstellung eines Flachenstrahlers

Als Flachenstrahler definiert man zweidimensionale Quellen, deren Ausdeh-
nung klein gegen den Abstand zu einem Punkt P im Fernfeld ist. In Bild [Z.1]
ist der allgemeine Fall eines Flachenstrahlers dargestellt. Das Koordinatensys-
tem ist in die Flache gelegt, welche sich in der y-z-Ebene befindet. Der Abstand

97
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eines Aufpunktes in der Flache vom Ursprung sei durch den Vektor »/, gegeben.
Grolen in der Aperturebene werden hierbei mit einem Strich gekennzeichnet.

Wie im vorangegangenen Kapitel definieren wir die Entstehung des Fernfeldes
aus infinitesimalen Hertzschen Dipolen in der strahlenden Flache, die ihre Ur-
sache in einer Flachenstromdichte J (v, z’) haben. Im folgenden wird die Feld-
starke im Fernfeld durch die vektorielle Superposition der von den einzelnen
infinitesimalen Dipolen erzeugten Felder berechnet.

Um die Behandlung Uberschaubar zu halten, werden folgende Einschrankun-
gen eingefuhrt:

1. Der Flachenstrom ist nach z gerichtet,

2. Die Ausdehnung der Flachenantenne ist klein, d.h. |74] < |7].

max

Der infinitesimale Strom auf einer Apertur ist durch
dl = Jp (y',2) dy'd?’ (7.1)

gegeben. Das daraus resultierende Fernfeld im Kugelkoordinatensystem ergibt
sich fur einen Hertzschen Dipol in z-Richtung nach Gl. (4.62a) mit Gl. zu

7 )
dEy) = j =22 Jp (v, 2') e 7507 sin Ody' 2, (7.2)
27")\0

womit man fur die Summenfeldstarke, fir die tUber die gesamte Flache A zu
integrieren ist, folgenden Ausdruck erhalt:

Z .
By = j2r§\00 sin 6 jf Jp (2 e Prdydy . (7.3)
A

Aufgrund der Bedingungen [1Il und 2. (Fernfeldnaherung) kénnen wir setzen
ro = |o| ~ |71, (7.4)

r=rg— Ar,

wobei Ar der Gangunterschied eines beliebigen infinitesimalen Dipols zum Di-
pol im Koordinatenursprung ist. Ar beeinflul3t die Phase, r, den Abstandsfaktor,
wie bereits bei der Berechnung von linearen Antennen in Abschnitt [5.1] gezeigt
wurde. Aus der Geometrie in Bild [7.1] ergibt sich Ar unter Berticksichtigung der
Bedingungen (1l und[2] zu

Ar =y sinvsinf + 2’ cosb. (7.5)
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Aus Gl. (7.3) folgt somit

Eys = j Zp o—iBoro sin@// Jp (y, 2') etifoly/ sinsind+z' cos6) g1 1 (7.6)
2r0 g A

Diese Gleichung ist allgemein (Fernfeld) gultig fur alle Aperturantennen, bei de-
nen der Flachenstrom in z-Richtung fliel3t, d.h. fir vertikal polarisierte Anten-
nen. Bei horizontaler Polarisation sind der Rechengang und das Ergebnis ana-
log bei sinngemafier Vertauschung aller stromrichtungsbezogener Parameter.
Zirkular polarisiert erregte Antennen kénnen in ihre orthogonalen Erregungen
zerlegt werden, die Richtcharakteristik ist bis auf den Elementfaktor identisch
zu der, die wir aus Gl. (Z.6) erhalten. In der Praxis werden fast ausschlielich
Horizontal- und Vertikaldiagramme ermittelt. Hierfir ist es sinnvoll, Gl. in
getrennt auswertbare Faktoren zu zerlegen.

Z , o o
E@S _ j F e*]ﬂom sin @ jfejﬂo(y Slnd}sm@)iF (y/’ Z/> e]ﬂo(z cos e)dy'dz'. (77)
27“0)\0 i

Horizontaldiagramm

Vertikaldiagramm

7.1. ubersicht uber technische Formen von
Aperturantennen

Im Laufe der Jahre haben sich verschiedene Formen von Aperturantennen ent-
wickelt, die grob in die folgenden Gruppen eingeteilt werden kdnnen:

e Hornantennen,

o Reflektorantennen,

¢ Linsenantennen,
Dielektrische Antennen.

Allen Aperturantennen ist gemein, dafld durch ihre Geometrie im Nahfeld eine
ebene Phasenfront erzielt wird, welche die Richtung der Hauptstrahlung be-
stimmt (Bild [Z.2). Durch die Stromverteilung auf der Antenne (Belegung) wird
die Form der Richtcharakteristik in der angestrebten Weise beeinfluf3t.

Die Berechnung von Richtcharakteristik und Gewinn fir die wichtigsten Aper-
turformen und Belegungen ist in den folgenden Kapiteln dargestellt. Eine allge-
meine Ubersicht bietet Tabelle [7.11
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Unterdriickung
Relativer | Halbwertsbreite des
Art der Belegung . . ersten Nebenma-
Gewinn (in Grad ) _
ximums (in  dB)
Homogen; A(z) =1 1 51\ /a 13,2
Cosinus; A(z) = cos™(mz/2):
n=0 1 51\ /a 13,2
n=1 0,810 69\ /a 23
n=2 0,667 83\ /a 32
n=3 0,575 95\ /a 40
n=4 0,515 111X /a 48
Parabolisch; A(z) =1 — (1 — A)z%
A=1,0 1 51\ /a 13,2
A=0,8 0,994 53\ /a 15,8
A=0,5 0,970 56\ /a 17,1
A=0 0,833 66)\0/a 20,6
Triangular; A(z) =1— |z| 0,75 73\ /a 26,4
Circular; A(z) = V1 — 22 0,865 58,5\ /a 17,6

Tabelle 7.1.: Merkmale des Richtdiagramms als Funktion der Belegung
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Abbildung 7.2.: Erzeugung ebener Phasenfronten
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7.2. Rechteckige Aperturantenne

Die einfachste Form einer Aperturantenne ist die Rechteckantenne mit konstan-

ter Belegung, die Bild [7.3| zeigt. Fir eine homogene Stromverteilung

A 2

<V

Abbildung 7.3.: Rechteckige Aperturantenne

dl = Jpody'dz’ mit - Jpo # f(y', %)

ergibt sich

y'=a/2 2'=—b/2

.ZFJFO e—jﬁoro sin 6 / ejﬁoy/ sin ¢ sin Gdy/ / ejﬁoz’ cos Gdz/

Eos =1
2TO)\O y'=—a/2 Z/=—b/2

_ Kabsm (Z{—Z sin v sin 8) sin (Z\r—(l)’ cos 8) 0

Ta o i mh
N, sinysin 6 3 cost

(7.8)

(7.9)

(7.10)



7. Aperturantennen (Flachenstrahler) 103

und daraus der (Apertur-)Gruppenfaktor zu

FGR(CCH Cb) = Slzl C}l : SH;- Cb )
H(/I—/ Hf—’

Horizontaldiagramm Vertikaldiagramm

7.11
Ca:%asinz/}sinﬁ ( )
b
G = Tcosﬁ

Eine rechteckige Aperturantenne liefert als Richtdiagramm das Produkt zwei-
er Spaltfunktionen. In Bild [7.4list F,((,, () perspektivisch dargestellt, Bild
zeigt die Verteilung der Orte gleicher Feldstéarke.

Die Richtcharakteristik fir die Dipolausrichtung in z-Richtung ergibt sich zu

sin (, | |sin ¢,
Ca Cb
Fur eine Dipolausrichtung in z- oder y-Richtung ist der Elementfaktor richtig zu

wéhlen. Die charakteristischen Merkmale des Antennendiagramms werden wie
bei der Dipolzeile bzw. -spalte berechnet, d.h. fir

C(1,0) = |For (€, ()| [sin 8] = |sin 6] . (7.12)

A
Ygw = arcsin (0,44)\g/a) — Yyp ~ 51";0, (7.13)
und fur \
Opw = arcsin (0,44)\/b) — Opp ~ 51°F0. (7.14)
Der Gewinn einer verlustlosen Antenne errechnet sich gemaf Definition zu
max 4
G = |SS S il . (7.15)
[9k] [ ] C2(x,0)sin 0 didy
$=00=0

Die direkte Berechnung des Integrals ist schwierig. Fur den Fall, da® a/Xy > 1
ist, sinkt F2,. (v, 6) mit wachsendem «» und 6 so stark ab, daR bei einer einfacher
durchzufiihrenden Integration fir «» und 6 von —oo bis +oo folgt:

+oo
rsin? ¢

€2

¢ = . (7.16)

Damit ergibt sich
G; = ab—-. (7.17)
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Abbildung 7.4.: Gruppenrichtcharakteristik einer quadratischen Aperturantenne
mit konstanter Belegung

Die Wirkflache Ay errechnet sich aus dem Gewinn G; zu

)\2
Ay = 22G; = ab. (7.18)
47
Sie ist aufgrund der homogenen Belegung identisch mit der physikalischen Fla-
che unter den weiteren Bedingungen, daf3 a/)\, > 1 und die Phasenfront eben

und parallel zur Flache ist.
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Abbildung 7.5.: H6henlinien der Intensitatsverteilung einer quadratischen Aper-
tur (Niveaustufung 5dB)

7.3. Kreisformige Aperturantenne

Fur die Berechnung der Richtcharakteristik setzt man bei der kreisformigen
Aperturantenne wie bei der rechteckigen eine ebene Phasenfront voraus. Die-
se ebene Phasenfront wird bei kreisférmigen Aperturantennen wie in der Optik
erzeugt.

In Bild[Z.6list das Prinzip fiir eine parabolische Reflektorantenne dargestellt. Ein
Strahler im Brennpunkt des Rotationsparaboloids sendet eine Kugelwelle aus,
welche bei der Reflexion am Paraboloid in eine Welle mit ebener Phasenfront
transformiert wird. Diese Wirkung des Parabolspiegels beruht darauf, daf} die
Abstande d; und d, in Bild [Z.6] gleich grofR sind. Ersetzt man den parabolischen
Reflektor nun durch eine gedachte Flache, so kann man eine von links kom-
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d

d

[{ [
v

VAN

\
—

Abbildung 7.6.: Phasenfronten bei der parabolischen Reflektorantenne

mende ebene Welle der Kugelwelle so Uberlagern, dal3 die tangentiale elektri-
sche Feldkomponente auf der gesamten Flache verschwindet. Eine derartige
Feldverteilung erflllt jedoch auch die Randbedingungen bei vorhandenem me-
tallischen Reflektor und ist eindeutig.

Fur die folgenden Berechnungen geht man von einer ebenen Phasenfront der
kreisformigen Aperturantenne aus und nimmt weiter die Belegung als konstant
an. Der Gruppenfaktor und das Richtdiagramm werden fir das Fernfeld be-
rechnet, d.h. die Apertur ist klein gegen den Fernfeldvektor. Fur die kreisformi-
ge Apertur ist es sinnvoll, in der Antennenebene Polarkoordinaten einzuftihren.
Die Antennenebene wird, wie in der Literatur Utblich, in die z-y- Ebene gelegt,
Bild [Z.7] zeigt die Anordnung. Die in der Aperturebene verwendeten Grof3en
werden durch einen Strich gekennzeichnet. Fur die Aufpunkte in der Apertur gilt

2 = p cosi),
y' = p'siny/, (7.19)
2 =0.

Die Antenne sei durch die konstante Flachenstromdichte J., erregt, woraus
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Abbildung 7.7.: Koordinatensystem zur Berechnung kreisférmiger Aperturanten-
nen

sich der infinitesimale Strom
dl = Jpop'dp'dy)’ (7.20)

ergibt. Der Gangunterschied Ar, der von den einzelnen infinitesimalen Dipolen
herrihrenden E-Feldanteile, bestimmt sich mit Bild [7.7] zu
A
sin (g - (ID) = cos (P) = _,r —  Ar = p cos(®).
p
Der Winkel ® soll nun mittels zirkular zylindrischer Koordinaten und Kugelkoor-
dinaten beschrieben werden. Um diese Darstellung zu erhalten, bedient man

sich der Definition des Skalarproduktes:
Py & = plcos (@) - [Ey] - |&] = o' cos (®)
= (2'€, + y'€,) (sin () cos (¢) €, + sin (0) sin (¢) €, + €, cos (0))
= 2’ sin (0) cos (1) + y'sin (0) sin (¥) (7.21)
= ¢/ sin (9) (cos (1) cos () + sin (¢/) sin (1))
= p'sin (0) cos (¥ — ') = p' cos () = Ar.
Nachdem nun das Koordinatensystem gewahlt und der Gangunterschied mit

Gl.(Z.21) allgemein bestimmt ist, mussen die Beitrage der einzelnen infinite-
simalen Dipole im Fernfeld am Punkt P bestimmt werden. Hierzu setzt man
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Dipole, die in der x-y- Ebene liegen, an. Die Fernfeldgleichungen kdnnen ganz
analog zu Kapitel [4] hergeleitet werden, wobei nun das magnetische Vektorpo-
tential in z- und in y- Richtung (/T = A,8,, A= Ay€,) angesetzt ist. Es ergeben
sich folgende Gleichungen:

Fur eine Dipolausrichtung in z-Richtung erhalt man fir die Felder

ar,, =0, (7.22a)
—jBor
dE,, = —jdll,/% cos (0) cos (1) ¢ : (7.22b)
47 r
—jBor
dE,, = jdlm/% sin (¢) —. (7.22c)
dH,, =0, (7.23a)
—jBor
Ay, = —jdl 22 sin (p) (7.23b)
47 r
60 67.7'507‘
dH, = —jdl,,~— cos () cos (V) (7.23c)
47 r
Fur eine Dipolausrichtung in y-Richtung erhalt man fur die Felder
dk,, =0, (7.24a)
—jBor
dEy, = —jdL, j’u cos (#) sin (1) ¢ , (7.24b)
T r
. wu e_jﬁ()r
dE,, = —jdly/g cos () 7” (7.24c¢)
dH,, =0, (7.25a)
. ﬁo e*jﬁoT
dHy, = jdly/E cos (1) — (7.25b)
60 e_jﬂOT'
dH, = —jdl,, 1 €08 (0) sin (v) . (7.25c)
T

Die Berechnungen sollen im weiteren auf das elektrische Feld beschrankt blei-
ben, da im Fernfeld ein eindeutiger Zusammenhang tber den Wellenwiderstand
zwischen dem elektrischen und magnetischen Feld besteht. Um das Gesamt-
feld am Punkt P zu berechnen, nutzen wir nun die Linearitat der Maxwellglei-
chungen, d.h. wir addieren die einzelnen Feldbeitrage der GIn. (7.22a)—(7.22c)
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vektoriell in Kugelkoordinaten mit den GIn. (Z.24a)—(7.24c). Die Stromdichte soll
in kartesischer Form beibehalten werden. Es ergibt sich

dE, = dE,, + dE,, =0, (7.26a)

eijOT

dEy = dEy, + dE,, = — j% cos () (cos () dL,, + sin () dL,,) , (7.26b)
T

r

) wu e_jﬂ()r

AE, = dEy, +dE,, = j- (sin () dL,, — cos () dL, ) . (7.26¢)

Fur den Fall, daf3 der Strom ausschlief3lich in z-Richtung flief3t und konstant ist,
ergeben sich aus den GIn. (Z.26a)—(Z.26c) die Gl. und (Z.27Dh).

7 —3jBoro o )
By = —j 552 cos (0) ——cos (V) Ly [[ o sm O gyt (7.270)
0 To o'
VA JBoro o )
Ly = 32—5(? - s (¥) L / /p et gy (7.27b)

Das Integral in den Gin. (£.27a)), (£.27b)) 1413t sich mit Hilfe der Besselfunktion

darstellen
27

Jo (€)= = / e1eos() g (7.28)

2T
0

Mit den Substitutionen 7 = ¢ — ¢ und ¢ = [Fyp’ sin @ erhalt man fir die Ober-
flachenintegrale, welche den Gruppenfaktor darstellen, aus den Gin. (Z.27a),
(7.27a) und aus der GI.(Z.28)

R
L 2
For(0) = // ISP s dr gl d ) = S / Jo (Bop sin (0)) Bop’ sin (0) dp'.
o' BO Sin (0) 5

(7.29)
Das verbleibende Integral laf3t sich mit der allgemeinen Beziehung
[ 9o (©)cdc = ¢ (Q) (7.30)
l6sen. Es ergibt sich mit GI.(Z.30) aus GI.(Z.29) fur den Gruppenfaktor
27 By R sin (0) , 5 J1 (BoRsin (6))
E =—5J R 0)) =21R 7.31
G’R( ) (60 sin (8))2 1(50 Sln( )) ™ ﬂQRSin (8) ( )
Fir das elektrische Feld gilt damit
.ZFO 9 e‘jﬂo”’ Jl (BoR sin (9))
E,= —j— 1., 7.32
E, J " mR* cos (0) - cos () I, BoRsin () (7.32a)
VA —jBoro ;
E, = RS in () L, 1 (B sin (6)) (7.32b)

)\0 To 60RSiIl (09)
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Die magnetischen Feldkomponenten berechnen sich daraus zu

(7.33)

Zur Berechnung des Beitrages des Gruppenfaktors zur Richtcharakteristik be-
trachtet man die radialsymmetrische Spaltfunktion

2J1(Q)/¢. (7.34)

Das Maximum liegt analog zur Rechteckapertur bei
0=0(C=0). (7.35)
Die Bildung des Grenziuberganges fihrt auf

lim 5O = 1 (7.36)
(=0 ( 2
Mit Gl.(7.31) und GI. lant sich die Gruppenrichtcharakteristik bestimmen
zu

(7.37)

Jp (275\—]?) sin (9))
27T/\—}z sin (0)

Bild [7.8] zeigt einen Vergleich der Funktionen |2.; (¢)/¢| und [sin (¢) /(.
Bild zeigt die Gruppenrichtcharakteristik in der Nahe der Hauptkeule.

Fur den einfachen Fall, dal3 die Aperturbelegung konstant ist, laf3t sich der
Richtfaktor, der bei verlustlosen Antennen gleich dem Gewinn ist, bestimmen

ZU
2

G; = 4#%. (7.38)
Ao

Wie bei rechteckigen Aperturen wird auch bei kreisformigen Aperturen mit kon-
stanter Belegung die Wirkflache Ay, gleich der geometrischen Flache:

A, = R*r. (7.39)

Das Verhéltnis R/), ist fur die Richtcharakteristik und den Gewinn entschei-
dend, nicht jedoch fur die Wirkflache. Bei einer in Amplitude und Phase kon-
stanten Strombelegung ist nach Gl. (Z.28) — unabhangig vom Verhaltnis R/,
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Abbildung 7.8.: Spaltfunktion und radialsymmetrische Spaltfunktion

— der Wert der Richtcharakteristik der 1. Nebenstrahlung gleich 0,132 entspre-
chend 17,6 dB Nebenkeulendampfung, d.h. fur

5, 136&)

7.40
2r R ( )

Obwohl der Winkel 6y, bei dem die erste Nebenstrahlung auftritt, vom Verhalt-
nis Ao/ R abhangig ist, erhalt man fur diesen Winkel 65, immer 0,132 als Wert
der 1. Nebenstrahlung. An der Stelle

fOn1 = arcsin (

1,616 \o
0= i ’ — 7.41
arcsin < 5, R) ( )
ist Cygw = 1/\/5. Fir R > )\ und D = 2R berechnet sich die Halbwertsbreite
Zu \
5 = 58, 8050. (7.42)

Fur Aperturbelegungen, welche zum Rand abfallen, laf3t sich die Gruppenricht-
charakteristik fur die Falle

Ip(p') = Lpg (1 - <%> ) (7.43)

einfach ermitteln. Die Richtdiagramme gehorchen hierbei den Funktionen

Jpt1 (€ )‘

00~ 2|20

(7.44)
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Abbildung 7.9.: Ausschnitt aus der Gruppenrichtcharakteristik einer kreisformi-
gen Apertur mit dem Radius R > ), und konstanter Strombele-
gung (rAumliche Skizze, Hohenlinien im Bereich -4dB ...-30dB,
etwa um 6 dB abgestuft)

mit \
(= QWEO sin (0) .

7.4. Hornstrahler

In den letzten Kapiteln ging man jeweils von einer Kugelwelle aus, welche durch
die zu berechnende Antenne in eine ebene Welle geformt wird. In der Pra-
xis ist die am haufigsten verwendete Quelle fir Kugelwellen der Hornstrahler

(Bild [Z.10) [Lov76]. Er wird Uberall dort eingesetzt, wo lineare Polarisation ge-
fordert wird.
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Der am Ende offene Hohlleiter ist die einfachste degenerierte Form des Horn-
strahlers. Seine Berechnung ist wegen der nachstehenden Einfliisse schwierig:

e Reflexion wegen Zry, Zrp # Zro, d.h. hin- und ricklaufende Welle tber-
lagern sich,

e Randstrome und Strome auf3en sind nicht zu vernachlassigen,
e Erzeugung von héheren Moden.

Fur die folgenden Uberlegungen wird der H,,-Mode im Hohlleiter vorausgesetzt.
Die Feldlinienverteilung fiir den H,,-Mode zeigt Bild[7.11l Die Aperturebene liegt

A x
/
/
/
X I\ R
4 ‘
\
‘ \/’ a
Y4 ‘ \ "2
\ \
\
\ \ o
®
|
y | ;
| $
a
b / b 2
T2 y 2

Abbildung 7.10.: Koordinatensystem zur Berechnung rechteckiger Aperturanten-
nen

in der y-z-Ebene. Die in der Aperturebene verwendeten Grof3en werden durch
einen Strich gekennzeichnet. Die Verteilung des Feldes an der Stelle x = 0 sei
far den H;o-Mode

. . '
E=F,e,=FE,cos|—|, E,=0, E,=0. (7.45)
a

Statt mit den bisher verwendeten Leitungsstromen hat man es mit Verschie-
bungsstromen zu tun, welche zu E,,, direkt proportional sind. In der Literatur
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werden zur Berechnung statt der Verschiebungsstréme haufig sogenannte ,Ma-
gnetische Dipole* unter Anwendung des Dualitatsprinzips verwendet. Auch wird
dort die Aperturebene in die xz-y-Ebene gelegt, was zu einem erhéhten mathe-
matischen Aufwand fihrt.

Analog zu GI.(Z.21) bestimmt man wieder den Gangunterschied

Ar = (y'e, + 2'é,) (sin (0) cos (¢) €, + sin (0) sin (¢) €, + €, cos (0))

. ) , (7.46)
= 3’ sin (0) sin (¢) + 2" cos (0) .

Mit » = ro — Ar erhalt man unter Verwendung der Fernfeldbedingung das Ge-
samtfeld an einem beliebigen Punkt P im Fernfeld

jf cos < ) eJBo(y’ sin(0) sin()+2’ COS(Q))dy'dz', (7.47)

6 —3Boro

Ey —j:ism(

Aus dem Integral folgt der Gruppenfaktor

Far (0 ﬂ cos < ) B0t/ sin(0) sin(w) £ cos(0)) g 11

1 sin (/\—g cos (0)) cos (’;—g sin () sin (@Z)))

= —abm —

2 RO (5) - (e @)sinw)”

Das Ergebnis fur das Horizontaldiagramm zeigt die gleiche Abhangigkeit, wie
man sie flr stetig verteilte Dipole mit cosinusférmiger Belegung erhalt, wahrend
wir vertikal die typische sin (¢)/(-Charakteristik vorfinden.

(7.48)

Bei den bisherigen tberlegungen wurde die Krimmung der Phasenfront in der
Aperturebene vernachlassigt. An sich ist diese Vernachlassigung nur dann ge-
rechtfertigt, wenn die 6ffnungswinkel a;; und o, des Hornstrahlers nach Bild[7.12]
die Bedingungen a - a; < Ao, b- an < )\ erfillen. Der tatsédchliche oder schein-
bare Ausgangspunkt einer Kugelwelle wird als Phasenzentrum bezeichnet. Der
Gewinn eines verlustlosen Hornstrahlers errechnet sich zu

32ab

= 7.49
g (7.49)

woraus sich die Antennenwirkflache (siehe Gl. (3.23) aus

Aw =G\ [ax (7.50)
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{ H-Ebene

elektrisch
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Koordinatensystem
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Koordinatensystem
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Abbildung 7.11.: Feldlinienbilder am Ubergang Rechteckhohlleiter auf Hornstrah-
ler (H,0-Mode)

ergibt zu
8
Ay = —ab = 0,81ab. (7.51)
m
Die wirksame Antennenflache betragt also nur 81% der geometrischen Aper-

turflaiche. Der hohe Gewinn bei grof3en Aperturen ist mit einer starken Richtwir-
kung verbunden. Fir 5y - a > 1 und 3, - b > 1 hat die Hauptstrahlungskeule in
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Phasenzentrum

Abbildung 7.12.: Krimmung der Phasenfront eines Hornstrahlers

der Ebene ¢ = 0 die Breite

Wy = 220 o 114, Al (7.52)
b b
und in der Ebene 0 = 7 /2 die Breite
A A
2y = 352 = 172022 (7.53)
a a

Die Nullwertsbreiten 260 bzw. 2¢y sind die Winkel zwischen den ersten Nullstel-
len der Hauptkeule. Die Halbwertsbreiten sind entsprechend der homogenen
Erregung im Vertikaldiagramm

Ao

QHB = 510? (754)

und entsprechend der cosinusférmigen Belegung im Horizontaldiagramm

A
Yup = 69°;°. (7.55)
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7.5. Linsenantennen

Linsenantennen sind wie Parabolantennnen in der Lage, eine Kugelwelle in ei-
ne ebene Welle umzusetzen, als welche sie wieder nach dem bereits aus den
vorangegangenen Kapiteln bekannten Verfahren berechnet werden konnen. Ei-
nige Beispiele fur Linsenantennen zeigt Bild [7.13]

Nach dem Huygenschen Prinzip kann jeder Punkt einer Welle wieder als Aus-
gangspunkt fir eine neue Kugelwelle betrachtet werden. Bezogen auf die An-
tennenberechnung heil3t das, daf} fir die Erzeugung einer Richtcharakteristik
nicht die Metallkonstruktion der Antenne, sondern die Geometrie und Belegung
der von ihr erzeugten ebenen Welle die Basis ist. Das Huygensche Prinzip be-
sagt nichts anderes, als dal3 man in die ebene Welle Hertzsche Dipole interpre-
tiert und hieraus die Richtcharakteristik berechnet. Fir die folgende Berechnung
der Linsenantennen bedient man sich dieser Analogie.

In den Bildern [Z.14] und [Z.17] ist die Anwendung von Linsen zur Umwandlung
einer Kugelwelle in eine Welle mit ebener Phasenfront schematisch dargestellt.
Im Bereich der Linse weicht die Phasengeschwindigkeit v,, der elektromagneti-
schen Welle von ¢, ab. Der Brechungsindex n ist durch

n="2 (7.56)

Vo

gegeben. Bei der Verzdgerungslinse ist n > 1 , wahrend fur die Beschleuni-
gungslinse n < 1 gilt. Eine Verzdgerungslinse |ai3t sich mit dielektrischen Mate-
rialien realisieren, wobei der Brechungsindex durch

n =/ (7.57)

gegeben ist. Die Wellenlange im Material ist \. = \¢/n. Fur die Verzégerungslin-
se nach Bild [7.14lmuR die Laufzeit des Mittelstrahls gleich der eines beliebigen
Randstrahles sein, um eine ebene Phasenfront zu erzeugen, so dal3

d+nz=/(d+2)"+ a2 (7.58)
gilt. Daraus folgt, daf3 die Berandung der Linse durch die Hyperbel
22(n2+1)+2d2 (n—1)—2*=0 (7.59)

gegeben ist. Zur Material- und Gewichtsersparnis wird eine dielektrische Ver-
zbgerungslinse als Stufenlinse entsprechend Bild ausgebildet. Eine Be-
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Abbildung 7.13.: Verschiedene Ausfihrungen von Linsenantennen.
a) Bikonvex Verzdgerungslinse, b) Stufenlinse , ¢) Bikonkav Be-
schleunigungslinse , d) Luneburg Linse

schleunigungslinse (Bild [Z.17) kann als Hohlleiterlinse mit aquidistanten paral-
lelen Metallplatten entsprechend Bild realisiert werden. Fallt auf die Linse
eine parallel zu den Metallplatten polarisierte elektromagnetische Welle ein, so
werden zwischen den Metallplatten die H,p-Moden des Rechteckhohlleiters an-
geregt. Die Phasengeschwindigkeit der H,o-Wellen zwischen den Metallplatten
ist durch

Vy = ——ee— (7.60)
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Abbildung 7.14.: Linsen zur Transformation von Kugelwellen: Verzégerungslinse
(Hyperbel)
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Abbildung 7.15.: Stufenlinse

gegeben.

Man kann wieder wie bei der Verzoégerungslinse die Phasenbedingungen fir
eine ebene Welle ansetzen, d.h. der Phasengang mul} fir alle Wege von der
Quelle durch die Linse gleich sein. Insbesondere muf3 der Mittelstrahl gleichen
Phasengang wie jeder andere Strahl haben.

Der Ansatz fuhrt zu dem Ergebnis, dal3 die Berandung der Beschleunigungslin-

se durch die Ellipse
V(d—=2)2+22+nz=d, (7.61)

<:>22(1—n2)—2d2’(1—n)+$2:0. (7.62)
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Abbildung 7.16.: Hohlleiterlinse
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Abbildung 7.17.: Linsen zur Transformation von Kugelwellen: Beschleunigungslin-
se (Ellipse)

Y

gegeben ist. Die Berechnung der Richtcharakteristik kann nun wie in dem vor-
angegangenen Kapitel erfolgen.



8. Dualitatsprinzip, duale Antennen,
Schlitzantennen

Das Dualitatsprinzip besagt, dass im strom- und ladungsfreien Raum folgende
Substitutionen moglich sind:

el. Dipol magn. Dipol
- — P
E = ZFO ﬂ ) (81)
D 1 =P
H = —F 8.2
H Zo £ (8.2)
D = duales Feld P = priméares Feld
(8.3)

Anhand der Maxwellgleichungen soll dies bewiesen werden. Fur sinusférmige
Zeitabhangigkeit gilt:

— D . —D

rot H =jwek |, (8.4)
=) — D

rot £ =—jwu H . (8.5)

Setzen wir Gin. (8.1) und (8.2) ein, so erhalten wir, wenn zusatzlich

Zpo = |22 (8.6)
€0
gesetzt wird,
- /6—0 rot EP = jw+/HoEo EP, (8.7)
Ho
Ho ot EP = Jw+/ o0 EP (8.8)

€0

woraus sich wieder die Ausgangsgleichungen (8.4) und (8.5) ergeben, jedoch
jetzt fur die primaren Feldkomponenten. Die Maxwellschen Gleichungen gehen
mit den Transformationsgleichungen (8.1) und (8.2) in sich selbst (ber.

121
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Man nennt dies das Babinet'sche Prinzip. Es besagt, dass man aus jedem mog-
lichen primaren Strahlungsfeld £, H' das duale Strahlungsfeld EP, H” ab-
leiten kann. Dies genugt, wie bewiesen, den Maxwellgleichungen. Es hat somit
gleiches Ausbreitungsverhalten und auch gleiche Poyntingvektoren. Aufgabe ist
es, fur das duale Feld die entsprechenden Strom- und Ladungsverteilungen als
Feldquellen darzustellen.

8.1. Magnetischer Dipol als dualer elektrischer
Hertzscher Dipol
Als Beispiel des Dualitatsprinzips wird im folgenden der Hertzsche Dipol ver-

wendet, in dessen Feldgleichungen die Transformationsgleichungen (8.1) und
(8.2) nachfolgend eingesetzt werden:

o A Jﬁo’" 27 2
Ef) —_ Dt ( J ) cos?, (8.9)
~ Bor Bor  (Bo 7")
. A, e—Ibor 1
By =20 o, (1 _ ) —2> sin 6, (8.10)
Bor Bor  (Bor)
. A e—ibBor 5 ;
i, = Ao 7 o (1 . L) sin 6. (8.11)
Bor H o”
Mit Zro = wp/ Py erhélt man hieraus
5 —jBor
ﬂf = AO ¢ 3B < + %) cos 0, (8.12)
C Bor p \Bor (Bor)
- A, e—Ibor 1
Al = o ib (1 _ 72) $in 6, (8.13)
Bor Bor  (Bor)
— P A €_jﬂor j )
E,=—=—jw [1-—=—] siné. 8.14

Einen Strahler, der dieses Feld erzeugt, nennt man einen magnetischen (Hertz-
schen) Dipol.

Um die Quelle dieses Feldes zu beschreiben, beschrankt man sich auf die un-
mittelbare Néhe des Ursprungs und damit auf die héchste Potenz von 1/5yr in
den GIn. (8.12) und (8.13). Dann erhalt man naherungsweise
o — 43 A, e—dBor
A" (0,0~ 220

H (r,0,v¢)~ (2 cosf e, +sind éy) . (8.15)
p Bo 213
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Bei den Randbedingungen versagt im allgemeinen das Dualitatsprinzip. Man
kann nicht wie beim elektrischen Hertzschen Dipol das Feld (Gl. (8.15)) als von
zwei Punktladungen herriihrend beschreiben, da es keine magnetischen La-
dungen gibt. Wir vergleichen jedoch GI. (8.15) mit der bekannten Formel fir
das Magnetfeld einer kleinen Spule der Windungsflache A und der Windungs-
zahl n, die von einem Strom [ durchflossen wird:

nlA
47 13

H(r,0,v) ~ (2 cosf €, +sinf e) . (8.16)

Beide Felder stimmen Uberein, wenn man setzt (unterscheide Windungsflache
A und magnetisches Vektorpotential A):

nlA N —j Ay

= 8.17
nlAppg
Ay =j—— 2. (8.18)

Der magnetische Dipol a3t sich also mit einer von Wechselstrom durchflosse-
nen unendlich kleinen Spule vergleichen, wobei n-1- A einen endlichen Wert hat.
Die elektrischen Feldlinien nach Gl. sind konzentrische Kreise um die Di-
polachse, die magnetischen Feldlinien nach Gl. (8.12) und (8.13) verlaufen wie
die elektrischen Feldlinien des elektrischen Hertzschen Dipols. Das elektrische
Feld eines elektrischen Dipols ist parallel, das elektrische Feld eines magneti-
schen Dipols senkrecht zur Dipolachse polarisiert.

8.1.1. StrahlungskenngroBen des magnetischen Dipols

Weil das durch die GIn. (8.12) bis dargestellte Feld im Fernfeld densel-

ben Poynting-Vektor liefert wie das Feld des Hertzschen Dipols, erhéalt man aus

Gl. die Strahlungsleistung
_AmZr

> (

n |1 A)2 ZFoﬁé

8.19
127 ( )

und damit den Strahlungswiderstand

2P 87° nA\>
Re=2"5_°2" g7 (22 . 8.20
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Das Richtdiagramm und damit der theoretisch mdgliche Gewinn (Richtfaktor)
sind dieselben wie beim elektrischen Dipol. Der praktische Gewinn ist auch hier

wegen der Verluste viel kleiner.

Die in einer kleinen Spule durch eine ebene Welle induzierte Leerlaufspannung

betragt
Uy=nAjwuH.

—O____l

Ry

I
I
Ra H

I
| Empfanger

Py
n

<::>IUA j

Abbildung 8.1.: Ersatzschaltbild einer Empfangsantenne

Die praktisch vefligbare Leistung betragt dann (vgl. Gl. (4.80))

IQAI>2
1( 2 Uy,l®
Y i 1

2 Ry 8Ra

(8.21)

(8.22)

Da der Verlustwiderstand Ry der Antennenspule immer grof3 gegen den Strah-
lungswiderstand Rg der nach Definition gegen die Wellenlange kleinen Antenne
ist (R4 =~ Ry), kann man die Leerlaufspannung als eingepragt ansehen. Mit

2|9
H? = ——
|| Zre
und A €, | H erhalten wir
2|
ZFO '

[<ny

Ual* = (wpnA)’

(8.23)

(8.24)
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Aus der Definition fur die Wirkflache ergibt sich nach Einsetzen der GIn. (8.20]

und fur die Wirkflache eines verlustlosen (R4 = Rgs) magnetischen
Dipols
PEmax
Ay = —/—=—, (8.25)
BE
2 wunA? 2‘§|
Ay = ALl o 3) Zro (8.26)
SIS B 8 ]8] o zpo ()
Ay = 3 A2 (8.27)
8T

Die Wirkflache ist dieselbe wie beim elektrischen Hertzschen Dipol, ebenso der
theoretische Gewinn (Richtfaktor).

G;=1,5. (8.28)

Dieser Wert hat wegen des hohen Verlustwiderstandes nur theoretische Bedeu-
tung.

8.1.2. Praktische Ausfiihrungen und Verwendung magnetischer
Dipole

Aufgrund des beim magnetischen Dipol unvermeidlichen Spulenwiderstands ist
der Wirkungsgrad des magnetischen Dipols aul3erordentlich gering, weshalb
er als Sendeantenne kaum benutzt wird. Fur die Verwendung als Empfangs-
antenne spielt der Wirkungsgrad nur eine untergeordnete Rolle, da er durch
Verstarkung ausgeglichen werden kann, solange der Stérpegel hinter der ers-
ten Verstarkerstufe im wesentlichen aus dem Strahlungsfeld und nicht etwa vom
Rauschen dieser Stufe selbst herrthrt. Dies trifft i.a. bei Verwendung magneti-
scher Antennen im Lang- und Mittelwellenbereich zu.

Far lange, mittlere und kurze Wellenlangen f < 50 MHz wird ausschliesslich die
vertikale Polarisation des elektrischen Feldes benutzt, da eine horizontal pola-
risierte Welle durch den schwach leitenden Erdboden zu stark gedampft wur-
de. Bei vertikaler Polarisation verlaufen die magnetischen Feldlinien annéhernd
parallel zum Erdboden. Empfangt man also mit einer Antenne die magnetische
Komponente des Feldes, so kann man aus der Richtung dieses Feldes auf die
Richtung schliessen, in der sich die Sendeantenne befindet. Die magnetische
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Dipolantenne wird daher in ihren beiden Ausfihrungsformen als Rahmenanten-
ne und als Ferritstabantenne (siehe unten) fur Richtungspeilungen benutzt.

Die Rahmenantenne besteht aus einer oder mehreren Windungen isolierten
Drahtes, die, wenn sie zu Peilzwecken verwendet wird, mit einem ringférmi-
gen Rohr zur Abschirmung der elektrischen Feldkomponente versehen wird
(Bild [8.2). Die Abschirmung muss an der Anschlussstelle eine Unterbrechung
haben, da sonst auch das magnetische Feld in der Spule abgeschirmt wur-
de. Die Ferritstabantenne besteht aus einer Spule, die um einen langgestreck-

Abbildung 8.2.: Rahmenantenne

ten, stabférmigen Ferritkern gewickelt ist (Bild [8.3). Sie wird zum Empfang von
Mittel- und Langwellen direkt in Rundfunkempfanger eingebaut. lhre Wicklung
bildet dabei die Induktivitat des Empfanger-Eingangskreises. Die hohe Permea-
bilitat des Ferritstabes bietet den magnetischen Feldlinien einen kleinen magne-
tischen Widerstand und fuhrt zu einer erhéhten Induktion im Ferrit.

Die Erhéhung der Induktion kann durch eine effektive Permeabilitat pef be-
schrieben werden.
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Abbildung 8.3.: Ferritstabantenne mit Empfanger-Eingangskreis
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8.2. Schlitzantennen

Als fur die Praxis wichtigstes Beispiel dualer Antennen zu den bisher behandel-
ten Antennen wird im folgenden die Schlitzantenne untersucht. Die Dualitat der
Schlitzantenne (Bild [8.4] b) zum Dipol wird anhand eines Streifendipols (Bild
a) gezeigt. Wenn man davon ausgeht, dal3 sich beide komplementar in einer
Ebene befinden, so sind sowohl von den Feldstarken des Dipols als auch des
Schlitzstrahlers die Randbedingungen unter Beriicksichtigung der Transforma-
tionsgleichungen zu erfillen. Dies kann durch Aufstellen der Randbedingungen
und Verwendung der Transformationsgleichungen und bewiesen wer-
den.

An dem Beispiel Streifendipol des Bildes und dessen Feldbildern in der
Projektion, Bild [8.5] wird diese Dualitat gezeigt.

Die magnetischen Feldlinien um einen stromdurchflossenen Streifen sind im
stationaren Fall (Nahfeld) konfokale Ellipsen, deren Brennpunkte in den Kanten
des Steifens liegen. Die elektrischen Feldlinien sind konfokale Hyperbeln mit
denselben Brennpunkten.

Anhand von Bild und [8.5 erkennt man, daR sowohl die angegebenen Sym-
metrieverhaltnisse und die Bedingungen fir die Stetigkeit als auch die dua-
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len Transformationen erfullt sind. Die Transformation vom Streifendipol (D) zur
Schlitzantenne (.S) erfolgt Gber die GIn. und (8.2) nach:

— 1 —

i - E (8.29)
ZFO

E =z i (8.30)

die Transformation von der Schlitzantenne zum Streifendipol Uber die Transfor-
mationsgleichungen mit umgekehrten Vorzeichen

D 1 =s

H =—F, 8.31
T Lro ( )
77— Zeo B (8.32)

[*=

r i

S

S
R (e

L)

T Rt

L]

X

y
()

a) b)

Abbildung 8.4.: a) Streifendipol und b) hierzu duale Schlitzantenne mit Anschluf3
der Speiseleitungen.

Im Unterschied zu den Flachenstrahlern ist bei der Schlitzantenne die Apertur-
dimension in einer Richtung klein gegen die Wellenlange \,. Schlitzantennen
kdnnen entweder Uber einen Hohlleiter (Bild[8.61a), eine Koaxialleitung (Bild
b) oder eine Streifenleitung eingespeist werden.

Der Schlitz verhalt sich wie eine an beiden Enden kurzgeschlossene Leitung.
Uber die koaxiale Speiseleitung in Bild wird eine stehende Leitungswelle
angeregt mit Spannungsknoten an den beiden Schlitzenden.
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Abbildung 8.5.: Elektrisches (durchgezogen) und magnetisches (gestrichelt)
Nahfeld a) des Streifendipols und b) der Schlitzantenne in der

Ebene A-B (siehe Bild[8.4).

L

Abbildung 8.6.: Schlitzantennen: a) Hohlleiterschlitzantenne, b) koaxial gespeis-
te Schlitzantenne.

a) b)

In Bild ist die entlang des Schlitzes auftretende Spannung U(z) dargestellt.
Die Schlitzbreite ist s. Ublicherweise ist der Schlitzstrahler auf der Riicksei-
te so abgeschirmt, daf® der Schlitz nur nach einer Seite strahlt. Der Abstand

des Schirms zum Schlitz kann gunstigstenfalls so gewahlt werden, daf3 sich die
Feldstarke im Fernfeld verdoppelt.

Das Richtdiagramm ergibt sich aus der Integration tber alle Feldlinien im Schlitz
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ZU
+l

sin / U (z) etifozcost gy (8.33)
-l
Die Gl. (8.33) ist dual zu der fir den linearen Strahler abgeleiteten Gl. (5.5),

_ By _jwegethm
= ZFO N 2mr

4
V4 I\‘@
> S

tt| U W
iy

Abbildung 8.7.: Schlitzantenne, Belegung.

wenn man bericksichtigt, daf® der Strahler nur in einen Halbraum strahlt und
deshalb im Halbraum die doppelte Feldstéarke hervorruft. Die Dualitat erkennt
man, wenn man in Gl. (5.5) folgende Substitutionen vornimmt:

I(z)7 = ——1U(2)", (8.34)
ZFO
1
) g — 8.36
Y Zpo Y (6.36)

(Superskript D fur Dipol, S fur Schlitzstrahler)
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Ist P die vom Schlitzstrahler abgestrahlte Leistung und definiert man einen
auf das Spannungsmaximum U, bezogenen Strahlungswiderstand Rz, des
Schlitzstrahlers durch

(8.37)

(8.38)

und Gl. den folgenden Zusammenhang zwischen dem Strahlungswider-
stand RE, des Stabstrahlers und dem Strahlungswiderstand RZ,, des Schlitz-
strahlers:

Zko
4RE
Fur einen \/2- Dipol mit RY, = 73Q folgt Rz, = 486 ().

S
RSm_

(8.39)



9. Mikrostreifenantennen

Eine weitere Antennenart,die haufig fur hohere Frequenzen (ab ca. 1 GHz) ver-
wendet wird, ist die Mikrostreifenantenne (auch Patchantenne genannt). Der
Vorteil dieser Antennenart ist, dass sie lediglich aus einer flachen, metallischen
Struktur besteht, die auf die Oberseite eines dielektrischen Substrats aufge-
bracht wird. Dadurch l&sst sie sich sehr einfach zusammen mit anderen Kom-
ponenten auf einer Platine (Printed Circuit Board) realisieren.

0.1. Funktionsweise

Eine Mikrostreifenantenne besteht grundsatzlich aus einer Mikrostreifenleitung,
also einem Substrat mit einem Leiter auf der Ober- und einer Massefache auf
der Unterseite. Um eine Abstrahlung bei einer bestimmten Frequenz zu errei-
chen, muss ein Teil der Leitung gezielt in Resonanz versetzt werden. Die Grund-
schwingung eines Stiicks Mikrostreifenleitung entspricht dabei einer stehenden
Welle auf einem offenen, \/2 langen Leitungsstiick (dem TM;o-Mode). Abbil-
dung zeigt eine Patchantenne mit der Breite W und der Lange L auf einem
Substrat mit der Permittivitat €,, sowie den prinzipiellen Verlauf der elektrischen
Feldlinien dieses Grundmodes auf der Antenne.

Das elektrische Feld kann entlang der Breite der Patchantenne als konstant
angenommen werden. An den entsprechenden Ecken findet keine Abstrahlung
statt (engl.: ,non-radiating edge”). An den Ecken entlang der Lange des Pat-
ches werden die Feldlinien gestoért (engl.: ,fringing fields* ) und es findet eine
Abstrahlung statt (engl.: ,radiating edge*). Die Feldlinien an den offenen Enden
lassen sich in eine Normalkomponente entlang des Substrats und eine Tan-
gentialkomponente orthogonal zum Substrat zerlegen. Hierbei I6schen sich die
Tangentialkomponenten aus, warend sich die Normalkomponenten addieren.
Der elektrische Feldlinienverlauf der Patchantenne an den beiden abstrahlen-
den Enden entspricht damit in etwa dem von zwei Schlitzantennen, die \/2

132
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“offene Leitungsenden”
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Abbildung 9.1.: Patchantenne auf einem dielektrischen Substrat. Die Anregung
erfolgt mittels einer Mirkostreifenleitung

voneinander entfernt liegen und einen Reflektor auf der Unterseite besitzen,
sodass sie nur in die obere Halbebene strahlen. Mit dieser Naherung lasst sich
auch der Gewinn einer Patchantenne abschatzen:

Schlitzantenne 1,76 dBi
Reflektor +3dBi
Array aus 2 Antennen | +3dBi
Gesamt 7,76 dBI

Tabelle 9.1.: Gewinnabschatzung Patchantenne

In der Praxis wird dieser Wert aufgrund der vereinfachten Annahmen (konstan-
tens E-Feld entlang der Breite, keine Verluste, etc.) aber naturlich niedriger
ausfallen. Aufgrund der ,fringing fields” erscheint die Patchantenne elektrisch
langer und die Resonanzfrequenz niedriger, weshalb man der Antenne eine
effektive Lange L.g zuweist, die dieser Resonanzfrequenz entspricht. Nach Ab-
bildung [9.2] gilt:

Ao
Leg=L+2AL = 2AL 9.1
ff + N + (9.1)

Fur die Berechnung der effektiven Lange gibt es verschiedene Naherunsgfor-
meln, etwa nach [BalO5]:



134 9.2. Hohere Moden

hI : :

Abbildung 9.2.: Physische und effektive Lange einer Patchantenne

(evetr + 0,3) (2% + 0,264)

AL = 0,412h
(eret — 0,258)(X +0,8)

9.2)

sowie fur die Breite der Patchantenne:

o 2
W_?,/werl (9.3)

Es sei allerdings angemerkt, dass diese Naherungsformeln allenfalls Ausgangs-
werte fur ein Antennendesign darstellen. In der Praxis werden diese Antennen
mit Feldsimulationsprogrammen numerisch simuliert und optimiert.

9.2. Hohere Moden

Neben dem Grundmode konnen auf einer Patchantenne noch beliebig viele ho-
here Moden angeregt werden. Abbildung zeigt beispielhaft den Grundmode
TMg;o einer Patchantenne sowie die nachst héheren 3 Moden. In der Regel wird
die Patchantenne nur in ihnrem Grundmode betrieben, da die héheren Moden ei-
ne unerwinschte Richtcharakteristik aufweisen.
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(a) TMp10-Mode
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Abbildung 9.3.: Der Feldlinienverlauf der Moden TMg;9, TMgo1, TMg29 und TMqgz

Daruber hinaus wird durch das Verhaltnis von Breite zu Lange der Antenne in
der Regel so gewahlt, dass die beiden Grundmoden TMg;o und TMgg; nicht auf
der gleichen Frequenz liegen, da die Patchantenne sonst eine hohe Kreuzpo-
larisation besitzt. Es gibt auch die Méglichkeit durch einsetzen von Vias Moden
gezielt zu unterdricken.

9.3. Speisung einer Patchantenne

Es gibt verschiedenste Mdglichkeiten eine Patchantenne zu speisen, also Ener-
gie zuzufuhren. Um Eingangsreflexionen zu minimieren, wird hierbei darauf
geachtet, dass die Impedanz der Antenne ungefar der der Speiseleitung ent-
spricht. Da diese aber nicht konstant ist, sondern Uber der Antennenlange vari-
iert, soll zun&chst die Feldverteilung auf der Patchantenne noch einmal betrach-
tet werden. Abbildung [9.4] zeigt hierfir den Feldlinienverlauf des E- und H-Felds
auf einer im Grundmode betriebenen Patchantenne.
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Abbildung 9.4.: Feldverteilung einer Patchantenne

Der Betrag des E-Feldes auf der Patchantenne ist (analog zu einem offenen,
A/2 langen Leitungsstuck) an den Enden maximal, warend der des H-Felds
an den Enden ein Minimum aufweist und in der Mitte der Patchantenne ein
Maximum aufweist. Flr die Eingangsimpedanz Z;, der Antenne, fur die

E
Z = — 4
in OC o (9.4)

gilt, bedeutet dies, dass sie an den abstrahlenden Enden maximal ist und zur
Mitte hin stetig bis auf den Wert Z,,, = 02 abnimmt. Durch eine geeignete Po-
sitionierung des Einspeisepunktes kann die Antenne also Uber einen weiten
Bereich an ihre Speiseleitung angepasst werden.

Eine Ubersicht, Uber die gangigsten Speisearten zeigt Abbildung [0.5. Bei der
Speisung Uber die abstrahlende Seite handelt es sich um die weitverbreitetste
Art der Einspeisung. Hierbei wird dem Patch die Leistung Uber die orthogo-
nal zum sich aufbauenden E Feld stehende Seite zugefihrt. In der einfachsten
Form erfolgt dabei der direkte Anschluss der speisenden Mikrostreifenleitung
an der Aul3enseite der Antenne (direkte Speisung). Durch das Hineinversetzen
des Speisepunkts in das Innere des Patchs (Inset-Speisung) und/oder eine rein
kapazitive Einkopplung der Leistung (indirekte Kopplung) kann die Eingangsim-
pedanz gemaR einleitender Uberlegungen in Betrag und/oder Phase variiert
und so an die spezifischen Gegebenheiten angepasst werden. Der Vorteil die-
ser Speisungsart besteht in ihrer sehr einfachen und somit gtinstigen Reali-
sierbarkeit mit einem klassischen zweilagigen Substrat. Nachteilig wirken sich
dagegen die auf der Platinenvorderseite gefiihrten Zuleitungen aus, welche zu
einer negativen Beeinflussung der Richtcharakteristik sowie einer Verringerung
der Effizienz der Antenne fuhren kdnnen. Daruber hinaus besitzt die Speisung
Uber die abstrahlende Seite im Vergleich zu anderen Speisungsarten eine rela-
tiv geringe Bandbreite.



9. Mikrostreifenantennen 137

Patch

Patch
Leitung —
Inset —7

Leitung

el g
Masse L Masse L

(a) Speisung Uber abstrahlende Seite (b) Speisung uber nicht abstrahlende
Seite

Masse

(c) Proximitykopplung (d) Aperturkopplung

Patch ﬁ

Leitung —|——I €
Masse —
Anschluss —>‘_§_'

(e) koaxiale Speisung

Abbildung 9.5.: Ubersicht tiber Speisungsarten

Bei der Speisung Uber die nicht abstrahlende Seite erfolgt die Zufiihrung der
Leistung im Gegensatz zur zuvor genannten Methode Uber die parallel zum
sich aufbauenden E-Feld stehende Seite. Auch dabei kann die Eingangsimpe-
danz durch die Verschiebung des Speisepunkts in E-Feld-Richtung in einem
weiten Bereich angepasst werden. Diese Speisungsart wird besonders fiur die
Verbindung von einzelnen Antennen zu einem Array genutzt und bietet dort den
Vorteil einer stark vereinfachten Leitungsfuhrung. Durch den Anschluss der Zu-
leitung an der nicht abstrahlenden Seite neigt diese Form der Speisung jedoch
vermehrt zur Anregung der Kreuzpolarisation und folglich zu einer schlechteren
Abstrahlcharakteristik der Antenne.

Die Proximitykopplung und die Aperturkopplung sind zwei sehr dhnliche Ein-

speisungstypen, die nicht wie die beiden erstgenannten Verfahren auf einem
zweilagigen, sondern auf einem aufwendiger zu prozessierenden und damit
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teureren dreilagigen Substrat basieren. Wie der Name bereits erkennen lasst,
wird die Leistung hierbei allein durch eine Feldkopplung in den eigentlichen
Strahler eingespeist, anstatt diesem Uber eine direkt angeschlossene Zuleitung
zugefuhrt zu werden. Die beiden Speisungsmethoden unterscheiden sich ledig-
lich in der Anordnung der drei Lagen, wobei die Masseflache bei der Proximi-
tykopplung auf der Unterseite liegt, wahrend sie bei der Aperturkopplung in der
Mitte verlauft. Bei Letzterer ist daher ein zuséatzlicher Schlitz in der Masselage,
die sogenannte Apertur, notwendig, um eine Uberkopplung des Felds zu ermog-
lichen. Die Vorteile dieser zwei Verfahren sind zum einen eine fur Patchanten-
nen relativ grof3e Bandbreite und zum anderen eine deutlich vergrol3erte Anzahl
an Entwurfsfreiheitsgraden. So erlaubt beispielsweise die Aufteilung der Patchs
und der Zuleitungen auf zwei verschiedene Lagen eine wesentlich flexiblere An-
ordnung aller Strukturen und der Einsatz zweier verschiedener Dielektrika mit
unterschiedlichen Materialstarken und/oder unterschiedlichen relativen Permit-
tivitdten bietet die Moglichkeit einer Anpassung der Antennenkenngrof3en Uber
einen weiten Bereich. Bei der Aperturkopplung fihrt die Abschirmung der Zulei-
tungsseite von der Strahlerseite durch die innen liegende Masseflache zudem
zu einer sehr guten Abstrahlcharakteristik und einer leichten Erhéhung der Ef-
fizienz der Antenne. Der einzige Nachteil der Proximitykopplung und der Aper-
turkopplung ist die eingangs bereits erwdhnte aufwendigere und infolgedessen
teurere Fertigung.

Die koaxiale Speisung ist die einfachste Form der Einspeisung. Bei ihr wird
ein Koaxialanschluss auf der riickseitigen Masseflache der Antenne angebracht
und der Innenleiter des Koaxialsystems mithilfe einer Durchfihrung mit dem
vorderseitigen Patch verbunden. Dieses Verfahren ermdglicht eine nahezu freie
Positionierung des Speisepunkts in beiden Achsen der Substratebene und wird
vorwiegend fir die Speisung vom Gesamtsystem abgesetzter Antennen Uber
Koaxialleitungen im Bereich niedrigerer Frequenzen eingesetzt. In hoheren Fre-
guenzbereichen kommt es aufgrund seiner im Vergleich zu anderen Verfahren
gréfl3eren Fertigungstoleranzen, sehr hoher Verluste langer Koaxialleitungen so-
wie einer zunehmenden Integration von Hochfrequenzteil und Antenne jedoch
kaum zum Einsatz.
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9.4. Patchantennenarrays

Der grol3e Vorteil von Patchantennen ist die Moglichkeit, sie realtiv einfache zu
Antennengruppen (engl.: ,Arrays‘) zusammenzufassen. Wie bereits in Kapitel 6]
erwahnt, lasst sich durch Zusammenfassen von identsichen Antennen der Ge-
winn erh6éhen (3 dB pro Verdopplung), sowie durch Speisen der Einzelelemente
mit unterschiedlichen Phasen die Hauptstrahlrichtung variieren (engl.: ,Phased
Arrays®). Eine Schwierigkeit, die sich bei Arrays aus vielen Einzelelementen er-
gibt, stellt die Speisung dar. Es wird mit zunehmender Elementanzahl immer
schwieriger, alle Elemente mit der gewinschten Phase und der gewiinschten
Amplitude anzuregen. Dies kann sich in einer Ablenkung des Hauptstrahls von
der urspriinglichen Richtung auswirken. In den Abbildungen 0.6] a) und b) ist
eine Patchantenne fur eine Frequenz von 2 GHz auf einem Substrat mit s, = 2,2
(A = 150mm, A\, = 101 mm) einmal als Einzelelement und einmal als 2 x 2
-Array dargestellt.

67 mm

—
48 mm‘lr
0n il

90 mm

67 mm

48 mmI
nn _

100 mm

(a) Patchantenne (b) 2 x 2-Patcharry

Abbildung 9.6.: Vergleich von Einzelantenne und Antennenarray am Beispiel ei-
ner 2 GHz Patchantenne

In Abbildung ist die zugehdrige Richtcharakteristik in der E- und H-Ebene
gezeigt. Die Antenne wird deutlich direktiver, der Gewinn steigt wie von 7 dBI
auf ca. 13 dBi an. Die zusatzlichen Nebenstrahlrichtungen treten auf, da der Ele-
mentabstand in den einzelnen Richtungen mit 200 mm \/2 Ubersteigt (75 mm).
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Direktivitat in dBi
&
o

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

Abbildung 9.7.: Vergleich der Richtcharakteristik von Einzelantenne und Anten-
nenarray

Abbildung [0.8 zeigt Patchantennenarrays, wie sie in der Praxis in KFZ Ra-
darsystemen zum Einsatz kommen. Bei Abbildung [9.8] a) handelt es sich um
ein Blind Spot Detection Radar von Siemens VDO bei 24 GHz, das aus zwei
Empfangs- und drei Sendeantennenarrays besteht.
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(a) 24 GHz Blind Spot Detection Radar

(b) 24 GHz Spurwechselassistent

Abbildung 9.8.: Ubersicht iber Speisungsarten

Die Speisung erfolgt bei allen Antennen Uber die nicht abstrahlende Seite. Gut
zu erkennen sind die Umwegleitungen in Form von Schleifen zwischen den An-
tennen. Dies sind notwendig, um alle Einzelelemente mit der gleichen Phase zu
speisen. Darlber hinaus sind die Spalten des Sendeantenne 1 und der Emp-
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fangsantenne 1 nicht mit identsichen Phasen gespeist, wodurch ein kippen der
Hauptstrahlrichtung erzielt wird. Bei Abbildung b) handelt es sich um einen
Spurwechselassistenten von Hella, ebenfalls bei 24 GHz. Er besteht aus zwei
Sendeantennen und einer Empfangsantenne. Die Speisung der Einzelelemente
erfolgt hier Uber eine Inset-Speisung.



10. Reflektoren, Direktoren,
YAGI-Antennen

Unter diesem Kapitel sollen Antennen, welche sich aus Kombinationen von li-
nearen Antennen (z.B. Dipolantennen) ergeben, zusammengefaldt werden. Da
das Gebiet sehr weit ist, weil der Kombinationsmdglichkeit keine Grenzen ge-
setzt sind, werden einige ausgewahlte Antennen behandelt.

10.1. Halbwellen-Faltdipol

Die Grundform des Faltdipols besteht aus zwei eng benachbarten parallelen et-
wa )\ /2 langen Leitern, die an den Enden miteinander verbunden sind und von
denen der eine in der Mitte gespeist wird. In Bild[10.1list ein Faltdipol dargestellit.
Die Leiterdicken d; und d, sowie der Leiterabstand a kdnnen in weiten Grenzen
variiert werden. Dementsprechend ist sein Eingangswiderstand in weiten Gren-
zen wahlbar. In der Grundform des Faltdipols werden die Gro3en

dy = do, (10.1)

a < 0,01 Ao

gesetzt. In den beiden Zweigen des Faltdipols flie3en, bedingt durch den sehr
kleinen Abstand und die dadurch verursachte starke Kopplung der Zweige, die
gleichen Strome. Fir eine gegebene Speiseleistung ist damit der Strom in je-
dem der beiden Leiter nur halb so grof3 wie beim Einzeldipol. Aus der Leistungs-

bilanz
1 1

1 (Ip\®
PSFD:PSD:§[12) RDZQI%D RFD:§ (?D> Rrp (10.2)

folgt, daf?
Rrp = 4 Rp. (10.3)

143
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Abbildung 10.1.: Faltdipol, Strombelegung

Der Eingangswiderstand des idealen, unendlich diinnen Dipols ist
Rp =T73Q. (10.4)

Bei realen Dipolen liegt der Eingangswiderstand niedriger, in der Praxis ergeben
sich

55Q < Rp < 7342. (10.5)
Insbesondere kann ein Eingangswiderstand von 60 €2 erreicht werden; dies er-
moglicht eine Speisung mit 60 (2-Kabel und Symmetrierglied. Der daraus resul-
tierende Faltdipol hat einen Eingangswiderstand von

Rep = 240 Q. (10.6)

was eine Speisung mit der friher haufig verwendeten symmetrischen 240 Q2-
Bandleitung ohne weitere Anpassung ermdglicht.

Aufgrund der endlichen Leiterdicke sind sowohl der \,/2-Dipol als auch der Falt-
dipol kurzer als \,/2. Das Richtdiagramm und der Gewinn des Faltdipols sind
identisch mit dem des )\, /2-Dipols. Der Unterschied zwischen beiden liegt somit
nur im héheren Eingangswiderstand und in der groReren mechanischen Stabi-
litat.

Zur Erzielung anderer Eingangswiderstande als

Rpp = 4 Rp (10.7)
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werden die Konstruktionsparameter d;, d, und «a variiert. Der Eingangswider-
stand gehorcht dann der Gleichung

Rep =i Rp (10.8)
mit )
. IHQCL/dl
= 1] . 10.9
b <1n2a/d2 + ) ( )

In Bild [10.2] sind zwei Varianten dargestellt. Die GI. (10.9) ist in Bild [10.3] aus-
gewertet.

d
- d2:71 T # d,=2d,
av ‘ aV
T | )
=31 11 185-2000 u=6 360 - 390 Q

—~

Abbildung 10.2.: Faltdipole a/d; = 5

In der Praxis gibt es noch zahlreiche weitere Varianten wie
e Dreidraht Faltdipole (Bild a) und
e Unsymmetrische Faltdipole (Bild b).
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Abbildung 10.3.: Transformationsverhéltnis i des Faltdipols

ko 2

. , do=di
m > -
> — L ~0,01A
© > = > dZ: dl
R 14,9 895-970Q

d2= d1/ 2 X
©
('5- 1 | dl 7\4/4
R; 9 540-585Q J2=di/ 2 7L
FIFIIF 7 7 7 7l
d2: 2 dl
dy

© 11

L%

R, 36 2200 Q d2=2d;

a) b)

Abbildung 10.4.: a) Dreidraht Faltdipole b) Unsymmetrische Faltdipole (Vertikalan-
tennen)
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10.2. Langsstrahler mit strahlungserregten
Elementen (YAGI-Antennen)

Die in den Elementen eines Langsstrahlers fir das Zustandekommen einer
Richtcharakteristik erforderlichen Strome und Stromphasen kénnen auch durch
Strahlungskopplung erzeugt werden.

Ein kurzgeschlossener elektrischer Dipol, der etwa \,/2 lang ist, kann in einem
elektromagnetischen Strahlungsfeld als Reihenresonanzkreis (schmalbandiges
aquivalent zu Bild betrachtet werden, in dem durch das Strahlungsfeld eine
Spannung U induziert wird (Bild [10.5).

J

a1 O

2C

: L

Abbildung 10.5.: Schmalbandige Ersatzschaltung eines Dipols im Strahlungsfeld

Ist der Dipol etwas kirzer als die halbe Wellenlange des Strahlungsfeldes, so
wird er unterhalb seiner Resonanzfrequenz betrieben, der Widerstand ist kapa-
zitiv und der Strom / um etwa 7/2 der Spannung U voreilend.

Umgekehrt wird der Strom der induzierten Spannung und damit der elektrischen
Feldstérke um ca. 7/2 nacheilen, wenn der Dipol etwas langer als \,/2 ist.
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Besteht das Antennensystem nur aus zwei Leitern (0) und (1), von denen der
Leiter (0) gespeist wird, so gilt das Gleichungspaar

Uy = Ly Zoo + Lo1 Zou, (10.10)
0=1y Zon + Loy Z11- (10.11)

Hierin sind Zy, und Z;; die Impedanzen der Leiter 0 bzw. 1 und Zy; = Zj,
der Kopplungswiderstand zwischen den beiden Leitern. Es folgt daraus fir das

Verhaltnis der Strome
In _ _ Zo

lOO le '
In Zy, ist der Einflul3 des Abstands und der Abmessungen beider Leiter, in 7,
der Einflul3 der Abstimmung und der Abmessungen des strahlungsgekoppelten
Leiters (1) enthalten. Durch anderung des Abstands zwischen den Leitern und
der Impedanz Z;; kann man GréRe und Phase des Stromverhéltnisses und
damit das Richtdiagramm beeinflussen. Amplitudengleichheit ist nur bei kleinen
Abstanden zu erreichen.

(10.12)

Fur die Berechnung der Phasenlagen geht man vom gespeisten Dipol D, aus,
der ein Fernfeld erzeugt gemaf
A ipor COS (Bol cosB) — cos [yl

Ep=7— —JPo 10.1
=60 2mr sin Gyl ¢ sin 6 (10.13)

Auf der = -Achse erhélt man bei § = 7/2 fur den \y/2 -Dipol mit 5yl = 7/2 und
r = |z| die Feldstéarken

. ZF0  _igyla
E@OIJLO 27T |x| e .750‘ ‘

_ Zro oi(Bolel+3)
27 |z

(10.14)

Die Phase des elektrischen Priméarfeldes E,, ist gegeniber dem Primérstrom
Iy um (5o|x| + m/2) verzdgert. Die erregte Spannung U, in einem Stab v an der
Stelle z, ist proportional der Feldstéarke —FE,:

U, ~ — By ~ +I, eI (Folwl3) (10.15)

Die Spannung U, treibt im Strahler einen Kurzschlu3strom 1. Dieser eilt bei
kapazitiven Strahlern, d.h. Strahlern, die kirzer als \y/2 sind, dem Primérfeld
Eyo um 7 /2 voraus:

I, ~+U, e ~ I, e i Polenl (10.16)
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Die Phasenverschiebung von I, gegenuber dem Primarstrom betragt also
—Bol|x,|. Durch I, werden die Dipole selbst zu Strahlern. Fur das von ihnen
erzeugte Feld gilt

Eg, ~— 1, o~ (Bo lz—zv|+5) (10.17)

und mit GI. (10.16)) fir z > z,
Ep, (2) ~ — Ly e (Poot5) (10.18)

Ihr Fernfeld in positiver = -Richtung ist mit dem Fernfeld des erregenden Di-
pols in Phase und verstérkt dieses. Diese kapazitiven Dipole werden deshalb
Direktoren genannt. In negativer z-Richtung (x < 0) Uberlagert sich das Feld
der Direktoren (v > 0) verstarkend oder vermindernd zum Primérfeld, abhéngig
von z,.. Die Geometrie ist in Bild [10.6] dargestellt.

Entgegen dem Voreilen bei kapazitiven Strahlern erhélt man bei induktiven, d.h.
Strahlern langer als )\y/2 ein Nacheilen des induzierten Stromes [,:

I, ~+U, e ~ I, e dPolml=im (10.19)
Fir das aus dem induzierten Strom hervorgerufene Feld ergibt sich fir x > x,:

By, (2) ~ — Iy e (0o=3), (10.20)
Ey, (z) = —Ey. (10.21)

Die GIn. (10.20) bzw. zeigen, daR sich bei induktiven, strahlungsgekop-
pelten Staben das Feld in Richung des gekoppelten Stabes gegenphasig zum
Primarfeld aufbaut. Induktive strahlungsgekoppelte Elemente werden daher als
Reflektoren bezeichnet.

Die Ergebnisse der vorangegangen Berechnungen macht man sich bei den
nach ihrem Erfinder benannten YAGI -Antennen zu Nutze. Dabei werden Di-
rektoren und Reflektoren mit einem gespeisten Dipol oder Faltdipol so kom-
biniert, dass in einer Richtung maximale Strahlung und in der anderen eine
Unterdriickung der Abstrahlung auftritt.

Durch Kombinieren einer gespeisten Antenne mit einem Direktor und einem Re-
flektor erhalt man die einfachste Form der YAGI-Antenne (Bild [10.7). Sie ergibt
einen Gewinn von 3 bis 4 dBi, wenn der Abstand zwischen Strahler und Reflek-
tor zwischen 0,1 und 0,15 )\, und zwischen Strahler und Direktor etwa 0, 1),
betragt.
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Abbildung 10.6.: Prinzipschaltbild zur Strahlungskopplung

Reflektor
(induktiv (+))
Direktor
(kapazitiv (-))
Resonator

Abbildung 10.7.: Einfachste YAGI -Antenne

Ordnet man mehrere Direktoren hintereinander an, dann kdnnen Richtschérfe
und Gewinn noch wesentlich gesteigert werden. Fir die praktische Dimensio-
nierung von YAGI-Antennen existieren Kurvendarstellungen, welche die bisher
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nicht bertcksichtigten Einfliisse
e Nahfeld
e sekundére Kopplungen und

¢ die geanderte Phasengeschwindigkeit langs der Antenne bezogen auf die
Phasengeschwindigkeit im freien Raum

beriicksichtigen. In Bild [10.8] sind derartige Kurven gezeigt.

- d_ d_
o—o0—=0,200 o—e —==0,400
Ao Ao
60L 140 \ \ 0,950
T 50| T 13,5 N \ 0,940 T
40 | 130 [— 0,930
L o . [22=0,024 \ Vo
T, 302123 |~ A 0,915 ¢
20 ©11,2 P~ 5548 0,890
1,0 9,5 _xo‘ i 0,840
0,5 - 7,7 — | 0,770

0,140 0,1500,160 0,170 0,180 0,190 0,200

Abbildung 10.8.: Dimensionierung von YAGI -Antennen:
[ = Lange der Direktoren
d = Abstand der Direktoren
2p = Durchmesser der Direktoren
L = Gesamtlange der Antenne (ohne Reflektor)
G = Gewinn
v,,/c = rel. Phasengeschwindigkeit



11. Breitbandantennen

Da im folgenden wiederholt die Bandbreite verschiedener Antennen diskutiert
wird, soll dieser Begriff zunachst kurz erlautert werden. Die Bandbreite kann de-
finiert werden als der Frequenzbereich, fir den die Antenne im Hinblick auf eine
bestimmte Eigenschaft einen vorgegebenen Standard einhalt [Bal05]. Ublicher-
weise wird die Eingangsanpassung der Antenne als Kriterium herangezogen
(z.B. weniger als -14 dB reflektierte Leistung), wobei auch Richtcharakteristik,
Keulenbreite, Polarisation oder Gewinn, abhangig von der Anwendung, in die
Bandbreitenbestimmung einbezogen werden kdnnen. Fur schmalbandige An-
tennen gibt man die Bandbreite anhand der unteren und oberen Grenzfrequenz
fu, fo als Prozentwert an:

fo_fu

BB, = £ - 100%, (11.1)
fin = Ju ; Jo (Mittenfrequenz). (11.2)

Werte im Bereich 0—200% sind ma@glich, in der Praxis verwendet man diese De-
finition fur Antennen mit ca. 0-100% Bandbreite. Fir breitbandigere Antennen
wird die Bandbreite als Verhéltnis der oberen zur unteren Grenzfrequenz an-
gegeben (fur eine Antenne mit Frequenzbereich 2-18 GHz demnach 9:1). Fur
Verhaltnisse 2:1 bzw. 10:1 werden oft die Begriffe Oktave bzw. Dekade verwen-
det.

Die bisher behandelten Antennen waren in der Regel schmalbandige Antennen.
Alle Drahtantennen, wie \/2 -Dipol, Faltdipol oder YAGI -Antenne, ebenso de-
ren duale Antennen, sind in ihrem Richtdiagramm, der Anpassung und in ihrem
Gewinn, da sie ublicherweise in Resonanz arbeiten, sehr schmalbandig. Ihre
Bandbreite betragt einige Prozent bis ca. 25%. Etwas breitbandiger sind Horn-
antennnen und Reflektorantennen. Hornstrahler decken in der Regel ein Hohl-
leiterband ab, bei Reflektorantennen wird die Bandbreite meistens durch die
Speiseantenne bestimmt. In der Praxis werden in zunehmendem Mal3e auch
Antennen mit Bandbreiten von 10 : 1 und mehr gefordert. Anwendungen liegen

152
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in der Breitband-Nachrichtentbertragung, Messtechnik, Funkiiberwachung und
ahnlichen Arbeitsgebieten. In der Regel geht die Breitbandigkeit zu Lasten des
Gewinns und des Wirkungsgrades.

Die Breitbandigkeit kann durch folgende MalRBnahmen erzielt werden:
e Logarithmische Strukturen,
e Logarithmisch periodische Strukturen,
e Wanderfeldstrukturen.

Die Bilder [11.1] und [11.2] zeigen einen Uberblick tber verschiedene Ausfiihrun-
gen von Breitbandantennen.
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Abbildung 11.1.: Breitbandantennen
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Logarithmische Spirale

Archimedische Spirale

Abbildung 11.2.: Breitbandantennen
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11.1. Frequenzunabhangige Antennen (Selbstduale
Antennen)

Die fur eine Antenne charakteristischen Eigenschaften Eingangsimpedanz,
Richtcharakteristik, Gewinn und Polarisation sind durch Form und Abmessun-
gen bezogen auf die Wellenlange gegeben. Wenn nun die Antenne so aufge-
baut ist, dal3 sie fur alle Wellenlangen dieselben relativen Antennenabmessun-
gen aufweist, bleiben die charakteristischen Eigenschaften erhalten. Die Theo-
rie zu diesen Antennen wurde erst seit 1957 entwickelt. Zwei Gruppen sind hier
vorrangig zu nennen und werden im weiteren kurz beschrieben:

e Spiralantennen und
e periodische Antennen.

Diese Antennen gehen durch Drehen oder Verschieben in sich selbst tber, d.h.
sie sind selbstdual.

Damit gilt fir den Eingangswiderstand
zP = 7P, (11.3)

woraus mit Gl. (8.39)
7 = % — 188 Q = Ry (11.4)

folgt. Der Eingangswiderstand ist frequenzunabhéangig, reell und gleich dem
Strahlungswiderstand Rg.

11.1.1. Spiralantennen

Spiralantennen (Bild [11.2) bestehen aus 2N Armen (N gerade), die entweder
e winkelkonstant sind = logarithmische Spirale , oder
e querschnittskonstant sind = archimedische Spirale.

Beide Antennentypen gehen durch Vertauschen der Leiterflachen mit den Frei-
flachen in sich selbst Uber, womit sie, wie vorher gesagt, selbstdual sind. Die
Spiralen sind entweder

e raumlich angeordent = konische Spiralantenne, oder
e eben angeordnet = ebene Spiralantenne,
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wobei die eine aus der anderen durch Projektion zwischen Kegel und zur Kege-
lachse orthogonaler Ebene hervorgeht.

Betrachtet man den Winkel zwischen einer Verbindungsstrecke vom Mittelpunkt
der Spirale zu einem Punkt auf ihrem Rand sowie einer Tangente in diesem
Punkt, so ist er bei der winkelkonstanten Spirale immer gleich. Auf der winkel-
konstanten Spiralantenne lauft die symmetrisch eingespeiste Welle entlang der
Antennenarme rotierend nach aufen und strahlt dort, wo der Armabstand A /2
ist, nahezu vollstandig ab. Die weiterfihrenden Arme sind deshalb fast stromlos.
Die Richtcharakteristik hat eine Halbwertsbreite von etwa

80° < Opyp < 120° (11.5)

und einen Gewinn von 2 bis 3dBi. Die Polarisation ist zirkular. Spiralantennen
werden primar in Antennengruppen, sowie zur Speisung von Aperturantennen
eingesetzt.

In Kugelkoordinaten r, 6, 1) ausgedruckt, lait sich die Berandung einer Leiter-
flache einer Spiralantenne darstellen durch

r=f(0,v), (11.6)

d.h. alle Gré3en der Antenne kdnnen durch Winkelgré3en beschrieben werden.
Wenn die durch GIl. (11.6) beschriebene Antenne selbstdual sein soll, dann
muss eine Mal3stabsanderung um den Faktor C' identisch sein mit einer Dre-
hung um einen Winkel "

Im allgemeinsten Fall ergibt die Losung der Gl. (11.7)
r=erW) . g (h). (11.8)

Fir eine ebene Spirale kann ¢(f) = 1 gesetzt werden, da r # ¢g(f) ist. In
Bild ist die Geometrie dargestellt.

Danach beschreibt die Berandung folgende Kurven:

r=rye?, (11.9)
ro = e %0, (11.10)
=1 e, (11.11)
ro=Cry =roe VY (11.12)
rs =1 W™, (11.13)

ry=Cry =1 WY, (11.14)
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Abbildung 11.3.: Winkelkonstante, ebene Spiralantenne

In den GIn. (11.11)-(11.14) ergibt sich ¢) aus Bild [11.3l Die untere Frequenz-
grenze ist gegeben durch

>\max
T'1 max + T3 max Z 9 ) (1115)

die obere Frequenzgrenze erhalt man aus

)\min
1 min + T3 min S 9 .

Mit steigender Frequenz dreht sich das Richtdiagramm, wobei die &nderung des
Radius hier mal3gebend ist:

(11.16)

ay
T —7T0 Ty € — T To av
= = — —-1) . 11.17
o o o (¢ ) (11.17)

Neben den winkelkonstanten Spiralantennen sind noch die archimedischen Spi-
ralantennen bekannt, die durch die Gleichung

r=ry e (11.18)

beschrieben werden, wobei ¢, = 0 oder 7 ist fur eine zweiarmige Spirale, wie
sie in Bild [11.4] gezeichnet ist.
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Abbildung 11.4.: Archimedische Spiralantenne

Untersuchungen haben gezeigt, dass die Strahlung dort, wo die Stréme in Pha-
se sind, erfolgt. Dies ist an der Stelle der Fall, wo der Umfang gleich einer Wel-
lenlange ist. Die charakteristischen Merkmale der archimedischen Spiralanten-
ne entsprechen denen der winkelkonstanten Spiralantenne. Die archimedische
Spiralantenne zeigt jedoch gréRRere Verluste aufgrund der langen Leitungen.

11.1.2. Logarithmisch-periodische Antennen

andert man die Abmessungen einer Antenne proportional mit der Wellenlange,
so andern sich ihre elektrischen Eigenschaften nicht. Diese Tatsache, die bei
den behandelten Spiralantennen gilt, macht man sich auch bei den sogenann-
ten logarithmisch-periodischen Antennen zu Nutze, wie eine in Bild [11.5 darge-
stellt ist. Diese Antenne besteht aus einer Dipolzeile, bei der die Abstande d,
und Dipollangen [, ein konstantes Verhaltnis haben:

dy
7= konst. (11.19)

v
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N [ )
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dy

Abbildung 11.5.: Logarithmisch-periodische Antenne

Das Verhéltnis C der Langen (oder Abstande) benachbarter Elemente ist kon-
stant:

L, l,

=C = —=0", (11.20)
lz/fl lO
log ;—” =vlogC (11.21)
0
(daher der Name ,logarithmisch-periodisch®). (11.22)

Die Elemente werden mit abwechselnder Polaritat Gber eine Zweidrahtleitung
gespeist. Die Speiseleitung wird nach dem langsten Dipol reaktiv abgeschlos-
sen.

Drei Abschnitte werden auf der Antenne unterschieden:

e Ubertragungsabschnitt: logarithmisch-periodisch kapazitiv belastet durch
Dipole unterhalb ihrer Resonanzfrequenz, reichend vom O-ten Dipol bis
an die Dipole mit [, ~ \/2,
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e Strahlungsabschnitt mit [, ~ A/2 und maximalen Speisestromen in die
Dipole, deren Eingangswiderstand einen geringen Blindanteil hat. Das
Strahlungsverhalten dieses Abschnitts kann mit dem einer kurzen YAGI
-Antenne (etwa 4 Elemente, Gewinn Gvagikurz = 3 ... 6dB verglichen wer-
den,

e Reaktiver Abschnitt: er tragt im wesentlichen nur zur Anpassung der An-
tenne an den Sender bei.

Die auf der Speise-Zweidrahtleitung laufende Welle ist also der Abstrahlungs-
richtung entgegengesetzt.

Die Halbwertsbreite dieser Antennne liegt zwischen 50° und 80°. Sie ist in der
H -Ebene stets groRer als in der E - Ebene. Der Gewinn ist um so hoher, je
dichter die Dipole stehen, d.h. je naher C bei 1 liegt. Die Bandbreiten kdnnen
durchaus Werte von 10 : 1 erreichen.

11.2. Wanderfeldantennen

Die einfachste Wanderfeldantenne stellt ein am Ende offener Rechteckhohllei-
ter dar. Bei einem Seitenverhaltnis von 2:1 betragt die technisch nutzbare Band-
breite aber nur 58%. Beim Einzug von einem oder zwei Stegen in den Hohlleiter,
wie in Bild [11.6] zu erkennen, lasst sich die Bandbreite auf Werte von 6:1 erho-
hen. Diese grol3e Bandbreite beruht auf einer Absenkung der Grenzfrequenz
(cut-off-frequency) des Grundmodes durch die Stege. Um den Eingangsrefle-

Abbildung 11.6.: Querschnitt eines Steghohlleiters

xionsfaktor Uber die ganze Bandbreite mdglichst gering zu halten, verwendet
man Hohlleiterhérner mit exponentiell getaperten Stegen, die einen moglichst
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reflexionsarmen Ubergang der Speiseleitungsimpedanz Z;, in die Freiraumimpe-
danz Zy, erlauben. Diese Exponentialhtrner, wie in Bild[11.1b und Bild [11.7lim
Querschnitt zu sehen, sind auch in dual linear polarisierter Ausfihrung verftig-
bar. Exponentialhdrner besitzen aber den Nachteil sehr grof3er geometrischer
Abmessungen, so dal3 die Elementabstande in einem Array-Verband zu grof3
wirden. Aul3erdem ist ihre Herstellung aufwendig und kostenintensiv. Eine zu

EI Zro

Z;

Abbildung 11.7.: Querschnitt eines Exponentialhorns

dem Querschnitt eines Exponentialhorns ahnliche Struktur, die exponentiell ge-
taperte Schlitzantenne nach Bild[11.8| hat sich fur breitbandige Array-Antennen
in vielen Anwendungen durchgesetzt. Seit Anfang der achtziger Jahre erfreuen

- Hauptstrahl-

e richtung

L~

Substrat

Speise-
punkt =i

Metallisierung

Abbildung 11.8.: Exponentiell getaperte Schlitzantenne

sich diese getaperten Schlitzantennen (kurz TSA fir Tapered Slot Antennas)
aufgrund ihrer einfachen Herstellung und vielseitigen Verwendbarkeit wachsen-
der Beliebtheit. Eine TSA besteht im wesentlichen aus einem getaperten (sich
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kontinuierlich verbreiternden) Schlitz, der in die Metallisierungsschicht eines di-
elektrischen Substrats eingeatzt wurde. Die andere Substratseite bleibt dabei
frei. Das schmale Schlitzende erlaubt eine Speisung der Antenne, der sich auf-
weitende Schlitz zeigt in die Hauptabstrahlrichtung. Bedingt durch den einfa-
chen Herstellungsprozess einer solchen Struktur, sind die Produktionskosten
sehr gering. Bild zeigt eine Auswahl dieser planaren Antennen, die sich in
ihren Schlitzformen unterscheiden. Die Abstrahlung eines Wellenfeldes beruht

a b c

Abbildung 11.9.: Auswahl verschiedener getaperter Schlitzantennen: (a) Vivaldi-
Antenne, (b) lineargetaperte Schlitzantenne, (c) Schlitzantenne
mit konstanter Schlitzbreite

bei getaperten Schlitzantennen auf der Ausbreitung von Wanderwellen auf der
Antennenstruktur. Diese Wanderwellen besitzen eine Phasengeschwindigkeit
vpn, die unterhalb der Vakuumlichtgeschwindigkeit liegt. Da die Hauptabstrahl-
richtung in der Substratebene liegt und in Vorwartsrichtung der sich auf der
Struktur ausbreitenden Wanderwelle zeigt, gehoren diese Antennen zur Klas-
se der endfire-Wanderwellenantennen. Die E-Ebene (Ebene der elektrischen
Feldvektoren im Fernfeld) des Strahlungsfeldes fallt dabei mit der Substrat- bzw.
Metallisierungsebene zusammen, die H-Ebene (Ebene der magnetischen Feld-
vektoren im Fernfeld) steht dazu senkrecht. Aufgrund der planaren Geometrie
kénnte man vermuten, dalf sich die Richtdiagramme in E- und H-Ebene stark
unterscheiden. Es kann aber gezeigt werden, dal3 bei geschickter Wahl der De-
signparameter nahezu identische Richtdiagramme in E- und H-Ebene erzeugt
werden konnen. Generell lasst sich feststellen, dass die Keulenbreite der Richt-
charakteristik mit ansteigender Antennenlange abnimmt. Das Richtdiagramm in
der E-Ebene wird dabei durch die Wahl der Taperkontur beeinfluf3t, wahrend
das Richtdiagramm in der H-Ebene durch die Phasengeschwindigkeit v, der
sich auf der Antennenstruktur ausbreitenden Wanderwelle bestimmt wird. Diese
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Phasengeschwindigkeit 1a3t sich zum einen durch die Taperkontur, zum ande-
ren durch die relative Permittivitdt des Substrats und dessen Dicke beeinflus-
sen. Um eine effiziente Abstrahlung zu erreichen, sollte die maximale Schlitz-
breite an der Antennenvorderkante mindestens eine halbe Freiraumwellenlange
betragen.

11.2.1. Vivaldi-Antenne

Die Vivaldi-Antenne nach Bild [11.9a hat sich aufgrund ihrer exponentiell ge-
taperten Struktur als besonders breitbandige TSA herausgestellt. Mit Hilfe der
drei Designgrofien

Smin - Schlitzbreite der Speiseleitung,
Smax - Mmaximale Schlitzbreite am Ende der Antenne,
Liaper - Lange der getaperten Region
laRt sich die Taperkontur (Bild [11.10) nach GI. (11.23) eindeutig festlegen:
i , S
y=+—"eP mitp = In ™ (11.23)
taper Smin
YA
A
I Y
S min S max
bl e _ _ _ _ __ —
X
N A
y
L
< taper -

Abbildung 11.10.: Taperkontur der Vivaldi-Antenne
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Die Entwicklung von Antennen geht in drei prinzipiellen Schritten vor sich:
e Berechnung, Skalierung,
¢ Herstellung (mechanisch, technologisch),
e Vermessung.

Sehr haufig sind diese Schritte zur Optimierung iterativ zu durchlaufen.

Bisher wurde primér der erste Schritt dargestellt. Im folgenden soll nun die An-
tennenmesstechnik vorgestellt werden. Die Messtechnik der Antennen befasst
sich vornehmlich mit dem Messen der elektrischen Eigenschaften der Anten-
nen. Es sind dies Messungen von:

¢ Richtcharakteristik

— Azimuth

— Elevation

— schrage Schnitte

— raumliche Darstellung
Gewinn

Wirkungsgrad

Impedanz

Polarisation

— linear
* horizontal
* vertikal

— zirkular
x rechtsdrehend
x linksdrehend
— elliptisch

165
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* rechtsdrehend
* linksdrehend

Weil die Antenne in Wechselwirkung zu dem sie umgebenden Raum steht,
ist die Antennenmesstechnik — im Gegensatz zur allgemeinen elektrischen
Messtechnik — zur Berucksichtigung des die Antenne umgebenden Raumes
gezwungen.

Die daraus resultierenden Probleme fur die Antennenmessstrecken, die mit
.Freiraumbedingungen” reproduzierbare Messergebnisse erbringen sollen, wer-
den in den ersten Abschnitten dieses Kapitels besprochen.

In der Praxis eingesetzte Antennen missen auf3er den Anforderungen an ih-
re elektrischen Eigenschaften auch noch eine ganze Reihe nichtelektrischer
Forderungen erfullen, ohne deren Beriicksichtigung die Antennen nicht entwi-
ckelt werden kénnen. So mussen z.B. kleine Antennen an Flugzeugen grof3sten
mechanischen und thermischen Belastungen widerstehen. Fernseh- und UKW-
Antennen, die haufig auf hohen Bergen stehen, missen Vereisung und Sturm
aushalten. Diese unvollstandigen Beispiele zeigen, dal3 die elektrische Mel3-
technik der Antennen eigentlich noch erganzt werden muf3 durch Messungen
z.B. der Materialfestigkeit, Schock- und Vibrationsfestigkeit, Temperaturfestig-
keit, Korossionsfestigkeit etc., was jedoch hier nicht weiter betrachtet werden
soll.

12.1. Die AntennenmeBstrecke

Bild [12.1] zeigt den prinzipiellen Aufbau eines Antennenmessplatzes. Zur Aus-
ristung eines solchen Antennenmessplatzes gehoéren neben leistungsstarken
Sendern hoher Frequenzkonstanz empfindliche selektive Empfanger mit auto-
matischer Frequenznachstimmung.

Die Antennendrehstdnde missen so ausgelegt sein, dass sie die zu messende
Antenne tragen konnen und dazu die Forderungen an die Einstellgenauigkeit
erfullen.
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Abbildung 12.1.: Aufbau eines Antennenmef3platzes
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12.1.1. Fernfeldbedingung

Fur die Anlage der Antennenmessstrecken ist es nun von gréf3ter Bedeutung in
welchem Abstand von der zu vermessenden Antenne die Fernfeldcharakteristik
mit der geforderten Genauigkeit gemessen werden kann.

Bild [12.2] zeigt, dass man das von einer Antenne abgestrahlte Wellenfeld in
mehrere Regionen unterteilen kann. Man unterscheidet dabei zwischen dem

Mischung vo
Wellentypen
Einzelner
Wellentyp
v

Wellenleiter-| reaktives

abstrah-

abstrahlendes
lendes

Feld Nahfeld Fernfeld

|
|
I
\ \
| |
| |
| |
| |

Referenz- I l

ebene | |
l I H >
0 Ay 2Dg Abstand r

Abbildung 12.2.: Feldregionen einer Antenne

reaktiven Nahfeld, dem abstrahlenden Nahfeld und dem abstrahlenden Fern-
feld. Je nachdem, in welchem Abstand man misst, erhdlt man verschiedene
Messergebnisse z.B. firr die Richtcharakteristik, wie Bild[12.3|zeigt. In den meis-
ten Fallen interessiert nur das Strahlungsverhalten der Antennen im Fernfeld.
Hierzu muss die zu vermessende Antenne bei der Messung im Bereich einer
ebenen Welle der Sendeantenne stehen.
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Abbildung 12.3.: Abhangigkeit der Feldverteilung von den Feldregionen

Betrachtet man die Sendeantenne zunachst idealisiert als Punktquelle und die
Testantenne mit einer maximalen Ausdehnung Dy (z.B. Durchmesser der An-
tennenapertur bzw. der Antennenwirkflache) in Bild [12.4], so ergibt sich ein
Wegunterschied A\ des Weges zwischen Sendeantenne und Antennenschwer-
punkt (Phasenzentrum) der Testantenne, sowie des Weges zwischen Sendean-
tenne und dem Randbereich der Testantenne.

In der Praxis sind Wegunterschiede von Al = ),/16 zuléssig, was einer Pha-
sendifferenz von

2 21 A
Ap = T o= T

— — = 22/5° 12.1
Ao Ao 16 ) ( )

ool 3

entspricht. Nach dem Satz des Phytagoras ergibt sich so als Grenzfall

2 DE 2 2
2+ <7) — (rem + Al (12.2)
Daraus ergibt sich unter Vernachlassigung von Al? die Fernfeldbedingung fur

den Abstand zwischen den beiden Antennen:

(12.3)
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Phasenfront 2n
A
De
Mel3punkt,
Ursprung der
Kugelwelle
(Phasenzentrum)
A
Antenne

Abbildung 12.4.: Phasenfehler als Funktion der Entfernung und Apertur Dg

Neben der Phasenvariation Gber der Apertur der Testantenne darf auch die Am-
plitudenvariation Gber der Apertur einen von der erforderlichen Mel3genauigkeit
abhéngigen Wert nicht Giberschreiten. In der Praxis sollte der Unterschied in der
Strahlungsdichte im Zentrum und am Rand der Testantenne

AS < 1dB (12.4)

sein, woraus fur die Apertur der Sendeantenne
Dg < =22 (12.5)

folgt. Da die Aperturgrosse der Sendeantenne Dg quadratisch in den Gewinn
eingeht, sind die Grenzen fur Dg nach unten durch die verfigbare Leistung
gesetzt.

Die Gleichungen (12.4) und wurden aus der Betrachtung einer idealisiert
als Punktquelle angenommenen Sendeantenne und einer raumlich ausgedehn-
ten Testantenne gewonnen. Trotzdem sind diese Gleichungen auch flr ausge-
dehnte Sendeantennen gultig. Dies soll nachfolgend gezeigt werden.

In Bild ist eine Sendeantenne mit dem Durchmesser Dg und eine Emp-
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Abbildung 12.5.: Phasenfehler bei endlich groRer Sendeantenne und endlich
grofRer Testantenne

fangsantenne mit Durchmesser Dy skizziert. Ihr Abstand betrage, wie bereits in
Bild[12.4] r5z. Die Aufgabe ist nun, die Beitrage aller Quellen auf der Sendean-
tenne, die zur Amplitude und Phase der Stromdichte an der oberen Kante der
Empfangsantenne (C) fuhren, mit der Stromdichte in der Mitte der Empfangs-
antenne (F) zu vergleichen. Dies ist dann der maximale, tatsachlich auftretende
Fehler.
2 2 DE 2

(rsp + Al)" =15 + (7 —x) . (12.6)
Hierzu wird die L&nge eines Strahls zwischen einer beliebigen Position x auf der
Sendeantenne und der Ecke C' der Empfangsantenne nach (12.6) bestimmt.
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Unter Vernachlassigung von A/, wie bereits bei geschehen, erhalt man
aus (12.6) den Phasenfehler Al, zu

2 Dg ?
Aly = —rgp + 1[rd + (7 _ x) . (12.7)

Damit Iaf3t sich die Stromdichte jz(Dg/2) an der Ecke C' der Empfangsanten-
ne durch Integration Uber alle Quellen auf der Sendeantenne js(x), zu (12.8)
bestimmen, wobei K eine Konstante ist, die alle festen Grof3en beinhaltet.

v (3)-

Ds/2 js(;p)ejBAl2

2
_Dg/2 \/rgE + (% — x)
2
Ds/2 iB <_7"S'E:|: T§E+(D2—E—x)
s(x)e

_Dg/2 \/rgE + (% — a:)2

Auf dieselbe Weise erhédlt man die Lange eines Strahl zwischen einer beliebigen
Position = auf der Sendeantenne und der Mitte £’ der Empfangsantenne Al; zu
(12.9). Die Stromdichte jz(0) in der Mitte der Empfangsantenne errechnet sich

dann zu (12.8).

dx

dx (12.8)

Aly = —rgp £ \/rip + 22 (12.9)
ey (zzt)ejﬁ(*mzi v @E”Q)

2 2
Ds/2 \/Tép +

Der Phasenfehler ¢ nach (12.11) kann nicht analytisch berechnet werden.
Bild zeigt deshalb das Ergebnis numerischer Rechnungen fiir Paare von
identischen Sende- und Empfangsantennen mit den Durchmessern D, zwi-
schen 2\ und 4\ als Funktion des Abstandes rsz in Wellenlangen fur konstant
belegte Sendeantenne. Zusatzlich ist der Phasenfehler eingetragen, der durch
die Naherungsformel bestimmt werden kann und grau hinterlegt ist der
Bereich mit Phasenfehlern keiner als 7/8. Deutlich ist hier die gute Ubereinstim-
mung der Naherungsformel mit der exakten Rechnung fur Phasenfehler

kleiner 7/8 zu erkennen.
je (%)
Yp = arg : (12.11)
Je(0)

dx (12.10)
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Auch andere Auswertungen von und zeigen diese gute Uberein-
stimmung von Naherung und exakter Rechnung fur Phasenfehler kleiner 7/8. So
zeigt die Veranderung der Antennenlangen nur wenig Auswirkungen auf den
Phasenfehler. Nur fur im Verhaltnis zur Empfangsantenne grol3ere Sendean-
tennen tritt ein merklicher Fehler auf, der jedoch immer kleiner als 7/8 bleibt.
Bild [12.7] zeigt die Auswertung von und hinsichtlich des Ampli-

1

I~

D, =2 A exakt
—o6—D, =2 approx.
- — -DA =3 A\ exakt
— o -D, =3 A approx.
......... DA =4 ). exakt
~--@---D, =4 A approx.

0,1

Phasenfehler (Mitte-Rand) / RAD

10 100

Abstand / A

Abbildung 12.6.: Phasenfehler (Phasendifferenz zwischen Aperturrand und
Aperturmitte der Empfangsantenne) fur identische Paare von
Sende- und Empfangsantennen mit den Aperturdurchmessern
D, zwischen 2\ und 4), als Funktion des Abstandes rgg in
Wellenlangen

tudenfehlers tber der Apertur fur die in Bild [12.7] untersuchten Falle. Fur die
nach bestimmten Fernfeldabstande von 8, 18 und 32 Wellenlangen fir
die Antennen mit Durchmessern von 2, 3 und 4 Wellenlangen ergeben sich
Amplitudenfehler unter 1 dB.
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10

[ —

o
H

Amplitudenfehler (Mitte-Rand) / dB

Abstand / A

Abbildung 12.7.: Amplitudenfehler (Amplitudendifferenz zwischen Aperturrand
und Aperturmitte der Empfangsantenne) fur identische Paa-
re von Sende- und Empfangsantennen mit den Aperturdurch-
messern D4 zwischen 2\ und 4\, als Funktion des Abstandes

rsg in Wellenléangen
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Damit zeigt sich insgesamt, dass trotz ihrer Einfachheit (12.3) die notwendige
Entfernung zwischen den beiden zu messenden Antennen sehr genau wieder-
gibt.

12.1.2. Interferenzen zwischen Haupt- und Nebenstrahlung

AulRer der Einhaltung des Fernfeldabstandes muld auch darauf geachtet wer-
den, dass Interferenzen zwischen Haupt- und Nebenstrahlung vernachlassigbar
sind. In Bild[12.8]ist dies dargestellt. Von Interesse ist nur die erste Nebenstrah-
lung. Diese Interferenz wird vermieden, wenn die Nebenstrahlung gentigend

Empfangs- Nebenkeule
antenne Sende-
— antenne
, Hauptkeule
\\
i.,.-"'
e _
Abbildung 12.8.: Bodenreflexion bei der Antennenmessung
stark absorbiert wird, bzw. die Reflexion der Nebenstrahlung nicht die Richtcha-

rakteristik der Empfangsantenne erreicht. Die Leistung Uber den unerwtinschten
Empfangsweg muss mindestens 10 dB unter der kleinsten Messgroi3e liegen.

12.1.3. Interferenzen zwischen direkter und reflektierter
Leistung

Weiterhin muss versucht werden, Interferenzen zwischen direkter und reflek-
tierter Leistung zu vermeiden. In der Praxis treten die grof3ten Probleme bei der
Messung der Rickwartsstrahlung einer Antenne auf, wie es z.B. in Bild [12.9] fur
eine Messung im Absorberraum dargestellt ist. Da der Gewinn der Antenne in
dieser Stellung in Richtung des einfallenden an der Wand reflektierten Strahls
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ZU vermessende
Antenne

-

MefRRantenne

direkter Signalweg

reflektierte
Anteile

Abbildung 12.9.: St6érung durch Reflexion der Hauptstrahlung an der Wand

wesentlich hoher ist (ca. 20...50dB) als in Richtung des direkt einfallenden
Strahls, muss die Dampfung des reflektierten Strahls an der AuRenwand min-
destens 10dB groRRer sein als die kleinste zu messende Ruckwartsstrahlung
(hier ca. 60 dB Dampfung).

12.2. Freiraummessungen

Sehr grol3e Antennen (Richtfunk-, Radar-, Satellitenantennen) werden im Origi-
nal immer im Freien vermessen. Messobjekt und Sendeantenne werden je auf
eine Landschaftserhbhung gebracht. Zur Messung wird die Empfangsantenne
(das Messobjekt) im Fernfeld der Sendeantenne gedreht und das Empfangssi-
gnal ausgemessen.

In einigen Fallen, in denen dies nicht moglich ist, wird die zu vermessende An-
tenne als Sendeantenne benutzt und die Richtcharakteristik mit dem Flugzeug
oder Hubschrauber ausgeflogen oder mit dem Schiff ausgeschwommen. Die
Vermessung von Antennen am Einsatzort hat den Vorteil, dass die Einflisse
der Umgebung mit erfasst und bei Korrekturen bertcksichtigt werden kénnen.
Nachteil ist, dald Stérungen durch Rauschen, Fremdeinstrahlungen usw. nicht
ausgeschlossen werden kénnen.
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12.3. Der AbsorbermeBBraum

Im Frequenzbereich oberhalb von 100 MHz und bei nicht zu grol3en Antennen-
abmessungen kann man eine Reihe von Vorteilen durch Messen im Absorber-
messraum erhalten. Ein Absorbermessraum (anechoic chamber) ist ein gegen
HF-Stoérungen von auf3en abgeschirmter, mit Pyramiden-Absorbermatten aus-
gekleideter Raum. Die Lange dieser aus graffitiertem Schaumstoff hergestellten
Pyramiden-Absorbern ist ein Mal? fur die tiefste Frequenz, bei der im Mel3raum
gemessen werden kann. Dabei sollte fiir die Hohe der Absorberpyramiden

all

h
~ 7

(12.12)

gelten. Die geringste Reflexion des einfallenden Wellenfeldes ergibt sich bei
orthogonalem Einfall auf die Absorbermatten.

Bild [12.10l zeigt mdgliche Bauformen von Absorbermel3raumen.

antenne

Abbildung 12.10.: Absorberraume: a) Rechteckige Kammer b) Getaperte Kammer

12.4. Die kompakte FernfeldmeBstrecke

Bei der kompakten Fernfeldmessstrecke (,compact range far field*) werden die
Schwierigkeiten des Fernfeldabstandes im Absorberraum durch Einbau eines
Prazisions-Parabolreflektors ausgeschaltet (siehe Bild [12.17).

Damit sind Messungen im Absorberraum mdoglich, die sonst wegen eines zu
kleinen Antennenabstandes in der Kammer nur im Freiraummessfeld mit allen
Wetter- und Stérungsschwierigkeiten ausgefuhrt werden kdnnten.
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Mit dem von einem Erregerhorn ,ausgeleuchteten” Parabolreflektor erreicht
man, dass nach der Reflexion der vom Horn abgestrahlten Welle am Parabol-
reflektor in der Messzone des Absorberraums eine ebene Welle (ebene Pha-
senfront bei konstanter Amplitudenbelegung) vorhanden ist. Eine solche ebene
Welle wirde im Fernfeld erst bei viel groRerem Abstand von der Quellenantenne
auftreten. Schwierigkeiten gibt es, die Apertur des Parabolreflektors gleichma-

|

a)

Abbildung 12.11.: Kompakte Fernfeld-Mel3strecke
a) Gesamtansicht b) Prinzipbild
1 Parabolreflektor, 2 Erregerhorn, 3 Testantenne auf Dreh-
tisch ,im Fernfeld”, 4 mit Pyramiden-Absorbern bedeckte Rick-
wand. Allgemein sind alle Seiten des Raumes mit Pyramiden-
Absorbern bedeckt

Big mit Energie zu belegen, und auRerdem Rickwirkung des MelRobjekts auf
das Mel¥feld zu vermeiden. Um Randbeugungseffekte des Parabolrands klein
zu halten, ,zahnt* man den Rand (siehe Bild [12.11). Man kann ihn auch mit Ab-
sorbermaterial belegen. Zwischen Quellenantenne und Testantenne darf keine
direkte Kopplung bestehen, deshalb werden sie gegeneinander abgeschirmt.
Abschirmung und Testantennentrager werden zur Vermeidung von Reflexionen
mit Absorberpyramiden abgedeckt. Im Frequenzbereich 2—40 GHz haben sich
die kompakten Fernfeldmessstrecken bei der Messung an relativ kleinen Anten-
nen bewahrt. Sie machen eine "Direkt-Messtechnik” wie bei grol3en Fernfeld-
Messstrecken maglich und erfordern trotz des kleinen Messabstandes nicht den
Rechnereinsatz der nachfolgend beschriebenen Nahfeldmesstechnik.
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12.5. Die NahfeldmeBstrecke

In Fallen, in denen die Vermessung der Antenne sehr grol3e Fernfeldabstan-
de erfordert und die Vermessung der oft sehr empfindlichen Antennensysteme
im Freien nicht angebracht scheint, kann man auf in Absorberrdumen einge-
baute sogenannte Nahfeldmessstrecken zuriickgreifen, mit denen man genaue
und ungestdrte Nahfeldmessungen an Antennen durchfiihren kann. Die Mess-
ergebnisse werden in die Fernfeldrichtdiagramme transformiert.

Fur diese Messungen gelten hochste Genauigkeitsanforderungen bei der Posi-
tionierung von Sende- und Empfangsantenne.

12.6. Messung der Richtcharakteristik

Bei der Messung der Richtcharakteristik wird das Messobjekt im Strahlungsfeld
der Sendeantenne gedreht und die Ausgangsspannung des Messempfangers
als Funktion der Position aufgezeichnet.

Dabei sind folgende Darstellungen ublich:

polare Darstellung linearem Mal3stab

kartesische Darstellung logarithmischem Maf3stab

Neben der Erfassung des kopolaren Richtdiagrammes interessiert bei der ge-
nauen Bestimmung des Polarisationsverhaltens auch noch das kreuzpolare
Richtdiagramm. Es beschreibt, inwieweit die zur Hauptpolarisation (fur die die
Antenne konstruiert ist) orthogonale Polarisation Uberkoppelt und noch von der
Antenne empfangen wird.

Fur die Messung von linear polarisierten Antennen reicht es in der Regel aus, in
zwei zueinander orthogonalen, durch die von der Hauptstrahlrichtung und dem
magnetischen (H) bzw. dem elektrischen Feldvektor (E) gebildeten Ebenen zu
messen. Die resultierenden Diagramme werden dann als H- bzw. E-Diagramm
bezeichnet.

Bild [12.12] zeigt das aufgenommene E- bzw. H-Diagramm fir ein 8 x 4 Pat-
charray, wobei jeweils Kopolarisation (Co-Pol.) und Kreuzpolarisation (X-Pol.)
aufgetragen sind.
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E-Ebene H-Ebene

90

90

o] =
-40-30 -20 -10 O -40-30 -20 -10 O
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X-POL

150 - —— CO-POL
180 180

(a) Ohne (b)

150

Abbildung 12.12.: Ko- und Kreuzpolarisation fur ein 8 x 4-Patcharray: a) E-Ebene,
b) H-Ebene

Bei der Messung von elliptisch bzw. zirkular polarisierten Antennen laf3t man ei-
ne linear polarisierte Sendeantenne mit konstanter Drehzahl drehen. Dadurch
wird die zu testende Empfangsantenne mit einer rotierenden linear polarisierten
Welle angestrahlt. Da bei einer elliptisch polarisierten Antenne die empfangene
Leistung abhangig ist von der momentanen Polarisationsrichtung dieser einfal-
lenden Welle, schwankt die Empfangsleistung im Rhytmus der Umdrehungen
der Sendeantenne.

Dreht man dazu noch die Empfangsantenne in Azimut oder Elevation, erhalt
man ein Richtdiagramm nach Bild [12.13|

Die beiden Einhtillenden dieser Kurve geben die in einer bestimmten Raumrich-
tung maximal bzw. minimal empfangene Leistung an. Die Differenz zwischen
beiden wird als Elliptizitat A Pr bezeichnet. Die Elliptizitat reduziert den Gewinn
von Antennen, wenn diese zirkular angestrahlt werden. Die Gewinnreduzierung
errechnet sich aus:

(1+ APg)?
2 (1+ AP?)
Als Mal3 fur die Qualitat der zirkularen Polarisation einer Antenne wird auch héu-

fig das sogenannte ,axial ratio® AR verwendet, das der Elliptizitdt ausgedrickt
in dB entspricht:

Gred = APy in linearem Mal3stab (12.13)

AR = APg|y, = 20 log APg. (12.14)
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Abbildung 12.13.: Richtdiagramm flr eine zirkular polarisierte Antenne mit der El-
liptizitdt A Pr in Hauptstrahlrichtung

12.7. Gewinnmessung

Die Messung des Antennengewinns kann auf mehrere Arten erfolgen.
Bild [12.14] zeigt zwei Antennen A und B mit den Gewinnen G4 und Gz im Ab-
stand r voneinander. Wenn die eine Antenne als Sender und die andere als
Empféanger wirkt, gilt fir den Zusammenhang zwischen gesendeter Leistung Ps
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und empfangener Leistung Pg:

Py (X
— =|-—1] G4 G5 12.15
Ps <4m~> Anp (12.15)
In logarithmischer Form gilt:
PE )\0
1OlogFS = 20log (E) + Galgg+ GBlg- (12.16)
Ga r Gg., Awe
- >

Abbildung 12.14.: MelRaufbau fur die Gewinnbestimmung

12.7.1. Zwei-Antennen-Methode

Verwendet man fur die Gewinnmessung zwei vollkommen identische Antennen
mit G4 = G, gilt:

1 P A
GA|dB = GB|dB = 5 1010g?§ — 20 log (ﬁ)] . (1217)

12.7.2. Drei-Antennen-Methode

Bei der Drei-Antennen-Methode mussen die drei Antennen A, B und C' nicht
genau gleich sein. Man fuhrt insgesamt drei Messungen wie in Bild dar-
gestellt durch. Aus den drei Messungen erhalt man 3 Gleichungen mit 3 Unbe-
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Abbildung 12.15.: Drei-Antennen-Methode

kannten G4, G und G, die sich leicht |6sen lassen.

Galgg + Garlys = 10log (%>A3 —201log (%) , (12.18a)

Galgg + Gelgg = 101log (@) —201log (ﬁ) : (12.18b)
Ps /) ac Amtr

Gelgg + Gelygg = 101log (&) — 20log <ﬁ> (12.18c)
Ps /) pe Amtr

(12.18d)

12.7.3. Gewinnvergleichsverfahren

Hat man mittels der Zwei-Antennen-Methode bzw. der Drei-Antennen-Methode
den Gewinn einer Antenne genau bestimmt, so kann dieser fur weitere Mes-
sungen als Gewinnormal eingesetzt werden.

Hierzu mif3t man nach Bild zuerst die von der Vergleichsantenne emp-
fangene Leistung Pgnormai. Danach ersetzt man die Vergleichsantenne durch
das Messobjekt und misst die von der Testantenne empfangene Leistung
PEMessobjekt-

Der Gewinn der Testantenne ergibt sich dann zu:

P .
G|dB = Gnormal|dB + 10 log ~ I Mefobjekt . (1219)

PE normal
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Abbildung 12.16.: Gewinnvergleichsverfahren
12.8. Bestimmung des Wirkungsgrads

Der Wirkungsgrad n einer Antenne wurde bereits in Abschnitt [3.2] als Verhaltnis
der von einer Antenne abgestrahlten Leistung Ps zu der eingespeisten Leistung

P, eingefuhrt:
Ps

n= Fa .
Den Wirkungsgrad einer Antenne exakt zu berechnen, ist aufgrund der oft nur
unzureichend bekannten Verlustmechanismen nahezu unmoéglich. Besonders
bei Frequenzen im Mikrowellenbereich spielen Oberflachenrauhigkeiten, Mate-
rialtoleranzen und parasitare Effekte, wie die Abstrahlungsverluste durch Spei-
seleitungen und die Ausbildung von Oberflachenwellen, eine bedeutende Rolle.
Diese lassen sich jedoch im allgemeinen nur ungenau vorherberechnen.

(12.20)

Zur vollstandigen Charakterisierung einer Antenne bleibt daher meist nur die
messtechnische Ermittlung des Antennenwirkungsgrads. Dies ist eine in der
Praxis nicht einfach zu l6sende Aufgabe. Allgemein kann der Wirkungsgrad
nicht direkt gemessen werden, sondern muss Uber die Messung anderer An-
tennenkenngrof3en indirekt bestimmt werden. Verschiedene Verfahren sind da-
zu maoglich, wovon im folgenden zwei exemplarisch beschrieben werden.

12.8.1. Bestimmung aus Gewinn und Richtfaktor

Eine erste Mdglichkeit zur Bestimmung des Wirkungsgrades ergibt sich durch
die Bildung des Verhéltnisses von Antennengewinn G und Richtfaktor D nach

= 12.21
=75 ( )
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Die Messung des Gewinns G erfolgt nach einem der in Abschnitt[12.7]beschrie-
benen Verfahren. Die verbleibende Ermittlung des Richtfaktors D kann auf drei
Arten durchgefihrt werden:

1. Durch Berechnung der dreidimensionalen Richtcharakteristik der Antenne
und anschlielende Auswertung des Integrals:

D= am (12.22)

?r 7rCﬂ(9;¢)sh19d9dw'

=0 0=0

Abweichungen zwischen berechneter und tatsachlicher Richtcharakteris-
tik konnen das Ergebnis dieser Methode verfalschen.

2. Durch Messung der dreidimensionalen Richtcharaktersitik C'(6, 1) und an-
schlieBender Auswertung des Integrals Gl. (12.22). In der Praxis erfor-
dert diese Messung viel Zeit und auf3erdem eine spezielle Antennen-
Messkammer, welche eine dreidimensionale Vermessung der Richtcha-
rakteristik erlaubt. In vielen Fallen wird diese Methode daher nicht durch-
fuhrbar sein.

3. Durch Messung der Halbwertsbreiten in der E- bzw. H-Ebene der Richt-
charakteristik und Anwendung der Naherungsformel (Winkel in Grad)

41253
TAOAY

(12.23)

Diese Naherungsformel gilt nur fur idealisierte sektorférmige Richtcharak-
teristiken. Insbesondere flr Antennen mit n&dherungsweise omnidirektio-
naler Richtcharakteristik (z.B. Antennen fur Handys) sind solche Formeln
unbrauchbar.

12.8.2. Bestimmung mittels Wheeler Cap

Im Vergleich zu den oben beschriebenen Verfahren, bei denen die Ermittlung
des Wirkungsgrads auf der Kenntnis der dreidimensionalen Richtcharakteris-
tik der zu untersuchenden Antenne beruht, erfordert die Bestimmung des Wir-
kungsgrads mit einer sogenannten ,Wheeler Cap“ nur die Messung der kom-
plexen Eingangsimpedanz am Speiseanschluld der Antenne. Damit ergibt sich
ein wesentlich geringerer Mel3aufwand. Aus Abschnitt ist bereits das in
Bild [12.17(a)| gezeigte Ersatzschaltbild einer Antenne bekannt. Der Einfachheit
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1 Xa jXa
Ry Ry
Kurzschluf3
Rs Rs durch
| 'l' Wheeler Cap
O
(a) Ohne Wheeler Cap (b) Mit Wheeler Cap

Abbildung 12.17.: Eingangsimpedanz der Antenne

halber beschréankt man sich auf die Darstellung des Sendefalls. Der Realteil der
Eingangsimpedanz kann in zwei Anteile Ry, und Rs aufgeteilt werden. Der Antell
Ry beschreibt die in der Antenne auftretenden Verluste, welche z.B. durch di-
elektrische Verluste oder den Skineffekt in metallischen Leitern verursacht wer-
den. Die von Ry aufgenommene Leistung tragt somit nicht zur Abstrahlung der
Antenne bei, und vermindert daher den Wirkungsgrad der Antenne. Der zweite
Anteil Rg beschreibt die Leistung, welche durch die Antenne abgestrahlt wird.
Der Wirkungsgrad der Antenne kann daher durch

Rs

= — 12.24
Ry + Rg ( )

Ui

berechnet werden. Dazu missen jedoch die beiden Realteile der Eingangsim-
pedanz separat bekannt sein. Bei einer Messung der komplexen Eingangsim-
pedanz einer Antenne wird normalerweise die Serienschaltung Ry + R als Re-
alteil erfasst. Wird nun durch besondere MalRnahmen eine Abstrahlung von der
Antenne verhindert, so wird der Abstrahlungsanteil unterdriickt (Bild [12.17(b)).
Bei der Messung der Eingangsimpedanz kann dann der Verlustanteil R, ge-
trennt erfal3t werden.

Eine besonders einfache Mdglichkeit, die Abstrahlung einer Antenne zu unter-
driicken, ist die sogenannte ,Wheeler Cap“ (Bild[12.18). Dies ist eine metallisch
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Wheeler Cap

planare Antenne
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Masseflache

Speiseleitung

Abbildung 12.18.: Abschirmung der Antenne mit Wheeler Cap (z.B. mit planarer
Antenne)

leitfahige, rundum geschlossene Abdeckung, welche die gesamte Antenne um-
hallt. Die metallisch leitende Abschirmung muss dabei in so grofiem Abstand
von der eigentlichen Antenne verlaufen, dass die Stromverteilung auf der An-
tenne selbst nicht wesentlich beeinflul3t wird. Durch eine verénderte Stromver-
teilung konnten sich namlich die Verlustmechanismen in der Antenne selbst und
damit auch Ry verandern, was dann zu Mel3fehlern fihrt. Dies ist gleichzuset-
zen mit der Forderung, dass sich die Wheeler Cap auf3erhalb des reaktiven
Nahfelds der Antenne befinden muss, d.h. nach Bild [12.2] in einem Abstand
von ungefahr \q/27 bis \q von der Antennenstruktur. Die Bestimmung des Wir-
kungsgrads Uber die Impedanzmessung mit Hilfe der Wheeler Cap stellt ein
sehr einfaches und elegantes Verfahren dar. Es besitzt zudem eine bessere
Reproduzierbarkeit als die Verfahren, welche die Richtcharakteristik der Anten-
ne auswerten. Es eignet sich insbesondere fir stark miniaturisierte Antennen,
wie sie z.B. in schnurlosen Telefonen und Handys zum Einsatz kommen. Die
zusatzlichen Verluste, welche durch die Integration der Antennen in unmittel-
barer Nahe elektronischer Bauteile und Schaltkreise entstehen, lassen sich mit
dieser Methode sehr gut bestimmen.
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13.1. Antennen mit fester Richtcharakteristik

Zur Auslegung einer Antenne in einem System ist die Kenntnis vieler Parameter
notwendig. Die genauen Werte dieser Parameter kbnnen haufig erst im Nach-
hinein aus der Messung der aufgebauten Antenne bestimmt werden. Aus die-
sem Grund wird haufig zunachst ein einfaches Modell mit wenigen Parametern,
die sich zudem einfach abschatzen lassen, verwendet. Weiterhin wird zunachst
in Abschnitt der Fall einer Antenne mit fester - also nicht schwenkbarer -
Richtcharakteristik, betrachtet. Die Einflisse durch das Schwenken der Richt-
charakteristik werden dann anschlieBend in Abschnitt bzw. flr Arrays im
Abschnitt diskutiert.

Der Gewinn einer Antenne kann mit Hilfe von (13.1) aus den folgenden Para-
metern abgeschéatzt werden:

e der als Antenne wirkenden strahlenden planaren Aperturflache Ageom; bei
nichtplanaren Antennen ist hier die projizierte Flache einzusetzen.

e der Frequenz und damit der Wellenlange ), bei der die Antenne betrieben
werden soll. Funktioniert die Antenne innerhalb einer bestimmten Band-
breite, so ist die untere Grenzfrequenz einzusetzen, da dort der minimale
Gewinn der Antenne erreicht wird.

e die Flachen- oder Aperturausnutzung 7nr der Antenne (z.B. nach Tabel-
le [6.3), die aus der Belegungsfunktion der Apertur sowie der Krimmung
der Apertur herrthrt.

e dem Wirkungsgrad 7.4 der Antenne, der aus den metallischen und dielek-
trischen Verlusten der Antenne herrthrt.

e dem leitungsseitigen Reflexionsfaktor » der Antenne an ein Netzwerk.

e dem Polarisationswirkungsgrad np.r der Antenne, der die Verluste durch
Abstrahlung der Kreuzpolarisation (Polarisation, die zur gewlinschten Po-

188
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larisation orthogonal ist) beschreibt.

Hieraus folgt fir den realisierbaren Gewinn nach (3.23) unter Berlicksichtigung
von leitungsseitigen Anpassungsverlusten (Reflexionsfaktor r)

47 47
G =1na (1 - ‘T|2) <ﬁ> Ageom = NpLFNcdNF (1 - |T‘2) (ﬁ) Ageom (13.1)

Die Werte der Parameter sowie der Einflu? auf den Gewinn wird in den folgen-
den Abschnitten im Einzelnen diskutiert.

13.1.1. Richtfaktor und geometrische Aperturflache

Fir den Idealfall einer verlustfreien, konstant belegten, ideal angepal3ten und
polarisationsrein strahlenden Antenne ist der Gewinn nach (13.1) gleich dem
maximalen Richtfaktor D, (engl. Directivity) nach (13.2).

47
22

47

D =np (_> Ageom — Diax = (

= ) Ageon (13.2)

Aufgrund der Idealisierungen bildet der Richtfaktor eine obere Schranke fir den
Gewinn, die in der Praxis jedoch nie erreicht wird, da immer Verluste vorhanden
sind.

13.1.2. Verluste

Die Verluste sind fur die Differenz zwischen Richtfaktor und Gewinn verantwort-
lich. Sie lassen sich in zwei Gruppen einteilen, die hier ,ohmsche Verluste* und
»Richtungsverluste” genannt werden sollen. Bei den ohmschen Verlusten wird
Signalenergie in thermische Energie umgewandelt, bei den Richtungsverlusten
bleibt die Signalenergie zwar erhalten, wird aber nicht in das Hauptmaximum
polarisationsrichtig abgestrahilt.

Oberflachenwellen, wie sie bei Streifenleitungsantennen (Microstrip-Antennen)
auftreten, werden haufig zu den Verlustmechanismen gezahlt. Sie werden flr
folgenden Betrachtungen nicht weiter verfolgt, da die Energie, die in Oberfla-
chenwellen transportiert wird, am Ende in thermische Energie umgewandelt
oder abgestrahlt oder zurtick auf die Leitung ,reflektiert” wird. In allen aufgezahl-
ten Fallen wird sie damit von einem der beiden anderen Verlustmechanismen
erfa’sst.
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Ohmsche Verluste in der Antenne lassen sich auf Leitungsverluste oder dielek-
trische Verluste zurickfliihren und werden deshalb als ohmsche und dielektri-
sche Verluste bezeichnet. Fir die Funktion der Antenne ist die genaue Auftei-
lung der Verluste auf die beiden Verlustmechanismen unerheblich, weswegen
sie in aller Regel in einer einzigen Grol3e 7., zusammengefasst werden.

Verluste in Strahlerelementen

Abhangig vom Strahlerelement und den eingesetzten Materialien sind die Ver-
luste durch ohmsche Verluste auf endlich leitfahigem Metall oder durch dielek-
trische Verluste aufgrund des tan § des Materials dominiert. Statt der Verluste
wird im allgemeinen der Wirkungsgrad der Elemente 7., angegeben. Der Verlust
oder negative Gewinn (in dB) G4 ist mit dem Wirkungsrad wie folgt verknupft.

Geq = 101og o(nea) (13.3)

In aperturgekoppelten Streifenleitungsantennen mit Schaumsubstraten halten
sich die beiden Verlustmechanismen in etwa die Waage und flihren zu einem
Wirkungsgrad fur das Strahlerelement von ca. 95%. In Spiralantennen dominie-
ren die ohnmschen Verluste auf den langen Armen und fuhren zu Wirkungsgra-
den unter 90%. Die hochsten Wirkungsgrade werden bei Flachenantennen wie
Parabolantennen erreicht.

Verluste in den Leitungen

Beim Zusammenschalten mehrerer Einzelstrahler zu einer Gruppe werden Ver-
bindungsleitungen bendétigt, die, unabhangig vom Strahlertyp, kostengunstig auf
das die Strahlerelemente tragende Substrat mitgeétzt werden kénnen. Bei den
im Vergleich zur Wellenlange diinnen Substraten dominieren die ohmschen Ver-
luste im Kupfer und fihren zu ganz erheblichen Verlusten, die in Tabelle
fur die beiden Substratmaterialien Duroid5880 von Rogers Corp. und Arlon320
fur verschiedene Leiterbreiten zusammengestellt sind.

Zum Vergleich: Die Dampfung von 50 2-Koaxialkabeln mit einem Auf3endurch-
messer um 5mm liegt zwischen 0,23 dB/m und 0,5 dB/m. Leistungskabel mit
einem AulRendurchmesser von 27 mm erreichen 0,065 dB/m. Dieser Wert wird
von Aluminiumhohlleitern mit 0.012 dB/m noch Ubertroffen, leider Ubertreffen
aber auch die Abmessungen mit 134 mm x 169 mm alles andere. Liegen diese
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Verteilnetzwerke zwischen Strahlerelement und Antennenanschluf3, so werden
ihre Verluste der Antenne zugeschlagen und gehen in 7., mit ein.

13.1.3. Eingangsreflexionsfaktor der Antenne

Eine weitere Quelle von Gewinnverlusten ist eine leitungsseitige Fehlanpassung
der Antenne. Der Effekt ist anschaulich recht klar, da Leistung, die nicht in die
Antenne kommt, auch nicht abgestrahlt werden kann.

Die (in diesem Falle negative) Gewinnzunahme (in dB) Ganp durch schlechte
Anpassung laRt sich mit Hilfe von berechnen und ist in Bild darge-
stellt.

Ganp = (1= 1) (13.4)

Fur eine Anpassung von -20 dB betragt der Gewinnverlust 0,04 dB und liegt da-
mit weit unter der Messgenauigkeit fir Gewinnmessungen (Abschnitt[12.7). Bei
einer Anpassung von -14 dB, wie sie Ublicherweise fir Patchantennen spezifi-
ziert wird, betragt der Gewinnverlust 0,18 dB, bei einer Anpassung von -10dB,
wie sie Ublicherweise fiir Spiralantennen spezifiziert wird, kann aus Bild[13.1]ein
Wert von -0,46 dB abgelesen werden.

13.1.4. Polarisationsanpassung

Das elektromagnetische Feld, das von einer Antenne abgestrahlt wird, besitzt
eine bestimmte Polarisationsrichtung, die nach IEEE wie folgt definiert ist: Man
betrachtet eine ortsfeste Ebene senkrecht zur Ausbreitungsrichtung der Welle.
Fur einen Beobachter, der in Ausbreitungsrichtung der Welle blickt, beschreibt
die Spitze des Vektors des elektrischen Feldes als Funktion der Zeit in dieser
Ebene eine Ellipse nach Bild [2.4] bzw. [13.2] Bewegt sich die Spitze des Vektors
des elektrischen Feldes als Funktion der Zeit im Uhrzeigersinn, so spricht man
von rechtshandiger Polarisation (engl. right-hand circular, RHC), bewegt sich die
Spitze gegen den Uhrzeigersinn, so spricht man von linksh&ndiger Polarisation
(engl. left-hand circular, LHC).

__groBe Halbachse = OA
~ kleine Halbachse ~ OB’

Das Verhéltnis der grof3en Halbachse O A zur kleinen Halbachse OB der Ellipse
nach Bild[13.2)wird nach (I3.5) als Achsenverhaltnis (engl. Axial-Ratio, AR) be-

1< AR < o0 (13.5)
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Substrat Wellenwiderstand | Leiterbreite | D&mpfung
0,5 mm Duroid5880 35,4¢) 2,53 mm 1,3dB/m
0,5 mm Duroid5880 50 1,54 mm 1,4dB/m
0,5 mm Duroid5880 70,792 0,87 mm 1,5dB/m
1,5mm Arlon320 35,40 5,97 mm 1,1dB/m
1,5mm Arlon320 50 3,58 mm 1,2dB/m
1,5mm Arlon320 70,7 Q 1,99 mm 1,2dB/m

Tabelle 13.1.: Verluste verschiedener Streifenleitungsanordnungen bei 1,6 GHz
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Abbildung 13.1.: Abnahme des Gewinns einer Antenne aufgrund einer Fehlan-
passung am Eingang
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zeichne@. Es handelt sich um ein Mal3 fur die Elliptizitat der Polarisationsellipse.
Ideale zirkulare Polarisation besitzt ein Achsenverhaltnis AR = 1 entsprechend
AR = 0dB. Die Qualitat von zirkularer Polarisation lasst sich damit quantitativ
beschreiben.

Die Grenze flr zirkulare Polarisation wird im allgemeinen bei einem Achsenver-
haltnis von 2—-3 dB gezogen. Eine grol3ere Elliptizitdt bedeutet eine zunehmend
lineare Polarisation. Betrachtet man allerdings den Zusammenhang zwischen
Polarisationsreinheit und Gewinn genauer, so stellt sich heraus, dass diese
Grenze von 3dB eher geometrische Grinde hat. Hierzu wird der Zusammen-
hang zwischen Polarisationsreinheit und Gewinn naher beleuchtet. Der Gewinn

Ay
\ By =—— | -
~
\ |
OB OA |
Lo
E,o X

Abbildung 13.2.: Polarisationsellipse, Projektion der Raumkurve der Spitze des
Vektors des elektrischen Feldes als Funktion der Zeit in eine
Ebene senkrecht zur Ausbreitungsrichtung

der Antenne wird fUr die gewtinschte Polarisationsrichtung gemessen. Jede rea-
le Antenne strahlt auch einen Anteil der eingespeisten Leistung in der zur ge-
wunschten Polarisation orthogonalen Polarisation ab, man spricht von Kreuzpo-
larisation. Dadurch entsteht ein Verlust in der Empfangsleistung, der durch den
Polarisationswirkungsgrad nach beschrieben wird.

npLr = |pwis)? (13.6)

Teilweise wird in der Literatur auch der Kehrwert OB/OA als Axial Ratio bezeichnet. Eine
genormte Definition existiert nicht.
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Polarisationsrichtung | Vektor
horizontal €
vertikal €y

rechtshandig zirkular | &2

linkshandig zirkular | ©*2%

S

S

Tabelle 13.2.: Uberblick der gebréuchlichsten Polarisationsrichtungsvektoren
bezogen auf das in Bild dargestellte Koordinatensystem fir
Ausbreitung in positive z-Richtung

Es handelt sich um das Skalarprodukt der normierten Polarisationsrichtungs-
vektoren der einfallenden Welle gy und der Antenne p,. Tabelle gibt
einen Uberblick der gebrauchlichsten Polarisationsrichtungsvektoren bezogen
auf das in Bild dargestellte Koordinatensystem fur Ausbreitung in positive
z-Richtung.

Der Polarisationswirkungsgrad fir eine Antenne mit Achsenverhaltnis AR, auf
die eine ideal rechtszirkular polarisierte Welle einféllt, berechnet sich dann zu
(13.7).

_Ke}—je*y) (ARe}—jéy)* | AR+1 (13.7)
e V2 VAR + 1 2(AR? 4 1) '

Die in Bild dargestellte Kurve ergibt sich dann, wenn als Funktion
aufgetragen wird und zusétzlich der Polarisationswirkungsgrad in (hier negati-
ven) Gewinn (in dB) umgerechnet wird. Abzulesen ist, wie man sich auch an-
schaulich tberlegen kann, dass fur AR — oo, also fur lineare Polarisation, der
Antennengewinn um 3dB abnimmt, also die Halfte der in der ankommenden
Welle enthaltenen Leistung nicht aufgenommen werden kann. Der interessante
Bereich aus Bild [13.3] namlich der Bereich 0dB < AR < 10dB ist in Bild
nochmals vergroRRert dargestellt. Aus Bild ist zu sehen, dass fur ein Ach-
senverhaltnis von 3dB der Gewinnverlust 0,13 dB betragt, fur AR = 6dB ein
Gewinnverlust von 0,45dB auftritt und fir AR = 10dB ein Verlust von 1,04 dB
Zu erwarten ist.

Ein weiterer betrachtenswerter Aspekt ist der Zusammenhang - genauer das
Verhaltnis - zwischen Co-Polarisation, also gewiinschter Polarisationsrichtung,
und Kreuzpolarisation (X-Polarisation), also der unerwiinschten Polarisations-
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Abbildung 13.3.: Abnahme des co-polaren Gewinns einer Antenne aufgrund ei-
ner Fehlanpassung der Polarisation
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Abbildung 13.4.: Abnahme des co-polaren Gewinns einer Antenne aufgrund
einer Fehlanpassung der Polarisation, VergréR3erung des
Bereichs zwischen 0dB und 10dB Achsenverhéltnis aus
Bild [13.3]
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richtung.

Fur die Herleitung wird ein zirkular polarisiertes Bezugssystem verwendet, d.
h. statt linear in z- und y-Richtung polarisierten Feldstarkevektoren (£, und
E,) werden rechts- und linkszirkular polarisierte Feldstarkevektoren (Egyc und
Ernc) verwendet. O. B. d. A. wird im folgenden die rechtshandig zirkular pola-
risierte Feldstarke als die Co-Polarisation betrachtet, die linkshandig polarisier-
te Feldstarke als die Kreuzpolarisation. Entsteht nun die Polarisationsellipse in

*Co-Polf dBE
P

220 b

225 L

230 L
0 5 10 15 20
Achsverhdlinis ! dB

Abbildung 13.5.: Zusammenhang zwischen Kreuzpolarisationsunterdriickung
und Achsenverhaltnis flr zirkulare Polarisation

Bild aus diesen beiden zirkular polarisierten Wellen, dann mul sich die
grol3e Halbachse aus der konstruktiven Interferenz ergeben OA = Eggc+Ernc
die kleine Halbachse aus der destruktiven Interferenz OB = Erpyc — Erpc. Die
Auflésung dieser beiden Gleichungen nach Eryc und E; - sowie anschlie-
Rende Verhaltnisbildung unter Nutzung von ergibt einen Zusammenhang
zwischen dem Achsenverhaltnis und dem Verhaltnis zwischen Co- und Kreuz-
polarisation nach (13.8).

Epne  OA—OB  AR-1
Eppe  OA+OB AR +1

Bild zeigt den graphischen Verlauf von (13.8)), wobei sowohl das Achsen-

(13.8)
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verhaltnis als auch das Verhéaltnis zwischen X- und Co-Polarisation in dB umge-
rechnet wurde.

13.2. Aperturbelegung und Nebenkeulendampfung

Neben den Verlustmechanismen, die mit einem eigenen Faktor bericksichtigt
werden, taucht in auch noch die Flachen- oder Aperturausnutzung 7 auf.
Sie wirkt zwar auch mindernd auf den Richtfaktor und damit auch auf den Ge-
winn, beruht jedoch nicht auf ungewollten Verlusteffekten, sondern auf gewoll-
ten anderungen der Aperturbelegung zur Erreichung einer bestimmten Richt-
charakteristik.

13.2.1. Belegungsfunktion und Richtcharakteristik

Die Aperturbelegung der Antenne ist Uber die Fouriertransformation (13.9) fest
mit der Richtcharakteristik verknipft. So ist es moglich, bei bekannter Aper-
turbelegung die Richtcharakteristik zu ermitteln, wie auch umgekehrt aus der
Richtcharakteristik die Aperturbelegung synthetisiert werden kann.

o0

f(x):% / F(k)e 7 dk (13.9)
k=—o00
Fk) = / Fl@)e e (13.10)

Mit Hilfe der Fouriertransformation lasst sich somit leicht die Charakteristik einer
konstant belegten Antenne ermitteln, die Fouriertransformierte einer Rechteck-
funktion ist die sin(z)/xz-Funktion.

13.2.2. Charakteristik, Richtfaktor und Halbwertsbreite

Die Halbwertsbreite dieser konstanten Belegung ist die kleinste Halbwertsbrei-
te, die mit der vorhandenen Apertur zu realisieren ist. Gleichzeitig ist der Richt-
faktor, der nach bzw. aus dieser Richtcharakteristik C'(6,) be-
rechnet werden kann, der maximal moégliche Richtfaktor D,,.., der mit dieser
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Apertur erreicht wird.

4
D= T (13.11)

f er (C(0, 1)) sin 0 d6 dv

6=0 =0
Allgemein gilt, je kleiner die Halbwertsbreite, desto grof3er der Richtfaktor. Da
der exakte Zusammenhang fur Abschatzungen zu unhandlich ist, wur-
den eine Reihe von Naherungsformeln entwickelt (Abschnitt [3.5), von denen
bzw. als die am meisten realitatsnahe gilt.

G=_00 (13.12)

Orrw Virw

Alle diese Formeln gehen von bestimmten Belegungen aus, berechnen die
Richtcharakteristik nach (13.10) und entwickeln diese dann giinstig in Reihen,
so dal} die Integration in durchgefuhrt werden kann. Anschlie3end wer-
den Richtfaktor und Halbwertsbreiten der Charakteristik verglichen. Der hierbei
ermittelte Zahlenwert stellt den Z&hler von dar. Zusétzlich sind in
durchschnittliche Werte fur die Verluste nach Abschnitt berucksichtigt,
weswegen dort G fur Gewinn statt D fur Richtfaktor steht.

13.2.3. Halbwertsbreite und Nebenzipfeldampfung

Soll das Niveau der Nebenzipfel einer Antenne abgesenkt werden, so muf3 die
Belegung der Antenne am Rand vermindert werden. Hierzu sind in Tabelle
verschiedene Belegungsfunktionen zu finden, die alle die Randbelegung min-
dern und damit die Nebenzipfel absenken, sie unterscheiden sich jedoch in den
erreichten Werten, wie auch im genauen Aussehen der erreichten Richtcharak-
teristik. In Tabelle sind einige Belegungen und deren Nebenzipfelniveau
zusammengefasst. Weiterhin ist in Tabelle die Halbwertsbreite der jewei-
ligen Belegungen unter Berlcksichtigung der Aperturgrof3e a im Verhaltnis zur
Wellenldnge X angegeben. Ein generell gultiges Verhalten ist auch hier abzule-
sen: Je geringer die Nebenzipfel, desto gréf3er die Halbwertsbreite und folglich
(nach bzw. (13.12)) je kleiner der Gewinn.

13.2.4. Flachenwirkungsgrad

Der maximale Gewinn wird bei verlustfreier Antenne und konstanter Belegung
erreicht. Dann ist G = D,,., hach (13.2). Der Flachenwirkungsgrad ist der Fak-
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Belegung Niveau des hoéchsten Nebenzipfels | Halbwertsbreite
Konstant -13,2dB 50,5° M\ a
Cosinus -23dB 68,5°\/a
Cosinus? -32dB 82,5°\/a
Cosinus? mit -10 dB Sockel -26dB 62° \/a
Cosinus? mit -20 dB Sockel -40dB 73,5° X a

Tabelle 13.3.: Belegungsfunktionen, deren Nebenzipfelniveau und Halbwerts-
breite (« =GrofRRe der Apertur), siehe auch Tabelle 6.3

Belegung Flachenausnutzung
Konstant 1

Cosinus 0.81

Cosinus? 0.67

Cosinus? mit -10 dB Sockel | 0.88
Cosinus? mit -20 dB Sockel | 0.75

Tabelle 13.4.: Belegungsfunktionen und deren Flachenausnutzung (eindimen-
sional), siehe auch Tabelle [6.3]

tor, um den sich der Richtfaktor bzw. der Gewinn einer verlustfreien Antenne
vom maximal mogliche Richtfaktor unterscheidet. Mathematisch fuhrt dies auf
(13.13), durch Aufldsen von (13.2) und Einsetzen von (13.11)).

D A2

4 T 27
%) Ageon Ageom | | (C(60,4))?sin 6 do dy)
6=0 =0

Fir die Belegungen aus Tabelle [13.3list die Flachenausnutzung in Tabelle [13.4]
wiedergegeben. Sie betragt zum Beispiel bei der cos-Belegung 0.81. Zur Be-
rechnung der Flachenausnutzung einer rechteckigen Antenne mit unterschied-
lichen Belegungsfunktionen in beiden Richtungen ist dann das Produkt der Fl&-
chenausnutzung beider Belegungen zu bilden. So betragt zum Beispiel die Fla-
chenausnutzung einer Antenne mit konstanter Belegung in einer Richtung und
cos-formiger Belegung in der zweiten Richtung 0.81. Ein bekannter Vertreter sol-
cher Antennen ist das in der Messtechnik haufig verwendete Pyramidenhorn.

Auch in der Flachenausnutzung spiegelt sich das Abschnitt[13.2.3 bereits ange-
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sprochene Problem wieder. Werden die Nebenzipfel abgesenkt so vermindert
sich der Gewinn und damit die Flachenausnutzung. Umgekehrt hat dies Aus-
wirkungen auf die notwendige Aperturgrof3e bei gegebenem Gewinn und stei-
genden Anforderungen an die Nebenzipfel: Die notwendige Aperturgréf3e steigt
ebenfalls an.

Fehler in der Belegungsfunktion

Aufgrund von Toleranzen bei der Herstellung der Einzelelemente in Gruppen-
antennen konnen Fehler in der Geometrie, der Position und der Orientierung
auftreten. Weiterhin sind durch Toleranzen im aktivem oder passiven Speise-
netzwerk Fehler sowohl in der Amplitude als auch in der Phase der Belegung
maglich. Alle diese Fehler fuhren dazu, dal’ Leistung aus der Haupkeule der
Richtcharakteristik auf die Nebenzipfel verteilt wird. Die Fehler selbst kdnnen
systematischer oder zufalliger Natur sein. Die systematischen Fehler missen
im Rahmen der deterministischen Arraysimulation beriicksichtigt werden, die
zufalligen Fehler kénnen mit Hilfe der Statistik abgeschatzt werden.

2 _ 2 2
OTotal = OPhase + UAmpIitude (13'14)

Far kleine, unkorrelierte Fehler kann die Standardabweichung der Belegung
ot @us den Standardabweichungen der Amplitude oampiuge UNd der Stan-
dardabweichung der Phase ophase Nach berechnet werden. So ergibt
sich beispielsweise fir eine Standardabweichung der Amplitude von 1 dB
(oampiiude = 0.26) und einer Standardabweichung der Phase von 6° = 0, 10sr
(ophase = 0.10) die Standardabweichung der Belegung von o1o5=0.28.

Mit Hilfe dieser Standardabweichung der Belegung kann dann sowohl die Ge-
winnreduktion G/G, nach als auch das erreichbare mittlere Nebenzip-
felniveau SLL nach berechnet werden. G in und steht
jeweils fur den Gewinn bei fehlerfreier Belegung.

G 1
—_— = 13.15
Go 1+ U‘%otal ( )
2
SLL = 1+ OFota (13.16)
Go

Mit den Werten aus obigen Beispiel ergibt sich eine Reduktion des Gewinns um
0,33 dB und ein erreichbares mittleres Nebenzipfelniveau von -31,6 dB flr eine
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Antenne mit 20 dBi Gewinn. Steigen die Fehler in der Belegung an, so ist die
Wirkung auf das Nebenzipfelniveau weitaus gravierender als die Gewinnreduk-
tion.

13.2.5. Antennenwirkflache und Empfangsleistung

Zur Berechnung der Empfangsleistung Pr aus dem Antennengewinn G und
der Strahlungsleistungsdichte des Wellenfeldes am Ort der Antenne S wird das
Konzept der Antennenwirkflache verwendet. Die Antennenwirkflache berechnet
sich nach bzw. aus der Wellenlange und dem Gewinn der Anten-
ne.

)\2
Ay =G, (—) (13.17)
47

—

Pp = Ay S (13.18)

Die Empfangsleistung kann dann mit Hilfe von (13.18) und der Kenntnis der
Strahlungsleistungsdichte berechnet werden.

13.3. Antenne mit schwenkbarer Richtcharakteristik

Nachdem in den beiden vorangegangenen Abschnitten die wichtigsten Grof3en
fur eine Antenne mit fester Richtcharakteristik diskutiert wurden, sollen in die-
sem Abschnitt die zusétzlichen Einflisse beim Schwenken angesprochen wer-
den.

13.3.1. Verhalten der Charakteristik beim Schwenken

Die Bilder [13.6/ und zeigen die Charakteristik ein und derselben Antenne,
einmal fur Strahlung nach 0°, der eigentlichen Hauptstrahlrichtung der Antenne,
und fur Strahlung nach 30°, also fur einen Schwenk der Charakteristik um 30°.
Vergleicht man die Halbwertsbreite der Charakteristik in Bild [13.6] von 10° mit
der Halbwertsbreite in Bild von 11, 8° so ist eine Aufweitung als Resultat
des Schwenkens festzustellen. Diese Aufweitung der Charakteristik geht nach
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Betrag/ dB
=
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Abbildung 13.6.: Charakteristik einer quadratischen cosinusférmig mit 8 dB So-
ckel belegten Antenne der Seitenldnge 5,5 )\,, die nach 0°
strahlt

Betrag/ dB
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Abbildung 13.7.: Charakteristik einer quadratischen cosinusférmig mit 8 dB be-
legten Antenne der Seitenléange 5,5lambdag, die nach 30°
strahlt, also um 30° geschwenkt ist
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(13.12) aus Abschnitt [13.2.2] mit einer Gewinnabnahme einher. Beide Phano-
mene sind auf die gleiche Ursache zurtckzufiuihren, die Abnahme der Anten-
nenflache, die in die jeweilige Schwenkrichtung wirksam wird.

Aufweitung der Charakteristik

Die Abnahme der wirksamen Flache lasst sich mathematisch durch die Projek-
tion der Antennenflache auf eine Ebene orthogonal zur Schwenkrichtung dar-
stellen und verhélt sich demnach wie 1/ cos(z). Bild zeigt die folgerichtig
auftretende Aufweitung der Halbwertsbreite als Funktion des Schwenkwinkels.
Die Aufweitung ist bezogen auf die Halbwertsbreite, die bei Strahlung orthogo-
nal zur Antennenflache erreicht werden kann. Die in den Bildern und

1.8

=
m

Aufweitung

—a
T

1.2 -

a 10 20 an 40 =0 &0
Schwenkwinkel ! Grad

Abbildung 13.8.: Aufweitung der Halbwertsbreite, bezogen auf die Halbwerts-
breite bei einer Hauptstrahlrichtung orthogonal zur Antennen-
flache, als Funktion des Schwenkwinkels fur eine planare An-
tenne

beobachtete Aufweitung von 18% fir einen Schwenkwinkel von 30° stimmt sehr
gut mit dem aus der Projektion resultierenden Wert Uberein.
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Gewinnreduktion

Halbwertsbreite und Gewinn sind fest miteinander verkoppelte Grof3en. Die
aus der Abnahme der wirksamen Flache resultierende Gewinnabnahme ist in
Bild[13.9]in dB als Funktion des Schwenkwinkels dargestellt. Aus Bild [13.9/geht
hervor, dass die Aufweitung der Hauptkeule um den Faktor 1.18 mit einer Ge-
winnabnahme von 0,62dB identisch ist.

Beide Kurven, Bild und Bild [13.9], sind fur das Schwenken planarer Anten-
nen in jeweils einer Hauptschnittebene gultig. Werden planare Antennen in bei-
den Hauptschnittebenen geschwenkt, so sind die Verluste aus beiden Schwen-
krichtungen, bezogen auf die Hauptschnittebenen, zu addieren (Werte in dB).
Das Schwenken von phasengesteuerten Antennen auf anderen als planaren
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Abbildung 13.9.: Abnahme des Gewinns, bezogen auf den Gewinn bei einer
Hauptstrahlrichtung orthogonal zur Antennenflache, als Funk-
tion des Schwenkwinkels fur ein planares Array

Geometrien fihrt zu anderen Ergebnissen. So ergibt das Schwenken einer Cha-
rakteristik bei kugelférmiger Antennenoberflache keinerlei Gewinnreduktion, da
die projizierte Flache einer Kugel, unabhangig von der Projektionsrichtung im-
mer ihr Querschnitt ist. Zylindrische Antennen weisen keine Gewinnreduktion
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beim Schwenken entlang der Krimmung (y-Richtung) auf, jedoch sehr wohl ei-
ne Abnahme des Gewinns beim Schwenken in axialer Richtung (f-Richtung).
Fur komplexere Geometrien ist fir jeden Einzelfall eine eingehendere Betrach-
tung notwendig.

13.3.2. Anzahl der Beams bei schaltbarer Charakteristik

Eine Moglichkeit der Steuerung der Richtcharakteristik besteht im Umschalten
zwischen raumlich fest vorgegebenen Beams mit Hilfe von Matrizen. Fir die ver-
schiedenen Eingange werden dann am Ausgang verschiedene (Phasen-) Bele-
gungen erzeugt, die wiederum in der Charakteristik zur Ausbildung von raum-
lich unterschiedlich ausgerichteten Beams fihren. Eine wichtige Information zur
Abschéatzung der Komplexitat dieser Matrizen ist die Anzahl der notwendigen
Beams zur Bedeckung eines vorgegebenen Raumbereichs. Hierzu wird unter
Vorgabe des Halbwertswinkels a,,.. = HW/2, der aus dem Gewinn mit Hilfe
von berechnet werden kann, der von einem Beam bedeckte Raumwin-
kelbereich, unter Berlcksichtigung der tiberdeckung mit benachbarten Beams,
bestimmt.

27 Qmax
Okreis = / / sin @ dfdy) = 27 (1 — 05 ) (13.19)
»=0 6=0

In Bild[13.10k ist der Raumwinkel eines Beams (in Bild[13.10a die dunkel hinter-
legten Flachen unter Einbeziehung des hellen Sterns) nach (13.19) berechen-
bar. Von diesem Wert ist die Halfte der Flache abzuziehen, die gemeinsam mit
anderen Beams bedeckt wird. Diese Uberdeckung hangt von der raumlichen
Anordnung der Beams ab. In Bild ist beispielsweise ein Szenario fir
N = 4 Nachbarbeams dargestellt. Abzuziehen ist fir N = 4 also die Hélfte der in
Bild dunkel hinterlegten Flache. Zur Berechnung dieser Flache wird zu-
nachst der Raumwinkelbereich des hellen Sterns nach (13.20) allgemein fur N
Nachbarbeams berechnet. AnschlieRend kann durch Differenzbildung der ge-
wiinschte mittlere Raumwinkel, der von einem Beam bedeckt wird, mit
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Beamanordnung N | Bedeckung eines Beams | Notwendige Anzahl
3 0.017 sr 436
4 0.021 sr 358
5 0.023 sr 316
6 0.025 sr 294
8 0.027 sr 273
12 0.028 sr 263

Tabelle 13.5.: Bedeckungsbereich eines Beams sowie notwendige Anzahl von
Beams zur Bedeckung von 7.37 sr fur einen Gewinn (je Beam)
von 22 dBi und verschiedene Anzahl von Nachbarbeams N

bestimmt werden.

waStop 9=CM(1ZJ)
Osiorn = N / / sin 0 d0 d
Y=tstarr 0=0
7/’Stop
=N {wStop — Ystart — €08 (Omax [1 — sin(Vstart)]) / oS (Qtmax sinp)dap . . .
¢Start
wSt_op
<+ — Sin (Qmax [1 — sin(Ystart)]) / Sin(pax Sin @Z))d@/}}
¢Start
(13.20)
() = max(1 — sin(san) — sin(1)) (13.21)
T 7
@Z)Start - 5 N (13.22)
T om
@Z)Stop 2 + — N (13-23)
Q Q
QBeam _ Kreis “2‘ Stern (13.24)

Eine grobe Abschatzung, unter Vernachlassigung der Beamaufweitung beim
Scannen planarer Antennen (vgl. Abschnitt [13.3.1)), ist dann durch einfache
Division des Bedeckungsbereichs (berechenbar mit (13.19)) durch den aus
resultierenden mittleren Raumwinkelbereich zu erhalten. Fir eine kom-
plette azimutale Bedeckung und eine Bedeckung in der Elevation vom Zenit bis
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a) I

b)

Abbildung 13.10.: Berechnung des von einem Beam abgedeckten Raumwinkel-
bereichs, skizziert fir N = 4 Nachbarbeams a) Ansicht ent-
lang der z-Achse, b) Seitenansicht
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Beamanordnung N | Notwendige Anzahl | 4 Arrays | 5 Arrays | 6 Arrays | 7 Arrays
3 436 109 88 73 63
4 358 90 72 60 52
5 316 79 64 53 46
6 294 74 59 49 42
8 273 96 55 46 39
12 263 66 53 44 38

Tabelle 13.6.: Anzahl der Beams pro Einzelarray, falls der gesamte Raumwin-
kelbereich gleichmal3ig durch mehrere Arrays bedeckt wird

10° unter den Horizont ergibt sich ein zu bedeckender Raumwinkel von 7,37 sr.
In Tabelle ist fir verschiedene Beamanordnungen N der mittlere Raum-
winkelbereich eines Beams sowie die notwendige Anzahl von Beams zur Be-
deckung von 7,37 sr angegeben. Der Berechnung der Anzahl notwendiger Be-
ams liegt ein Gewinn von 22 dBi je Beam, und hieraus nach ein Winkel
Qmax = D, 6° zugrunde.

Wird der gesamte Raumwinkelbereich durch mehrere Arrays abgedeckt, zum
Beispiel eine sog. Multiface planare Anordnung, so ist die Anzahl von Beams je
Array Tabelle zu entnehmen.

13.3.3. EIRP und Leistungsdichte in der Apertur

Die Leistung, die die Antenne abstrahlen soll, muss irgendwo erzeugt und den
Elementen zugefuhrt werden. Oft ist die ,Effective Isotropic Radiated Power*,
also die auf eine ideale Punktquelle bezogene abgestrahlte Leistung, spezifi-
ziert. Hieraus kann, mit Hilfe des isotropen Antennengewinns, die notwendige
Leistung in der Apertur nach (13.25) bestimmt werden.

E]RPRHCP =G PApertur (1325)

Auflésen von (13.25) nach Paperwr Und Division durch die Antennenwirkflache
nach (13.17) fuhrt auf (13.26)), was gleichzeitig die maximale Leistungsdichte in
der Apertur darstellt.

PApertur _ EIRPrpcp (477)

™ = l (13.26)

)\2
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Max. Schwenkwinkel | max. Elementabstand | Leistung pro Element
30° 0.66M\g — 0,119 m 0,44 W
45° 0,58 g — 0.105m 0,34 W

Tabelle 13.7.: Maximale Elementabstande und resultierende Leistungen pro
Element fiir ein planares Array, das 33dBW ETRP abstrahlt (fur
2 maximale Scanwinkel)

Fur die z.B. fur eine INMARSAT-Antenne spezifizierte EIRP des Datenkanals
von 33dBW (=2000 W), einen Gewinn der Antenne von 22 dBi und der maxi-
malen Sendefrequenz von 1660,5 MHz (\, = 0, 1805m) ergibt sich ein Wert von
30,8 W/m? als notwendige Leistungsdichte in der Apertur. Zur Umrechnung der
Leistungsdichte auf die Leistung, die jedem Element einer Gruppenantenne zu-
gefuhrt werden muss, ist die Kenntnis der geometrischen Verteilung der Strah-
lerelemente auf der Apertur notwendig. Fir planare Arrays kdnnen hierzu die
maximalen Elementabstande, wie sie aus dem maximalen Schwenkwinkel nach
Abschnitt [13.5.2] resultieren, verwendet werden. Tabelle [13.7] gibt fur die beiden
maximalen Schwenkwinkel 6, = 30° und 6, = 45° die resultierenden Abstande
sowie Leistungen an. Zur Berechnung der im Endverstarker aufzubringenden
Leistungen sind die Leitungs- und Einfigungsdampfungen der passiven Kom-
ponenten wie Diplexer etc. zwischen Antenne und Endverstéarker zusatzlich zu
bericksichtigen.

Neben der maximalen Leistung ist die Uber die Apertur notwendige Dynamik
von Interesse. Diese Dynamik kann direkt aus der Belegungsfunktion ermittelt
werden, sobald diese Funktion bekannt ist (vgl. Abschnitt [13.2).

13.4. Systemrauschen

Die Detektierbarkeit (rauschfreie Wiedergabe bei analogen Signalen und Bit-
fehlerrate bei digitalen Signalen) eines Empfangssignals ist vom sogenannten
Signal-zu-Rausch-Verhaltnis (S/N) am Eingang des Detektors abhéngig. Das
bedeutet, dass nicht nur die empfangene Signalleistung (Nutzsignal + Rau-
schen) fur einen zuverlassigen Empfang verantwortlich ist, sondern auch der
in ihr enthaltene Anteil der stérenden Rauschleistung. Die am Detektor ankom-
mende Leistung des Nutzsignals hadngt von der Sendeleistung, Funkfelddamp-
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fung, Antennengewinnen und Verstéarkung des Empfangers ab. Zum Nutzsignal
kommt jedoch in der Praxis immer das Rauschen hinzu. Zu den wichtigsten
Rauschquellen in einem Empfangssystem gehoren:

e von der Antenne empfangenes Hintergrundrauschen (Rauschen von ex-
ternen Rauschquellen wie Sonne, Erde und anderen nahen sowie weit
entfernten kosmischen Objekten);

e von der Antenne empfangenes Rauschen emittiert von technischen Sys-
temen auf der Erde und im Weltraum, sog. "man made noise”;

¢ eigenes thermisches sowie von auf3erhalb induziertes Rauschen der akti-
ven und passiven Komponenten des Empfangssystems.

13.4.1. Rauschtemperatur

Ein ohmscher Widerstand R, als diskretes Bauelement, der auf die Umge-
bungstemperatur Ty aufgeheizt ist, liefert in einer Bandbreite von B folgende
Rauschleistung:

Pr = kTyB (13.27)

In dieser sogenannten Nyquist-Gleichung ist £ = 1,38 - 1072 J/K die Boltz-
mann Konstante, eine Naturkonstante. Die Temperatur 7" wird dabei in Kelvin
(0K = —273°C) angegeben und als Rauschtemperatur bezeichnet. Die Rausch-
leistung von vielen anderen Bauelementen ist ebenfalls proportional zu der phy-
sikalischen Umgebungstemperatur und der Bandbreite B, daher ist es ublich,
die von einem Bauelement = erzeugte Rauschleistung in der gleichen Form
darzustellen:

P, = kT,B (13.28)

Im Allgemeinen kann die Rauschtemperatur 7" von elektronischen Bauelemen-
ten sehr stark von der physikalischen Umgebungstemperatur abweichen und
liegt im Bereich zwischen ein paar Kelvin und mehreren Tausend Kelvin. Die
Rauschtemperatur reprasentiert also die Rauschleistung und hat in vielen Fal-
len mit der Umgebungstemperatur nichts auf3er der Messeinheit Kelvin zu tun.
AuRerdem muss die Rauschtemperatur 7' konstant Uber der Bandbreite B sein
bzw. den Mittelwert derselbigen darstellen.
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13.4.2. Rauschtemperatur einer Kettenschaltung

Bei einer Kettenschaltung (serieller Schaltung) von mehreren aktiven bzw.
passiven und verlustbehafteten Bauelementen muss bertcksichtigt werden,
dass die nachfolgenden Kettenglieder die Rauschleistung von den davor ste-
henden Elementen verstarken bzw. dampfen. Hier ist ein Beispiel fir Aus-
gangsleistung von drei in Serie geschalteten Bauelementen mit den Leistungs-
Ubertragungsfaktoren G;:

Pios = PIG1GyGs + P,GyGs + P3G
= k(TlGlGQGg + T2G2G3 + TgGg)Af = kTLQ’gAf (1329)

mit
T17273 = TlGlGQGg -+ T2G2G3 -+ T3G3 (1330)

Hierbei wird mathematisch angenommen, dass das Rauschen "vor” dem rau-
schenden Element entsteht und von ihm selbst verstéarkt (G; > 1) bzw. gedampft
(G; < 1) wird.

13.4.3. Systemrauschtemperatur eines Satelliten-Empfangers

Um unterschiedliche Empfangssysteme miteinander vergleichen zu kénnen,
ist es in der Praxis ublich, die Rauschtemperatur auf eine bestimmte Schnitt-
stelle zu beziehen. So versteht man z.B. unter Systemrauschtemperatur die
Rauschtemperatur eines Empfangers bezogen auf den Eingang des ersten LNA
(Low Noise Amplifier). Jedes haushaltstibliche TV-Satellitenempfangssystem
besteht mindestens aus einer Parabolantenne, einem LNB (Low Noise Ampli-
fier & Converter Block) und einem analogen bzw. digitalen Receiver. Die Para-
bolantenne ist in ihrem Brennpunkt Uber einen kurzen Hohlleiter an den LNB
angeschlossen. Der LNB ist weiter mit einem langen Koaxialkabel mit dem Re-
ceiver verbunden. Bezogen auf den Eingang des LNB ergibt sich fur die Sys-
temrauschtemperatur:

T T
Toys = TantGur + TurGur + Tong + LS K (13.31)
Ginve  GineGr

Ein Beispiel fur einen handelsublichen Satellitenempfanger:
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Tpne = 40K - Antennenrauschtemperatur

Ty = 32K - Hohlleiterrauschtemperatur

Trng = 80K - Rauschtemperatur des LNB

Tx = 30000K - Rauschtemperatur des Koaxialkabels
Tr = 2000K - Receiver-Rauschtemperatur

Gur =0,9(—0,46dB) - Hohlleiteribertragungskoeffizient (Dampfung)
Grnp = 100000 (50dB) - LNB-Gewinn (Verstarkung)
Gk =0.01 (-20dB) - Kabeldampfung

Daraus ergibt sich: T},, = 36 + 28,8 + 80 + 0.3 + 2 = 147, 1 K.

Wie man sieht, sind dank der hohen Verstarkung des LNB die Beitrdge des
stark rauschenden Kabels sowie des Receivers zur Systemrauschtemperatur
sehr gering.

13.4.4. Antennenrauschtemperatur

Auffallig in der Formel far T, ist, dass die Antennenrauschtemperatur
T'an: Nicht mit dem Antennengewinn multipliziert wird. Dies liegt daran, dass
Ta,: immer auf den Antennenausgang und nicht den Eingang bezogen wird.
Sie besteht aus zwei Komponenten:

Tane = Ta+Tap (13.32)

mit T4 als Anteil der Antennenrauschtemperatur, der durch externe Rausch-
guellen verursacht wird und T4 als der Anteil der Antennenrauschtemperatur,
der durch thermisches Rauschen in der Antenne selbst entsteht. Dieser Anteil
berechnet sich direkt aus dem Wirkungsgrad n der Antenne zu

1
Tap = <— — 1) Tp (13.33)
n
mit T» der physikalischen Temperatur der Antenne.

Der Anteil der Antennenrauschtemperatur 7'y kann nach [BalQ05], [ZB95] mit Hil-
fe von berechnet werden. Hierin ist Ty die Rauschtemperatur des Hin-
tergrundes, GG der Antennengewinn und C die Richtcharakteristik der Antenne.

= I 0010, )40 (13.34)
41 Jarn

Zwei Sonderfélle sind interessant. Im ersten Fall sei eine stetige, sich nur
schwach mit 6 und ¢ &ndernde Hintergrundrauschtemperatur im Bereich der

Ty
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Hauptstrahlrichtung der Antenne angenommen. Dann kann T als konstanter
Faktor vor das Integral in (13.34) gezogen werden. Das verbleibende Integral
kann unter Annahme eines hohen Wirkungsgrades (G ~ D) und unter Ausnut-

zung von (3.10) zu (13.35) berechnet werden.

L C2(0,4)dQ = Ty (13.35)

A7 Ar
4

Den zweiten Sonderfall stellt eine quasi diskrete Rauschquelle der Temperatur
Ty in einem engen Raumwinkelbereich 2 dar. Die sonstige Hintergrundstrah-
lung sei zu vernachlassigen. Der aquivalente Raumwinkel Q4,, = 47/G der
Antenne sei groRer als 2. Bei Ausrichtung der Antenne auf die Rauschquelle
kann die Antennenrauschtemperatur nach (13.36) berechnet werden.

Qu

Ty =Ty a3,
nt

(13.36)

Ein Beispiel fur eine solche diskrete Rauschquelle ist die Sonne, bei der
Qp = 6,5-107° srist. Die Rauschtemperatur der Sonne liegt bei ca. 10 000 K.
AulRerhalb der Atmosphare, auf der Satellitenlaufbahn, ergibt sich somit mit
Qane = 0,08 sr eine Antennenrauschtemperatur von 8,2 K.

Der erste Fall ist damit der interessantere. FUr eine Ausrichtung der Antenne auf
den Himmel ergibt sich eine Rauschtemperatur von ca. 10K aufgrund des kos-
mischen Hintergrundrauschens, flr Ausrichtung der Antenne entlang der Erde
(Blickrichtung horizontal) ergibt sich eine Rauschtemperatur von ca. 200 K.

13.4.5. Verhiltnis G/T

Die fur das Systemdesign wichtige Groél3e ist das Verhaltnis von Antennenge-
winn zur Systemrauschtemperatur G/T, da dieses einen mal3geblichen Einfluss
auf das Signal-zu-Rausch-Verhaltnis hat. Da die Systemrauschtemperatur sich
auf den Eingang des LNB bzw. den Ausgang des Hohlleiters bezieht, soll auch
der Gewinn der Antenne auf den Ausgang des Hohlleiters bezogen angegeben
werden. Fir einen Gewinn von 40 dBi (=10000) und eine Rauschtemperatur von
147,3 K ergibt sich:

1
10000/147,3 K = 67,98 K (13.37)
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In logarithmischer Darstellung ergibt sich:
G/T = 10log,,(67,98) = 18,3dB/K (13.38)

Es wird zwar das gesamte G/T-Verhéltnis logarithmiert, jedoch wird Ublicher-
weise als Messeinheit die Bezeichnung dB/K verwendet.

13.4.6. Radom

Zum Schutz der Antenne gegentber Umwelteinflissen ist eine Abdeckung der
Antenne ein sog. Radom notwendig. Diese Abdeckung sollte elektrisch so ver-
lustarm wie mdglich und gleichzeitig mechanisch so stabil wie moéglich sein. Es
gibt im wesentlichen zwei elektrische Verlustmechanismen:

e Die Reflexion der Leistung an der Innenseite des Radoms und unter Um-
sténden an den weiteren Schichtgrenzen fir mehrlagige Radome, sowie

¢ die Verluste beim Durchgang der Welle durch das Radom.

FUr phasengesteuerte Gruppenantennen ist insbesondere der erste Verlustme-
chanismus kritisch. Fur grol3e Schwenkwinkel des Arrays treten am Radom-
material starke Reflexionen und unter Umstanden gefuhrte Wellen auf. Die-
ser Umstand muss durch geeignete Schichtung von Materialien bzw. Aufbau-
mal3nahmen unbedingt vermieden werden. Hierflir werden in der Literatur das
sog. Wide-Angle-Impedance-Matching (WAIM) oder die Frequency-Selective-
Surfaces (FSS) angeboten. Trotzdem muss mit Durchgangsdampfungen zwi-
schen 0,1dB und 0,5dB fur mehrlagige Radome gerechnet werden.

13.5. Die Gruppenantenne

Die planare Gruppenantenne stellt eine besondere Art der planaren Antenne
dar. Die Belegungsfunktion ist hier nicht kontinuierlich tber die Apertur verteilt,
sondern bedingt durch die Anordnung der Strahlerelemente in einem Gitter, an
diesen Gitterstellen quasi abgetastet. Dies fiihrt zu dem Problem der Digitalisie-
rung in Zusammenhang mit der Fouriertransformation: Aliasing, oder in der An-
tennenterminologie Grating-Lobes. Bevor auf diese Effekte eingegangen wird,
wird generell der Einflu3 des Gruppenfaktors und des Elementfaktors kurz er-
lautert werden.
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13.5.1. Gruppeneigenschaften: Eine Kombination aus
Elementeigenschaften und Gruppenfaktor

Beim Aufbau von Gruppenantennen spielt neben der Grol3e der Antenne und
der Anordnung der Strahlerelemente in der Gruppe auch das Strahlerelement
selbst eine wesentliche Rolle. Insbesondere die Strahlungseigenschaften des
Elements sind fUr die Leistungsfahigkeit der Gesamtantenne wichtig. Die lei-
tungsseitigen Eigenschaften des Einzelelements (Anpassung, Verkopplung) bil-
den den Ausgangspunkt fir den Entwurf des Speisesystems.

Multiplikation der Charakteristiken

Fur planare Gruppenantennen lasst sich die Charakteristik der Gesamtanten-
ne (naherungsweise) in Elementfaktor, Untergruppenfaktor und Gruppenfaktor
zerlegen. Die Gesamtbelegung der Antenne berechnet sich aus der Faltung der
drei Einzelbelegungen im Ortsbereich. Dieser Faltung im Ortsbereich entspricht
nach den Gesetzen der Fouriertransformation eine Multiplikation im Wellenzahl-
bereich. Die Charakteristik setzt sich also nach (13.39) multiplikativ aus den drei
Faktoren Einzelelement-Charakteristik, Untergruppen-Charakteristik und dem
Gruppenfaktor zusammen.

0(97 w)Gesamt = C(‘ga IMGruppe C(‘ga w>Untergruppe 0(97 Q/J)Element (13-39)

Falls die Untergruppenanordnung bekannt ist oder keine Untergruppen gebildet
werden, kann die notwendige Gruppencharakteristik aus der zu erreichenden
Gesamtcharakteristik und der Elementcharakteristik mit Hilfe von (13.39) be-
rechnet werden. An den Nullstellen einer der drei Charakteristiken ergeben sich
fur die anderen zwei Charakteristiken entsprechende Freiheitsgrade.

Weiterhin folgt aus der Mdglichkeit die Charakteristik in Faktoren zu zerlegen
die Tatsache, dass sich auch der Gewinn in Faktoren zerlegen lasst. Der Ge-
samtgewinn ist ebenfalls ein Produkt, ndmlich aus den Gewinnen des Gruppen-
faktors, des Untergruppenfaktors und des Einzelements.

Im allgemeinen sind die Raumrichtungen der Maxima aller beteiligter Charakte-
ristiken identisch, so dass in Hauptstrahlrichtung normalerweise keine getrennte
Behandlung der Untergruppen erfolgen muss. Beim Schwenken einer solchen
Gruppe treten jedoch, wie in Abschnitt und beschrieben wird, zu-
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satzliche Effekte auf, die bei der Bildung der Untergruppen neben speisetechni-
schen Gesichtspunkten zu berticksichtigen sind.

Polarisationsreinheit des Einzelelements

Die Polarisationsreinheit und damit die Polarisationsanpassung nach Ab-
schnitt wird im wesentlichen durch das Einzelelement bestimmt. Auf-
grund seiner Konstruktion, insbesondere aufgrund von Unsymmetrien im Auf-
bau, strahlt es sowohl die gewtinschte Polarisation (Co-Polarisation) als auch
die hierzu orthogonale Polarisation (X-Polarisation) ab. Die entstehende Po-
larisation der Antenne ist dann, wie die Charakteristik auch, das Produkt der
Interferenz aller beteiligter Einzelelemente.

Nun sind die Randbedingungen, hauptséchlich die Verkopplungen zwischen be-
nachbarten Elementen, die die verschiedenen Einzelelemente in einer Grup-
penantenne vorfinden, nicht Gberall gleich. Es gibt zentrale Elemente, Randele-
mente und Eckelemente. Die Abstrahlung der Elemente an diesen Positionen
ist wiederum jeweils verschieden von der Abstrahlung eines isolierten Einzel-
elements. Eine einzelne Optimierung jedes einzelnen Elements innerhalb der
Gruppenantenne scheidet schon aus zeitlichen Grinden aus. So ist die Polari-
sationsreinheit der Gruppe in aller Regel schlechter als die Polarisationsreinheit
des isolierten Einzelelements.

Es existieren zwei Ausnahmen von dieser Regel. Die Erste ist die aktive Po-
larisationskontrolle, bei der fir jedes Element oder zumindest fir jede Unter-
gruppe die abgestrahlte Polarisation getrennt eingestellt werden kann. Dies er-
fordert auf Elementebene oder auf Untergruppenebene die Moglichkeit zwei
orthogonale Polarisationen nach Betrag und Phasenlage zu kontrollieren, also
zwei Anregungskoeffizienten statt einem einzigen. Weiterhin missen die opti-
malen Koeffizientenpaare in Abhangigkeit von der Frequenz, der gewtinschten
Polarisation und der Raumrichtung zum Beispiel durch vorherige Messung und
Speicherung bekannt sein. Die Komplexitat der Antenne wachst also, falls von
dieser Moglichkeit Gebrauch gemacht wird. Die zweite Moglichkeit, und damit
Ausnahme von der oben zitierten Regel, ist die Optimierung der Anordnung
dahingehend, dal3 sich die Kreuzpolarisationsanteile der einzelnen Elemente,
die aufgrund von Unsymmetrien entstanden sind, im Fernfeld der Antenne in
bestimmten Richtungen ausléschen. Diese Technik ist als ,Sequential Rotaion*
bekannt und funktioniert sehr gut fir eine Optimierung der Polarisationsreinheit
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in und in néchster Umgebung um die Hauptstrahlrichtung. Diese Moglichkeit
erhoht ebenfalls die Komplexitat der Ansteuerung, jedoch bleibt sie unter der
Komplexitat der aktiven Polarisationskontrolle, erreicht aufgrund der raumlichen
Begrenzung aber auch nicht deren Gute.

Eingangsreflexionsfaktor des Einzelelements

Die Eingangsimpedanz des Einzelelements bildet den Ausgangspunkt fir den
Entwurf des Speisenetzwerks. Doch, wie bereits bei der Polarisationsreinheit
im vorangegangenen Abschnitt, unterscheidet sich die Eingangsimpedanz des
isolierten Einzelelements von der Eingangsimpedanz des Elements in der Grup-
pe, je nach Einbauort in der Gruppe. Die Verdnderung der Eingangsimpedanz
vom isolierten Element zum Element in der Gruppe resultiert aus der Verkopp-
lung der verschiedenen Elemente der Gruppe untereinander. Ein Vergleich des
Verlaufs der Eingangsimpedanz des isolierten Elements und der sog. ,embed-
ded impedance” ergibt eine Verschiebung des Bereichs guter Anpassung hin
zu héheren Frequenzen. Der Betrag dieser Verschiebung hangt sowohl von den
Materialien wie auch von der Geometrie der Einzelelemente ab.

Der Eingangsreflexionsfaktor eines Einzelelements wird daher zunachst fur ein
isoliertes Einzelelement konzipiert und spater auf die Verhaltnisse im Array opti-
miert. Eine Verbesserung der Anpassung kann nun auf 2 Arten erreicht werden.
Zum einen kann die Eingangsimpedanz des Elements gunstig gewahlt werden,
also je nach Speisetechnik reell zwischen 202 und 100 §2. Diese Impedanzen
lassen sich verhaltnismaRig gut im Speisenetzwerk ,weiterverarbeiten“. Zum
anderen kann ein Anpassnetzwerk in das Antennenspeisenetzwerk integriert
werden. Dies kostet allerdings Platz, der haufig aufgrund des Abstandes zwi-
schen den Arrayelementen nicht vorhanden ist.

Auswirkungen auf die Gruppenantenne

In den vorangehenden Abschnitten wurden die Einflisse des Einzelelements
auf das Verhalten der Gruppenantenne vorgestellt. Insbesondere wurde mit
(13.39) in Abschnitt das Prinzip der Charakteristik-Multiplikation erlau-
tert. Bild zeigt dieses Prinzip in anschaulicher Weise. Dargestellt ist der
Gruppenfaktor des Arrays bestehend aus 10 Elementen im Abstand 0.52\, mit
einer Tschebyscheff-Belegung fur -20 dB Nebenzipfeldampfung, der Element-
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faktor, eine zirkular polarisierte aperturgekoppelte Streifenleitungsantenne, so-
wie deren Produkt: Die Charakteristik der Gesamtantenne. Deutlich ist fur be-
tragsmalidig grol3e Winkel der Einflul? des Elementfaktors zu erkennen. Er be-
wirkt eine zusatzliche Absenkung der Nebenzipfel. Die Halbwertsbreite (engl.:
Half Power Beamwidth HPBW) des nach 0° strahlenden Arrays betragt 10, 5°.

Bild zeigt zum Vergleich die um 45° geschwenkte Charakteristik, die sich
wieder aus Gruppenfaktor und Elementfaktor zusammensetzt. Da die Maxima
des Gruppenfaktors und des Elementfaktors hier nicht Gbereinstimmen, treten
zwei fir das Schwenken typische Effekte auf:

e Der Gewinn der Antenne nimmt gemald der Einzelelementcharakteristik
als Hullkurve mit zunehmendem Schwenkwinkel ab. In Bild [13.12] betragt
diese Abnahme 3,6 dB.

e Das Nebenzipfelniveau (bezogen auf das Strahlungsmaximum) steigt an.
Der genaue Betrag des Anstiegs hangt von der vorliegenden Charakteris-
tik bzw. der Belegung der Gruppe ab. Fir konstante Nebenzipfeldampfung
(Tschebyscheff-Belegung) werden die Nebenzipfel Richtung 0° nicht ge-
dampft, die Hauptkeule hingegen nimmt geman der Einzelelementcharak-
teristik ab. Hier ist der Anstieg der Nebenzipfel identisch mit der Abnahme
des Gewinns aufgrund der Einzelelemencharakteristik. Gleiches gilt far
Charakteristiken deren héchste Nebenzipfel nicht mit der ersten Neben-
keule identisch sind. Fir Pattern dagegen, deren hdchster Nebenzipfel mit
der ersten Nebenkeule identisch ist, kann der Anstieg des Nebenzipfelni-
veaus geringer ausfallen. So betragt hier der tatsachliche relative Anstieg
der Nebenzipfel 3,6 dB.

In beiden Bildern ist der bereits in Abschnitt [13.5.1] beschriebene Effekt sicht-
bar, dal3 das Einzelelement flr betragsméafiig grofe Winkel zu einer starken
Nebenzipfeldampfung fuhrt. Eine hohe spezifizierte Nebenzipfeldampfung im
Bereich grof3er 70° stellt damit keine allzu hohe Anforderung an das Design dar.
Umgekehrt bringt eine Erniedrigung der spezifizierten Nebenzipfeldampfung in
diesem Winkelbereich keine nennenswerte Erleichterung.

13.5.2. Grating-Lobes und Elementabstand

Eine wichtige GréRRe fur den Entwurf planarer Arrays ist der Abstand der Ein-
zelelemente untereinander. Dieser Abstand muss mindestens so grofl3 gewéhlt
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Hauptkeule
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werden, so dass sich benachbarte Elemente nicht bertihren. Dartber hinaus
gilt die Faustregel, dass mit wachsendem geometrischen Elementabstand die
Verkopplung der Einzelelemente untereinander abnimmt. In so fern erscheint
es winschenswert, den Elementabstand so grol3 wie moglich zu machen.

Wird jedoch der Elementabstand d/ ), fur eine beliebige Frequenz innerhalb der
Bandbreite der Antenne gréi3er als 1, so treten neben der gewlnschten Haupt-
keule (mindestens eine) weitere Hauptkeule(n), sog. Grating-Lobes, auf. Damit
lautet die Bedingung fir den Elementabstand eines planaren Arrays mit Haupt-
strahlrichtung orthogonal zur Antennenflache d/\, < 1. Das Gleichheitszeichen
laRt eine Grating-Lobe bei 90° zu, die jedoch durch die Charakteristik des Ein-
zelelements, wie in Abschnitt erlautert, zumindest teilweise unterdrickt
wird.

Soll die Charakteristik zusatzlich geschwenkt werden, verschérft sich die Be-
dingung fuir den Elementabstand zu (13.40), die gewahrleistet, daR im Bereich
+6, keine Grating-Lobes auftreten. Fir ), ist die obere Grenzfrequenz der An-
tenne zu verwenden, um zu gewébhrleisten, daB die Bedingung fur alle
Frequenzen eingehalten wird.

d 1

— < 13.40
/\0<1+|sin00| ( )

Wie bereits fur den nicht-geschwenkten Fall mit d/)\, = 1 erlaubt das
Auftreten der Grating-Lobe bei 90° fur einen Schwenkwinkel von +6,. Eine etwas
strengere - leider jedoch von der Anzahl der Elemente in Schwenkrichtung N
abhangige - Bedingung ist (13.41). Hier wird erreicht, dass fur einen Schwenk-
winkel von +6, genau die Nullstelle vor der Grating-Lobe bei 90° erscheint. Mit
dieser Bedingung kann also auf die Grating-Lobe unterdriickende Eigenschaft
des Einzelelements verzichtet werden.

d<N—1 1
Ao N 1+ |sin6y

(13.41)

Bild zeigt die maximal zuldssigen Abstande als Funktion des maximalen
Schwenkwinkels nach (13.40) und (13.41) fur verschiedene Anzahl von Ele-
menten N im linearen Array.

Sowohl als auch gelten fur ein rechteckiges Gitter, d. h. die
Strahlerelemente sind auf einem rechtwinkligen Gitter an den Kreuzungsstellen
der Gitterlinien angeordnet. Der Flachenbedarf jedes Elements ist d2. Die Lite-
ratur kennt weitere Gitter fur planare Gruppenantennen. So kdnnen mit einem
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hexagonalen Gitter, wo jedes Element eine Flache von 242 /+/3 belegt, 15% der
Elemente im Vergleich zu einem rechteckigen Gitter eingespart werden.
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Abbildung 13.13.: Notwendiger Elementabstand als Funktion des Grating-Lobe
freien Schwenkbereichs fir ein rechteckiges Gitter

13.5.3. Quantisierungskeulen und UntergruppengroBBe

Zur Reduzierung der aktiven Komponenten im Speisenetzwerk oder zur Redu-
zierung des Steueraufwandes im Array ist es mdglich, mehrere Einzelstrahler zu
Untergruppen, sog. Subarrays, zusammenzufassen. So ist es in grof3en, breit-
bandigen Arrays ublich, die Schwenkung der Charakteristik durch Zeitverzo-
gerungsleitungen auf Arrayebene und Phasenschieber auf Subarrayebene zu
realisieren. Abhangig von den Spezifikationen fir den Schwenkbereich ist es
manchmal mdglich, das Speisesystem innerhalb des Subarrays auch ganz oh-
ne aktive Komponenten zu gestalten. Da sehr oft eine kostengiinstige Lésung
im Vordergrund steht und zweitens die Bandbreite so klein ist, dass sich ei-
ne Steuerung der Schwenkrichtung Uber Zeitverzogerungsleitungen nicht lohnt,
steht die komponentenfreie Zusammenschaltung mehrerer Einzelelemente zu
Subarrays im Vordergrund. Der prinzipielle Aufbau eines Arrays aus Subarrays
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ist in Bild [13.14] dargestellt. Es handelt sich um ein 24 x 24 Array, das wiederum
aus 8 x 1 Untergruppen zusammengesetzt ist. Die Schwenkung der Charakte-
ristik in Azimut und Elevation ist angedeutet.

Beim Schwenken einer aus solch einzelnen Subarrays bestehenden Anten-
nengruppe im Azimut treten sogenannte Quantisierungsnebenkeulen auf, die
den nutzbaren Schwenkbereich der Anordnung einschréanken. Diese Quanti-
sierungsnebenkeulen entstehen dadurch, dass beim Schwenken einer solchen
Anordnung alle Elemente eines Subarrays mit derselben Phase ¢; angesteu-
ert werden und dann die Phase von einem Subarray zum nachsten abrupt
springt. Die Phasenverteilung Uber der Apertur der gesamten Antennengruppe
lasst sich daher durch eine Treppenfunktion nach Bild beschreiben. Die
Lange der einzelnen Stufen entspricht dabei der Lange eines Subarrays Isyp.
Die Hohe der Stufen héngt ebenfalls von der Subarray-Lange ab und variiert
mit dem eingestellten Schwenkwinkel. Sie wird maximal bei maximaler Auslen-
kung der Hauptkeule. Der ideale Phasenverlauf Gber der Antennenapertur stellt
im Gegensatz zu der Treppenkurve eine Gerade dar, wobei die Steigung der
Geraden proportional zum Sinus des eingestellten Schwenkwinkels 6, ist. Aus
der Differenz zwischen dem tatséchlichen und dem idealen Phasenverlauf er-
gibt sich der resultierende ,Phasenfehler®, der die Form einer Sagezahnkurve
hat. Dieser ,Phasenfehler” ist fur die Entstehung der Quantisierungsnebenkeu-
len verantwortlich. Fir eine sehr grof3e Anzahl N > 1 von Subarrays ergibt sich
der Betrag der einzelnen Quantisierungsnebenkeulen zu:

i . [
Hauptkeule: Fy = sin (o) mit vy = Sub sin(fy) (13.42)
TV /\0
1. Quantisierungsnebenkeule: F; = M (13.43)
(1 — 1)
2. Quantisierungsnebenkeule: F, = sin(mro) (13.44)
(2 — 1)

Der Ort lasst sich durch die folgende Gleichung bestimmen:

m)\o

sin(6y,) = sin(fy) — mitm=1,2,... (13.45)

Sub
Mit Hilfe dieser Gleichungen lassen sich die Auswirkungen verschiedener
Subarray-Grof3en und verschiedener Elementabstande auf das Abstrahlverhal-
ten abschatzen.

In den Bildern [13.16] bis [13.19] sind der Betrag und der Ort der Hauptkeule so-
wie der ersten beiden auftretenden Quantisierungsnebenkeulen in Abhangigkeit
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Abbildung 13.15.: Quantisierungseffekte bei der Strahlschwenkung eines aus
Subarrays bestehenden phasengesteuerten Arrays
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von der Lange des Subarrays dargestellt. Betrachtet werden nur die maximal
auftretenden Schwenkwinkel von 30° und 45°, die jeweils den unguinstigsten Fall
darstellen sollen. Der Abstand der Elemente im Array sollte mindestens 0,5 )\,
betragen. Das kleinste realisierbare Subarray hat damit eine Ladnge von 1 ).

Aus den Bildern und wird deutlich, dass die unerwiinschten Ne-
benkeulen mit zunehmender Subarray-Lange drastisch ansteigen. Zudem wan-
dern sie naher an die Hauptkeule heran (Bilder und [13.19). Dies lasst
sich anschaulich damit erklaren, dass mit zunehmender Subarray-Grol3e der
gewunschte lineare Phasenverlauf durch die Treppenkurve immer schlechter
angenahert wird. Mit zunehmender Gro3e der Subarrays steigt auch der Ge-

Betrag/ dB

I P ]
.20 y Haupteule §7

.25 [ ’: [ 1 1 1 [
1] 0.2 0.4 0.6 0.e 1
Subarraylange ! A

Abbildung 13.16.: Betrag der Haupt- und Quantisierungsnebenkeulen (QK) fur
einen Schwenkwinkel von 30° in Abhangigkeit der Subarray-
lange (normiert auf \g)

winnverlust beim Schwenken der Hauptkeule. Dieser rihrt daher, dass in die-
sem Fall die Hauptkeule der einzelnen Subarrays, die ja als Einhillende des Ge-
samtrichtdiagrammes nach dient, sehr schmal wird. Wie aus Bild [13.16]
fur eine Schwenkung um 30° ersichtlich ist, betragt der Gewinnverlust bei Ver-
wendung des schmalst mdglichen 2 x 1 Subarrays bereits 3,9dB. In diesem
Falle strahlt die erste Quantisierungsnebenkeule gleich viel Leistung ab, wie
die eigentliche Hauptkeule. Fir 45° Schwenkung betragt der Gewinnverlust fur
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Abbildung 13.19.: Ort der Haupt- und Quantisierungsnebenkeulen (QK) fur
einen Schwenkwinkel von 45° in Abhangigkeit der Subarray-
lange (normiert auf \)

die Hauptkeule mehr als 5 dB, die erste Quantisierungsnebenkeule strahlt mehr
Leistung ab als die eigentliche Hauptkeule.

Die genannten Probleme sprechen somit fur die Wahl des kleinsten mdglichen
Subarrays, des Einzelelements. Selbst eine Bildung von 2 x 2 Subarrays schei-
det bei diesen grofR3en betrachteten Scanwinkeln aus.

In Abschnitt wurden die Auswirkungen von zufalligen, statistisch ver-
teilten Amplituden- und Phasenfehler diskutiert. Fir korrelierte Fehler in der
Amplituden- und Phasenverteilung muss eine Betrachtung, ahnlich der hier fur
Quantisierungskeulen erfolgten, durchgefiihrt werden.

13.5.4. Aktive Eingangsimpedanz und Scan-Blindness

In Abschnitt [13.5.1] wurde bereits auf den Unterschied der Eingangsimpedanz
des isolierten Elements und der Eingangsimpedanz des Elements im Array
eingegangen. Da die Veradnderung der Eingangsimpedanz ein Ergebnis der
Kopplung der verschiedenen Elemente untereinander ist, &ndert sich die Ein-
gangsimpedanz selbstverstandlich auch, wenn sich die Kopplung éandert. Dies
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ist der Fall beim Schwenken der Richtcharakteristik durch Phasenbelegung.
Hier wird dann aus der ,embedded impedance” die aktive Eingangsimpedanz
»active impedance*®, die besser ,scan impedance” genannt werden sollte.

Diese resultierende Eingangsimpedanz ist, als Streuparameter betrachtet, ein
Quotient aus hinlaufender und riucklaufender Welle. Im Falle des Arrays setzt
sich nun die Leistung der rucklaufenden Welle aus mehreren Anteilen zusam-
men. Nicht nur der reflektierte Anteil, der am aktuellen Element eingespeisten
Leistung, kommt zurtick, zusatzlich erscheint an diesem Tor auch noch die an
anderen Elementen eingespeiste Leistung gewichtet mit den jeweiligen Kopp-
lungen. Diese zusatzlichen Anteile bewirken die Abh&ngigkeit der Eingangsim-
pedanz vom Schwenkwinkel, die damit ihren Namen ,aktive Eingangsimpe-
danz“ bzw. ,scan impedance” zurecht tragt.

Unter ungtinstigen Bedingungen kann es nun dazu kommen, dass die Summe
der ruicklaufenden Leistungen an einem Tor (Element) gleich der eingespeisten
Leistung ist. Der Grund hierfir ist in der Kopplung von Leistung aus anderen
Elementen zu suchen. Netto gesehen heil3t dies aber: Es geht keine Leistung
ins Tor (Element) bzw. auf die ganze Antenne bezogen in das Array. Dieser
Zustand, dass fur eine bestimmte Belegung und damit fir einen bestimmten
Schwenkwinkel keine Leistung abgestrahlt wird, wird als Scan-Blindness be-
zeichnet. Sie ist berechenbar, also vorhersagbar, und durch sorgféltiges Design
zu verhindern.
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A.1. Schreibweise orts- und zeitabhangiger GroBen

Beliebige Orts- und Zeitabhangigkeit:

A: allgemeine beliebig orts- und zeitabhangige vektorielle Feldgrol3e oder nur
ortsabhangige vektorielle Feldgroide.

A= A7 1) oder A= A(F)

z.B. in kartesischen Koordinaten:

A

7:’

A (i t)e, + Ay, t)e, + AL (T t)e,

€y + ye, + 2€,

Ap: Amplitude, Scheitelwert, Gleichgrofe.

Bei harmonischen Zeitvorgangen:

: reelle Schreibweise der orts- und zeitabhangigen Grole.

ISI

— —

(7, t) = A(7) cos(wt + @) = Ag f(7) cos(wt + ¢)

S

a=

: komplexe Schreibweise der orts- und zeitabhangigen Grolie.

[STH

= @7 t) = A(7)(cos(wt + @) + jsin(wt + @)
— g(mej(wtw) — g(mejsoejwt :A(mejwt

[IST]

A komplexe Amplitude.
A= A7) = A = Aof(7)e”

A steht stellvertretend fiur H, E, B, D, etc.
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Abbildung A.1.: Kartesische Koordinatensystem

A.2. Kugelkoordinatensystem

In der Antennentheorie ist es vorteilhaft, zur Beurteilung der Abstrahl- und Emp-
fangseigenschaften der Antenne die Kugelkoordinaten r, 6, v zu verwenden
(Bild[A.2).

Im folgenden werden ohne Ableitung Umrechnungsformeln aus der mathemati-
schen Literatur tbernommen. Fir den Ubergang von kartesischen Koordinaten
x, y, z zU Kugelkoordinaten r, 6, v gilt:

r=/x?+y?+ 22,

2 2

0 = arctan @7
z

1—
1/} = arctan g + - (ﬂ) — (A21)
x 2
_ Jarctan £ furz >0
arctan ¥ + 7 firz <0

Diese Formeln werden eindeutig durch die Festlegung folgender Werteberei-
che:
0<r<oo ; 0<O0<m ; 0<o<2m (A.2.2)
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AZ

Abbildung A.2.: Kugelkoordinaten

Die Einheitsvektoren lassen sich nach folgenden Gleichungen umrechnen:

€, = sin 0 cos Y€, + sin @ sin e, + cos Oe,
— cos 0 cos 1€, + cos 0 sin e, — sin 0e,, (A.2.3)

) =
cy = Sin e, + cose,.

Y

Fur den Ubergang von Kugel- zu kartesischen Koordinaten gilt:

x =1 sinf cos,
y=r sinf siny, (A.2.4)
z=r cosf
und
€y =sinf cosy €, + cosl cosp ey —siny €y,
(A.2.5)

€, = sinf sin® €, + cosf siny € + cos €y,

e, =cosf e, —sinb ey.
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Meridiankreise

A z-Achse

r-SinB.cs

r«do

Breitenkreise

r-Sin(6+dd)dy

Abbildung A.3.: Flachenelement df, Meridian- und Breitenkreise

Das Flachenelement in Kugelkoordinaten ist:
df = r*sinf df di €,. (A.2.6)

Bild [A.3 zeigt d .

Die raumlichen Differentiationsformeln fiir die skalare Funktion ¢ (r, 8, ) lauten:

dp 18_g04 1 0Oy

= — - _— A.2.7

grad ¢ or €r+7’89 €€+rsin98w s ( )
Po 200 1 (D%  Oyp 1 Q%

Np=C¥ 2% (2% 0¥ - % A28

v 87’2+r8r+r2<892+89COt9 t 2 sinZ 0 0y (A.2.8)
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A.5. Verzeichnis der verwendeten Formelzeichen

A.3. Raumliche Ableitung der Felder

Die raumlichen Differentiationsformeln fiir eine Vektorfunktion A(r, 8, 1) lauten:

divA =

rotffz

054 +ia£g+2A_+A_cot9 r;ﬂ@%, (A.3.1)

rs;l@ la% (sin O4,) = 8521#6] i

Tt
-]

Nablaoperator  (53€,, 4-¢,, 4-¢-)
Kreuzprodukt

Vektor

Einheitsvektor

Tensor

Matrix

Imaginare Einheit v/—1
Differentialoperator
Rotation

Divergenz

Gradient
Laplaceoperator (V - V)

Umlaufintegral (im mathematisch positiven Sinn)

A.5. Verzeichnis der verwendeten Formelzeichen

GroBbuchstaben
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Symbol Bedeutung Einheit
A Vektorpotential Vs/m
A Flache m?

B magnetische Induktion V's/m?
B einfache Bandbreite Hz

jB Blindleitwert S

C Kapazitat F

ol Kapazitat pro Langeneinheit F/m

D elektrische Verschiebungsdichte As/m?
E elektrische Feldstarke Vm

G reeller Leitwert (ohmscher Leitwert) S

G auf die Langeneinheit bezogener Leitwert S/m
H magnetische Feldstarke A/m

I elektrischer Strom A

J Stromdichte A/m?
Jp Flachenstromdichte (Strombelag) Am
Jy Verschiebungsstromdichte A/m?
Jn(€) Besselfunktion n-ter Ordnung

L Induktivitat H

L auf Langeneinheit bezogene Induktivitat H/m
Np Rauschzahl (noise figure)

P Leistung VA
Py, Pg  Wirkleistung, Blindleistung W, VA
Q elektrische Ladung As

R reeller Widerstand (ohmscher Widerstand) Q

R auf die Langeneinheit bezogener Widerstand /m

S Poynting-Vektor V A/m?
[S] Streumatrix

Sy Streuparameter

T Periodendauer S

T Temperatur K

U Spannung \%

W Energie VAs
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jX Blindwiderstand Q

Y (komplexer) Leitwert, Scheinleitwert S

A (komplexer) Widerstand, Scheinwiderstand (2

Zp(Zpry)  Feldwellenwiderstand (im Vakuum) Q

Z, Leitungswiderstand Q

Zre, Zrg Wellenwiderstand der E-Welle, der H-Welle
Kleinbuchstaben

Symbol Bedeutung Einheit

a, hinlaufende Leistungswelle in Tor v VW

b, ricklaufende (reflektierte) Welle aus Tor v VW

¢ (¢o) Lichtgeschwindigkeit im Medium (im Vakuum)  m/s

f Frequenz Hz

j imaginare Einheit j = /-1

k Boltzmannkonstante k£ =1,380-10"23 Ws/K

[ Leitungslange m

m Anpassungsfaktor

n Brechungsindex

p(z,1t) Leistungswelle W

r Reflexionsfaktor

r, 0,1  Kugelkoordinaten

v,,vp,  Phasengeschwindigkeit m/s

t Zeit S

w Energiedichte VA/m™3

kartesische Koordinaten
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Griechische Buchstaben

Symbol Bedeutung Einheit

Q@ Dampfungskonstante einer Leitung m~!

B Phasenkonstante einer Leitung m~!

7y komplexe Leitungskonstante vy = o + j8 m™!

d Verlustwinkel

tan § Verlustfaktor

€ Dielektrizitatszahl ¢ = ¢ - &, F/m
g9 = 8.855 - 10712 F/m

K elektrische Leitfahigkeit S/m

A Wellenlénge m

i Permeabilitdtszahl = pq - H/m
o = 4m - 1077 H/m

) Raumladungsdichte As/m™3

T Zeitkonstante S

® Phasenwinkel

w Kreisfrequenz, Winkelgeschwindigkeit s

A.6. Verzeichnis der verwendeten Abkiirzungen

GTD
MUF
uTD
VSWR

Geometrical Theory of Diffraction
Maximum usable frequency

Uniform Geometrical Theory of Diffraction

Stehwellenverhéltnis
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