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1. EINFÜHRUNG

Die Elektronische Steuerung von Radarstrahlen ist eine Schlüsseltechnologie für viele kommer-
zielle und militärische Anwendungen von Radaranlagen, wie zur Luftraumüberwachung, Kolli-
sionserkennung oder bei integrierte Antennen für drahtlose Kommunikation [1]. Phasengesteu-
erte Antennengruppen basieren üblicherweise auf Phasenschiebern bzw. Verzögerungsleitungen,
welche die benötigte Phase für jedes Einzelelement bereitstellen. Dadurch beeinflussen sie die
Richtcharakteristik des Antennenarrays für den Empfang und das Senden der elektromagneti-
schen Wellen. Es existieren jedoch auch alternative Möglichkeiten, den Radarstrahl zu steuern,
wie zum Beispiel durch Frequenzscannen oder die Ausbildung mehrerer Radarkeulen durch ent-
sprechende Netzwerke (z.B. Rotman Linsen und Butler Matrizen) [2, 3]. Innerhalb der letzten 20
Jahre hat sich eine weitere Möglichkeit für die Steuerung von Radarkeulen entwickelt: Durch in-
tensive Forschung und verbesserte Mess- und Analysemöglichkeiten konnten die Mechanismen
der Synchronisation von gekoppelten, nichtlinearen Oszillatoren untersucht werden. Mit dieser
Methode ist es möglich, eine Strahlsteuerung zu realisieren, die einfach, kompakt und billig ist
[4, 5].

Die ersten aufgezeichneten Beobachtungen gekoppelter synchronisierter Oszillatorschwin-
gungen wurden bereits 1665 von Huygens gemacht [6]. Christiaan Hugyens beobachtete hier-
bei, dass die Pendel von zwei Uhren, die nebeneinander an der Wand hängen, perfekt synchron
schwingen. Er beobachtete sie stundenlang und sie blieben synchron. Dann störte er das syn-
chrone Schwingen, aber innerhalb einer halben Stunde schwangen die Pendel wieder synchron.
Huygens vermutete, dass die Uhren sich gegenseitig beeinflussten, möglicherweise über Schwin-
gungen in der Luft oder nicht wahrnehmbare Schwingungen der Uhren. Er überprüfte dies und
brachte eine Uhr an der gegenüberliegenden Seite des Raumes an. Von da an liefen beide Uhren
nicht mehr synchron und verloren gegeneinander fünf Sekunden pro Tag. Später fand man her-
aus, dass die Synchronisation über den Körperschall der Uhren stattfindet. Seit diesem Zeitpunkt
ist dieses allgegenwärtige Phänomen, welches auch in nicht mechanischen Systemen auftritt, im-
mer häufiger wahrgenommen worden. Die Beispiele stammen aus den Feldern der Elektronik,
der Biologie und der Optik [6, 7, 8]. Obwohl es viele Definitionen für dieses Phänomen gibt,
beinhalten doch alle eine gemeinsame Charakteristik: Durch gegenseitige Interaktion entwickeln
sich nichtlineare dynamische Systeme so, dass sie sich gleich verhalten.

Gerade im zivilen Massenmarkt sind die Kosten für ein Radarsystem entscheidend für die
Einführung und die Durchsetzung auf dem Markt. Seit Mitte der achtziger Jahre versucht man
weltweit, die ursprünglich überwiegend für den militärischen Zweck entwickelten Millimeter-
wellensysteme auch für kommerzielle Anwendungen zu nutzen. Besonders vielfältige Anwen-
dungen finden sich hier im Bereich der Radarsensorik rund um das Automobil. Eine heute schon
verfügbare Anwendung ist beispielsweise der intelligente Tempomat, der mit Hilfe eines Ra-
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darsystems den Abstand zu den vorausfahrenden Fahrzeugen erkennt und so bei freier Strecke
einerseits die eingestellte Geschwindigkeitund andererseits den ebenfalls einstellbaren Abstand
zum vorausfahrenden Fahrzeug konstant hält. Das dabei eingesetzte Radarsystem muss wegen
der erforderlichen Reichweite von über 100 m sehr leistungsfähig sein und ist dementsprechend
kompliziert und damit teuer. Ein wesentlicher Kostenfaktor ist dabei der komplizierte Aufbau,
insbesondere die mechanische und elektrische Verbindung der einzelnen Millimeterwellenkom-
ponenten; die Arbeitsfrequenz beträgt 76,5 GHz. Ein besonders kritischer Punkt ist die Verbin-
dung zwischen der Antenne und der Komponente für die Signalerzeugung bzw. -detektion; diese
bilden in einem monostatischen Radarsystem normalerweise eine Einheit. Die Entwicklung in
den vergangenen zehn Jahren zeigt, dass eine kostengünstige Realisierung nur dann möglich
sein wird, wenn es gelingt, die Schnittstelle zwischen Signalerzeugung bzw. -detektion und An-
tenne einfach reproduzierbar und damit preiswert zu realisieren. Den größten Erfolg verspricht
man sich dabei von einer Integration der Antenne auf dem Halbleitersubstrat, auf dem auch die
aktiven Bauelemente zur Signalerzeugung und -detektion integriert sind. Wie jedoch in [9] ge-
zeigt wurde, ist bereits die Signalerzerzeugung bei 24 GHz mittels integriertem Oszillator und
Verstärker sehr kostenintensiv.

Eine andere Möglichkeit besteht daher in der Realisierung eines diskret aufgebauten 24 GHz
Oszillators unter Verwendung eines handelsüblichen Transistors auf entsprechend geeignetem
Substrat. Mit Hilfe dieses kostengünstigen Oszillators mit integrierter Antenne und unter Ver-
wendung der oben beschriebenen Synchronisation ist es möglich Arrays, zu erstellen, die ohne
zusätzlichen Verstärker ausreichend Leistung bereitstellen und zudem die Möglichkeit bieten,
den Radarstrahl zu steuern und damit die Hauptstrahlrichtung des Radarsensors zu verändern.

Die Frequenz von 24 GHz ist für die Realisierung aktiver Antennenarrays aus folgenden
Gründen besonders geeignet: Das Konzept aktiver Antennenarrays wird mit steigender Frequenz
zunehmend interessant, da der Flächenverbrauch und damit der Preis näherungsweise dem Qua-
drat der Wellenlänge proportional ist. Andererseits wird die maximale Frequenz durch die Ver-
fügbarkeit aktiver Bauelemente limitiert; die Grenze liegt derzeit bei rund 30 GHz. Für geplan-
te Anwendungen können natürlich nicht beliebige Frequenzen verwendet werden, sondern nur
die durch die jeweiligen nationalen Regulierungsbehörden freigegebenen. Von hoher Bedeutung
sind hier die so genannten ISM-Bänder (Industry, Science, Medicine), in denen besonders einfa-
che und weltweit nahezu identische Zulassungskriterien gelten. Die in Frage kommenden ISM-
Bänder liegen bei 5,6 GHz, 24 GHz und 61 GHz. Bei 5,8 GHz ist der Flächenbedarf aufgrund
der großen Antennen noch viel zu hoch und bei 61 GHz sind derzeit noch keine Transistoren
verfügbar. Damit bietet sich das ISM-Band bei 24 GHz an.

Ein möglicher Anwendungsbereich für ein Radarsystem bei 24 GHz ist die Nahfelderfas-
sung der Umgebung. In Abb. 1.1 sind einige mögliche Anwendungen dargestellt. Dazu zählen
eine Hinderniserkennung als Teil einer Einparkhilfe, automatisches Fahren im „Stop and Go“
Verkehr, Überwachung des toten Winkels und eine Kollisionsfrüherkennung rund um das Auto.
Weiterhin ist es möglich, die Geschwindigkeit über Grund berührungslos und unabhängig von
der Raddrehung zu messen, sowie die Bodenbeschaffenheit, beispielsweise für eine dynamische
Fahrwerksregelung, zu detektieren (nicht im Abb. 1.1 dargestellt) [10]. Die vom System gewon-
nen Daten liefern zusätzliche Entscheidungsgrundlagen für die Unterstützung und Entlastung des
Fahrers. Damit ist es möglich, den Fahrer vor kritischen Situationen, z.B. Geisterfahrern auf der
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Kollisionsfrüherkennung
Seitenaufprallerkennung
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Abb. 1.1: Mögliche Einsatzgebiete eines 24 GHz Radars an einem Automobil

Autobahn oder zu schnelles Heranfahren auf ein Stauende zu warnen, und damit Unfälle durch
vorbeugende Maßnahmen zu verhindern bzw. in ihrer Auswirkung abzuschwächen. Zusätzlich
lässt sich die Sicherheit der Fahrzeuginsassen durch entsprechende Sensoren erhöhen. So kann
bereits kurz vor der Kollision mit dem Schutz der Passagiere durch Aktivierung der Gurtstraf-
fer und bei stärkeren Kollisionen mit einem Auslösen der notwendigen Front- und Seitenairbags
begonnen werden.

1.1 Stand der Technik

Der klassische Schaltungsaufbau im Mikrowellen- und Millimeterwellenbereich ist durch die
Hohlleitertechnik gekennzeichnet. Aufgrund der hohen Herstellungskosten, des großen Gewichts
und der mechanischen Empfindlichkeit der Komponenten eignet sich diese Technologie nicht
zur Realisierung preiswerter Massenprodukte. Möchte man zusätzlich noch ein Schwenken der
Radarkeule implementieren, so muss dies auf mechanischem Wege erfolgen. Dies ist extrem
aufwändig und anfällig, was sich zusätzlich in den Kosten für ein solches System niederschlägt.

Die Entwicklung von Radarsensoren ist durch die monolithische Integration von Millimeter-
wellenschaltungen (monolithic microwave integrated circuit, kurz MMIC) einen großen Schritt
in Richtung Massenprodukt gegangen. Sowohl der Oszillator als auch der Verstärker mit den
notwendigen Hochfrequenzleitungen kann dadurch auf einem Chip integriert werden. Damit
entfallen Leistungsverluste und Anpassprobleme zwischen den einzelnen Komponenten und der
Flächenbedarf sinkt. Durch die zusätzliche Integration der Antenne in das Design des Oszillators
(Aktive Integrierte Antenne, kurz AIA) [10] ist bereits ein weiterer Kostenfaktor weggefallen.
Die Verluste durch Übergänge zu der Antenne werden dadurch minimiert. Die mechanischen
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Belastungen, die auf eine derartige hochintegrierte Mikrowellenschaltung wirken, sind gegen-
über dem klassischen Aufbau zu vernachlässigen. Die mechanische Anfälligkeit eines solchen
Moduls ist daher sehr gering. Allerdings haben es all diese Technologien bisher noch nicht ge-
schafft, einen Radarsensor bei 24 GHz auf dem Massenmarkt zu etablieren. Jüngstes Beispiel
ist ein kompletter Radarsensor der Firma Macom [11]. Dieser Sensor hat sich allerdings durch
seinen hohen Preis bisher nicht im Massenmarkt durchgesetzt. Bei diesem Radarsystem ist au-
ßerdem ein elektronisches Schwenken der Radarkeule nicht möglich, was entsprechend viele
Sensoren für ein System nach Abb. 1.1 notwendig macht. Natürlich ist es möglich, den Sen-
sor mechanisch zu schwenken; hierbei treten aber erneut hohe Kosten für eine entsprechende
Vorrichtung auf.

Eine alternative Methode ist daher eine elektronisch steuerbare Radarkeule. Der wohl erste
Vorschlag, injektionssynchronisierte Oszillatoren zur Strahlsteuerung zu verwenden, ist mehr als
25 Jahre alt [12]. Das Prinzip, die Richtung der Hauptkeule über die relative Phasenlage der äu-
ßeren Oszillatoren zu bestimmen, wurde erstmals von Stephan in [4] beschrieben, allerdings bei
einer wesentlich niedrigeren Frequenz. Seitdem hat sich York sehr intensiv mit dem Thema der
Synchronisation als alternative Methode von phasenschieberfreiem Strahlsteuern befasst. Er ent-
wickelte eine neue Technik, durch die ein regional gleicher Phasengradient durch eine einfache
DC-Biasspannungsdifferenz an den beiden Randelementen in einem eindimensionalen, nichtli-
nearen, spannungsgesteuerten Oszillatorarray erzeugt werden kann [13, 14]. Diese Methode ist
unabhängig von der Anzahl der Elemente und erlaubt ein Scannen von± 30◦. Die Frequen-
zen betrugen hierbei maximal 10 GHz. Die Gruppe um York entwickelte in den folgenden Jah-
ren einige theoretische Grundlagen, mit deren Hilfe die Synchronisation theoretisch beschrieben
werden kann. All diese Mechanismen basieren auf Grundwellenoszillatoren.

Zusätzlich Reichweite erreicht man durch die Formung des Radarstrahls und die Kombi-
nation der Leistung mehrerer Einzelstrahler. Dies hebt die Limitierung von einzelnen Aktiven
Integrierten Antennen auf, die sehr breit strahlen [15]. Es konnte bereits gezeigt werden, dass
lose gekoppelte Aktive Integrierte Antennen (AIAs) in ihrer Frequenzstabilität und ihrem Rau-
schen, welches prinzipbedingt an der geringen Güte des Resonators liegt, deutlich besser werden.
Die Kopplung erfolgte hierbei über dicht beieinander liegende AIAs. Ein sehr interessanter An-
satz für die Erzeugung hoher Leistungen ist in [16] beschrieben. Hierbei wird nach der Sende-
bzw. Empfangsantenne im Fernfeld ein Verstärkerarray eingebracht. Ein solches Verstärkerar-
ray besteht aus einem Substrat mit 6x6-Verstärkerelementen und befindet sich senkrecht zur
Ausbreitungsrichtung der elektromagnetischen Welle. Dieses Array empfängt die ausgesandte
elektromagnetische Welle über Patchantennen, verstärkt diese über integrierte Verstärker und
sendet das verstärkte Signal weiter. Die Kosten für ein solches System sind allerdings durch die
Verwendung entsprechend vieler integrierter Verstärker sehr hoch.

Geeignete gehäuste Transistoren für den Aufbau eines diskreten Oszillators in Mikrostreifen-
technologie finden sich trotz fortschreitender Technologie sehr wenig. Gründe sind die geringe
Nachfrage sowie die starken parasitären Effekte der Gehäuse, welche die Hochfrequenzeigen-
schaften stark einschränken. Erschwerend kommt hinzu, dass es bei einer Frequenz von 24 GHz
für die Transistoren keine Streuparameter bzw. Transistormodelle gibt. In dieser Arbeit ist es
daher notwendig, die für das Design erforderlichen Streuparameter aus den vorhandenen Pa-
rametern zu extrapolieren. Das zusätzliche Erstellen eines eigenen Transistormodells für den
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verwendeten Transistor würde den Rahmen dieser Arbeit sprengen.

1.2 Ziele der Arbeit

Das Ziel der vorliegenden Arbeit ist die Untersuchung subharmonischer Injektionssynchronisa-
tion aktiver Antennenarrays und deren Anwendungen. Zu den wichtigsten Applikationen zählt
hierbei das elektronische Schwenken der Richtcharakteristik eines Antennenarrays. Aber auch
die Vorstufen, die Erzeugung einer hohen Gesamtleistung durch die Kombination vieler gerin-
ger Einzelleistungen (Power Combining) und das Synchronisieren eines einzelnen Oszillators
werden in dieser Arbeit untersucht. Die Frequenz der elektromagnetischen Welle beträgt hierbei
24 GHz und liegt damit im ISM-Band.

Die Strahlformung soll durch ein so genanntes „phased array“ erfolgen, d.h. die Formung
des Radarstrahls erfolgt durch Interferenz mehrerer nebeneinander angeordneter integrierter An-
tennen, deren Phasenbeziehung zueinander durch konstante Phasenverschiebung zwischen zwei
benachbarten Elementen erfolgt. Die Phasenverschiebung wird durch gegenseitige Injektions-
synchronisation eingestellt, wobei die Phasendifferenz der beiden äußeren Oszillatoren durch
Kopplung an Referenzoszillatoren erzeugt wird. Mittels Überlagerung der abgestrahlten phasen-
verschobenen elektromagnetischen Welle wird die Ausbildung der Radarkeule in eine bevorzugte
Richtung erreicht. Die Hauptstrahlrichtung der Radarkeule lässt sich nun durch Variierung der
Phasenlage der beiden äußeren Oszillatoren zueinander steuern. Es soll untersucht werden, ob
damit ein Abtasten (Scannen) des Bereichs um± 90◦ horizontal möglich ist. Mit Hilfe eines
harmonischen Oszillators, dessen erste Oberwelle bei 24 GHz liegt, soll dieses Vorhaben reali-
siert werden. Bisherige Untersuchungen beziehen sich nur auf die Grundwelle von Oszillatoren.
Der dafür notwendige Oszillator soll mittels Standard-Bauelementen in Mikrostreifentechnolo-
gie entwickelt und aufgebaut werden.

Für die Synchronisation eines solchen Systems stellt sich die Frage, ob es möglich ist, einen
harmonischen Oszillator durch Injizieren eines Signals bei der ersten Oberwelle zu synchroni-
sieren. Interessant ist dabei auch, welche Effekte bei einer derartigen Synchronisation auftreten,
und ob es möglich ist, dies ausreichend zu modellieren, um entsprechende Vorhersagen treffen
zu können.

Untersuchungen an einer Zeile verkoppelter Oszillatoren können zeigen, ob nur zwei be-
nachbarte Oszillatoren oder auch weiter entfernte Oszillatoren durch die Wechselwirkungen be-
einflusst werden. Weitere Fragen sind: Was passiert, wenn eine Phasendifferenz zwischen den
beiden äußeren Oszillatoren eingeprägt wird? Wie verteilt sich diese Differenz auf die übrigen
Elemente des linearen Arrays? Funktioniert dieses Prinzip auch bei entsprechend vielen Oszil-
latoren? Für einen ausreichenden Gewinn sind voraussichtlich mindestens acht Arrayelemente
notwendig.

Da in diesem Vorhaben ein Oberwellenoszillator mit Standardelementen entwickelt werden
soll, ist hierbei zu klären, ob die Reproduktionsgenauigkeit ausreicht, ein entsprechendes Array
zu erstellen und zu verkoppeln. Daneben ist auch zu klären, ob es überhaupt möglich ist, dies
mit Standard-Elementen zu realisieren, oder ob die Streuungen der Bauelemente untereinander
bereits so groß sind, dass es nicht möglich ist, mehrere Oszillatoren mit sehr ähnlichen Eigen-
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schaften herzustellen. Weiterhin ist zu erörtern, ob der Oszillator, wenn die Ziele nicht erreicht
werden, eine Möglichkeit bietet, durch nachträgliches Trimmen einen Betrieb in einem vorhan-
den Array zu ermöglichen.

Die Verwendung als Radarsensor beinhaltet neben dem reinen Senden auch ein Empfangen
des vom Zielobjekt zurückgeworfenen Signals. Im Zusammenhang mit dem vorgestellten Array
ist es daher interessant, welche Möglichkeiten ein derartiges Lineararray für einen Homodynbe-
trieb -Sender und Empfänger sind örtlich nicht voneinander getrennt- bietet. Weiterhin gilt es zu
untersuchen, welche Voraussetzungen ein entsprechender Empfänger erfüllen muss, um in ein
derartiges Array integriert werden zu können.

Die gewonnenen Erkenntnisse sollen die Erstellung eines preisgünstigen Radarsystems mög-
lich machen. An Hand von unterschiedlichen Aufbaukonzepten und Schwerpunkten soll gezeigt
werden, was mit Hilfe verkoppelter Systeme möglich ist. Die Ergebnisse aus dieser Arbeit sollen
den Einsatz von Radarsensoren im Automobilbereich sowie in anderen Umgebungen zur Erhö-
hung der Sicherheit ein Stück weiter in Richtung Realisierung bringen.



2. INJEKTIONSSYNCHRONISATION

Unter Injektionssynchronisation versteht man die Synchronisation eines Systems auf ein zwei-
tes durch das Einprägen (Injizieren) eines externen Signals. In den folgenden Kapiteln werden
die theoretischen Grundlagen der Injektionssynchronisation behandelt. Diese werden anhand ei-
nes allgemeinen Oszillatormodells, welches im folgenden Kapitel eingeführt wird, erläutert und
hergeleitet.

2.1 Allgemeines Oszillatormodell

Ein einfaches Oszillatormodell lässt sich mit Hilfe von Kurokawa [17] erstellen. Transformiert
man die so erhaltene Schaltung aus dem Frequenzbereich in den Zeitbereich, so erhält man un-
ter vereinfachenden Annahmen die dynamischen Gleichungen für den Oszillator. Ein mögliches
Modell ist in Abb. 2.1 dargestellt. Die AdmittanzYosz des Oszillators beschreibt hier das nicht-

YL
Yosz Iinj

V

+

-

L C

GLVIinj

Aktives
Element

(|V|)Ga

+

-

Abb. 2.1: (a) Allgemeines Paralleloszillatormodell; (b) Einfache Schaltung für einen sinusidealen Oszil-
lator für die Analyse der Injektionssynchronisation.

lineare aktive Element mit seiner zusätzlichen Beschaltung. MitYL wird die Lastimpedanz be-
zeichnet, welche an die Oszillatorimpedanz gekoppelt ist. Das nichtlineare aktive Element lässt
sich im Zeitbereich durch seine momentane Strom- SpannungsbeziehungI(V ) beschreiben. Da-
mit ist der nichtlineare Teil der Oszillatoradmittanz frequenzunabhängig. Er ist also nur von der
Amplitude der Ausgangsspannung|V | und nicht von deren Phase abhängig. Jeder linear reakti-
ve Teil des aktiven ElementsGa wird als Teil der externen Beschaltung für das aktive Element
betrachtet. Mögliche von außen eingeprägte (injizierte) Signale werden durch die unabhängige
StromquelleIinj dargestellt und in das Modell integriert. Über das Kirchhoffsche Stromgesetz
(KCL) lässt sich folgende Beziehung aufstellen:

Ĩinj(ω) = Ṽ (ω)Yg(ω, |V |) (2.1)
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wobei mitYg die Gesamtadmittanz über die Ausgangsanschlüsse als

Yg(ω, |V |) = [Yosz(ω, |V |) + YL(ω)] (2.2)

definiert ist. Die Tilde(̃) bezeichnet hier eine Größe im Frequenzbereich.
Für die Analyse des Oszillators müssen weitere vereinfachende Annahmen getroffen werden.

Der Oszillator arbeitet als einmodiges System. Er liefert eine nahezu sinusförmige Schwingung
um die nominale Mittenfrequenzω0. Dies ist seine frei laufende bzw. ungestörte Oszillations-
frequenz. Diese Bedingungen können von den meisten praktischen Oszillatoren erfüllt werden.
Hierfür muss der Resonanzkreis eine isolierte und gut definierte Resonanzfrequenz beiω0 auf-
weisen. Die GüteQ des Resonators muss ausreichend groß(Q > 10) sein. Das aktive Element
muss so beschaltet werden, dass ein Betrieb um die Resonanzfrequenz mit einem Gewinn mög-
lich ist. Die zeitabhängige Spannung am Ausgang kann dann unter Verwendung der komplexen
Notation geschrieben werden als:

V (t) = A(t)ej[ωrt+φ(t)]

= A(t)ejΘ(t) (2.3)

= V ′(t)ejωr(t) ,

unter Verwendung vonA undφ als Amplituden- und Phasenvariablen.V ′ = Aexp(jφ) ist der
komplexe Zeiger der Ausgangsspannung,φ(t) = ωrt + φ(t) ist die momentane Phase undωr
bezeichnet eine Referenzfrequenz, welche ähnlich dem Betrag vonω0 ist, aber andererseits be-
liebig gewählt, und entsprechend dem zu untersuchenden Problem festgelegt werden kann. Der
Grund für die Definition vonV (t) in Abhängigkeit der Referenzfrequenzωr wird an späterer
Stelle deutlich. Zusätzlich kannV (t) für die Einführung einer variablen harmonischen Frequenz
als zeitabhängige Veränderung vonφ verwendet werden, welche anzeigt, wenn das System in
seinem frei laufenden Zustand gestört wurde. Die tatsächliche zeitliche Veränderung erhält man
aus dem Realteil von Gleichung (2.4).

Wendet man auf Gleichung (2.1) die inverse Fouriertransformation unter der Annahme einer
langsam variierenden Amplitude und Phase an, so lässt sich mit [17, 18] die Gleichung (2.1) als

Iinj(t) = V (t)

[
Yg(ωr, A) +

∂Yg(ωr, A)

∂ω

(
dφ

dt
− j

1

A

dA

dt

)]
(2.4)

darstellen. Diese kann für die Amplituden- und Phasenvariationen durch separieren der Real-
und Imaginärteile gelöst werden [19]. Man erhält

dA

dt
= A Re{F (A, φ)} (2.5)

dφ

dt
= Im {F (A, φ)} (2.6)

mit

F (A, φ) =
Iinj/V − Yg(ωr, A)

∂Yg(ωr,A)

∂(jω)

. (2.7)
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Die Gleichungen (2.5) und (2.6) können unter Verwendung von Gleichung (2.4) in der kom-
plexen Standardform dargestellt werden als

dV ′

dt
= F (V ′)V ′ (2.8)

mit (F (V ′) für F (A, φ)). Die Näherung für Gleichung (2.4) gilt nur, wenn höhere Phasen- und
Amplitudenordnungen im Zeitbereich sowie höhere Ordnungen im Frequenzbereich der Ge-
samtadmittanz im Vergleich zu den beiden Termen in der eckigen Klammer aus Gleichung (2.4)
vernachlässigbar klein sind. Dies gilt grundsätzlich für Oszillatoren mit isolierter Resonanz. Wei-
terhin sind langsame Veränderungen in der Phase sowie in der Amplitude gegenüber dem Träger
vorauszusetzen. Auch dies ist in der Praxis normalerweise erfüllt.

Im Folgenden müssen wir die Last aus Abb. 2.1 genauer spezifizieren. Die Gesamtadmittanz
um die Resonanz ist

Yg(ω,A) = Ga(A) +GL + 2jC(ω − ω0) (2.9)

mit ω0 = 1/
√
LC als Resonanzfrequenz. Es bietet sich hier an, die dynamischen Wellenglei-

chungen durch messbare Größen wie Resonanz und Güte auszudrücken. Für die Parallelresonanz
ist die Güte hier mitQ = ω0C/GL definiert. Unter Annahme eines frei laufenden Oszillators
(keine Injektionsquelle,Iinj = 0), ist

F (A, φ) = − ω0

2Q

[
Ga(A)

GL

+ 1

]
+ j(ω0 − ωr) (2.10)

mit den dynamischen Gleichungen

dA

dt
= − ω0

2Q

[
Ga(A)

GL

+ 1

]
(2.11)

dφ

dt
= ω0 − ωr . (2.12)

Die Phasengleichung (2.12) lässt sich einfach zuφ(t) = (ω0−ωr)t+φ0 integrieren, mitφ0 als
beliebige Konstante. Ein Substituieren in Gleichung (2.4) zeigt, dass die frei laufende Frequenz
immer die Resonanzfrequenzω0 ist, ungeachtet der Wahl vonωr. Für eine Lösung der Phasen-
dynamik setzen wirωr = ω0. Dies eliminiert sämtliche Zeitabhängigkeiten vonφ. Diese für
diesen Fall einfache Näherung ist besonders bei der Injektionssynchronisation mehrfach verkop-
pelter Oszillatoren wichtig. Ungeachtet der Wahl vonωr erhalten wir immer ein Ergebnis für das
momentane Ausgangssignal im Zeitbereich. Durch eine geschickte Wahl der Referenzfrequenz
ωr vereinfacht sich jedoch die Formulierung der Phase des Oszillators. Im stationären (einge-
schwungenen) Zustand des Oszillators lässt sich die frei laufende Amplitudeα durch Gleichung
(2.11) mitdA/dt = 0 bestimmen. Man erhält die Schwingbedingung

Ga(α) +GL = 0 . (2.13)

Der Leitwert des aktiven Elements lässt sich durch ein Polynom für die Leistung A darstellen.
Nach Van der Pol [20] ergibt sich

Ga(A) = −G0 +G2A
2 (2.14)
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mit G0 als Betrag des negativen Kleinsignalleitwerts. Die Schwingbedingung (2.13) kann mit
(2.14) umgeformt werden zu[

Ga(A)

GL

+ 1

]
= −µ(1− A2/α2) (2.15)

mit

µ =
G0 +GL

GL

=
G2α

2

GL

. (2.16)

Damit ist der Oszillator ausreichend modelliert. Die Größeα als frei laufende Amplitude lässt
sich messtechnisch bestimmen. Die nichtlineare Größeµ kann aus dem Einschwingvorgang be-
stimmt werden.

Die dynamischen Gleichungen für einen frei laufenden sinusidealen Van der Pol-Oszillator
können formuliert werden als

dA

dt
= µ

ω0

2Q
A(1− A2/α2) (2.17)

mit
dφ

dt
= 0 . (2.18)

Im stationären ZustandA = α undφ = φ0 muss der Oszillator noch auf Stabilität überprüft
werden. Das wird mit Hilfe einer Störungsanalyse untersucht. MitA = α+ δA wird (2.17) zu

dδA

dt
=
µω0

Q
δA . (2.19)

Die StörungδAwird gedämpft werden, solangeµ > 0 ist, was wiederum verlangt, dassG0 > GL

undG2 > 0 ist. Das erste Kriterium ist die Startbedingung für einen Paralleloszillator. Die zweite
Bedingung ist die Stabilitätsbedingung Kurokawas [17] mitdGd/dA > 0.

2.2 Injektionssynchronisation auf der Grundwelle

Die Funktionsweise der Injektionssynchronisation auf der Grundwelle soll nun anhand des zuvor
definierten Oszillatormodells untersucht werden [13, 14, 21]. Für die Anwesenheit eines externen
Signals(Iinj 6= 0) lassen sich die Gleichungen (2.7) und (2.9) zusammenfassen zu

F (A, φ) =
ω0

2Q

[
µS(A) +

Iinj
GLV

]
+ j(ω0 − ωr) (2.20)

mit S(A) ≡ (1− A2/α2). Formuliert man das injizierte Signal zu

Iinj = ρGLe
jωinjt+ψ(t) , (2.21)

so lässt sich mit Gleichung (2.4) die Amplituden- und Phasendynamik durch die Gleichungen

dA

dt
= µ

ω0

2Q
AS(A) + ρ

ω0

2Q
AS(A) cos [(ωinj − ωr)t+ (ψ − φ)] (2.22)
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und
dφ

dt
= ω0 − ωr +

ρ

A

ω0

2Q
AS(A) sin [(ωinj − ωr)t+ (ψ − φ)] (2.23)

ausdrücken. Mitρ wird hier die Amplitude des injizierten Signals bezeichnet; sie hat die gleiche
Einheit wie die AmplitudeA. Wählt man hier fürωr = ωinj, so lässt sich die explizite Zeitab-
hängigkeit der rechten Seite eliminieren. Für den allgemeinen Fall lassen sich die gekoppelten
differentiellen Gleichungen nicht auf analytischem Wege lösen. Allerdings erhält man unter der
Voraussetzung, dass das injizierte Signal signifikant kleiner ist als die frei laufende Amplitude
(ρ � A), die stationäre Amplitude nahe ihres frei laufenden WertesA ≈ α. Weiterhin sind die
beiden Gleichungen (2.22) und (2.23) voneinander unabhängig [17].

Der Oszillator lässt sich dann durch die Gleichung von Adler [22] beschreiben:

dφ

dt
= ω0 − ωinj +

ρ

α

ω0

2Q︸ ︷︷ ︸
∆ωinj

sin(ψ − φ)b . (2.24)

Dies ist die elementare Gleichung der Injektionssynchronisation. Wenn eine stationäre Lösung
für die Phase mit

dφ/dt = 0 (2.25)

gefunden werden kann, so bedeutet dies, dass der Oszillator mit dem externen Signal synchro-
nisiert ist. Für den stationären Fall lässt sich die Lösung für die Phasendifferenz zwischen dem
Oszillator und dem injizierten Signal(∆φ = ψ − φ0) aus

∆φ = sin−1

(
ωinj − ω0

∆ωf

)
(2.26)

berechnen. Hier sieht man, dass eine Lösung für die Injektionssynchronisation nur dann mög-
lich ist, wenn das injizierte Signal im Fangbereich des Oszillators,ω0 ± ∆ωf liegt. (In der Li-
teratur wird∆ωf oft als Fangbereich angegeben, physikalisch stellt∆ωf aber nur den halben
Fangbereich dar.) Über die inverse Sinusfunktion ergeben sich zwei mögliche Lösungen für die
Phasendifferenz in dem entsprechenden Bereich. Das korrekte Ergebnis lässt sich mit Hilfe einer
Stabilitätsanalyse herausfinden. Wird die Phaseφ0 in ihrem frei laufenden Zustand gestört, so
lässt sich diese Störung durchφ = φ0 + δφ formulieren. Eingesetzt in Gleichung (2.24) ergibt
dies

dδφ

dt
= −δφ∆ωf cos(∆φ) . (2.27)

Die Störung klingt schnell ab, soferncos(∆φ) > 0 ist. Dies begrenzt die Phasendifferenz auf den
Bereich

−π
2
≤ ∆φ ≤ π

2
. (2.28)

Wenn sich der Oszillator mit der injizierten Frequenz im Fangbereich synchronisiert hat, darf
die Phasendifferenz zwischen dem Oszillator und dem injizierten Signal nach Gleichung (2.26)
zwischen±π/2 betragen, siehe Abb. 2.2. Dies beeinflusst die Möglichkeiten für verkoppelte syn-
chronisierte Arrays unter Verwendung der Injektionssynchronisation. Eine Beschreibung dieser
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Arrays erfolgt in Kapitel 3. Der Fangbereich des Oszillators ist proportional zu der Amplitude
des injizierten Signals und verhält sich umgekehrt proportional zu der GüteQ. Für einen mög-
lichst große Synchronisationsbereich ist daher ein Oszillator mit möglichst geringer GüteQ und
einem starken externen Synchronisationssignal notwendig.
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Abb. 2.2: Relative Phasenverschiebung zwischen einem Oszillator und einem eingeprägten externen Si-
gnal in Abhängigkeit der normierten eingeprägten Frequenz.

Für den allgemeinen Fall, dass die Stärke des injizierten Signals ausreicht, um eine signifi-
kante Störung der frei laufenden Amplitude zu verursachen, sind die beiden Gleichungen (2.22)
und (2.23) voneinander abhängig. Ein gemeinsames Lösen beider Gleichungen ist in diesem
Fall notwendig. Die aus dem mathematischen Modell resultierenden Ergebnisse lassen sich in
der Praxis bestätigen. Der erhaltene Fangbereich ist in der Praxis jedoch kleiner als theoretisch
vorhergesagt und auch der Bereich der Phasenverschiebung variiert. Dies ist für Aufbauten, in
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denen ein weiter Fangbereich erwünscht ist, wichtig. Die Abweichung von der Theorie liegt unter
anderem an dem einfachen Schaltungsmodell in Abb. 2.1(b). Dieses Modell stellt zwar viele Ei-
genschaften der Injektionssynchronisation dar, gibt aber letztendlich nur eine ungenaue Lösung
für die dynamischen Eigenschaften des Injektionssynchronisationsmechanismus wieder. Gerade
im synchronisierten Zustand verhalten sich reale Oszillatoren anders als theoretisch beschrieben.
Sie verändern ihre Leistung über den Fangbereich und der Fangbereich liegt nicht symmetrisch
um die frei laufende Oszillatorfrequenzω0. Diese Effekte haben unter anderem dazu geführt,
dass ein verfeinertes Modell für den Oszillator aus empirischen Daten entwickelt wurde [23] und
[24]:

Yosz = Y0 + Yω(ω − ω0) + YV |V0|2 . (2.29)

Mit Y0, Yω undYV als komplexe Variablen der FormYχ = Gχ+jBχ. Die Variablen enthalten em-
pirisch ermittelte Werte. Ein Vergleich mit dem einfachen Paralleloszillatormodell in Gleichung
(2.9) zeigt, dass das neue Modell drei zusätzliche Terme beinhaltet. Diese haben nach [23] und
[24] folgenden Einfluss auf den Oszillator:

B0 ⇒ schiebt die Resonanz weg vonω0

Gm ⇒ asymmetrische Variation der Amplitude
BV ⇒ biegt die äquifrequente Ortskurve auf einem Rieke-Diagramm

Dieses exaktere Modell beschreibt den realen Oszillator besser als das vorgestellte Modell in
Gleichung (2.9). Allerdings werden die Berechnungen für das Verhalten des Oszillators entspre-
chend komplizierter und aufwändiger. Weiterhin werden mehr Daten der Bauelemente benötigt.
Diese müssen zum Teil empirisch ermittelt werden, so dass eine Simulation des Oszillatorverhal-
tens nur nachträglich dargestellt werden kann. Eine Vorhersage bzw. Simulation des Verhaltens
vor einer Realisierung ist daher nicht möglich.

Die bisher dargestellten Berechnungen beziehen sich alle auf das Paralleloszillatormodell in
Abb. 2.1, welches in Kapitel 2.1 beschrieben wird. Die notwendigen Gleichungen lassen sich je-
doch ebenso für ein Oszillatormodell mit Serienschwingkreis aufstellen. In Abb. 2.3 ist das äqui-
valente Serienresonanzmodell im Vergleich zu dem verwendeten Parallelresonanzmodell darge-
stellt [19].

L C
GL-G (|V|)a

YP
ZS

-R (|V|)a

C

L

RL

Abb. 2.3: Äquivalente Oszillatormodelle. (a) Parallelresonanzmodell. (b) Serienresonanzmodell.
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2.3 Subharmonische Synchronisation

Für die oben angegebenen Formeln gilt, dass das eingeprägte Signal nahe dem Oszillatorsignal
auf der Grundwelle liegen muss, damit eine Synchronisation stattfinden kann. Falls das injizier-
te Signal außerhalb des Fangbereichs des Oszillators liegt, findet keine Synchronisation statt.
Dies gilt jedoch nicht, falls das injizierte Signal nahe einer Oberwelle des frei laufenden Os-
zillators liegt. In diesem Fall ist es erneut möglich, ausreichend Leistung der Injektionsquelle
vorausgesetzt, den frei laufenden Oszillator auf das injizierte Signal auf einer der Oberwellen
zu synchronisieren. Eigene Untersuchungen haben gezeigt, dass der dominierende Effekt in der
Oberwellensynchronisation die Abwärtsmischung des injizierten Signals auf die Grundwelle des
Oszillators ist. Hierbei, siehe Abb. 2.4, wurde die nötige LeistungPinj für die gleiche Fang-
bandbreite∆f eines Oszillators miteinander verglichen, der einmal auf der ersten Oberwelle
und einmal auf der Grundwelle synchronisiert wurde. Die Leistungsdifferenz bei 12 GHz und 24
GHz für den gleichen Fangbereich liegt bei 20 dB. Das auf der ersten Oberwelle injizierte Signal
wird über den Transistor mit konstantem Mischverlust auf seine Grundwelle abwärts gemischt
[25].
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Abb. 2.4: Fangbandbreite der Oszillatoren bei unterschiedlichen Leistungen der externen Quelle, einge-
prägt auf der Grund- und Oberwelle bei verschiedenen Oszillatorspannungen.

Über die nichtlineare Kennlinie des aktiven Elements können im Mischbetrieb sowohl har-
monische Frequenzen der eigenen Grundschwingung als auch Mischfrequenzen bei Einprägung
einer weiteren Frequenz erzeugt werden. Durch Aussteuern eines nichtlinearen Bauelements,
dessen Verhalten durch die Taylorreihe

i = c0 + c1u+ c2u
2 + c3u

3 + c4u
4 + . . . (2.30)

beschrieben wird, können aus einer SignalfrequenzfS und einer Oszillatorfrequenzf0 im allge-
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meinen Fall die Frequenzen

f = |±mfS ± nf0| m,n = 0, 1, 2, . . . (2.31)

entstehen. Für den Fallm = 0 erhält man die Oszillatorfrequenz und ihre Oberschwingungen,
für n = 0 die Signalfrequenz und ihre Oberschwingungen. Fürn 6= 0 undm 6= 0 ergeben sich
die Kombinationsfrequenzen [26].

2.3.1 Diodenmischer

Die einfachste Mischerschaltung besteht aus einer SpannungsquelleuS, der SignalquellefS,
der SpannungsquelleuLO der LokaloszillatorfrequenzfLO sowie einem nichtlinearen resistiven
Bauelement D, siehe Abb. 2.5.

i
D
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f
LO

u
S
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LO

Abb. 2.5: Einfacher Diodenmischer mit zwei Quellen.

Der StromiD des nichtlinearen resistiven Bauelements ist das gewünschte Ausgangssignal.
Zur analytischen Behandlung der Frequenztransformation wird die Charakteristik des nichtli-
nearen resistiven Bauelements als Taylorreihe (2.30) dargestellt. Die totale QuellenspannunguD
über dem resistiven Element bei sinusförmiger Aussteuerung lautet:

uD = ULO cos(ωLOt) + US cos(ωSt) . (2.32)

Die GesamtquellenspannunguD liefert, in die Taylorreihe (2.30) eingesetzt, den resultierenden
DiodenstromiD als Funktion der QuellenspannunguLO unduS:

∆i(t) = c0+

+ c1(US cosωSt+ ULO cosωLOt)

+ c2

(
U2
S

2
(1 + cos 2ωSt) +

USULO
2

(cos(ωS + ωLO)t+ cos(ωS − ωLO)t)+

U2
LO

2
(1 + cos 2ωLOt)

)
+ c3(. . . ) + . . . .

(2.33)
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Übersichtlicher ist die Darstellung der resultierenden Mischprodukte in einer Frequenzpyramide
bzw. in einem f-i Diagramm, siehe Abb. 2.6, dargestellt:
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c2 2fLO fLO ± fS 2fS
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Abb. 2.6: Mischprodukte, dargestellt in einer Frequenzpyramide und einem f-i Diagramm.

2.3.2 Transistormischer

Mit dem oben gezeigten Diodenmischer lassen sich die in der Frequenzpyramide dargestellten
Mischprodukte erzeugen. In der vorliegenden Oszillatorschaltung arbeitet jedoch als aktives Ele-
ment ein Transistor. Stellt man diesen Transistor als Großsignalersatzschaltbild, siehe Abb. 2.7,
dar, so wird deutlich, dass auch in diesem Fall die Mischung der Frequenzen an den Nichtlinea-
ritäten, hier des Transistors, stattfindet.

Die dominierende Nichtlinearität an einem HEMT (High Electron Mobility Transistor) ist
die gesteuerte StromquelleID(UGS), siehe Abb. 2.8. Die Entwicklung vonID(UGS) führt zu

ID ≈ ID0 + gm + UGS + a2U
2
GS + a3U

3
GS. (2.34)

Hierbei steht

gm =
dID
dUGS

für die Steilheit,

a2 =
1

2

d2
ID

dU2
GS

für Mischprodukte 2. Ordnung und

a3 =
1

6

d3
ID

dU3
GS

für Mischprodukte 3. Ordnung.
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Abb. 2.7: Großsignalersatzschaltbild eines HEMT Transistors für den Mischbetrieb.

Das aus diesem Mischbetrieb resultierende Ergebnis entspricht dem des Diodenmischers und ist
in Abb. 2.6 zu sehen. Für die Injektionssynchronisation wichtig ist das Mischproduktωinj −
nω0 = ωsync mit n für dien-te Oberwelle vonωinj aus Sicht des Oszillators. Auf das hieraus
resultierende heruntergemischte Signalωsync kann der Oszillator synchronisiert werden. Es gilt
dann wieder die oben beschriebene Theorie der Injektionssynchronisation für die Grundwelle
mit der Ausnahme, dass sich der Oszillator nicht beiωsync synchronisieren wird, sondern bei
(ωsync − ω0)/2 + ω0. Dies liegt daran, dass sichωsync mit zunehmender Annäherung vonω0

auf ω0 zu bewegt. Aus Sicht der externen Quelle erfolgt die Synchronisation des Oszillators
subharmonisch.

Grundsätzlich unterscheidet man zwischen additivem und multiplikativem Mischen. Von ad-
ditivem Mischen spricht man, wenn die beiden zu mischenden Signale zuerst addiert (überlagert)
werden, um dann gemeinsam auf die nichtlineare Kennlinie gegeben zu werden. Dies ist bei ei-
nem Diodenmischer der Fall.

Bei multiplikativem Mischen werden die beiden zu mischenden Signale an verschiedene To-
re eines mehrpoligen nichtinearen Bauelements gelegt. Diese beeinflussen den durch das Bauteil
durchfließenden Strom multiplikativ. Welche der beiden Arten in dem vorliegenden Fall domi-
niert bzw. richtig ist, lässt sich mit den vorliegenden Modellen leider nicht feststellen. Gegen
eine multiplikative Mischung spricht, dass der verwendete Transistor kein Dual-Gate Transistor
ist, bei dem beide Signale getrennt anliegen. Vielmehr wird das injizierte Signal über den Aus-
gang des Oszillators, den Sourceanschluss, auf die nichtlineare Kennlinie des HEMT gegeben.
Insofern überlagern sich die selbst erzeugten 12 GHz und die erste Oberwelle des Oszillators
mit den eingeprägten 24 GHz der externen Quelle. Andererseits sind sowohl an Gate als auch an
Drain die selbst erzeugten Frequenzen vorhanden. Es kann hier keine Aussage darüber getroffen
werden, ob die dominierenden Signalquellen an zwei unterschiedlichen Toren der Nichtlinearität,
multiplikativ, anliegen oder wie bei der Diode am gleichen Tor, also additiv. Eine genaue Simula-
tion und somit ein Vergleich der gemessenen Ergebnisse war in diesem Fall leider nicht möglich,
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Abb. 2.8: Stark nichtlineare Kennlinie eines Transistors.

da es zu dem verwendeten HEMT kein Modell gibt. Das Erstellen eines Großsignalmodells hätte
den Rahmen dieser Arbeit weit überschritten.

2.4 Oszillatorrauschen

Unter Verwendung der Gleichungen (2.22) und (2.23) der Injektionssynchronisation kann das
Rauschen eines Oszillators beschrieben werden. Hierbei wird die StromquelleIinj als interner
Rauschgenerator betrachtet. Wie Kurokawa [27] gezeigt hat, können die beiden Injektionsterme
auf der rechten Seite der Gleichungen (2.22) und (2.23) als Inphasenrauschen und Quadraturrau-
schen betrachtet werden. Sie können formuliert werden zu

dA

dt
= µ

ω0

2Q
AS(A)− ω0

2Q
AGn(t) (2.35)

und
dφ

dt
= − ω0

2Q
Bn(t) . (2.36)

Alternativ können diese beiden Gleichungen, wie bei Okabe und Okamura [28, 29] sowie Ma-
kino [30] beschrieben, durch Addieren einer normierten RauschadmittanzYn/Gl + jBn in die
Oszillatorschaltung hergeleitet werden. Unter der Annahme, dass die Amplituden- und Phasen-
schwankungen klein und mitδA undδφ gegeben sind, können wir die Gleichungen (2.35) und
(2.36) um die „rauschfreie“ (frei laufende) Lösung mitA = α+δA undφ = φ0+δφ linearisieren
und lösen. Eine Fouriertransformation der resultierenden Gleichung ergibt(

jω

ω3dB
+ 2µ

)
δA = −αG̃n (2.37)
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und
jω

ω3dB
δ̃φ = −B̃n (2.38)

mit ω3dB ≡ ω0/2Q als halbe 3-dB Bandbreite des Parallelresonanzkreisoszillators. Die spektrale
Leistungsdichte der Amplituden- und Phasenschwankungen (z.B. das Amplituden- und Phasen-
rauschen) werden durch Bilden des Betragsquadrats vonδ̃A und δ̃φ ermittelt. Das Amplituden-
rauschen für einen einzelnen Oszillator ist damit

|δ̃A|2ungekoppelt=
α2|G̃n|2

(ω/ω3dB)2 + 4µ2
, (2.39)

und das Phasenrauschen eines einzelnen Oszillators

|δ̃φ|2ungekoppelt=
|B̃n|2

(ω/ω3dB)2
. (2.40)

Diese Ergebnisse sind äquivalent zu den Ergebnissen von Kurokawa [27], Schlosser [31] und
weiteren.

Für die meisten Oszillatoren wird das Rauschen nahe am Träger(ω � ω3dB) durch das
Phasenrauschen dominiert. Bei der Untersuchung der Rauscheigenschaften eines einzelnen frei
laufenden Oszillators mit den Phasenrauscheigenschaften vonN -gekoppelten Oszillatoren cha-
rakterisiert Gleichung (2.40) auffallend das Ergebnis der Herleitung [14, 32].
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3. GEKOPPELTE OSZILLATOREN

Das Ergebnis der Injektionssynchronisation aus dem vorangegangenen Kapitel kann für ein Sy-
stem mit mehreren Oszillatoren verwendet werden. Ein Oszillatorarray kann beispielsweise un-
tereinander verkoppelt oder von außen synchronisiert werden. Die Konfigurationen können da-
bei unterschiedlich sein. Einige Beispiele aus der Literatur sind in Abb. 3.1 dargestellt. Mögliche
Konfigurationen sind ein Array, bei dem jeder Oszillator extern mit einer Quelle synchronisiert
wird [33], unilaterale Kopplung der nächsten Nachbarn [34], wechselseitige Injektionssynchro-
nisation („inter-injection-locked“) [4, 5] und gegenseitig synchronisierte („mutually synchroni-
sed“) bilaterale Injektionskopplung der nächsten Nachbarn [14, 18, 21].

Ein allgemeines Modell, welches die oben angesprochenen Fälle als spezielle Fälle beinhal-
tet, ist das in Abb. 3.2 dargestellte System verkoppelter Oszillatoren. Jeder Oszillator ist an das
N -Tor Netzwerk gekoppelt. Es wird aus Kompatibilitätsgründen zu dem bereits eingeführten
Paralleloszillatormodell inY -Parametern dargestellt. DasN -Tor Netzwerk beinhaltet die Ver-
kopplung der Oszillatoren und die Last. Zusätzlich existiert je Hochfrequenzquelle noch eine
unabhängige Quelle, die als externe Synchronisationsquelle modelliert werden kann.

Das Koppelnetzwerk zu dem in Abb. 3.1(a) dargestellten rein extern synchronisierten Mo-
dell beinhaltet ausschließlich Diagonaleinträge(Yij = 0 für i 6= j). Diese repräsentieren die
unabhängige Last. Im Fall einer Antenne als Last muss die gegenseitige Verkopplung vernach-
lässigbar klein sein. Weiterhin beinhaltet das Modell einen Satz Synchronisationsquellen, deren
Amplituden- und Phasenverteilung das gemeinsame Zuleitungsnetzwerk beinhaltet. Das Koppel-
netzwerk des unilateral verkoppelten Arrays aus Abb. 3.1(b) ist nicht reziprok(Yij 6= Yji). Alle
unabhängigen externen Injektionsquellen sind Null (mit der möglichen Ausnahme der Quelle
bei Tor 1). Die externen Synchronisationsquellen des Koppelnetzwerks der bilateral verkoppel-
ten Arrays aus Abb. 3.1(c) sind wie das Koppelnetzwerk aus Abb. 3.1(b) Null. Das reziproke
Koppelnetzwerk für diesen Fall stellt beispielsweise ein strahlungsgekoppeltes Antennenarray
mit gegenseitiger Kopplung [21] und möglicher zusätzlicher Koppelschaltung [18] dar.

3.1 Dynamische Gleichungen

Für jeden Oszillatoreingang können die dynamischen Gleichungen (2.5) und (2.6) aufgestellt
werden. Bei einem System mitN Oszillatoren erhält man somit2N Differentialgleichungen er-
ster Ordnung für die Kopplung. Es wird vorausgesetzt, dass alle Oszillatoren gleich sind. Somit
haben wir (in der ersten Ordnung) für alle Oszillatoren die gleiche GüteQ und den gleichen Sätti-
gungsfaktor der Amplitudeµ. Die freilaufende Frequenz und die freilaufende Amplitude werden
jedoch, im praktischen Fall, leicht variieren. Unter Verwendung des Paralleloszillatormodells aus
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Oszillator

Antenne

injiziertes Signal

(a)

(b)

(c)

Oszillator

Oszillator

Antenne

Antenne

Koppler

Verstärker

master slave slaveslave slave

Abb. 3.1: Mögliche Arraygeometrien. (a) Jedes Element ist auf ein gemeinsames Referenzsignal, welches
durch ein HF-Netzwerk verteilt wird, synchronisiert; (b) Unilaterale Injektionssynchronisation,
bei der jeder Oszillator nur einen Nachbarn koppeln kann; (c) Bilaterale Kopplung der nächsten
Nachbarn.
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Abb. 3.2: Allgemeines Modell für das Verkoppeln von Oszillatoren, das die in Abb. 3.1 gezeigten Mög-
lichkeiten beinhaltet.

Abb. 2.1(b) beträgt die Admittanz desi-ten Oszillators nahe der Resonanz

Yosz,i ≈ Ga(Ai) + 2jC(ω − ωi) (3.1)

mit ωi als freilaufende Frequenz des i-ten Oszillators. Unter der Annahme, dass jeder Oszillator
die NennlastadmittanzGL speist, kann die Nichtlinearität aus dem Van der Pol-Modell [18, 35],
gegeben durch Gleichung (2.15), mit Gleichung (3.1) geschrieben werden als

Yosz,i(ω,Ai) = GL

[
−Sµ(Ai) + j

2Q

ωi
(ω − ωi)

]
(3.2)

mit
Sµ(Ai) ≡

[
1 + µ(1− A2

i /α
2
i )
]

(3.3)

und αi für die frei laufenden Amplituden. Jeder Oszillator sieht eine Lastadmittanz gegeben
durch

YL,i(ω) =
N∑
j=1

Yij(ω)
Vj
Vi

(3.4)

mit Vi für die Anschlußspannung an Porti, dargestellt im Zeitbereich siehe Gleichung (2.4):

Vi(t) = Ate
j(ωrt+φi = Aie

jΘi = V ′
i e
jωrt . (3.5)

Definiert man die normierte Koppelmatrixκ als

κij ≡
Yij
GL

, (3.6)
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kann die Gesamtadmittanz am i-ten Port geschrieben werden als

Yt,i(ω,Ai) = GL
2Q

ωi

[
− ωi

2Q
Sµ(Ai) + j(ω − ωi) +

ωi
2Q

N∑
j=1

κij
Vj
Vi

]
. (3.7)

Durch Substitution mit Gleichung (2.7) erhält man ein System vonN Differentialgleichungen,
nach Gleichung (2.8), zu

dV ′
i

dt
= Fi(V̄ )V ′

i , i = 1, . . . , N (3.8)

mit

Fi(V̄ ) =

ωi

2Q

[
Iinj,i

GLVi
+ Sµ(Ai)−

∑N
j=1 κij(ωr)

Vj

Vi

]
+ j(ωi − ωr)

1 + ωi

2Q

∑N
j=1

∂κij(ωr)

∂(jω)

Vj

Vi

. (3.9)

Die unabhängigen Quellen stellen externe, injizierte Signale dar. Es wird vorausgesetzt, dass die
externen Signale eine gemeinsame Frequenzωinj haben und kohärent sind. Sie können dann
nach Gleichung (2.21) geschrieben werden als:

Iinj,i = ρiGLe
jωinjt+φi(t) . (3.10)

Das Interesse gilt der stationären Lösung von Gleichung (3.8), wenn alle Oszillatoren auf eine
gemeinsame Frequenzω synchronisiert sind. Dies tritt ein, wenn gilt

dAi
dt

= 0 und
dφi
dt

= 0, für i = 1, . . . , N . (3.11)

In diesem Fall wird die Phase des Oszillators gebunden, wenn die Referenzfrequenzωr = ω
beträgt. Die stationäre Lösung für diesen Fall wird durch das System nichtlinearer Gleichungen

Fi(A,φ) = 0, i = 1, . . . , N (3.12)

bestimmt.
Bei der Anwesenheit externer Synchronisationssignale der Frequenzωinj kann die synchro-

nisierte Frequenz und die Referenzfrequenz alsω = ωinj = ωr angenommen werden. Durch
Fehlen einer externen Synchronisationsquelle (Iinj = 0 für alle i) ist die Frequenz für den sta-
tionären synchronisierten Fall zunächst unbekannt. Sie kann durch Gleichung (3.12) bestimmt
werden. Der Real- und Imaginärteil vonFi muss jeweils separat Null ergeben. Die Gleichung
(3.12) stellt ein Gleichungssystem von2N Gleichungen dar. Nachdem die Amplitude und Pha-
se von jedem Oszillator unbekannt ist, müssen2N Unbekannte gelöst werden. Wenn zusätzlich
die Frequenzω unbekannt ist, müssten zunächst2N + 1 Unbekannte gelöst werden. In diesem
Fall jedoch ist eine der Phasen beliebig und kann zu Null gesetzt werden, da nur die relativen
Phasen physikalisch wichtig sind. Für extern synchronisierte Arrays sind alle Oszillatorphasen
unbekannt, da das injizierte Signal eine Phasenreferenz einführt [19].
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3.2 Breitbandigkeit des Koppelnetzwerks

Die beiden Terme im Nenner aus Gleichung (3.9) sind proportional zu der Frequenzableitung
erster Ordnung der Oszillatoradmittanz(∂Yosz,i/∂(jω)) beziehungsweise zu der Admittanz des
Koppel- oder auch Lastnetzwerks(∂YL,i/∂(jω)). Diese Terme resultieren aus einer Annäherung
der Taylorreihe der entsprechenden Transferfunktion, in der vorausgesetzt wird, dass die Ablei-
tungen der höheren Ordnungen Null sind. Die Annahme von einem einfachen Parallelresonator
mit einer linearen Transferfunktion nahe der Resonanz macht die Taylorannäherung sehr genau,
selbst für große GütenQ. Gleiches gilt für das Koppelnetzwerk. Es arbeitet nahe einer isolier-
ten Parallelresonanz. Die Näherung ist sehr gut, aber in der Praxis wird es schwierig sein, die
Anforderung zu erfüllen, die Resonanzen von allen Oszillatoren mit denen der Koppelnetzwer-
ke übereinstimmen zu lassen. Betreibt man ein resonantes Koppelnetzwerk zusammen mit einer
resonanten Oszillatorschaltung, so ergibt sich außerdem ein System mit mehreren Moden. Solch
ein System kann jedoch mehr als eine stabile Oszillatorfrequenz beinhalten. Dieser Zustand muss
daher ausgeschlossen werden. Eine Möglichkeit die Mehrmodigkeit, des Systems zu verhin-
dern, ist, das Koppelnetzwerk relativ breitbandig im Verhältnis zu dem Parallelschwingkreis des
Oszillators zu entwerfen. Dies ist beispielsweise dann der Fall, wenn das Koppelnetzwerk aus
Widerständen besteht, die Oszillatoren also über Widerstände miteinander verkoppelt sind. Ein
Koppelnetzwerk dieser Art hat eine signifikant niedrigere Güte als der Resonanzkreis. Im Fall
einer Oberwellenkopplung ergibt sich keine direkte Rückkopplung auf die Oszillatorfrequenz, da
der Koppler resonant bezüglich der ersten Oberwelle ist und nicht bezüglich der Grundwelle. Bei
guter Entkopplung der Grundwelle von der ersten Oberwelle, beispielsweise durch einen Filter,
lässt sich auch hier ein mehrmodiger Betrieb des Oszillators vermeiden. Unter diesen Annahmen
kann im Vergleich zum ersten der zweite Term des Nenners von Gleichung (3.9) grundsätzlich
vernachlässigt werden. Dieser ist:

ωi
2Q

N∑
j=1

∂κij(ωr)

∂(jω)

Vj
Vi

� für alle i . (3.13)

Die Amplituden- und Phasendynamik in Gleichung (3.8) vereinfacht sich dann zu

dAi

dt
= ωi

2Q

[
AiSµ(Ai)−

∑N
j=1AjRe{κijej(φj−φi)}+ ρi cos(ψi − φi)

]
(3.14)

dφi

dt
= (ωi − ω) + ωi

2Q

[
−
∑N

j=1
Aj

Ai
Im{κijej(φj−φi)}+ ρi

Ai
sin(ψi − φi)

]
(3.15)

für alle i = 1, . . . , N . Bei einer externen Synchronisierung, also bei Anwesenheit eines externen
Signals, istω = ωinj. Fallsω unbekannt ist, müssen die Gleichungen auf andere Art gelöst wer-
den. Obwohl man unter Verwendung der relativ einfachen Gleichungen (3.14) und (3.15) einen
sehr guten Einblick in das Verhalten injektionssynchronisierter Oszillatoren erhält, werden im
folgenden weitere Vereinfachungen gemacht. Alternativ können diese Gleichungen numerisch
integriert werden, um die Amplituden- und Phasenstörungen bei gegebenen Oszillatorparame-
tern zu berechnen [18].



26 3. Gekoppelte Oszillatoren

3.3 Vereinfachungen

Zur Vereinfachung der folgenden Gleichungen sollen nun folgende Notationen eingeführt wer-
den, siehe [14]. Für die Kopplung gilt:

κij = εije
j(π−Φij) (3.16)

mit κij als Koppelstärke aus dem Verhältnis der Amplitude des Oszillatorsignals zu dem Signal
am Ausgang des Kopplers undεij als Koppelphase von Oszillatorj zu Oszillatori. Unter Ver-
wendung von (3.16) lassen sich die Gleichungen (3.14) und (3.15) vereinfachen zu

dφi
dt

= (ωi − ω) +
ωi
2Q

[
−

N∑
j=1

αj
αi
εij sin(Φij + φi − φj) +

ρi
αi

sin(ψi − φi)

]
. (3.17)

3.4 Bilateral gekoppelte lineare Arrays

Bilateral gekoppelte lineare Arrays können unter Verwendung von Gleichung (3.16) durch die
Koppelparameter

κij =


1 : i = j

εej(π−Φ) : |i− j| = 1

0 : sonst

(3.18)

beschrieben werden. Für identische freilaufende Amplituden(αi = αj) gilt

dφi
dt

= (ωi − ω) +
εωi
2Q

i+1∑
j=i−1
j 6=i

sin(Φ + φi − φj) +
ωi
2Q

ρi
αi

sin(ψi − φi) (3.19)

mit i = 1, . . . , N . Sämtliche Terme, deren Index0 oderN + 1 ist, werden ignoriert. Erstes Ziel
ist es, zu zeigen, dassΦ = 0 ein erwünschter Zustand für gekoppelte Netzwerke ist. Vereinfa-
chend nehmen wir an, dass keine externen injizierten Signale(ρi = 0) vorhanden sind. Solange
nur der Fall, dass Oszillatoren sich gegenseitig koppeln können, betrachtet wird, kann folgende
Vereinfachung definiert werden:

∆ωf ≡
εωi
2Q

(3.20)

Durch Vergleichen mit Gleichung(2.24) kann∆ωf interpretiert werden als Koppelbandbreite
(Fangbandbreite) des i-ten Oszillators, verursacht durch das Einprägen eines Signals durch einen
benachbarten Oszillator unter der Voraussetzung, dass alle Amplituden identisch sind [36]. Da
die frei laufenden Frequenzenωi für eine Synchronisation ähnlich sein müssen (innerhalb∆ωf
untereinander), wird angenommen, dass die Bandbreite∆ωf für alle Oszillatoren gilt. Da dann
das Modell (3.19) nur relative Phasen beinhaltet, wird

∆φi ≡ φi+1 − φi 1 = 1, . . . , N (3.21)

∆βi ≡ ωi+1 − ωi 1 = 1, . . . , N (3.22)
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und es ergibt sich

d∆φi
dt

= ∆βi −∆ωf [− sin(Φ + ∆φi−1) + 2 cos Φ sin ∆φi + sin(Φ−∆φi+1)] (3.23)

für i = 1, . . . , N − 1. Das löst das Problem der beliebigen Phase und reduziert die Ordnung
des Systems um eins. Es eliminiert zunächst auch die unbekannte Frequenzω, die aber nach dem
Lösen für∆φn in jeder Gleichung (3.19) wieder entsteht. Die Gleichungen können in Matrixform
formuliert werden zu:

d

dt
∆φ = ∆β −∆ωf [cos(Φ)As + sin(Φ)Bc] (3.24)

mit ∆φ und∆β als Vektoren mit den Elementen∆φi und∆βi, und

A =


2 −1 0
−1 2 −1

.. . −1
0 −1 2

 , s =


sin ∆φ1

sin ∆φ2
...

sin ∆φN−1



B =


0 1 0
−1 0 1

... 1
0 −1 0

 , c =


cos ∆φ1

cos ∆φ2
...

cos ∆φN−1

 .

Die Stabilität kann durch Linearisieren von Gleichung (3.24) um eine stationäre Lösung über-
prüft werden. Die Störgrößen werden mit∆φ sowieδ bezeichnet:

d

dt
δ = −Mδ (3.25)

wobei die(N − 1)× (N − 1) StabilitätsmatrixM gegeben ist mit

M = ∆ωf [cos(Φ)AC + sin(Φ)BS] (3.26)

und die(N − 1)× (N − 1) Diagonalmatrix des Sinus und Cosinus definiert ist als

S =


sin ∆φ1 0

sin ∆φ2

...
0 sin ∆φN−1



C =


cos ∆φ1 0

cos ∆φ2

...
0 cos ∆φN−1

 .
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Eine grundlegende Konfiguration linear verkoppelter Arrays ist das Power Combining, wie be-
reits weiter vorne erwähnt. Es kann durch ein Array identischer Oszillatoren, welche phasen-
synchron arbeiten, realisiert werden. Das Ergebnis wäre ein auf die Breite des Arrays räumlich
veränderter Strahl. Für∆βi = 0 (identische freilaufende Frequenzen) und∆φi = 0 (identische
Phasen) ist für Gleichung (3.24)Φ = nπ, für ganzzahligen. Die Stabilitätsmatrix wird dann zu
M = ∆ωf cos(Φ)A. Für einen stabilen Betrieb müssen alle Eigenwerte vonM einen positiven
Realteil haben. SolangeA symmetrisch und positiv definit ist, sind die Eigenwerte positiv und
real. Aus Stabilitätsgründen muss dahercos(Φ) > 0 sein. Daraus ergibt sich das Ergebnis für
den stabilen phasensynchronen Betrieb:

Φ = 2nπ, n = 0, 1, 2, . . . . (3.27)

Als anderes Extrem kann man Gleichung (3.24) für den Fall vonΦ = π/2 untersuchen. Man
stellt fest, dass die MatrixB für gerade Werte vonN singulär ist. Die Gleichungen sind nicht
linear unabhängig. Die Phase kann anhand der Oszillatorparameter nicht bestimmt werden. Für
ungeradeN ist die MatrixB nicht singulär. Es existiert damit ihre Inverse. Die Spur der Stabi-
litätsmatrixM = −∆ωfBS ist jedoch immer Null. Solange die Spur einer Matrix die Summe
ihrer Eigenwerte ist, kann der Realteil der Eigenwerte nicht vollständig positiv sein. Daraus folgt,
dass kein stabiler Zustand existiert.

Für andere Werte vonΦ ist die Stabilitätsmatrix eine gewichtete Kombination ausAC und
BS. Daraus lässt sich möglicherweise ableiten, dass die stabile Region maximal ist fürΦ = 0.
Ein Beweis dafür lässt sich in der Literatur bis jetzt noch nicht finden. Es kann jedoch gezeigt
werden, dass die Tendenz für die Synchronisation beiΦ = 0 maximal ist für den Fall, dassN = 2
ist. Für größere N ist dies allerdings schwer zu prüfen. Die Bedingung aus Gleichung (3.27) wird
in allen anschließenden Untersuchungen angenommen und ist ein wichtiges Merkmal für die
Designbegrenzung praktisch gekoppelter Netzwerke [14].

3.4.1 Analyse der Kopplung ohne Phasendifferenz

Setzt man in Gleichung (3.24) fürΦ = 0 ein, ergibt dies

d

dt
∆φ = ∆β −∆ωfAs . (3.28)

Setzt man die Ableitung nach der Zeit gleich Null, erhält man die Gleichung für den stationären
Zustand der Phasendifferenz in Abhängigkeit von der frei laufenden Frequenz des Oszillators:

s =
1

∆ωf
A−1∆β (3.29)

Dies kann durch Invertieren der MatrixA und für die Phase durch die inverse Sinusfunktion
gelöst werden. Die Inverse der MatrixA ist

A−1
ij =

j(i−N)

N
, i ≥ j, A−1

ij = A−1
ji . (3.30)
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Offensichtlich gibt es keine möglichen Lösungen für Gleichung (3.29), wenn jedes Element des
SpaltenvektorsA−1∆β einen Betrag größer∆ωf hat. Sobald es eine gültige Lösung für den
Sinusvektor gibt, passt diese zu2(N−1) unterschiedlichen Lösungen für die Phasendifferenz, auf-
grund der Mehrdeutigkeit der Sinusfunktion. Die richtige Lösung kann durch eine Stabilitätsana-
lyse gefunden werden. Die Stabilitätsmatrix für diesen Fall ist

M = ∆ωfAC . (3.31)

Die MatrizenA undC sind positiv, definit wenn jede der Phasen im Bereich

−π
2
< ∆φi <

π

2
, i = 1, . . . , N − 1 (3.32)

liegt. Da das Produkt von zwei Matrizen, die positiv definit sind, auch positiv definit ist, sind
die Eigenwerte der Stabilitätsmatrix real und positiv, wenn die Phasen im oben angegebenen Be-
reich liegen. Dieser Phasenbereich genügt, den Vektors aus Gleichung (3.29) für alle möglichen
Werte herbeizuführen. Das beweist, dass der Stabilitätsbereich den gesamten Existenzbereich
füllt. Dies lässt sich weiterhin eins zu eins auf die Sinusfunktion ins über den Phasenbereich
anwenden. Damit gibt es für jeden Satz an Veränderungen innerhalb der Stabilitätsregion einen
einmaligen Phasenvektor, welcher impliziert, dass ein einmaliger, stabiler und synchronisierter
Zustand für eine gegebene Veränderung existiert. Wie im vorherigen Kapitel bereits erwähnt,
kann die stationäre synchronisierte Frequenz durch Einsetzen in Gleichung (3.19) dann gefun-
den werden, wenn die Phasen oder relative Veränderungen bestimmt sind. Unter der Annahme,
dass beide Gleichungen (3.20) und (3.27) gültig sind, bekommen wir ein wichtiges Ergebnis für
den stationären Zustand der Frequenz:

ω =
i

N

N∑
i=1

ωi (3.33)

Mit anderen Worten, die synchronisierte Frequenz ist der Durchschnitt der frei laufenden Fre-
quenzen [14].

3.4.2 Phasenempfindlichkeit

Eine geeignete Messung der Phasenempfindlichkeit ist die Längenänderung des Phasenvektors
für eine gegebene Längenänderung des frequenzverändernden Vektors [19]. Unter Verwendung
von Gleichung (3.28) im stationären Zustand ist eine differentielle Phasenveränderung gleichzu-
setzen mit einer Veränderung der Abstimmung in der Stabilitätsmatrix:

d∆β = ∆ωfAC d∆φ = M d∆φ . (3.34)

Die Phasenempfindlichkeit, wie oben definiert, ist dann gegeben durch

S∆φ
∆β ≡

(
d∆φT d∆φ

d∆βT d∆β

)1/2

=

(
d∆βT ((M−1)TM−1) d∆β

d∆βT d∆β

)1/2

(3.35)
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Wenn die Veränderungen der Abstimmung einen Eigenvektor der MatrixM−1, mit dem Eigen-
wertλ−1, bilden, ist die EmpfindlichkeitS∆φ

∆β = |λ−1|. Die Eigenvektoren vonM−1 undM sind
identisch, die Eigenwerte sind untereinander gegenseitig reziprok. Man kann zeigen, dass die Ei-
genvektoren vonM in die Richtung weisen, in der die Empfindlichkeit entweder ein lokales
Maximum oder Minimum hat. Folglich verursacht eine Änderung in Richtung eines Eigenvek-
tors der StabilitätsmatrixM eine extreme Phasenempfindlichkeit. Dies ist durch den reziproken
korrespondierenden Eigenwert vonM gegeben. Dieses Ergebnis zusammen mit dem Ergebnis
aus dem vorherigen Kapitel zeigt, dass die Größe des Fangbereichs direkt mit der Phasenemp-
findlichkeit zusammenhängt. Allerdings verliert man die Synchronisation schneller, wenn man
in eine Richtung mit hoher Phasenempfindlichkeit hin abstimmt.

3.5 Analyse des Phasenrauschens

Selbst bei einem einzelnen Oszillator ist das Oszillatorrauschen ein komplexes Thema. Zur Ver-
einfachung beschränken wir uns auf das Verhalten von rauschenden gekoppelten Oszillatoren.
Es werden dabei nur die Phasenschwankungen betrachtet. Die Möglichkeit der Konvertierung
von Amplitudenrauschen zu Phasenrauschen werden hierbei nicht berücksichtigt. Unter Verwen-
dung von Kapitel 2.4 wird ein System von rauschenden gekoppelten Oszillatoren durch Ersetzen
desi-ten externen Injektionsterms in Gleichung (3.17) durch eine Quadratur Rauschkomponente
−Bni(t) modelliert. Diese ist äquivalent zu der Addition einer Rauschsuszeptanz in die äquiva-
lente Oszillatorschaltung [13, 28, 29, 30, 32, 37]. Damit ergibt sich

dφi
dt

= (ωi − ω)− ωi
2Q

[
N∑
j=1

αj
αi
εij sin(Φij + φi − φj) +Bni(t)

]
. (3.36)

Angenommen, die Schwankungen der Oszillatorphase sind aufgrund des Phasenrauschens klein,
kann Gleichung (3.36) um die „rauschfreie“ Lösung linearisiert werden. FürBni = 0 ist φ̂i die
stabile Lösung in Gleichung (3.36). Fürφi = φ̂i + δφi ist

dδφi
dt

= ω3dB

[
N∑
j=1

εij(δθi − δθj)
α̂j
α̂i

cos(φ̂i − φ̂j + Φij) +Bni(t)

]
(3.37)

mit ω3dB ≡ ωi/2Q für die Hälfte der 3-dB Bandbreite des Parallelresonanzkreisoszillators. Im
Folgenden verwenden wir wieder die Koppelbedingungen aus Gleichung(3.27), so dass für iden-
tische Oszillatoren und freilaufende Frequenzen der stabile synchronisierte Zustand gilt und alle
Oszillatoren phasensynchron sind. Wir nehmen weiterhin an, dass alle stationären Amplituden
gleich sind. Die spektrale Charakteristik der Rauschschwankungen lassen sich durch Fourier-
transformation der Gleichung (3.37) finden mit

j

(
ω

ω3dB

)
δ̃φi = −

N∑
j=1

εij(δ̃φi − δ̃φj) cos(φ̂i − φ̂j)− B̃ni (3.38)
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für i = 1, . . . , N wobei die Tilde (̃ ) in diesem Abschnitt eine transformierte bzw. spektrale
Variable bezeichnet. Mitω wird die Rauschfrequenz, relativ zum Träger gemessen, bezeichnet.
Die Matrixform von Gleichung (3.38) ist

Nδ̃φ = B̃n (3.39)

mit

δ̃φ =


˜δφ1

˜δφ2
...
˜δφN

 , B̂n =


B̃n1

B̃n2
...

B̃nN

 . (3.40)

Es wird angenommen, dass das Quadraturrauschen der QuellenB̃n1, B̃n2, . . . , B̃nN unkorelliert
ist und gleiche spektrale Leistungsdichten hat:

|B̃n1|2 = |B̃n2|2 = · · · = |B̃nN |2 = |B̃n| . (3.41)

Die Matrix N reflektiert die Koppeltopologie des gekoppeltenN Elemente Oszillatorarrays. Die
Phasenschwankungen des individuellen Oszillators werden durch die Matrixgleichung

δ̃φ = PB̃n (3.42)

mit P = N−1 bestimmt. Da viele der Koppeltopologien eine eigene innere Symmetrie besit-
zen, welche zu einer gemeinsamen Lösung für alle Phasenfluktuationen führt, ist es hilfreich,
Gleichung (3.42) zu vereinfachen:

δ̃φi =
N∑
j=1

pijB̃nj (3.43)

mit pij als Element derP Matrix. Verwendet man Gleichung (3.41) kann die spektrale Leistungs-
dichte deri-ten Phasenschwankung des Oszillators (das Phasenrauschen) als

|δ̃φi|2 = |B̃n|2
N∑
j=1

|pij|2 , (3.44)

geschrieben werden, was zeigt, dass das Phasenrauschen desi-ten Elements durch Aufsummie-
ren der quadrierten Beträge der Elemente in deri-ten Reihe der MatrixP berechnet werden
kann.

Die gemeinsame Ausgangsgröße aller Arrayelemente ist eine wichtige Größe in gekoppelten
Oszillatorarrays. Angenommen, alle Ausgänge sind effizient miteinander kombiniert, so ist das
Ausgangssignal gegeben durch

V (t) =
N∑
j=1

cos(ω0t+ δθj) , (3.45)
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wobei die Oszillatoren auf eine gemeinsame Frequenzω0 synchronisiert sind. Verwendet man
kleine Schwankungen, erlaubt dies, dass Gleichung (3.45) geschrieben werden kann als

V (t) = NA cos(ω0t+ δθtotal) (3.46)

mit

δθtotal =
1

N

N∑
j=1

δθj . (3.47)

Unter Verwendung von Gleichung (3.43) kann Gleichung (3.47) geschrieben werden als

δ̃φtotal =
1

N

N∑
j=1

(
N∑
i=1

pij

)
B̃nj . (3.48)

Unter erneuter Anwendung von Gleichung (3.41) kann man das gesamte Phasenrauschen als

|δ̃φtotal|2 =
|B̃n|2

N2

N∑
j=1

∣∣∣∣∣
N∑
i=1

pij

∣∣∣∣∣
2

(3.49)

formulieren.
Für den Fall der bilateralen Verkopplung, welche in dieser Arbeit in den späteren Kapiteln

experimentell behandelt wird, gilt:

εij =

{
ε, |i− j| = 1

0, sonst
(3.50)

mit ε als Konstante, die aus dem Schaltungsdesign entnommen werden kann [18]. Für eine ma-
thematische Nachvollziehbarkeit nehmen wir ebenfalls an, dass ein konstanter Phasenverlauf
entlang des Arrays existiert, so dassφ̂i − φ̂i+1 = ∆φ̂ gilt. Dies kann dadurch erreicht werden,
dass bei einem Array die beiden äußeren Oszillatoren über eine externe Quelle synchronisiert
werden. In einem der beiden Synchronisationspfade befindet sich ein Phasenschieber, mit dem
ein definierter Phasenversatz zwischen den beiden äußeren Oszillatoren eingestellt werden kann.
Eine weitere Möglichkeit besteht darin, eine Frequenzdifferenz zwischen den beiden äußeren
Oszillatoren zu erzeugen. In diesem Fall hält der mittlere Oszillator als zentrales Element die
normale freilaufende Frequenz. Dies wird in einem späteren Kapitel noch ausführlicher behan-
delt. Für diese Konfiguration wird die MatrixN aus Gleichung (3.41) zu

N = ε cos ∆φ̂


−1− jx 1 0

1 −2− jx 1
1 −2− jx 1

...
0 1 −1− jx

 (3.51)
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mit x = ω/(∆ωf cos ∆φ̂). Die Inverse vonN ist für den allgemeinen Fall nicht einfach darstell-
bar. Aus dem VerhältnisNP = I kann man formulieren, dass

N∑
j=1

pijnjk = δik (3.52)

und folglich
N∑
k=1

N∑
j=1

pijnjk =
N∑
j=1

pij

(
N∑
k=1

njk

)
= 1 (3.53)

gilt. Durch Betrachtung von Gleichung (3.51) sieht man, dass der Term in Klammern in Glei-
chung (3.53), welcher die Summe derj-ten Reihe ist, das einfache−jω/ω3dB für alle j ist. Dies
ergibt

N∑
j=1

pij =
−1

jω/ω3dB
. (3.54)

Mit Gleichung (3.47) ist das gesamte Ausgangsphasenrauschen daher

|δ̃φtotal|2 =
1

N

|B̃n|2

(ω/ω3dB)2
. (3.55)

Vergleicht man Gleichung (3.55) mit dem einzelnen Oszillatorrauschen in Gleichung (2.40), so
sieht man, dass

|δ̃φtotal|2 =
1

N
|δ̃φi|2ungekoppelt (3.56)

Das gesamte Phasenrauschen ist um den Faktor1/N reduziert, unabhängig von der Phasendif-
ferenz∆φ̂. Offensichtlich führt die gegenseitige Synchronisation nicht zu signifikanten Korrela-
tionen in der Koppelphase des Oszillators (in der ersten Ordnung).
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4. AKTIVE UND PASSIVE ELEMENTE FÜR DEN AUFBAU EINES
OSZILLATORARRAYS

Für die in den vorangegangenen Kapiteln vorgestellte Methode der Injektionssynchronisation
auf der Grund- und Oberwelle und die sich daraus ergebenden Anwendungen der Leistungsver-
vielfachung (Power Combining) sowie der Strahlsteuerung (Beamsteering) soll nun in diesem
Kapitel ein geeigneter Oszillator beschrieben und analysiert werden. Mit Hilfe dieses Oszillators
und den notwendigen passiven Komponenten werden in den Kapiteln 6 und 7 Arrays für das
Power Combining und die Strahlsteuerung realisiert.

In dem folgenden Kapitel wird neben den Entwurfs- und Designkriterien auch die Realisie-
rung der einzelnen Komponenten für den Aufbau unterschiedlicher Arrays für die Injektionssyn-
chronisation vorgestellt. Der Aufbau der einzelnen Komponenten erfolgte diskret in Mikrostrei-
fentechnologie. Für den Aufbau sollte eine Standard-Ätzanlage mit Leitungs- bzw. Schlitzweiten
größer 100µm verwendet werden. Als Substrat wird Rogers RT-Duroid 5880 mit folgenden Ei-
genschaften verwendet:

RT-Duroid 5880

Material PTFE mit Glasfasern
εr@ 10 GHz 2,2
∆εr @ 10 GHz ±0, 02
Verlustwinkel @ 10 GHz 0,0009
Frequenzbereich 1-100 GHz
Kupferauflage 17,5µm
Substratdicke 250µm

Tab. 4.1: Verwendetes Substratmaterial

Die Simulation und die Optimierung der einzelnen Komponenten erfolgte mittels der Voll-
wellenanalyse in ADS (Advance Design System).

4.1 Mikrostreifenleitung

Mikrostreifenleitungen sind die am häufigsten verwendeten Leitungen aus der Gruppe der pla-
naren Wellenleiter. Neben den Substratparametern bestimmt das Verhältnis aus Leiterbahnbreite
und Substrathöhe(w/h) ihre elektrischen Eigenschaften. Die exakten Eigenschaften der Mikro-
streifenleitung lassen sich nur auf numerischem Wege bestimmen, da es für diesen Leitungstyp
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keine geschlossene analytische Lösung gibt. Alle ausbreitungsfähigen Moden sind Nicht-TEM-
Wellen. Das elektrische und das magnetische Feld haben longitudinale Komponenten. Diese sind
jedoch beim Grundmodus(HE0) sehr viel kleiner als die transversalen Anteile, daher spricht
man von einer Quasi-TEM-Welle. Bei hohen Frequenzen müssen allerdings die Frequenzab-
hängigkeiten der Leitungsparameter berücksichtigt werden (Dispersion). Bei Frequenzen bis zu
einigen GHz kann eine statische Näherung [38] verwendet werden. Die charakteristischen Grö-
ßen der Mikrostreifenleitung sind der LeitungswellenwiderstandZw, die Dämpfungskonstanteα
und die effektive Dielektrizitätszahlεreff, die sich dadurch ergibt, dass sich die elektromagneti-
sche Welle teilweise im Substrat, teilweise aber auch in der Luft ausbreitet, wie in Abb. 4.1 zu
sehen ist. Das Verhältnis der Feldverteilung im Substrat und in der Luft ist von der Breitew der
Mikrostreifenleitung und der Dickeh des Substrats abhängig.

e
r

E

H

h

w

Abb. 4.1: Feldverteilung an einer Mikrostreifenleitung mit H-Feldlinien und E-Feldlinien.

Die effektive Dielektrizitätszahlεreff berechnet sich aus [39, 40]

εreff

(w
h

)
= 0, 5

[
(εr + 1) + (εr − 1)F

(w
h

)]
(4.1)

mit

F
(w
h

)
=

{(
1 + 12 h

w

)−1/2
+ 0, 04

(
1− w

h

)2
, für w

h
≤ 1(

1 + 12 h
w

)−1/2
, für w

h
≥ 1

. (4.2)

Der Leitungswellenwiderstand berechnet sich aus

Zw =
Z0π

2weff
√
εreff

(4.3)

mit Z0 = 120 Ω und

weff

h
=

{
2π
[
ln
(
8w
h

+ 0, 25w
h

)]−1
, für w

h
≤ 1

w
h

+ 2, 46− 0, 49 h
w

+
(
1− h

w

)6
, für w

h
≥ 1

. (4.4)

Zu beachten ist, dass neben der Quasi-TEM-Grundwelle auch stark dispersive hybride Oberwel-
len auftreten. Die untere Grenzfrequenz des nächsthöheren Modus kann aus

fHE =
c0

2weff
√
εreff

(4.5)
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abgeschätzt werden. Unterhalb dieser Grenzfrequenz im einmodigen Bereich liegt der Einsatz-
bereich des Wellenleiters. Bei dicken Substraten und offenen Strukturen müssen allerdings zu-
sätzlich die Oberflächenwellen berücksichtigt werden. Die TM0-Grundwelle der Mikrostreifen-
leitung hat keine untere Grenzfrequenz.

4.2 Oszillatortheorie

Der Entwurf eines Oszillators kann sowohl nichtlinear (Großsignalmodell) als auch linear (Klein-
signalmodell) erfolgen. Der Vorteil bei einem Entwurf mittels Großsignalmodell ist, dass da-
durch neben der Oszillatorfrequenz auch die Ausgangsleistung mit Hilfe der Harmonic Balance
Methode in ADS simuliert werden kann. Hierfür ist allerdings ein passendes Großsignalmodell
für das aktive Element nötig. Da diese Modelle aufwändig zu erstellen sind und die Modelle,
welche durch den Bauteilehersteller vertrieben werden, meistens zu ungenau sind, ist der Os-
zillator hier mittels Linearmodell entworfen worden. Natürlich verändert sich der Reflexionsko-
effizient des Transistors für die unterschiedlichen Betriebszustände, aber diese Veränderungen
finden im Betrag vonS21 und nicht in der Phase statt. Das Oszillieren beginnt aus dem Rau-
schen und wächst an bis die nichtlinearen Effekte des Transistors den Betrag reduzieren und zu
einer stabilen Ausgangsleistung führen. Die Phase bleibt hierbei weitgehend konstant. Solange
die Oszillatorfrequenz von der Phase abhängt, wird diese durch die Veränderungen nicht beein-
flusst. Bei einem Oszillator kommt als aktives Element entweder ein Zweipol-Element, wie etwa
eine Tunneldiode, oder ein Dreipol-Element, beispielsweise ein Transistor, infrage. Meistens lie-
gen von einem Transistor nur Zweitor Streuparameter (S-Parameter) vor, wobei der dritte Pol
als gemeinsamer Bezugsknoten auf Masse liegt. Man kann aber einen Transistor auch als Dreitor
betrachten. Für den Entwurf eines Oszillators stehen somit drei mögliche Entwurfsmöglichkeiten
zur Verfügung.

• Oszillator mit Eintor-Element

• Oszillator mit Zweitor-Element

• Oszillator mit Dreitorelement

Häufig stehen von einem Transistor nur die Streuparameter bei verschiedenen Betriebspunk-
ten zur Verfügung. Im Folgenden wird daher auf die zwei Entwurfsverfahren, die nur die Streu-
parameter zum Oszillatorentwurf benötigen, ausführlicher eingegangen.

4.2.1 Entwurfsverfahren

Der Entwurf eines Oszillators ist mittels Stabilitätskreisen oder S-Parametern möglich. Beide
Entwurfsverfahren können zu guten Ergebnissen führen. Sie weisen aber in der praktischen An-
wendung doch einige Unterschiede auf.

Die Methode der Stabilitätskreise ist ein sehr anschauliches Entwurfsverfahren. Es eignet
sich gut für einen schrittweisen Entwurf. Die Anwendbarkeit beschränkt sich jedoch auf Zweitor-
Oszillatoren. Zusätzliche Verkopplungen zwischen Beschaltungen des Transistors können nicht
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berücksichtigt werden. Bei der Beschreibung des Transistors als Zweitor wird implizit angenom-
men, dass einer der drei Anschlüsse auf Masse liegt. Soll die Beschaltung wie in unserem Fall
durch Mikrostreifenleitungen erfolgen, ist dies entweder durch eine Durchkontaktierung oder
durch eine leerlaufendeλ/4-Leitung zu erreichen. Die Durchkontaktierung bietet bei niedrigen
Frequenzen einen guten Massekontakt, bei höheren Frequenzen kommt jedoch ein induktiver
Anteil hinzu. Dieλ/4-Leitung hingegen eignet sich auch für hohe Frequenzen. Der Nachteil die-
ser Lösung ist die Schmalbandigkeit. Sie verhält sich nur bei bestimmten Frequenzen wie ein
idealer Kurzschluss. In diesem Entwurfsverfahren können jedoch die Auswirkungen der nicht
optimalen Massebeschaltung nicht berücksichtigt werden.

Das Entwurfsverfahren mittels Streumatrizen ist nicht so anschaulich wie die Methode der
Stabilitätskreise. Es werden aufwändige Matrizenoperationen benötigt. Diese lassen sich jedoch
mit gängigen mathematischen Programmen und geeigneter Analysesoftware gut lösen und aus-
werten. Der große Vorteil dieser Entwurfsmethode besteht jedoch darin, dass sie bei beliebigen
N-Toren angewendet werden kann. Somit kann auch eine Verkopplung zwischen den Toren der
Beschaltung berücksichtigt wird. Dadurch entstehen mehr Freiheiten und Möglichkeiten zur wei-
teren Optimierung bei dem Oszillatorentwurf. Es lassen sich damit gezielt parallele Verkopplun-
gen mit einbauen. Zusätzlich lässt sich dadurch eine nicht ideale Massebeschaltung des dritten
Anschlusses des Transistors durch eine freie Beschaltung weiter optimieren.

4.2.2 Entwurf mittels Streumatrizen

Für einen allgemeinen Oszillator mit einem beliebigen Mehrtor als aktives Element bietet sich
das Entwurfsverfahren mittels Streumatrizen an [41, 42]. Hierbei wird auch die Beschaltung
zu einem N-Tor zusammengefasst und durch eine Streumatrix beschrieben. Der Oszillator wird
hierbei als aktives N-Tor betrachtet, das mit einem passiven N-Tor beschaltet ist, siehe Abb. 4.2.

aktives
Mehrtor

[S]

passives
Mehrtor

[S’]

a1
a ’1

b1 b ’1

an
a ’n

bn
b ’n

Abb. 4.2: Allgemeine Struktur eines N-Tor Oszillators.

Beide N-Tore werden durch Streumatrizen beschrieben, wobei für das aktive N-Tor

b = S · a , (4.6)
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und für das passive N-Tor
b′ = S′ · a′ , (4.7)

gilt. Werden die Mehrtore nach Abb. 4.2 miteinander verschaltet, so gilt:

b′ = a (4.8)

b = a′ (4.9)

Mit den Gleichungen (4.6) bis (4.9) folgt daraus

a′ = S · S′ · a′ . (4.10)

Dies ergibt
(S · S′ −E) · a′ = 0 , (4.11)

wobei mitE die Einheitsmatrix beschrieben wird.
Da bei einer freilaufenden Oszillation ohne externe Injektion ein Signal vorhanden ist, gilt

a′ 6= 0. Daraus folgt, dass
M = S · S′ −E (4.12)

singulär sein muss. Dies ist gleichbedeutend mit:

det M = 0 (4.13)

Gleichung (4.13) stellt verallgemeinert die Schwingbedingung für einen N-Tor Oszillator dar. Ihr
stationärer Zustand wird durch sie beschrieben.

Da Gleichung (4.13) jedoch keinen Phasenwinkel aufgrund des Nullvektors liefert und somit
jeder Phasenwinkel möglich ist, können der Anschwingvorgang bzw. die Anschwingbedingung
damit nicht beschrieben werden. Eine Möglichkeit besteht darin,det M = Fkt(. . . , s′ii, . . . ) =
0 nach dem Reflexionsfaktors′ii eines der Tore der passiven Beschaltung umzuformen. Damit
lässt sich für eine konstante Schwingung der benötigte Reflexionsfaktor berechnen. Für ein An-
schwingen muss der real vorhandene Reflexionsfaktor folgende Bedingungen erfüllen:

|s′11Real
|

|s′11Berechnet
|
> 1 (4.14)

und
∠s′Real− ∠s′Berechnet= 0 . (4.15)

Ein Anschwingen unter Laborbedingungen ist mit einem Wert von 2-3 für Gleichung (4.14)
möglich. Weitere Werte lassen sich anhand der Tabelle in [43] ermitteln. Ein Anschwingen des
Oszillators beginnt, sobald die beiden Gleichungen (4.14) und (4.15) erfüllt sind. Die Amplitude
der Schwingung steigt solange an, bis sie von der Nichtlinearität des aktiven Elements begrenzt
wird und die Schwingung zu einer konstanten Amplitude übergeht. Bei einem Entwurf mittels
S-Matrizen wird das aktive Zweitor durch seine Streumatrix

S =

(
S11 S12

S12 S22

)
(4.16)
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und die Beschaltung durch

S′ =

(
S ′

11 S ′
12

S ′
12 S ′

22

)
(4.17)

beschrieben.

4.2.3 Umrechnung von Zweitor- in Dreitor-Streuparameter

Das Modellieren des Transistors als Dreitor bietet den Vorteil, den Einfluss der Beschaltung aller
drei Anschlüsse zu berücksichtigen und den Oszillator dadurch weiter optimieren zu können. Für
Transistoren werden jedoch in den meisten Fällen von den Herstellern nur Zweitor-S-Parameter
angegeben. Die Dreitor-Streumatrix muss daher meist selbst bestimmt werden.

S =

S11 S12 S13

S21 S22 S23

S31 S32 S33

 (4.18)

Die Indizes 1, 2 und 3 repräsentieren die Tore Gate, Drain und Source. Aufgrund des gemein-
samen Masseknoten sind alle drei Tore voneinander abhängig. Durch den gemeinsamen Masse-
knoten gelten folgende Bedingungen [44]:

3∑
j=1

Sij = 1 (4.19)

und
3∑
i=1

Sij = 1 . (4.20)

Aus (4.6) folgt:

b1 = S11a1 + S12a2 + S13a3 (4.21)

b2 = S21a1 + S22a2 + S23a3 (4.22)

b1 = S31a1 + S32a2 + S33a3 . (4.23)

Diese Gleichungen reichen allerdings noch nicht aus, um alle neun S-Parameter zu bestim-
men. Eine weitere Bedingung folgt aus der Gegebenheit, dass bei der Zweitor- Streuparameter-
messung das Source-Tor (Tor-3) das Bezugspotential darstellt und damit zur Masse hin kurzge-
schlossen ist. In Wellengrößen lautet dieser Zusammenhang:

Γ3 =
a3

b3
= −1 . (4.24)

Wird diese Bedingung in die Gleichungen (4.22) bis (4.23) eingesetzt, könnena3 undb3 eli-
miniert werden. Damit kommt man zu der bekannten Zweitor-StreumatrixS2Tor mit dem Source-
anschluss auf Masse

S2Tor =

(
S2Tor

11 S2Tor
12

S2Tor
21 S2Tor

22

)
=

(
S11 − S13S31

1+S33
S12 − S13S32

1+S33

S21 − S23S31

1+S33
S22 − S23S32

1+S33

)
. (4.25)
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Diese Bedingung liefert vier weitere Gleichungen. Zusammen mit den sechs Gleichungen aus
(4.19) und (4.20) ergeben sich zehn Gleichungen. Eine der Gleichungen aus (4.19) und (4.20)
ist jedoch linear abhängig von den anderen. Es bleiben damit neun Gleichungen für die neun ge-
suchten Koeffizienten der Matrix (4.18). Aufgelöst lauten die Gleichungen für die Koeffizienten:

S33 =
∑2

i=1

∑2
j=1 S

2Tor
ij

4−
∑2

j=1 S
2Tor
ij

(4.26)

S32 = 1+S33

2
(1− S2Tor

12 − S2Tor
22 ) (4.27)

S23 = 1+S33

2
(1− S2Tor

21 − S2Tor
22 ) (4.28)

S22 = S2Tor
22 + S23S32

1+S33
(4.29)

S13 = 1− S23 − S33 (4.30)

S31 = 1− S32 − S33 (4.31)

S12 = 1− S22 − S32 (4.32)

S21 = 1− S22 − S23 (4.33)

S11 = 1− S21 − S31 . (4.34)

4.2.4 Eintor-Näherung

In der Eintornäherung ist der Oszillator logisch in einen aktiven und einen passiven Teil aufge-
teilt. Der Reflexionskoeffizient des aktiven Teils beinhaltet einen negativen Realteil. Dies ent-
spricht einem Betrag größer eins. Dieser Entwurf entspricht dem in Kapitel 2.1 eingeführten
Oszillatormodell für die Herleitung der Injektionssynchronisation. Der aktive und der passive
Teil des Oszillators können als komplexe Impedanzen mit dem entsprechenden Reflexionskoef-
fizienten wie in Abb. 4.3 betrachtet werden, mit

Ga Gp

Za
Zp

Abb. 4.3: Äquivalente Darstellung für einen Eintoroszillator.

Γa = Za = Ra + jXa mit Ra < 0 (4.35)

Γp = Zp = Rp + jXp . (4.36)
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Damit lautet die Schwingbedingung für die Amplitude

Ra +Rp = 0 (4.37)

und für die Frequenz
Xa +Xp = 0 , (4.38)

beziehungsweise mit Reflexionsparametern

ΓaΓp = 1 . (4.39)

Dies ist gleichbedeutend mit
|Γa||Γp| = 1 (4.40)

und
∠Γa + ∠Γp = 2πn, n = 0, 1, 2, . . . . (4.41)

Dies gilt für den stationären Zustand. Eine Untersuchung des Anschwingvorgangs kann mit
Hilfe einer Nyquist Stabilitätsanalyse erreicht werden [15]. Hierfür werden die Gleichungen
(4.40) und (4.41) durch eine Nyquist Stabilitätsanalyse ersetzt. Ein Anschwingen des Oszilla-
tors setzt ein, wenn die Nyquistschleife(SaSp) den Punkt1 + j0 im Uhrzeigersinn umfährt. Um
eine Oszillation aus dem Rauschen heraus zu generieren, muss Gleichung (4.40) zu

|Γa||Γp| > 1, 2 (4.42)

modifiziert werden. Ein Ansteigen der Amplitude reduziertΓa, bis Gleichung (4.40) erfüllt wird.
Ab diesem Punkt ist der Einschwingvorgang beendet und es gilt der stationäre Zustand für den
Oszillator.

Mit einem Transistor als aktivem Element zählen zwei der drei Tore zu dem aktiven Teil
der Schaltung. Durch das an diese Tore angeschlossene Netzwerk kann der ParameterΓa beein-
flusst werden. Normalerweise werden Oszillatoren in Gateschaltung aufgebaut. Die Gateschal-
tung lässt sich gut als Impedanzwandler einsetzen. Sie besitzt einen hohen negativen Widerstand
und daher eine hohe Stromverstärkung. Dies eignet sich besonders gut für Oszillatoren. Da das
Gate auf Masse liegt, ist eine gute Entkopplung zwischen Eingang und Ausgang vorhanden. Die
Hochfrequenzeigenschaften dieses Typs sind daher sehr gut [45, 46]. Der vorliegende Oszillator
wird mit einer modifizierten Gateschaltung betrieben. DaΓa durch das nachfolgende Netzwerk
in Betrag und Phase beeinflusst wird, ist das Gate auf maximale Leistung des Oszillators und
nicht auf ideale Masse am Gate entworfen. Dies wird durch eine Reflexion am Gate erreicht. Da-
durch wird der Betrag vonΓa erhöht. Die Schwingbedingung nach Gleichung (4.39) wird durch
die Phase des passiven Teils der Oszillatorschaltung bereitgestellt und damit erfüllt.

4.2.5 Realisierung des Oszillators

Mit Hilfe der vorangegangenen Entwurfsktiterien entstand im Rahmen zweier Diplomarbeiten
von Lukas [43] und Olbrich [47] ein Harmonischer 24 GHz Oszillator. Die Simulationen für die-
sen Transistor wurden mit ADS durchgeführt. Da die S-Parameter für den vorgesehenen Tran-
sistortyp Agilent ATF-36163 nur bis 18 GHz spezifiziert waren, wurden die benötigten Werte



4.2. Oszillatortheorie 43

bis 24 GHz extrapoliert. Die so erhaltenen Simulationsergebnisse wurden in aufgebauten Schal-
tungen überprüft und das Modell entsprechend angepasst. Als Substrat wurde Rogers RT-Duroid
5880 verwendet.

Der Aufbau des Oszillators erfolgt diskret in Mikrostreifentechnologie. Mit der sehr starken
nichtlinearen Kennlinie des Transistors eignet er sich besonders gut für den Aufbau eines har-
monischen Oszillators mit der ersten Oberwelle bei 24 GHz. In Abb. 4.4 ist die Beschaltung des
Oszillators zu sehen.

Source

Gate

modifizierte

/4-Stichleitungl

50W

Drain

Filter

Abb. 4.4: Beschaltung des Oszillators mit einem modifizierten Gatestub.

Da der Oszillator eine Grundfrequenz von 12 GHz hat, jedoch die erste Oberwelle bei 24 GHz
gewünscht ist, erfolgt die Anpassung des passiven Netzwerks sowohl bei 12 GHz als auch bei
24 GHz. Zwei Bedingungen müssen in diesem Fall erfüllt werden: Die Schwingbedingung des
Oszillators bei 12 GHz und eine Leistungsanpassung bei 24 GHz.

4.2.6 Filter

Der in diesem Entwurf integrierte Filter ist fester Bestandteil des Oszillators und hat einen we-
sentlichen Einfluss auf das Betriebsverhalten. Der Filter ist als Bandpass bei 24 GHz ausgelegt.
Die Grundwelle des Oszillators bei 12 GHz wird an dem Filter vollständig reflektiert. Dadurch
wird auf der Grundwelle keine Leistung entnommen. Dies führt zu einer sehr starken ersten
Oberwelle. Nur die erste Oberwelle bei 24 GHz kann passieren. Die Stabilität des freilaufenden
Oszillators wird dadurch signifikant erhöht [17]. Der Filter ist durch parallel gekoppelteλ/2-
Resonatoren in Mikrostreifentechnologie aufgebaut. Das bestimmende Element für die Durch-
lassfrequenz ist der mittlere Streifen des Kopplers. Nur bei dessen Resonanz kann ein Signal
überkoppeln. Die Dämpfung (Einfügedämpfung) des Filters ist von der Spaltbreite abhängig.
Diese ist in dem vorliegenden Fall sehr stark technologieabhängig und darf 100µm nicht un-
terschreiten. Reproduzierbar sind 150µm. In Abb. 4.5 ist zusätzlich das Anpassnetzwerk des
Filters zum Transistor und für den 50Ω Ausgang zu erkennen. Durch den direkten Einfluss des
Filters auf den Oszillator sind bezüglich der Einfügedämpfung hohe Anforderungen gestellt. Ne-
ben der Variation der Spaltbreite bietet auch eine Variation der Leitungsbreite eine Möglichkeit,
die Einfügedämpfung zu optimieren. Wie bereits oben angegeben nimmt der Anteil der Feld-
komponenten im freien Raum bei abnehmender Leitungsbreite zu. Je stärker die Kopplung ist,
um so größer ist der Anteil der Feldkomponenten, der sich und die entsprechenden Leitungen
überlappt. Daneben ist die Kopplung auch von der Impedanz der Leitungen abhängig. Daraus
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ergibt sich ein Optimum der Leitungsbreite für eine vorgegebene Spaltbreite. Zusätzlich ist für
eine geringe Einfügedämpfung wichtig, dass der Wellenwiderstand der Filtereingänge mit dem
der Zuleitungen übereinstimmt. In unserem Fall beträgt der Wellenwiderstand 50Ω [48]. Der
Entwurf des Filters als Teil des Oszillators verfolgt mehrere Ziele, die in mehreren Schritten
zum Teil iterativ erfüllt wurden. Die einzelnen Schritte sind: Geringe Durchlassdämpfung bei
24 GHz, maximale Reflexion bei 12 GHz, Anpassung an 50Ω und Erfüllen der Schwingbedin-
gung im Zusammenhang mit Gleichung (4.39). In Abb. 4.5 und 4.6 sind das Design des Filters
und die entsprechenden S-Parameter zu sehen.

Port 1

Port 2

Abb. 4.5: Design des Filters in Mikrostreifentechnik.
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Abb. 4.6: Filterparameter des oben dargestellten Filters.

Der verwendete Filter hat eine Durchlassdämpfung von 0,564 dB bei einer Frequenz von
24 GHz und eine Dämpfung der reflektierten 12 GHz Welle von 0,252 dB.
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4.2.7 Biasnetzwerk

Für den Betrieb und das Einstellen des Arbeitspunktes an dem Transistor ist es notwendig, an
Gate, Drain und Source neben der Mikrostreifenleitungsbeschaltung auch DC - Versorgungslei-
tungen (Bias Netzwerk) einzufügen. Da die DC-Versorgung des Transistors über die gleichen
Anschlüsse wie die Hochfrequenzwelle läuft, ist dafür zu sorgen, dass eine gegenseitige negative
Beeinflussung ausbleibt. Die DC-Beschaltung des Transistors darf in diesem Fall für die Be-
triebsfrequenz und die gewünschte erste Oberwelle keine Last bzw. Reflexion oder Resonanz in
irgendeiner Form darstellen. Idealerweise stellt das verwendete Biasnetz für die DC-Versorgung
einen Kurzschluss und für die Hochfrequenzleistung einen Leerlauf dar. Je breitbandiger dies
gelingt, um so besser ist das DC-Netz vom Hochfrequenzpfad entkoppelt und eine gegenseitige
Beeinflussung bleibt aus. Wichtig ist dies im Bereich um die Betriebsfrequenz (Resonanzfre-
quenz) und die gewünschte erste Oberwelle. Der Leerlauf wird bei beiden Frequenzen durch
eine doppelteλ/4-Transformation erzeugt.

DC-Pfad

24 GHz +12 GHz + DC-Pfad

12 GHz + DC-Pfad 
Anschlusspunkt

Abb. 4.7: Schemadarstellung des Biasnetz für 12GHz und 24 GHz.

Bei der gewünschten Frequenz, der Frequenz des Oszillators, wird der Leerlauf am äußeren
Ende des Radialstubs durch denλ/4 langen Radialstub in einen Kurzschluss transformiert. Der
Kurzschluss an der Spitze des Radialstubs wird wiederum durch die nachfolgendeλ/4 lange
Leitung bis zum Ausgang des Biasnetzwerks in einen Leerlauf zurück transformiert. Da mit der
doppeltenλ/4 Transformation aber nie ein idealer Leerlauf erreicht werden kann, werden noch
zwei weitere Maßnahmen angewendet, um die Hochfrequenzbeschaltung besser von den Versor-
gungsleitungen zu entkoppeln. Zum Einen wird die Breite der Versorgungsleitungen möglichst
klein gewählt, um dadurch einen möglichst hohen Wellenwiderstand zu erreichen. Zum Anderen
hängt die Stelle, an der das Biasnetzwerk an die Mikrostreifenleitung angefügt wird, von der
Oberflächenstromdichte der Mikrostreifenleitung ab. Je größer die Oberflächenstromdichte ist,
um so niederohmiger ist die Stelle. Und je niederohmiger die Mikrostreifenleitung an der Stelle
ist, an der das Biasnetzwerk angefügt wird, um so weniger wirkt es sich auf das Hochfrequenz-
verhalten aus. Für einen harmonischen Oszillator muss allerdings neben der Grundfrequenz bei
12 GHz zusätzlich eine Unempfindlichkeit bei 24 GHz erreicht werden. Das Biasnetz muss ent-
sprechend erweitert werden. In Abb. 4.7 ist das erweiterte Biasnetz für 12 GHz und 24 GHz zu
sehen. Die Struktur beinhaltet ein Netzwerk für 24 GHz, wie oben beschrieben. Die zusätzli-
chen Strukturen (weiß und grau) beeinflussen dieses Verhalten nicht. Für die 12 GHz beginnt
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die Transformation am grauen Stub mit einem Leerlauf. Dieser wird auf einen Kurzschluss am
Fußpunkt transformiert und muss nun wieder auf einen Leerlauf transformiert werden. Dies ge-
schieht über die Leitung zwischen den Fußpunkten der 12 GHz- und 24 GHz-Stubs, über den
24 GHz-Stub selbst und über die Leitung zwischen dem 24 GHz-Stub und dem Anschlusspunkt
an der Mikrostreifenleitung. Der 24 GHz-Stub ist in diesem Fall fester Bestandteil für die Trans-
formation der 12 GHz.

4.3 Entwurf von Patchdipolantennen

Die vom Oszillator erzeugte Hochfrequenzleistung bei 24 GHz, die den Filter passiert, soll über
eine Antenne abgestrahlt werden. Für eine kostengünstige und einfache Realisierung bietet sich
hier die Verwendung einer Mikrostreifenleitungsantenne (patch antenna) an. Dieser Antennen-
typus eignet sich sehr gut zur Integration in Mikrostreifenschaltungen. Er ist sehr kostengünstig
zu realisieren, robust und kann unterschiedlich angeregt werden.

Der verwendete Typ ist rechteckig. Der Patch wirkt in diesem Fall alsλ/2 Resonator. Die
elektrischen Streufelder an den beiden Enden zeigen in die gleiche Richtung und sind in Phase.
Sie wirken wie zwei Linienstrahler mit der Hauptstrahlrichtung senkrecht zur Patch-Ebene. Eine
einfache und zweckmäßige Betrachtung ermöglicht ein einfaches Leitungsmodell. Hier werden
die seitlichen Streufelder vernachlässigt und die Streufelder an den Enden als strahlende Schlitze
betrachtet. Das Streufeld am Ende der Streifenleitung wird gespiegelt und das resultierende Feld
näherungsweise als ein planares Feld dargestellt, siehe Abb. 4.8.
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Abb. 4.8: Feldverteilung an einer Patchantenne und Näherung durch einen strahlenden Schlitz.

Für den Entwurf einer geeigneten Patchdipolantenne werden folgende Entwurfsregeln ver-
wendet. Diese Näherungslösung kann dann als gutes Ausgangsmodell für eine Berechnung und
Optimierung mittels Vollwellenanalyse in ADS verwendet werden.
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Durch das Streufeld, das an den Rändern der Patchantenne wirkt, ist die elektrische Länge
der Antenne größer als die geometrische. Diese Überlängung lässt sich berechnen aus

∆l

h
= 0, 412

(εr + 0, 3)
(
w
h

+ 0, 264
)

(εr − 0, 258)
(
w
h

+ 0, 8
) . (4.43)

Die effektive Länge der Patchantenne beträgt damit

leff = l + 2∆l . (4.44)

Die Resonanzfrequenz der Antenne unter Berücksichtigung der Überlängung ergibt sich aus

fr =
c0

2leff
√
εreff

=
c0

2(l + 2∆l)
√
εreff

. (4.45)

Auf Basis dieser einfachen Entwurfsregeln lassen sich die geometrischen Größen für ein Layout
berechnen. Zusätzlich sind die dielektrische Konstanteεr und die Dickeh des Substrats sowie
die Resonanzfrequenzfr nötig.

Die Breitew für eine rechteckige Patchantenne ergibt sich dann aus [49]

w =
c0
2fr

√
2

εr + 1
, (4.46)

die geometrische Länge berechnet sich aus

l =
c0

2fr
√
εreff

− 2∆l (4.47)

mit ∆l aus Gleichung (4.43).
Der Eingangswiderstand lässt sich durch Betrachtung der Patchantenne als Schlitzstrahler,

siehe oben, Abb. 4.8, nach Balanis [50] aus dem Widerstand der beiden Schlitzstrahler berech-
nen. Die Eingangsadmittanz des ersten Schlitzes mitY1 = G1 + jB1 lässt sich berechnen aus:

G1 =
w

120λ0

[
1− 1

24
(k0h)

2

]
, h

λ0
< 1

10
(4.48)

B1 =
w

120λ0

[1− 0, 636 ln(k0h)] ,
h
λ0
< 1

10
. (4.49)

Unter der Annahme, dass die beiden Schlitze identisch sind, ist die AdmittanzY1 = Y2.
Durch eineλ/2 Transformation der AdmittanzY2 an die StelleY1 wird Y2 zu

Ỹ2 = G̃2 + jB̃2 = G1 − jB1 . (4.50)

Damit berechnet sich die Eingangsadmittanz am Anfang der Patchantenne zu

Yin = Y1 + Ỹ2 = 2G1 . (4.51)
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Abb. 4.9: Patchantenne mit Ersatzschaltbild (zwei strahlende Schlitze) für die Berechnung des Eingangs-
widerstands.

Die Eingangsimpedanz der Patchantenne wird damit zu

Zin =
1

Yin
= Rin =

1

2G1

. (4.52)

Der hier angegebene Eingangswiderstand vernachlässigt die Wechselwirkung der beiden Schlit-
ze. Er diente in diesem Fall einer Näherung der Antenne, welche durch eine Vollwellenanalyse
später optimiert wurde.

Durch Variation des Anschlusspunkts lassen sich an der Patchantenne unterschiedliche Ein-
gangswiderstände erreichen. Eine näherungsweise Berechnung ist unter [50, 51] zu finden. Die
Optimierung für einen 50Ω Leitung erfolgte wiederum mittels einer Vollwellensimulation.
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Abb. 4.10: Verschiebung des Antennenspeisepunkts und S-Parameter der entworfenen Antenne für 50Ω.

Die Einzelcharakteristik der Patchantennen in H-Ebene lässt sich berechnen durch

F (θ) =
sin
(
πw
λ0

cos θ
)

πw
λ0

cos θ
sin θ (4.53)
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und in der E-Ebene

F (φ) =
sin
(
πh
λ0

cosφ
)

πh
λ0

cosφ
cos

(
πl

λ0

cosφ

)
(4.54)

mit λ0 als Wellenlänge im freien Raum,l als Länge des Patchs,w als Breite des Patchs,h als
Substratdicke,θ undφ als sphärische Koordinaten, siehe Abb. 4.11.
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H-Ebene E-Ebene

z
y

x

Abb. 4.11: Sphärisches Koordinatensystem für die Darstellung der E-Ebene und der H-Ebene zur Patch-
antenne.

Die Richtcharakteristik einer Patchantenne in der H-Ebene mitφ = π/2 und−π/2 ≤ θ ≤
π/2 und in der E-Ebene mitφ = 0 und−π/2 ≤ θ ≤ π/2 ist in Abb. 4.12 und Abb. 4.13
dargestellt.

36
32
28
24
20
16
12
8
4
0 dB

90o

60o

30o

0o

30o

60o

90o

-

-

-

Abb. 4.12: Richtcharakteristik einer einzelnen Patchantenne in der H-Ebene in Polardarstellung.
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Abb. 4.13: Richtcharakteristik einer einzelnen Patchantenne in der E-Ebene in Polardarstellung.

Der Gewinn einer einzelnen rechteckigen Patchantenne beträgt nach [50] für zwei strahlende
Schlitze

G =

{
6.6=̂8.2dB für w � λ0

8 w
λ0

für w � λ0

. (4.55)

4.4 Koppler

Die bilaterale Verkopplung der einzelnen Elemente, wie sie in der Schemazeichnung Abb. 3.1 in
Kapitel 3 zu sehen ist, erfolgt hier durch Koppelstrukturen an der Antenne, siehe Abb. 4.15 und
Abb. 4.16. Die Oszillatoren werden also hier nicht direkt miteinander verkoppelt, beispielsweise
über die Resonatoren, sondern über die Antennen. Der verwendete Oszillator ist ein harmoni-
scher Oszillator. Nur die erste Oberwelle wird ausgekoppelt. Die Grundwelle wird an dem Filter
(Kapitel 4.2.6) reflektiert, der Oszillator wird also auf der Grundwelle nur minimal belastet. Nur
die erste Oberwelle kann den Filter zur Last, hier durch die Antenne repräsentiert, passieren. Ver-
koppelt man nun die Oszillatoren bilateral auf der Grundwelle, würde dies zu einer zusätzlichen
Belastung der Grundwelle führen. Das Ergebnis wäre eine reduzierte Oberwelle. Verkoppelt man
die Oszillatoren jedoch untereinander auf der ersten Oberwelle, und damit nach dem Filter, so
stellt dies für den Oszillator keine weitere Last dar. Die für die gegenseitige Verkopplung not-
wendige Leistung wird hier den Antennen entnommen. Die Überlagerung des Fernfeldes der
einzelnen Antennen, welche zum Power Combining führt, benötigt eine konstruktive Überlage-
rung im Fernfeld. Eine Phasenlage von 0◦ zwischen allen Antennenelementen ist daher zwin-
gend notwendig. Eine Phasenlage ungleich 0◦ hätte eine Schieflage der Radarkeule zur Folge.
Daher bietet es sich an, über einen Koppler eine Phasendifferenz von 0◦ zwischen den einzelnen
Antennenelementen einzustellen. Der Abstand zwischen Antenne und Oszillator ist damit frei
wählbar und beeinflusst die Phasenlage und damit das Fernfeld nicht. Über den Koppler wird
weiterhin die Koppelstärke über die Dämpfung des Kopplers eingestellt. Der Koppler muss eine
Mindestdämpfung des Durchgangs aufweisen, da sonst die Last an der Antenne zu groß wird
und eine Abstrahlung in den freien Raum nicht mehr möglich ist. Eine weitere Forderung an
den Koppler ist die Breitbandigkeit, siehe Kapitel 3.2. Diese hohe Breitbandigkeit, wie sie ge-
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fordert wird, ist hier allerdings nicht notwendig. Da in diesem Design die Grundwelle bei 12
GHz an dem Filter zwischen Oszillator und Last vollständig reflektiert wird, ist der Oszilla-
tor in seinem Arbeitspunkt sehr stabil. Nur die erste Oberwelle wird in diesem Design belastet
und dient der Kopplung. Diese starke Isolation führt zu einer hohen Robustheit gegenüber Re-
sonanzen am Koppelnetzwerk. Daher sind die hohen Anforderungen der Breitbandigkeit, wie
sie für Grundwellenverkopplungen existieren, für dieses Design nur abgeschwächt gültig. Es ist
jedoch wichtig, dass das Koppelnetz in dem gesamten Frequenzbereich, welcher in der Kopp-
lung durchfahren werden kann, einen relativ konstanten Koppelfaktor bietet. Falls dies nicht der
Fall ist, hängt die gegenseitige Synchronisation bzw. die externe Synchronisation stark von der
Kennlinie des Filters ab. Dies kann dazu führen, dass ein Koppeln aller Oszillatoren miteinander
ausgeschlossen wird.

E
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elektrische Wand

E

H

magnetische Wand

h

w
s

Abb. 4.14: Feldverteilung an verkoppelten Leitungen im (a) Gleichtakt- und (b) Gegentaktmodus.

Der Koppler beruht auf der Technik verkoppelter paralleler Mikrostreifenleitungen. Hierbei
werden zwei Mikrostreifenleitungen der Breitew auf einem dielektrischen Substrat der Dicke
h in einem Abstands parallel zueinander angeordnet, siehe Abb. 4.14. Die Länge der parallel
geführten Leitungen beträgt bei dieser Art von Kopplerλ/4. Es tritt hier eine Verkopplung der
elektromagnetischen Felder auf. Bei der Verkopplung von zwei Leitungen gleicher Breitew las-
sen sich die beiden Grundwellen durch eine magnetisch leitende Wand und durch eine elektrisch
leitende Wand in der Symmetrieebene darstellen. Im ersten Fall tritt eine Verkopplung durch eine
Gleichtaktwelle und im zweiten Fall durch eine Gegentaktwelle auf, siehe Abb. 4.14. Der Lei-
tungswellenwiderstand sowie die Stärke der Verkopplung lassen sich aus den Parametern(w/h),
(s/h) und der Frequenz aus entsprechenden Nomogrammen ablesen [39, 48]. Die Ergebnisse
aus diesen Nomogrammen dienen einem ersten Entwurf. Auch hier wurde mittels Vollwellensi-
mulation das Ergebnis weiter optimiert. Mit Hilfe dieser Koppelart lassen sich auch Filter, wie
in Kapitel 4.2.6 benötigt, aufbauen. Hierbei werden mehrere Leitungen stufenweise parallel ge-
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führt. Mit Variation der Leitungsbreite und der Weite der Koppelspalte lassen sich entsprechende
Filter entwerfen. Der verwendete Koppler (siehe Abb. 4.15) hat nach Simulation eine Dämpfung
von 8,44 dB und eine Phasenverschiebung von 0◦ jeweils bei einer Frequenz von 24 GHz, siehe
Abb. 4.17.

Port 1 Port 2

Abb. 4.15: Koppler für die Verkopplung zweier Patchantennen mit Simulationsports.

Abb. 4.16: Zwei verkoppelte Patchantennen für eine Synchronisation auf der ersten Oberwelle.

Für die externe Synchronisation am Drainstub auf der Grundwelle kommt eine Verkopplung
mit unterschiedlicher Leitungsbreite zur Verwendung. Eine Belastung der Grundwelle des Oszil-
lators soll hier vermieden werden. Verwendet wird in diesem Fall ein Richtkoppler. Gegenüber
den parallel verkoppelten Leitungen, siehe oben, beträgt hier die Länge der parallel geführten
Leitungenλ/2. Die Verkopplung der Leitungen erfolgt auch hier über die elektromagnetischen
Wellen, wie bereits oben und für den Filter beschrieben. In Abb. 4.18 ist eine schematische Dar-
stellung des Richtkopplers zu sehen [40].

Wichtige Kenngrößen für einen Richtkoppler sind der Durchlassfaktor

AB12 = S12 , (4.56)

der Koppelübertragungsfaktor
AB13 = S13 (4.57)

und der Richtfaktor

AR =
b3
b4

=
S13

S14

. (4.58)
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dB S(2,1)=0

Abb. 4.17: S-Parameter des Kopplers.
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Abb. 4.18: Schematische Darstellung eines Richtkopplers.

Der Koppler ist in dem vorliegenden Design ein Teil des Drainstubs. An Port-2 befindet sich
der Transistor, Port-3 ist leerlaufend, Port-4 ist mit einem 100Ω Widerstand gegen Masse ab-
geschlossen und an Port-1 wird das externe Synchronisationssignal eingeprägt. Der Leitungswi-
derstand beträgt auf der Transistorseite 50Ω und auf der Seite der externen Quelle 100Ω. Es
wurde hierbei darauf geachtet, dass der Koppler eine hohe Koppeldämpfung aufweist, um den
Oszillator auf seiner Grundwelle nicht zu stark zu belasten. Da die externe Quelle ausreichend
Leistung liefert, ist eine hohe Koppeldämpfung seitens der externen Quelle kompensierbar. Die
Koppeldämpfung wird auch hier wieder über den Koppelspalt sowie die Leitungsbreite einge-
stellt. Die Koppeldämpfung (Koppelübertragungsfaktor) dieses Kopplers beträgt 15,8 dB. Der
Durchlassfaktor ist in diesem Design nicht von Bedeutung, da dieser Port mit einem Widerstand
gegen Masse reflexionsfrei abgeschlossen ist. Hingegen ist in diesem Design eine möglichst
große Reflexion am Ende des Drainstub wichtig. Die Dämpfung der reflektierten Welle beträgt
hier 0,359 dB.
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Abb. 4.19: Drainstub mit Richtkoppler für eine Synchronisation auf der Grundwelle.
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Abb. 4.20: S-Parameter des Richtkopplers (S11).
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Abb. 4.21: S-Parameter des Richtkopplers (S12).



5. GESAMTDESIGN UND INBETRIEBNAHME DES OSZILLATORS

Der im vorhergehenden Kapitel vorgestellte Oszillator und die dazugehörigen Komponenten sol-
len im Folgenden in Betrieb genommen und analysiert werden.

In Abb. 5.1 ist das Gesamtlayout des Oszillators mit Antenne dargestellt. Die Trennung des
Designs in einen aktiven und einen passiven Teil ist hier noch einmal deutlich zu erkennen. Der
Filter ist wie bereits beschrieben Teil des Oszillators. Er befindet sich im passiven Teil. An ihm
wird die Grundwelle des Oszillators bei 12 GHz reflektiert, wohingegen die erste Oberwelle bei
24 GHz mit einer Dämpfung von 2,4 dB den Filter passieren kann. Das Biasnetzwerk, entworfen
in Kapitel 4.2.7, beinhaltet für die Frequenzen 12 GHz und 24 GHz jeweils zweiλ/4 Transfor-
mationen für die Entkopplung des DC-Netzwerks, welches notwendig ist für die Einstellung des
Arbeitspunkts sowie für die Versorgung des Transistors, gegen das HF-Netzwerk. Die Patchan-
tenne, Entwurf siehe Kapitel 4.3, ist als Last an den 50Ω-Ausgang des Filters angeschlossen. Wie
deutlich zu erkennen ist, befindet sich der Fußpunkt der Speiseleitung innerhalb der Patchanten-
ne. Durch diese Verschiebung erfolgt die Anpassung der Patchantenne auf die 50Ω der Mikro-
streifenleitung. Alle Komponenten wurden nach ihrem ersten Entwurf vollständig mit Hilfe von

aktiver Teil

passiver Teil

Antenne

G

DS

Abb. 5.1: Gesamtlayout des Oszillators (mit aktivem und passivem Teil) und einer Patchantenne als Last.

ADS (Advanced Design System) mittels Vollwellenanalyse simuliert und optimiert. Das Lösen
der Wellengleichungen erfolgt mit Hilfe der Momentenmethode. Diese ist in [10, 52] ausführlich
beschrieben. Aufgrund extrapolierter S-Parameter für den 24 GHz Bereich sowie von Toleranzen
in der Herstellung der Photomaske, in der Belichtung, im Ätzprozess sowie von Positionierungs-
ungenauigkeiten entspricht die Simulation nicht den Messwerten des realisierten Aufbaus. Aus
diesem Grund wurde der Oszillator mehrfach mit leicht veränderten Maßen der Stubs aufgebaut
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und in Betrieb genommen. Der Aufbau des Oszillators wird, wie bereits in den Voraussetzungen
in Kapitel 4 beschrieben auf Rogers RT-Duroid 5880 vorgenommen. Als verwendetes aktives
Element wird der Transistor Agilent ATF 36163 im SOT 363 Gehäuse verwendet.

Der vollständige Aufbau ist in Abb. 5.2 zu sehen. Um Variationen des Aufbaus sowie der
Transistoren zu kompensieren wird die Gate-Source-Spannung über einen variablen Widerstand
eingestellt. Dies ermöglicht es später, auch die einzelnen, in einem Array verkoppelten Transi-
storen gegenseitig in den Fangbereich zu verschieben. In dem abgebildeten Aufbau ist zusätzlich
noch ein nach Kapitel 4.4 beschriebener Koppler für eine externe Synchronisation auf der ersten
Oberwelle zu erkennen. Die Koppeldämpfung des isolierten Kopplers beträgt 8,44 dB. Die Aus-
gangsleistung des Oszillators beträgt 3 dBm gemessen an 50Ω, bei einer Betriebsspannung von
2,4 Volt und einer Stromaufnahme von 30 mA.

Abb. 5.2: Aufgebauter Oszillator mit Antenne und Kopplung für externe Synchronisation

Die in Abb. 5.3 gezeigte Grafik stellt die simulierte Richtcharakteristik der in Abb. 5.2 ab-
gebildeten Patchantenne in der H-Ebene und in der E-Ebene dar. Die Richtcharakteristik wurde
nach den Gleichungen (4.53) und (4.54) berechnet. Die Darstellung erfolgt in Polarkoordinaten
und ist auf 0 dB normiert.
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Abb. 5.3: Richtcharakteristik des Oszillators mit einer einzelnen Patchantenne in der (a) H-Ebene und (b)
E-Ebene (simuliert).
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In Abb. 5.4 ist der Fangbereich des Oszillators bei Synchronisation auf der ersten Oberwelle
bei 24 GHz dargestellt. Deutlich zu erkennen ist, dass der Fangbereich∆f sowohl von der Lei-
stung der SynchronisationsquellePinj als auch von der SpannungUosz des Oszillators abhängt.
Die Abhängigkeit der Fangbandbreite von der eingeprägten Leistung kann durch eine Analyse
von Adlers Gleichung (2.24) erläutert werden. Vergrößert man die Leistung der Synchronisa-
tionsquelle, so steigt die Amplitudeρ und damit die Fangbandbreite an. Vergrößert sichρ, so
wächst∆ωf an. Da∆ωf die halbe Fangbandbreite darstellt, beträgt der gesamte Fangbereich um
die Mittenfrequenz des Oszillatorsω0±∆ωf . Eine SpannungsvergrößerungUosz des Oszillators
führt andererseits zu einer Vergrößerung der Amplitudeα und damit zu einer Verringerung der
Fangbandbreite. Neben den beiden Leistungsparametern würde auch eine Variation der GüteQ
des Oszillators eine Vergrößerung bzw. Verkleinerung der Fangbandbreite bedeuten. Diese ist
allerdings durch das Design festgelegt und daher nicht variabel. Innerhalb des Fangbereichs lässt
sich der Oszillator synchronisieren und in seiner Frequenz ziehen. Der Fangbereich beinhaltet
somit den Ziehbereich des Oszillators. Das Ziehen des synchronisierten Oszillators über den
Fangbereich hinaus ist nicht möglich [25].
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Abb. 5.4: Obere und untere Grenze des Fangbereichs in Abhängigkeit der eingeprägten Leistung auf der
ersten Oberwelle und der Biasspannung am Transistor des Oszillators.

In Abb. 5.5 ist, äquivalent zu Abb. 5.4 der Fangbereich des Oszillators auf der Grundwelle
über einen Koppler am Drainstub, Entwurf nach Kapitel 4.4, dargestellt. Die Empfindlichkeit
des Oszillators auf der Grundwelle ist signifikant größer im Vergleich zu einer Synchronisation
auf der ersten Oberwelle. Dies liegt neben der höheren Koppeldämpfung für die erste Oberwelle
auch an den Mischverlusten. Da der Oszillator bei Einprägen der ersten Oberwelle über die An-
tenne zuerst das eingeprägte Signal mit der selbsterzeugten Grundwelle abwärts mischt und erst
dann eine Synchronisation des Oszillators stattfindet, wird der Unterschied in der Empfindlich-
keit deutlich. In Abb. 5.6 ist ein Vergleich der beiden notwendigen Leistungen für die gleiche
Fangbandbreite dargestellt. Es wurden für zwei unterschiedliche Betriebspunkte die jeweiligen
Fangbandbreiten bei einer Kopplung auf der Grund- und Oberwelle aufgenommen. Der Ver-
gleich der Fangbandbreite bezieht sich auf die erste Oberwelle. Man erkennt deutlich, dass für
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ein Fangen auf der Grundwelle weniger Leistung als auf der Oberwelle notwendig ist. Weiter-
hin beträgt die Differenz zwischen den beiden Fangmechanismen relativ konstant 20 dB. Dies
spricht für ein Abwärtsmischen mit einem konstanten Mischverlust.
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Abb. 5.5: Obere und untere Grenze des Fangbereichs in Abhängigkeit der eingeprägten Leistung auf der
Grundwelle und der Biasspannung am Transistor des Oszillators.

Das Spektrum in Abb. 5.7 zeigt das auf 0 dBm normierte Ausgangssignal eines einzelnen
ungekoppelten Oszillators. Die Ausgangsleistung beträgt an 50Ω 3 dBm. Die Drain-Source-
Spannung beträgt in diesem Fall 2,4 V bei einem Strom von 30 mA. Daraus ergibt sich ein RF/DC
Wirkungsgrad von 1,4% für einen harmonischen Oszillator. Das Rauschen des ungekoppelten
Oszillators beträgt 83 dBc/Hz bei einer Ablage von 1 MHz.

Die Frequenzstabilität des einzelnen frei laufenden Oszillators ist in Abb. 5.8 zu sehen und
beträgt für eine Dauer von 10 s 131 kHz. Im Falle eines extern stabilisierten Oszillators hängt
die Stabilität von der Qualität der externen Quelle ab.

Die Veränderung der Frequenz des Oszillators über eine Veränderung der Temperatur ist
in der folgenden Tabelle, Tab. 5.1, dargestellt. Die Spannung am Oszillator beträgt hier kon-
stant 2,5 V. Der Gate-Source-Widerstand beträgt 470Ω. Jede Temperaturänderung wurde vor
Bestimmung von Frequenz und Stromaufnahme für 10 Minuten konstant gehalten, um eine An-
gleichung der Temperatur in den Komponenten zu erhalten. Da bereits nach 8 Minuten keine
Frequenzveränderung mehr stattfand, wurden mit 2 Minuten zusätzlicher Sicherheit 10 Minuten
als ausreichend festgelegt. Bei einer Temperaturveränderung von∆T + 60◦ beträgt die Fre-
quenzveränderung∆ω + 6, 75 MHz. In Zusammenhang mit dem oben erläuterten Fangbereich
des Oszillators bedeutet dies, dass ein synchronisierter Oszillator bei der in Tab. 5.1 dargestellten
Temperaturänderung in dem synchronisierten Zustand verbleibt.
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Abb. 5.6: Vergleich der beiden Fangbereiche zwischen Grund- und Oberwelle bei zwei unterschiedlichen
Oszillatorspannungen.

Temperatur Frequenz [GHz] Oszillatorstrom [mA]

22◦ 23,82675 28
40◦ 23,82938 27
60◦ 23,82975 26
82◦ 23,83350 25

Tab. 5.1: Temperaturstabilität des Oszillators
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Abb. 5.7: Spektrum eines einzelnen Oszillators
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Abb. 5.8: Stabilität eines einzelnen freilaufenden Oszillators für 10 s.



6. POWER COMBINING

Um hohe Leistungen bei 24 GHz zu erzeugen, sind unterschiedliche Methoden vorstellbar. Ne-
ben der einfachen, wenn auch technisch aufwendigen und teuren Methode eines integrierten
Verstärkers lassen sich auch hohe Leistungen durch die Kombination geringer Einzelleistun-
gen (Power Combining) erzeugen. Hierbei ist es möglich, die geringen Einzelleistungen vieler
Einzeloszillatoren in einem Leitungsnetzwerk zu kombinieren oder die Kombination der Einzel-
leistungen im Fernfeld zu erzeugen. Diese kostengünstige Art des Power Combinings soll im
folgenden beschrieben und realisiert werden. Hierfür ist die bilaterale Nachbarschaftkopplung
sowie die Überlagerung elektromagnetischer Wellen im Fernfeld notwendig [25, 53].

6.1 Bilaterale Nachbarschaftskopplung

Ein einfaches Beispiel der bilateralen Nachbarschaftskopplung ist in Abb. 6.1 für ein lineares
Array [27] dargestellt. Die Oszillatoren sind parallel gekoppelt. Das Koppelnetzwerk besteht aus
widerstandsbelasteten Übertragungsleitungen. Die Widerstände werden benutzt, um einerseits
die Intensität der Kopplung zu beeinflussen, und andererseits die notwendige Breitbandigkeit,
siehe Kapitel 3.2, zu gewährleisten. MitR = Z0 als Sonderfall erfüllt die Schaltung die gefor-
derten Eigenschaften. Die Y-Parameter bestimmen sich zu

Yij =


ηi

2Z0
+GL, i = j

−e−jβL

2Z0
, |i− j| = 1

0, sonst

(6.1)

∂Yij
∂(jω)

=


0, i = j
τge−jβL

2Z0
, |i− j| = 1

0, sonst

(6.2)

mit βl als elektrische Länge der Transmissionsleitung,ηi = (2 − δij − δiN ), δij als Kronecker
Deltafunktion, undτg als Gruppenverzögerung durch die Transmissionsleitung. Für eine Quasi
TEM-Leitung mit τg = βl/ω und für βl ≤ 2π ist die Bedingung (3.13) der Breitbandigkeit
für πRL/QZ0 � 1 erfüllt. Angenommen der erzwungene Zustand ist stabil und es giltε =
RL/2Z0 undΦ = βl, dann vereinfacht sich Gleichung (3.17) zu der idealen Gleichung (3.19)
der Nachbarschaftskopplung[18].
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Abb. 6.1: Einfaches Lineararray parallel gekoppelter Oszillatoren mit Koppel- und Lastnetzwerk.

6.2 Theorie der Fernfeldüberlagerung

Sowohl die hier vorgestellte Leistungskombination als auch die Steuerung des Radarstrahls, siehe
Kapitel 7, bedienen sich in dieser Arbeit der Methode der Überlagerung von elektromagnetischen
Wellen im Fernfeld. Zusätzlicher Vorteil der Überlagerung im Fernfeld ist, dass durch Variation
der Antennenabstände das Richtdiagramm den entsprechenden Gegebenheiten angepasst werden
kann. Antennen mit gerichteter Strahlung können durch Zusammenfassen mehrerer Einzelstrah-
ler zu einem Array synthetisiert werden. Unter Verwendung von [39, 54] lässt sich folgender
Gruppenfaktor zu einem linearen Array nach Abb. 6.2 berechnen:

FGR =
nx−1∑
γ=0

e−jγφ0xe−jβ0(rγ−r0) , (6.3)

unter der Voraussetzung gleicher Antennenelemente, dem gleichen Betrag für den Speisestrom
für alle Einzelstrahler|Iγ| = |I0|, gleiche gegenseitige PhasenverschiebungIγ+1

Iγ
= e−jφ0x, der

Ausdehnung in x-Richtung mit konstantem Abstanddx und keiner gegenseitigen Beeinflussung
der Strahler.

Der Gangunterschied zwischen demγ-ten Element und dem Element im Koordinatenur-
sprung beträgt nach Abb. 6.2

rγ − r0 = −γdx cosψ sin θ . (6.4)

Setzt man Gleichung (6.4) in Gleichung (6.3), so erhält man:

FGR =
nx−1∑
γ=0

(
e+j(β0dx cosψ sin θ−φ0x)

)γ
(6.5)

mit nx für die Anzahl der Antennenelemente,φ0x für die Phasenverschiebung des Speisestroms
zwischen den Elementen,dx für den Abstand zwischen den einzelnen Antennenelementen,ψ und
φ für die beiden Winkel unter denen der AufpunktP steht. Für die Betrachtung in der Ebene des
Lineararrays nach Abb. 6.3 istφ = π und0 ≤ ψ ≤ 2π. Mit β0 wird die Wellenzahl bezeichnet.
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dx

0      1       2      3      4      5      6      .....   n -1x

x

y

r0

r -r0 n

y

y=0

P

Abb. 6.2: Geometrische Schemadarstellung eines Antennenarrays für die Berechnung der Überlagerung
im Fernfeld.

Der Gruppenfaktor nimmt in Hauptstrahlrichtung den Wertnx an. Dies bedeutet, dass sich in
dieser Richtung die Abstrahlung gegenüber dem Einzelstrahler um den Faktornx erhöht. Wenn
die Hauptstrahlrichtung des Einzelstrahlers mit der Antennengruppe übereinstimmen, so erhöht
sich der Gewinn um

GGr = 10 log nx [in dB] . (6.6)

Der Gesamtgewinn berechnet sich daher als Summe aus dem Gewinn des Einzelstrahlers und
des Gruppenfaktors.

Gges = 10 log(nxGE) = 10 logGE + 10 log nx (6.7)

Die Gruppencharakteristik erhält man durch Normierung des Gruppenfaktors auf seinen Maxi-
malwert:

CGr(φ, ψ) =
|FGR(φ, ψ)|
|FGR(φ, ψ)|max

=
|FGR(φ, ψ)|

nx
. (6.8)

Auf diese Art lassen sich Leistungen im Fernfeld kombinieren. Eine Phasenverschiebungφ0x

zwischen den Elementen ermöglicht ein Neigen des Radarstrahls. Die Gesamtcharakteristik des
Antennenarrays ist gleich der GruppencharakteristikFGR multipliziert mit der Charakteristik der
Einzelantenne.

In Abb. 6.3 ist das Fernfeld eines Patchantennenarrays mit vier Elementen dargestellt. Durch
Variation des Abstandsdx der einzelnen Elemente lassen sich unterschiedliche Überlagerungs-
charakteristika darstellen:

Unter Veränderung der Phaseφ0x zwischen den einzelnen Elementen lässt sich die Radar-
keule im Fernfeld schwenken. Diese ist in der nachfolgenden Abb. 6.4 dargestellt. Es gilt dabei



64 6. Power Combining

36

32

28

24

20

16

12

8

4

0 dB

90
o

60o

30o

0o

-30o

-60o

-90o

36

32

28

24

20

16

12

8

4

0 dB

90o

60o

30o

0o

-30o

-60o

-90o

Abb. 6.3: Radarkeule eines Arrays mit vier Elementen und (a)0, 25λ bzw. (b)0, 75λ Einzelelementab-
stand.

zu beachten, dass die Gesamtcharakteristik sowohl die Einzelcharakteristik der Patchantenne als
auch die Gruppencharakteristik beinhaltet. Das bedeutet, dass das erhaltene Richtdiagramm bei
Durchlaufen des Winkels−π/2 ≤ φ0x ≤ π/2 immer in der Form des Einzelstrahlers liegt.
Die Darstellung in Abb. 6.4 ist sowohl für den Einzelstrahler als auch für das Array auf 0 dB
normiert.
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Abb. 6.4: Radarkeule eines Arrays mit vier Elementen und (a)π/6 bzw. (b)π/2 Phasendifferenz zwischen
den Elementen.

Die Überlagerung in den gezeigten Beispielen liegt in der H-Ebene der Strahler. Selbstver-
ständlich gilt dies jedoch auch für die E-Ebene, falls das Array eine geometrische Ausdehnung
(mehrere Strahler) in diese Richtung besitzt.

6.3 Theorie des Power Combining

Die Erzeugung hoher Leistungen entsteht, wie bereits erwähnt, durch eine Kombination der Ein-
zelleistungen im Fernfeld, siehe Kapitel 6.2. Für eine konstruktive Überlagerung in Haupstrahl-
richtung, senkrecht zur Fläche der Patchantenne, ist es notwendig, dass die abgestrahlte Leistung
aller Einzelelemente die gleiche Phasenlage hat. Dies ist durch die bilaterale Verkopplung der
Einzelemente zu erreichen, siehe Kapitel 6.1. In Abb. 6.5 ist eine mögliche Konfiguration ei-
nes Power Combining Arrays schematisch dargestellt. Die Oszillatoren sind gegenseitig bilateral
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verkoppelt. Das bedeutet, dass jeder Oszillator seine beiden nächsten Nachbarn synchronisiert
bzw. von ihnen synchronisiert wird (Nearest Neighborhood Coupling) [18].

Koppelnetz
frei laufender
Oszillator

Antenne

Abb. 6.5: Array für das Power Combining ohne externe Synchronisation.

Wird nun die erzeugte Leistung der untereinander phasensynchron schwingenden Oszilla-
toren je über eine Antenne abgestrahlt, so lassen sich im Fernfeld nach Gleichung (6.3) die
Leistungen der einzelnen Elemente durch Überlagerung kombinieren. Weiterhin ist es möglich,
durch unterschiedliche Abstände zwischen den Antennen unterschiedliche Abstrahlcharakteri-
stika zu erreichen. In Abb. 6.3 oben sind die unterschiedlichen Fernfeldüberlagerungen für ein
4x1-Array mit unterschiedlichen Antennenabständen vorgestellt worden.

Das gekoppelte Array kann entweder freilaufend oder stabilisiert gekoppelt werden. Bei der
freilaufenden Kopplung synchronisieren sich die Oszillatoren gegenseitig untereinander. Es wird
kein zusätzliches Signal von außen eingeprägt. Die Oszillatoren stabilisieren sich gegenseitig.
Bei der stabilisierten Kopplung wird zusätzlich über eine externe Quelle ein Signal auf einen
der beiden äußeren Oszillatoren eingeprägt. Der Vorteil hierbei ist, die zusätzliche Stabilität des
Gesamtsystems und die Möglichkeit das gekoppelte Array in der Frequenz zu ziehen und damit
die Frequenz zu verändern.

Im Folgenden werden zwei unterschiedliche Systeme für das Power Combining dargestellt.

6.4 Leistungsarray mit drei Elementen und externer Synchronisation

In Abb. 6.6 ist ein Entwurf eines Arrays zum Power Combining abgebildet. In diesem Fall sind
drei Oszillatoren über ihre Antennen miteinander verkoppelt. Weiterhin existiert ein zusätzli-
cher Anschluss für eine externe Synchronisation. Der in Kapitel 4.4 erwähnte Vorteil, dass die
Leitungslänge zwischen Antenne und Oszillator das Antennenrichtdiagramm und die Kopplung
nicht beeinflussen, wird in diesem Design genutzt. Die Oszillatoren befinden sich nicht auf einer
Ebene. Daher haben die Oszillatoren untereinander auch nicht die gleiche Phase an ihrem Ein-
gang, wohl aber an der Antenne, erzwungen über die Koppler, welche eine Phasenverschiebung
von 0◦ zwischen den Antennenelementen einstellen.

Die verwendeten Koppler haben eine Dämpfung von 8,44 dB. Die Koppelstärkeε beträgt
in diesem Entwurfε = 7. Die Breitbandigkeit ist nach Kapitel 3.2 erfüllt. Somit gilt die ideale
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Synchronisationseingang

24 GHz
Koppler

Abb. 6.6: Layout eines Arrays mit drei Elementen und externer Synchronisationsmöglichkeit.

Gleichung der Nachbarschaftskopplung.
Das Gesamtspektrum der drei gekoppelten Oszillatoren ist in Abb. 6.7 zu sehen. Das Rau-

schen verbessert sich von 83 dBc/Hz eines ungekoppelten Oszillator auf 85 dBc/Hz bei drei ver-
koppelten Oszillatoren ohne externe Synchronisation bei einer Ablage von 1 MHz. Das Rauschen
verbessert sich damit um 2 dB. Der bestenfalls zu erwartende Rauschwert wäre nach Gleichung
(3.56) um 4,77 dB besser. Das Richtdiagramm im Fernfeld ist in Abb. 6.8 zu sehen. Die Anten-
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Abb. 6.7: Spektrum von drei gekoppelten Oszillatoren ohne externe Synchronisation.

nenelemente haben einen Abstand von0, 75λ, daraus ergibt sich eine schmalere Radarkeule. Die
Hauptkeule ist auf 0 dB normiert. Deutlich zu erkennen ist auch die Ausbreitung der Nebenkeu-
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len sowie der Nullstelle zwischen den Keulen. Die stärksten Nebenkeulen sind um etwa 14,5 dB
schwächer. Der Gesamtgewinn des 3er Antennenarrays beträgt nach Gleichung (6.7) etwa 13 dB.
Die Kurzzeitstabilität der drei verkoppelten Oszillatoren hat nach Abb. 6.10 eine Bandbreite von
47 kHz.
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Abb. 6.8: Richtcharakteristik in der H-Ebene des drei Elemente Arrays mit0.75λ Antennenabstand.

In Abb. 6.9 ist das aufgebaute 3x1-Array dargestellt. Man erkennt deutlich die einzelnen
Komponenten.

Abb. 6.9: Aufbau eines Arrays mit drei Elementen und externer Synchronisationsmöglichkeit.

Die theoretisch erreichbare Gesamtleistung beträgt 7,8 dBm. Die erreichte Gesamtleistung
beträgt in diesem System 7 dBm. Dies ist ein Gewinn von 4 dB gegenüber einem einzelnen Os-
zillator mit 3 dBm. Die Leistung steigt damit um den Faktor 2,5. Die restlichen 0,8 dBm sind
Verluste, die durch das gegenseitige Koppeln entstehen. Darunter fallen die Verluste im Koppler
zwischen den Antennen, Verluste im Filter und Verluste, die bei dem Mischen des eingepräg-
ten Signals mit dem Oszillatorsignal entstehen, siehe Kapitel 2.3. Weiterhin kann bei diesem
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Abb. 6.10: Kurzzeitstabilität von drei verkoppelten Oszillatoren ohne externe Synchronisation für 10 s.

Design eine externe Quelle an das Array angeschlossen und das Array somit von außen syn-
chronisiert werden. Dadurch ist es möglich, alle drei gekoppelten Oszillatoren in der Frequenz
weiter zu stabilisieren und das Rauschen zu vermindern. Daneben kann das verkoppelte Array in
seiner Gesamtfrequenz durch die externe Quelle verschoben werden. Sind alle verkoppelten Os-
zillatoren optimal aufeinander eingestellt, dann ist der Ziehbereich mit dem in Abb. 5.4 für einen
Oszillator dargestellten identisch. Optimal eingestellt heißt in diesem Fall, dass die frei laufenden
Frequenzen der ungekoppelten Oszillatoren alle gleich sind und somit der daraus resultierenden
Frequenz im verkoppelten Zustand entsprechen. Ist dies nicht der Fall, so wird der Ziehbereich
entsprechend eingeschränkt. Die eigene Frequenz der drei miteinander verkoppelten Oszillatoren
ist nach Gleichung (3.33) die Mittenfrequenz der drei einzelnen Oszillatoren. Eine Erweiterung
um zusätzliche Elemente des linearen 3er Arrays ist ohne Probleme möglich. Zudem lässt sich
durch Variation des Fernfelddiagramms ein gewünschter Zielbereich einstellen. Mit zunehmen-
der Anzahl der Antennenelemente und damit auch Oszillatoren wird bei gleichbleibendem An-
tennenabstand die Keulenbreite immer schmaler und mit der zusätzlichen Leistung die maximal
erreichbare Entfernung immer größer.

6.5 Zweidimensionales Leistungsarray mit 16 Elementen

Dieses Power Combining-Konzept auf Grundlage des vorangegangenen Arrays stelle eine Be-
sonderheit dar. In der oben diskutierten Anordnung ist es nur möglich, eine Veränderung der
Richtcharakteristik in der H-Ebene zu erhalten. Eine Veränderung der Richtcharakteristik in der
E-Ebene ist auf die gleiche Weise möglich. Hierfür müssen die Antennen anstatt in der H-Ebene
in der E-Ebene nebeneinander angeordnet werden. Eine Kombination beider Möglichkeiten stellt
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das vorliegende 4x4 Antennenarray dar. Hier werden sowohl in der H-Ebene als auch in der E-
Ebene jeweils vier Oszillatoren über die Antennen gekoppelt. Das Besondere an diesem Design
ist, dass das 4x4-Array ein lineares Array mit 16 Elementen ist, wie in Abb. 6.11 zu erkennen
ist. Diese Art der Kopplung hat den Vorteil, dass weiterhin jeder Oszillator zwei Nachbarn hat,
die er synchronisieren kann bzw. von denen er synchronisiert werden kann. Ein Neigen der ent-
stehenden Radarkeule ist in diesem Array nicht möglich und auch nicht vorgesehen. Durch die
Größe und die Lage der Antennenelemente ist es nicht mehr möglich, den Aufbau planar zu ge-
stalten. In diesem Design mussten die Oszillatoren von den Antennen und der Koppelstruktur
getrennt werden. Die 16 Oszillatoren wurden auf zwei Substraten mit je acht Oszillatoren gefer-
tigt. Das gefaltete Antennenarray mit Koppelstruktur wurde auf einem weiteren Substrat separat
von den Oszillatoren gefertigt. Da es in diesem Design nicht möglich war, das gesamte Design
in einer Ebene zu entwerfen, wurden nun die Antennen auf der Vorderseite eines Trägers und die
Oszillatoren auf die Rückseite des Trägers montiert. Die Verbindung der Oszillatoren mit den
Antennen erfolgt mittels einer koaxialen Durchführung durch den Träger. Der Gesamtaufbau ist
in Abb. 6.11 und Abb. 6.12 zu sehen.

Antennen

Koppler
Durchkontaktierung

Vorderseite

5 mm

Abb. 6.11: Antennenarray mit koaxialer Durchkontaktierung.

Die zu diesem Array zugehörige Richtcharakteristik ist in den beiden Polargraphen Abb. 6.13
(a) und (b) zu sehen. Der Abstand der Antennenelemente ist in diesem Design unterschiedlich
gewählt. Er beträgt für die in der H-Ebene liegenden Antennenelementeλ/2 und für die in der
E-Ebene liegendenλ. Somit lässt sich wiederum mit dem Abstand der Antennenelemente die
Größe der Keulenbreite bestimmen.

Die koaxiale Durchkontaktierung, welche in diesem Design verwendet wurde, ist in Abb. 6.14
dargestellt. Die Dämpfung dieser Durchkontaktierung beträgt etwa 2,5 dB. Dies ist gemessen an
den 3 dBm Ausgangsleistung eines Einzeloszillators sehr viel. Die an den Antennen ankommen-
de Leistung beträgt hier nur noch 0,6 dBm. Die gemessene abgestrahlte Gesamtleistung beträgt
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Abb. 6.12: Aufbau von 16 Oszillatoren und koaxialer Durchkontaktierung zum Antennenarray.
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Abb. 6.13: Richtcharakteristik des 4x4 Arrays (a) H-Ebene mit0, 5λ Abstand und (b) E-Ebene mitλ
Abstand.

in diesem Design etwa 8,2 dBm. Rein rechnerisch müssten sich 12,6 dBm ergeben. Die übri-
gen 4,4 dBm sind auch hier wieder Verluste, die durch die gegenseitige Kopplung hervorgerufen
werden.

Abb. 6.14: Schemadarstellung der koaxialen Durchkontaktierung.

Eine mögliche Optimierung mit großem Potential bietet in diesem Design die Durchkon-
taktierung. Sie kann durch die verlustärmere Aperturkopplung ersetzt werden. Hierbei werden
die Antennen durch eine Koppelleitung oder einen Koppelschlitz auf der Rückseite des Anten-
nensubstrats angeregt. Nachteil bei dieser Methode ist, dass das Substrat beidseitig strukturiert
werden muss. Zudem sind zwei unterschiedliche Substrate für die Antennen und für die restli-
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che Struktur nötig. Eine Untersuchung dieser Koppelmethode konnte leider aus technologischen
Gründen in dieser Arbeit nicht vorgenommen werden. Behandelt wird diese Art der Kopplung
beispielsweise in [40, 49]. Eine Erweiterung des vorhandenen 4x4 Arrays ist möglich, auch eine
asymmetrische Vergrößerung auf beispielsweise 4x5. Allerdings muss in diesem Fall die Koppel-
stärke für die gegenseitige Kopplung vergrößert oder die Durchgangsdämpfung stark reduziert
werden, da sonst eine stabile Kopplung nicht gewährleistet werden kann. In Abb. 6.15 ist das
Spektrum des gekoppelten Arrays zu sehen. Die Schwankungsbandbreite über 10 s beträgt 52
kHz, siehe Abb. 6.16. Das Rauschen der 16 gekoppelten Oszillatoren beträgt -96 dBc/Hz bei
einer Ablage von 1 MHz. Der Gesamtgewinn des 16er Antennenarrays beträgt nach Gleichung
(6.7) etwa 20 dB. Eine externe Kopplung für eine zusätzliche Stabilisierung bzw. die Verschie-
bung im 24 GHz ISM-Band ist hier nicht implementiert. Die Implementierung ist jedoch ohne
Probleme über eine der beiden Randantennen möglich. Auch eine Stabilisierung auf der Grund-
welle bei 12 GHz mittels des in Kapitel 4.4 beschriebenen Richtkopplers ist möglich.
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Abb. 6.15: Spektrum von 16 gekoppelten Oszillatoren ohne externe Synchronisation.
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Abb. 6.16: Stabilität von 16 verkoppelten Oszillatoren ohne externe Synchronisation für 10 s.



7. STRAHLSTEUERUNG

Einige Anwendungen erfordern zusätzlich zu der höheren Leistung des vorangegangenen Power
Combining eine Radarkeule, die sich neigen lässt. Im Folgenden soll gezeigt werden, dass es
unter Verwendung der Injektionssynchronisation möglich ist, die Hauptstrahlrichtung der durch
Überlagerung erzeugten Radarkeule in ihrem Abstrahlwinkel zu verändern.

7.1 Theorie der Strahlsteuerung

In Kapitel 6 wurde gezeigt, dass innerhalb eines Oszillatorarrays eine Phasenbeziehung zwischen
den einzelnen Oszillatoren erzeugt werden kann. Damit ist es möglich, ein Array verkoppelter
Oszillatoren für das Erzeugen hoher Leistungen zu realisieren. Eine Erweiterung dieses Systems
besteht darin, den durch Überlagerung entstehenden Radarstrahl durch ein phasenverschobenes
Signal zu neigen. Ein großer Vorteil hierbei ist, dass auf die Verwendung von Phasenschiebern
für jedes Einzelelement verzichtet werden kann [55, 56]. Die Erweiterung zu dem bisher vorge-
stellten System besteht darin, dass an den beiden Randoszillatoren ein externes Signal eingeprägt
wird. Hierbei ist es möglich, bei entsprechender Phasenverschiebung das über die Antennen ab-
gestrahlte Fernfeld so zu verändern, dass sich das Hauptmaximum der Radarkeule in beide Rich-
tungen in Abhängigkeit der Phasenverschiebung der externen Signale bewegt.

cos (winj t- )t

Koppelnetz

externe Quelle

Phasen-
schieber

frei laufender
Oszillator

cos winjt

Antenne

Abb. 7.1: Schemadarstellung eines bilateral verkoppelten Arrays für die Steuerung des Radarstrahls.

Ein erster Ansatz eines solchen Systems ist in [4] zu finden. In Abb. 7.1 ist das Schema
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dieses Systems zu sehen. Das verwendete Verfahren beruht auf der gegenseitigen Kopplung der
direkten Nachbarn über ein Koppelnetzwerk. Die beiden externen Signale, die an den beiden
äußeren Oszillatoren eingeprägt werden, haben hier die gleiche Frequenz und die gleiche Lei-
stung. Der Unterschied zwischen den beiden Signalen ist die Phasenlage zueinander. Über einen
Phasenschieber lässt sich die Phasenlage der beiden Injektionsleitungen zueinander verändern.
An den beiden äußeren Oszillatoren liegt ein Signal gleicher Frequenz und Leistung, aber mit
unterschiedlicher Phasenlage an. Unter bestimmten Voraussetzungen wird nun die eingeprägte
Phasendifferenz gleichmäßig zwischen den einzelnen Oszillatoren aufgeteilt. Es entsteht somit
ein konstanter Phasenverlauf. Dies kann mit Hilfe von Gleichung (3.19) erklärt werden. Ange-
nommen, es giltΦ = 0, dann wird Gleichung (3.19) vereinfacht zu

dφi
dt

= (ωi − ωinj)−∆ωf [sin(φi − φi−1) + sin(φi − φi+1)] +
ωi
2Q

ρi
αi

sin(ψi − φi) (7.1)

mit i = 1, . . . , N , wobei gilt, dass alle Terme mit Index0 oderN + 1 vernachlässigt werden
können. In der Konfiguration von Abb. 7.1 existieren zwei injizierte Signale mit

ρi =

{
ρ, i = 1 oderi = N

0, sonst
. (7.2)

Es wird voraussetzt, dass die Stärke des injizierten Signals so groß ist wie die Stärke der Kop-
pelsignale zwischen den Oszillatoren,ρ = ε. Man erhält als gültige Lösung für Gleichung (7.1)
einen konstanten Phasenverlauf, gegeben durchφi − φi−1, vorausgesetzt, dass gilt

ωinj=


ω1 + ∆ωf [sin ∆φ+ sin(ψ1 − φ1)], i = 1

ωi, 2 ≤ i ≤ N − 1

ωN + ∆ωf [− sin ∆φ+ sin(ψN − φN)], i = N

. (7.3)

Dies gilt, wenn man voraussetzt, dass alle freilaufenden Frequenzen gleich sind mit der Frequenz
des injizierten Signals,ωi = ωinj. Damit gilt φ1 − ψ1 = ∆φ undψN − φN = ∆φ. Es wird
weiterhin angenommen, dass eines der eingeprägten Signale eine gemeinsame Phasenreferenz
stellt, die mitψ1 = 0 bezeichnet wird. Das bedeutet, dassφi = i∆φ ist. Daher gilt

ψN = (N + 1)∆φ . (7.4)

Ein konstanter Phasenverlauf ist damit die Lösung für Gleichung (7.1), vorausgesetzt, dass die
injizierten Signale eine relative Phasendifferenz haben, nach Gleichung (7.4). Dies impliziert,
dass die Phasendifferenz zwischen den eingeprägten Signalen gleichmäßig über das Array ver-
teilt wird. Bezeichnet man in der Stabilitätsprüfung dieses Ergebnisses die Phasenstörung alsδφ,
so erhält man aus Gleichung (7.1):

d

dt
δφ = −∆ωf cos ∆φAδφ (7.5)

mit A als identische Matrix, die bereits in Verbindung mit Gleichung (3.23) diskutiert wurden.
Deshalb ist die konstante Phasenlösung stabil, vorausgesetzt dasscos ∆φ > 0 ist, was wiederum
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die Einschränkung aus Gleichung (3.32) impliziert. Wie bei allen Systemen auf Basis einer ein-
fachen Injektionssynchronisation beträgt die maximale Phasendifferenz zwischen den benach-
barten Oszillatoren±π/2. Dies ergibt für ein Array mitdx = λ0/2 als Antennenabstand einen
maximalen Scanwinkel von 30◦ auf jede Seite.

Eine Erweiterung des Scannbereichs lässt sich durch einen veränderten Aufbau erreichen
[57]. Die Gleichung für den Scanwinkel kann mit

∆φ =
2πdx
λ

sin(Θscan) (7.6)

und einem Antennenabstand vondx = λ/2 zu

Θscan = sin−1

[
∆φ

π

]
(7.7)

umformen.
Das Ausgangssignal eines beliebigen Oszillators des Arrays ist proportional zucos(2πf +

n∆φ). Wenn nun ein Frequenzverdoppler zwischen Antenne und Oszillator implementiert ist,
wird die Antenne von einem Signal, welches proportional zucos(4πf +2n∆φ) ist, gespeist. So-
mit beträgt die Phasenlage zwischen benachbarten Elementen2∆φ. Mit einem Antennenabstand
von dx = λ/2 beträgt damit der maximale ScanwinkelΘscan = ±90◦ wie aus Gleichung (7.7)
zu sehen ist. Mit dieser Option ist es möglich, einen Gesamtscanbereich von180◦ abzudecken
[5, 58].

7.2 Array mit fünf Elementen und externer subharmonischer Synchronisation

Die Einprägung eines Signals gleicher Frequenz mit unterschiedlicher Phase an den beiden äuße-
ren Oszillatoren lässt sich beispielsweise mit der in Abb. 7.2 dargestellten externen Beschaltung
erreichen. Die Einprägung des externen Signals erfolgt in diesem Abschnitt über die Antennen,
bei 24 GHz, der ersten Oberwelle des Oszillators. Das von der externen Quelle bereitgestell-
te Signal an Port 1 wird über einen Richtkoppler, hier ein Ratrace, auf die beiden Ports 2 und 4
aufgeteilt. Durch die Länge der beiden Zuleitungen vom Koppler zu den beiden externen Oszilla-
toren lässt sich die Phasenlage zwischen dem Eingang an Port 1 und den beiden Kopplern an den
äußeren Antennen auf 0◦ einstellen. Da Port 3 des Ratraces nicht benötigt wird, ist dieser über
einen 50Ω Widerstand gegen Masse abgeschlossen. Damit werden die an Port 3 anliegenden Si-
gnale näherungsweise reflexionsfrei gegen Masse kurzgeschlossen. Liegt nun ein externes Signal
an Port 1 an, so wird dieses zu gleichen Leistungsanteilen auf Port 2 und 4 aufgeteilt. Verändert
man an einer der beiden Zuleitungen die Ausbreitungsgeschwindigkeit der elektromagnetischen
Welle, so führt dies zu einem Phasenunterschied zwischen den beiden Zuleitungen und damit zu
einem Phasenversatz zwischen den beiden Randoszillatoren. Der eingeprägte Phasenversatz teilt
sich gleichmäßig über die fünf Oszillatoren des Arrays auf. Im Fernfeld erzeugt dieser Phasen-
versatz zwischen den einzelnen benachbarten Oszillatoren ein Neigen der Hauptstrahlrichtung in
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Abhängigkeit der angelegten Phasenverschiebung. Die Ausbreitungsgeschwindigkeit einer elek-
tromagnetischen Welle lässt sich durch

vph =
c0√
εreff

(7.8)

berechnen. Durch Verändern vonεreff lässt sich die Phasenausbreitungsgeschwindigkeit der Mi-
krostreifenleitung beeinflussen. Für die Berechnung vonεreff in Mikrostreifenleitern breitet sich
ein Teil des elektromagnetischen Feldes in der Luft aus. Legt man nun beispielsweise eine Ke-
ramik auf einen Teil der Mikrostreifenleitung, so verändert man für diesen Teil der Leitungεreff

und damit die Phasenausbreitungsgeschwindigkeit nach Gleichung (7.8) und erzeugt damit eine
Phasenverschiebung. Dieser Aufbau repräsentiert einen sehr einfachen Phasenschieber.

Port 1 Port 2

Port 3

Port 4

λ/4

λ/4

λ/43λ/4

Abb. 7.2: Ratrace Koppler zur Aufteilung der Leistung an den Ports 2 und 4 bei Einspeisung an Port 1.

In Abb. 7.3 ist der gesamte Aufbau mit Ratrace, Phasenverschiebungsleitung und den fünf
gekoppelten Oszillatoren zu sehen.

Ohne eine Keramik beträgt die Phasendifferenz zwischen den beiden Randoszillatoren 0◦.
Damit steht die Radarkeule senkrecht auf der Antennenfläche. In Abb. 7.4 ist das simulierte und
das gemessene Richtdiagramm des 5er Arrays dargestellt. Der Antennenabstand beträgt hierλ/2.
Der Unterschied zwischen der gemessenen und der simulierten Kurve hat mehrere Ursachen. Die
gemessene Kurve wurde in 5◦ Schritten aufgenommen, was die Auflösung erheblich begrenzt.
Weiterhin strahlen in diesem Aufbau nicht nur die Antennen, sondern auch sämtliche Leitungen
ab, was zu einer zusätzlichen Überlagerung führt. Wichtig ist, dass die Hauptstrahlrichtung senk-
recht auf der Antennenoberfläche steht und dass es nach links und rechts, zu größeren Winkeln
hin, eine deutliche Absenkung der Nebenkeulen und der Restabstrahlung der Schaltung gibt. In
den beiden folgenden Abbildungen 7.5 (a) und (b) sind die beiden Richtcharakteristiken mit -10◦

und +10◦ Neigung der Hauptstrahlrichtung zu sehen. In beiden Fällen wurde eine Phasenver-
schiebung mit Hilfe von Keramikplättchen auf den Zuleitungen erzeugt.

In Abb. 7.6 ist das Spektrum des 5er-Arrays dargestellt. Das Rauschen beträgt -88 dBc/Hz
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Ratrace

Patchantenne

Koppler

Verzögerungsleitung

5 mm

Abb. 7.3: Aufbau eines Arrays mit fünf Elementen und Ratrace.

bei einer Ablage von 1 MHz. Der Gewinn des Antennenarrays beträgt 14,22 dB. Über einen
Zeitraum von 10 s beträgt die Kurzzeitstabilität 100 kHz, siehe Abb. 7.7.
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Abb. 7.4: Richtcharakteristik des Arrays ohne Phasenverschiebung zwischen den Elementen.
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Abb. 7.5: Richtcharakteristik des Arrays mit einer Neigung der Radarkeule um±10◦.
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Abb. 7.6: Spektrum von fünf gekoppelten Oszillatoren ohne externe Synchronisation.
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Abb. 7.7: Stabilität von fünf gekoppelten Oszillatoren ohne externe Synchronisation für 10 s.
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7.3 Array mit neun Elementen und externer Grundwellensynchronisation

Gegenüber dem zuvor behandelten 5er Array, in dem mit Hilfe einer Signalquelle bei 24 GHz
eine Phasenverschiebung über Leitungen erzeugt wurde, die dann zu einer Änderung der Haupt-
strahlrichtung geführt hat, stehen in dem vorliegenden 9er Array zwei Signalquellen zur Verfü-
gung. Die beiden Signalquellen arbeiten bei einer Frequenz von 12 GHz, was der Grundwelle
der Oszillatoren entspricht. Damit wird das vorliegende Array auf der Grundwelle bei 12 GHz
synchronisiert. Der unter Kapitel 4.4 entworfene Richtkoppler wird hier für die Synchronisation
der beiden äußeren Oszillatoren verwendet. Die Verkopplung der Oszillatoren untereinander er-
folgt weiterhin auf der ersten Oberwelle bei 24 GHz. In Abb. 7.8 ist der Aufbau des 9er Arrays
mit den beiden externen Kopplern für eine Grundwellensynchronisation zu sehen.

Abb. 7.8: Aufbau eines Arrays mit neun Elementen für das Einprägen einer Phasenverschiebung auf der
Grundwelle.

Jeder der beiden äußeren Oszillatoren wird mit einer der beiden externen Synchronisations-
quellen verbunden. Um zu gewährleisten, dass die beiden externen Quellen ein sowohl frequenz-
als auch phasensynchrones Signal liefern, werden beide Quellen zusätzlich untereinander syn-
chronisiert. Dies geschieht mit Hilfe eines 100 kHz Synchronisationssignals zwischen beiden Ge-
räten. Um eine Phasenverschiebung zwischen den beiden Synchronisationseingängen des Arrays
zu erzeugen, befindet sich in einem Synchronisationspfad ein Phasenschieber, wie in Abb. 7.1
schematisch dargestellt. In Abb. 7.9 ist das Richtdiagramm des Antennenarrays ohne Phasendif-
ferenz zwischen den beiden äußeren Oszillatoren zu sehen.

Die gestrichelte Linie entspricht hier der Simulation, während die durchgezogene Linie das
Messergebnis darstellt. Die Messung wurde mit einer Winkelauflösung von 5◦ aufgenommen.
Deutlich zu erkennen ist die Hauptstrahlrichtung mit einem steilen Abfall der Leistung nach
beiden Seiten. Die dann beginnenden Nebenkeulen sind gegenüber der Simulation zu groß und
stimmen nur annähernd mit den simulierten Ergebnissen überein. Dies ist auf einen zusätzliche
Abstrahlung der gesamten Schaltung zurückzuführen. Verbesserung schafft hier entweder ei-
ne Abschirmung der Schaltung, wobei eine Rückwirkung auf die Oszillatoren verhindert werden
muss, oder eine räumliche Trennung der Antennen von den Oszillatoren, wobei hier das Problem
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Abb. 7.9: Richtcharakteristik des Arrays ohne externe Phasenverschiebung.

der Verbindung zwischen Antenne und Oszillatoren besteht, siehe Durchkontaktierung Kapitel
6.5. Im Folgenden wurde der Messempfänger in 22,5◦ Schritten auf einer Kreisbahn um das
Array bewegt, und mit dem Phasenschieber die Hauptradarkeule so nachgeführt, dass das Maxi-
mum des Arrays auf den Empfänger ausgerichtet ist. Da die Gesamtcharakteristik des Arrays die
Einzelcharakteristik des Patchs multipliziert mit der Gruppencharakteristik ist, siehe Kapitel 6.2,
muss sich die maximal in eine Richtung abgestrahlte Leistung normiert auf das Maximum bei
0◦ auf der normierten Abstrahlcharakteristik einer einzelnen Patchantenne bewegen. Simulation
und Messung sind in Abb. 7.10 dargestellt.

Weiterhin ist in Abb. 7.10 zu erkennen, dass die Neigung der Hauptstrahlrichtung über 30◦

hinausgeht. Dies zeigt, dass die Erweiterung des Scannbereichs nach Gleichung (7.7) auch in
diesem Fall gilt. Der Oszillator wirkt somit im Sinne der Gleichung (7.6) als Verdoppler und
erweitert somit den Scannbereich des Arrays auf theoretisch±90◦ bei einem Antennenabstand
vonλ/2.

Die Erweiterung auf einen Scanbereich von±90◦ ist insofern theoretisch, da mit zunehmen-
der Neigung der Radarkeule, Abb. 7.11, gegen einen der beiden Grenzwinkel auf der entgegenge-
setzten Seite die Leistung der Nebenkeule steigt, wobei gleichzeitig die Hauptkeule an Leistung
verliert. In Abb. 7.12 ist dieser Fall dargestellt. Man erkennt deutlich, dass die abgestrahlte Ma-
ximalleistung des Arrays der Abstrahlcharakteristik des Einzelpatchs folgt und bei maximaler
Neigung zwei Maxima vorhanden sind.

Der maximale Winkel, der von der resultierenden elektromagnetischen Welle beim Einschal-
ten des Systems „angesprungen“ werden kann, bestimmt sich aus der Anzahl der Arrayelemente
und der maximalen Phasendifferenz, die zwischen den beiden äußeren Oszillatoren eingestellt
werden kann. Die weiteren Winkel bis zu den Grenzwinkeln± 90◦ lassen sich nur durch ein
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Abb. 7.10: Relativer Leistungsvergleich zwischen dem gemessenen, maximalen Leistungswert des gesteu-
erten Radarstrahls und der Richtcharakteristik einer Patchantenne.
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Abb. 7.11: Neigung des Radarstrahls um 30◦ bei einer Phasenverschiebung vonπ/2 zwischen zwei be-
nachbarten Elementen.
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Durchfahren der Phasen einstellen. Ein direktes „Anspringen“ dieser Winkel ist nicht möglich.
In dem vorliegenden Array beträgt der maximal „anspringbare“ Winkel±14, 4◦ bei einer Pha-
sendifferenz von±359, 9◦.
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Abb. 7.12: Richtdiagramm bei einer Phasenverschiebung vonπ zwischen zwei benachbarten Elementen.

In Abb. 7.13 ist das Spektrum der neun verkoppelten Oszillatoren abgebildet. Das Rauschen
beträgt ohne externe Synchronisation -102 dBc/Hz bei einer Ablage von 1 MHz. Die Kurzzeit-
stabilität ist in Abb. 7.14 dargestellt. Sie beträgt 47 kHz.
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Abb. 7.13: Spektrum von neun gekoppelten Oszillatoren ohne externe Synchronisation.

Wie in den beiden zuletzt vorgestellten Schaltungen ersichtlich ist, wird entweder bei einer
Frequenz von 24 GHz oder von 12 GHz mindestens eine Quelle und ein Phasenschieber benö-
tigt, um eine Strahlsteuerung zu ermöglichen. Für den Fall einer periodischen Abtastung besteht
allerdings auch die Möglichkeit, eine sich periodisch ändernde Phase einzuprägen. Dies gelingt,
indem man eine sich periodisch in der elektrischen Länge ändernde Leitung anstelle des Phasen-
schiebers einsetzt oder indem man eine Frequenzdifferenz∆f = |finj1 − finj2| zwischen den
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Abb. 7.14: Stabilität von neun gekoppelten Oszillatoren ohne externe Synchronisation für 10 s.

beiden externen Quellen mitfinj1 undfinj2 herstellt. Angenommen, die Frequenzdifferenz zwi-
schen den beiden Oszillatoren beträgt 1 Hz, so bedeutet dies, dass innerhalb einer Sekunde einer
der beiden Oszillatoren eine Schwingungsperiode mehr ausführt als der andere. Das bedeutet
aber auch, dass während einer Schwingungsperiode eine Differenz in der Phase von83, 33◦e−12

entsteht, gemäß

∆φ =
finj1

finj2 − finj1
. (7.9)

Das Einprägen unterschiedlicher Frequenzen führt also zu einer periodischen Phasenver-
schiebung und daher zu einer periodischen Veränderung der Phasendifferenz. In Abb. 7.15 ist
das Scannen mit einer periodischen Veränderung der Phasenlage zu erkennen. Eine Amplituden-
demodulation des von dem Array ausgesendeten periodischen Signals ergibt eine Sinusschwin-
gung. Das zeigt, dass eine periodische Phasenveränderung durch eine Frequenzdifferenz zwi-
schen den beiden externen Quellen erzeugt wird und das Array diese Phasenveränderung auch
übernimmt und der Radarstrahl dadurch permanent periodisch gesteuert wird. In diesem Fall
erfolgt die Auslenkung über den vollen Winkelbereich von -90◦ über 0◦ bis +90◦. Die Radarkeu-
le bewegt sich dabei nur in eine Richtung kontinuierlich, mit oder gegen den Uhrzeigersinn in
Abhängigkeit der angelegten externen Frequenzen.

Das hier gezeigte periodische Scannen ist wesentlich robuster und kostengünstiger als bishe-
rige Systeme mit Phasenschiebern und damit für viele Anwendungen, beispielsweise im Auto-
mobilbereich, sehr attraktiv.
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Abb. 7.15: Kontinuierliches Scannen des Radarstrahls bei Einprägen einer Frequenzdifferenz zwischen
den beiden äußeren Oszillatoren.
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8. EMPFÄNGER

Die bisher vorgestellten Konzepte dienten ausschließlich dazu, einen bestimmten Bereich mit-
tels elektromagnetischer Wellen zu bestrahlen. Für eine Detektion von Objekten, beispielsweise
für die Hinderniserkennung ist neben dem reinen Senden des Signals auch ein Empfang des am
Hindernis reflektierten Signals sowie dessen Auswertung nötig. In der Dissertationsschrift [10]
sowie der Diplomarbeit [47] wurden unterschiedliche Konzepte der Umgebungsdetektion vorge-
stellt. Das letztgenannte Konzept ist bereits für eine Objektdetektion bei einer Frequenz von 24
GHz ausgelegt. Daher soll dieses Konzept im Verlauf dieses Kapitels näher vorgestellt werden
und als Vergleich dienen.

8.1 Funktionsprinzip eines monostatischen Dopplerradars

Die grundlegende Funktionsweise jedes Radarsystems ist die Bestimmung von Objektparame-
tern eines vom Sensor entfernt befindlichen Zielobjekts mit Hilfe elektromagnetischer Wellen.
RADAR steht für die englische Bezeichnung „radio detection and ranging“. Die berührungslose
Bestimmung von Objektparametern geschieht in der Regel in drei Schritten [59]:

1. Aussendung einer elektromagnetischen Welle zum Zielobjekt

2. Reflexion eines Teils der ausgesandten Welle am Zielobjekt

3. Detektion der zum Sensor zurückreflektierten Welle

Durch Vergleich der vom Zielobjekt reflektierten Welle mit der ursprünglich gesendeten Welle
lassen sich unterschiedliche Parameter des Rückstreuobjekts feststellen, wie beispielsweise:

• Richtung maximaler detektierbarer Leistung

• Frequenz der reflektierten Welle

• Phase der reflektierten Welle

Befinden sich hierbei Sender und Empfänger des Sensors an einem geometrischen Ort, so spricht
man von einem monostatischen Radarsystem. Dieser Fall soll hier näher betrachtet werden.

Das Dauerstrichradar zählt zu den einfachsten und ältesten Radarformen. Sein Funktionsprin-
zip soll hier stark vereinfacht wiedergegeben werden. Eine genauere Analyse ist in [10] nachzu-
lesen. In einem Dauerstrichradar wird eine elektromagnetische Welle der Frequenzf0 von einem
Sender zu einem Radarziel ausgesendet. Das Radarziel bewegt sich mit der Geschwindigkeitv
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Abb. 8.1: Schematische Darstellung eines monostatischen Dopplerradars.

relativ zum Sensor. Beim Auftreffen der Welle wirkt das Zielobjekt als bewegter Empfänger, bei
der erneuten Aussendung als bewegter Sender (Reflexion).

Die Reflexion am Zielobjekt hat zur Folge, dass sich die reflektierte Welle durch den Dopp-
lereffekt in ihrer Frequenzf1 leicht von der Frequenzf0 der ausgesandten Welle unterscheidet.
Es gilt dabei [60]:

f1 = f0 +
2f0

c0
v, für (v/c0)

2 � 1 . (8.1)

Nähert sich das Ziel dem Sensor an, so istf1 > f0, bewegt sich das Ziel vom Sensor weg, gilt
f1 < f0. Aussendung und Empfang der elektromagnetischen Welle kann durch einen selbstmi-
schenden Oszillator mit Antenne erfolgen. Im ZF-Kreis eines Mischers bildet sich für den in
Abb. 8.1 beschriebenen Fall die DifferenzfrequenzfD aus. Sie wird auch als „Dopplerfrequenz“
bezeichnet. Sie lässt sich berechnen durch

fD = f1 − f0 =
2f0

c
v0 . (8.2)

Der Betrag vonfD ist proportional zur relativen Geschwindigkeitv zwischen dem Zielobjekt
und dem Sensor. Durch die Bestimmung vonfD kann die Geschwindigkeit des Zielobjekts be-
rührungslos gemessen werden.

8.2 Empfänger

Wie im vorangegangenen Kapitel bereits erläutert, ist bei einem monostatischen Radarsystem
der Sender und der Empfänger an dem gleichen geometrischen Ort. Der Radarsensor beinhaltet
damit sowohl den Sender als auch den Empfänger. Einige mögliche Sender wurden in den vor-
herigen Kapiteln bereits vorgestellt. Im Folgenden werden zusätzliche Überlegungen bezüglich
des Signalempfangs für linear verkoppelte Antennenarrays angestellt.

Der in [47] vorgestellte Radardetektor, siehe Abb. 8.2, beinhaltet neben dem Oszillator zu-
sätzlich einen Verstärker und einen Ringmischer mit Dioden für das Umsetzen des empfange-
nen Signals. Das vom Oszillator erzeugte Signal wird mit Hilfe des Verstärkers leicht verstärkt.
Hauptsätzlich dient der Verstärker als Isolator gegen eine aus dem Ratrace rücklaufende Wel-
le. Ein Teil der Leistung des Signals im Ratrace wird als LO-Leistung für das Aussteuern der
Mischerdioden verwendet. Der restliche Teil des Oszillatorsignals wird über die Antenne abge-
strahlt. Das am Zielobjekt reflektierte und über die Antenne empfangene Signalf1 wird an den
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Abb. 8.2: Aufbau eines Radarsensors mit Oszillator, Verstärker, Diodenmischer und Patchantenne.

beiden Dioden mit dem Originalsignalf0 zu fD heruntergemischt. Das resultierende Dopplersi-
gnal wird an Port 5 ausgekoppelt.

Das oben beschriebene Konzept lässt sich jedoch für eine Anwendung in einem linear ge-
koppelten Antennenarray nicht adaptieren, da der Koppelpfad zwischen Antenne und Oszillator
für eine Synchronisation bidirektional ausgelegt sein muss. Dies schließt die Verwendung eines
Verstärkers aus.

Weiterhin ist wichtig, dass die Leistung, die jede Antenne des Arrays erhält und über die
auch die Nachbarn synchronisiert werden, gleich ist. Daraus folgt, dass das Ratrace als Empfän-
ger nur verwendet werden kann, wenn in jedem Arrayelement ein entsprechender Ringmischer
implementiert wird.

Es bleibt noch die Möglichkeit, mit einem externen Empfänger zu arbeiten. Hierbei muss
allerdings darauf geachtet werden, dass der Empfänger die gleiche Frequenz wie das Array
hat. Außerdem darf der Empfänger keine Leistung über die Antenne abstrahlen, da sonst die
durch das Antennenarray mittels Überlagerung im Fernfeld erzeugte Richtcharakteristik verän-
dert wird. Möglich ist dies durch einen reinen Empfänger, der an das mittlere Arrayelement über
einen Koppler synchronisiert wird. Dafür ist eine Isolierung vom Ratrace zur Antenne, nicht aber
von der Antenne zum Ratrace notwendig. Weiterhin muss die Koppelleistung ausreichend sein,
um durch das Ratrace den Oszillator zu synchronisieren. Es darf sich kein Verstärker zwischen
Oszillator und Ratrace befinden. Dies wäre eine Möglichkeit, ein bistatisches Radarsystem in
einem linear verkoppelten Antennenarray mittels externer Empfangsantenne zu realisieren. Aus
technologischen Gründen war es jedoch in dieser Arbeit nicht möglich, ein System dieser Art
aufzubauen und zu vermessen.

Eine weitere Möglichkeit besteht darin, den Oszillator selbst als Mischer für das Dopplersi-
gnal zu verwenden. Die Vorteile bei einer solchen Verwendung sind offensichtlich:

• Keine zusätzliche Empfängerschaltung notwendig

• Empfänger läuft frequenz- und phasensynchron mit dem Sender im Gesamtarray

• Keine zusätzliche Antenne für den Empfang



90 8. Empfänger

• Empfang über mehrere Antennen möglich

Der Nachteil an dieser Empfangsart ist jedoch, dass das Rauschen des Oszillators bzw. des Emp-
fängers sehr groß ist. Für einen solchen Betrieb wird vorausgesetzt, dass der Transistor des Oszil-
lators das empfangene Signalf1 bei 24 GHz, also der ersten Oberwelle, mit der eigenen Oberwel-
le f0 bei 24 GHz nach unten mischt, um das DopplersignalfD zu erhalten. Die Funktionsweise
des Mischens dieser beiden Signale entspricht dem in Kapitel 2.3 beschriebenen Vorgang. Un-
terschiedlich ist hierbei nur, dass beide Signale bei der ersten Oberwelle des Oszillators liegen.

Weiterhin stehen zwei unterschiedliche Konzepte für den Empfang zur Auswahl. Entweder
wird der Empfang über eine Antenne realisiert, oder über mehrere Antennen. In [61] ist ein
System unter Verwendung aller Arrayelemente vorgestellt, siehe Abb. 8.3. Neben der größeren
Empfangsfläche bietet es zusätzlich die Möglichkeit, die Richtung, aus der das reflektierte Signal
kommt, zu bestimmen, ohne die Radarkeule zu bewegen.

Antenne

ZF-Ausgang
Mischer

Oszillator

Externe
Synchronisation

Koppelnetz

Abb. 8.3: Schemadarstellung eines Empfangsarrays unter Verwendung aller Antennenelemente.

8.3 Messergebnisse

Da sowohl bei einem einzelnen Empfangselement als auch bei einem ganzen Array empfan-
gender Antennen an jedem Einzeloszillator das Signal gemischt wird, erfolgt die Untersuchung
der Qualität des empfangenen Signals an einem einzelnen Arrayelement. Das heruntergemischte
DopplersignalfD liegt zwischen den beiden Anschlüssen Gate und Source des Transistors an,
siehe Abb. 8.4. Mit einem einfachen Verstärker lässt es sich entsprechend für nachfolgende Ana-
lysen verstärken. Als Verstärker wurden zwei unterschiedliche Typen verwendet. Ein sehr rausch-
armer Verstärker, MAX 4106 ESA, und ein sehr einfacher Verstärker Typ LF351. Im Folgenden
soll das Signal-Rauschverhältnis (S/N) des Radarsensor mit zusätzlichen Diodenmischern mit



8.3. Messergebnisse 91

dem des einfachen Sensors, einem Einzelelement des Lineararrays (Oszillator und Antenne),
verglichen werden. Als Radarziel dient hierbei ein Tripelspiegel als starkes Radarziel, welcher
in einem Abstand von 50 cm und 100 cm mit einem Hub von 10 cm bewegt wird. Zusätzlich
wird das Rauschen der beiden Verstärker ohne angeschlossene Radarsensoren dokumentiert. Die
entsprechenden Werte sind in der folgenden Tabelle aufgelistet.

Diodenmischer Verstärker MAX 4106 ESA S/N Verstärker LF351 S/N
Rauschen 0,4 mV 20 mV

Signal 50 cm 1,5 mV 3,75 100 mV 5
Signal 100 cm 0,6 mV 1,5 30 mV 1,5

Oszillatormischer
Rauschen 1,9 mV 100 mV

Signal 50 cm 3,1 mV 1,6 210 mV 2,1
Signal 100 cm 2,3 mV 1,2 120 mV 1,2

Tab. 8.1: Signal-Rauschverhältnisse unterschiedlicher Empfangsmethoden und Verstärker.

Anhand der Ergebnisse lässt sich erkennen, dass das Signal-Rauschverhältnis beider Senso-
ren ähnlich ist. Aufgrund des geringen Unterschiedes und der oben beschriebenen Vorteile stellt
das Mischen mit Hilfe des Transistors eine interessante Möglichkeit dar.

Ein weiterer Vorteil des direkten Empfangs sind die geringeren Kosten. Es werden weder
ein zusätzlicher Transistor für die Isolation noch Mischerdioden benötigt. Durch das starke Rau-
schen des Empfängers ist es nicht notwendig, einen besonders rauscharmen Verstärker für die
Aufbereitung des DopplersignalsfD zu verwenden.

ZF-Signal

D

G

SAntenne

Abb. 8.4: Layout eines Einzelelements des Arrays als Radarsensor unter Verwendung des Transistors als
Oszillatormischer für das Dopplersignal.
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9. ZUSAMMENFASSUNG

Die vorliegende Arbeit behandelt die Synchronisation von Mikrowellenoszillatoren. Mit Hilfe
dieser synchronisierten Oszillatoren ist es möglich, linear gekoppelte Arrays zu realisieren. Diese
dienen einerseits der Erzeugung von hohen Leistungen, andererseits soll untersucht werden, ob
es möglich ist, die im Fernfeld durch Überlagerung erzeugte Radarkeule zu schwenken.

Zunächst wird der Mechanismus der Injektionssynchronisation erarbeitet. Dies geschieht an-
hand eines zuvor eingeführten allgemeinen Paralleloszillatormodells auf Basis eines Van der
Pol-Oszillators. Mit Hilfe dieses Oszillatormodells werden die Mechanismen der Injekionssyn-
chronisation auf der Grundwelle hergeleitet. Da in dieser Arbeit ein harmonischer Oszillator mit
der ersten Oberwelle bei 24 GHz verwendet wird, erfolgt die Untersuchung der Synchronisati-
on auf der ersten Oberwelle. Eigene Untersuchungen haben gezeigt, dass der dominante Effekt
bei der Synchronisation eines harmonischen Oszillators das Mischen an der Nichtlinearität des
aktiven Elements ist. Das bedeutet, dass bei der Injektion eines externen Signals nahe der ersten
Oberwelle des Oszillators das Synchronisationssignal mit der Grundwelle des Oszillators nach
unten gemischt wird. Anschließend findet eine Synchronisation des Oszillators mit dem nach un-
ten gemischten externen Signal statt. Die Zielfrequenz ist bei einer Synchronisation auf der ersten
Oberwelle die halbe eingeprägte Frequenz. Aus Sicht der Quelle erfolgt die Synchronisation auf
der ersten subharmonischen Frequenz.

Für die Verkopplung mehrerer Oszillatoren zu einem linearen Array werden im Anschluss
die mathematischen Modelle sowie die Bedingungen an das Koppelnetzwerk dargestellt. Für
den Fall der bilateralen Verkopplung, erfolgt zusätzlich eine genauere Analyse. Unter der An-
nahme, dass alle Oszillatoren die gleiche Amplitude haben, ist die gemeinsame Frequenz linear
verkoppelter Oszillatoren die Durchschnittsfrequenz aller frei laufenden Oszillatoren. Die Ana-
lyse des Phasenrauschens ergibt, dass eine Verbesserung um den Faktor 1/N bei N verkoppelten
Oszillatoren zu erwarten ist.

Auf dieser Basis wird der für diese Arbeit benötigte Oszillator mit allen notwendigen Kom-
ponenten entworfen. Die Realisierung erfolgt diskret in Mikrostreifenleitungstechnologie auf
RT-Duroid als Substrat und einem Standard Agilent ATF63163 Transistor. Der Oszillator ist als
harmonischer Oszillator entworfen und arbeitet bei einer Grundfrequenz von 12 GHz. Diese
wird an einem Filter vollständig reflektiert. Auf der Grundwelle wird somit keine Leistung ent-
nommen. Nur die erste Oberwelle wird über eine Patchantenne nach dem Filter abgestrahlt. Die
maximale Ausgangsleistung des Oszillators bei 24 GHz an 50Ω beträgt 3 dBm. Um Toleranzen
im Aufbau auszugleichen und den Oszillator in seiner Frequenz nachträglich zu verändern, be-
steht die Möglichkeit, den Drainstub nachträglich zu kürzen oder die Gate-Source-Spannung zu
verändern.

Die Verkopplung mehrerer Oszillatoren untereinander erfolgt über Koppelstrukturen an der
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Patchantenne. Durch eine Überlagerung der Einzelleistungen im Fernfeld wird eine hohe Aus-
gangsleistung erzeugt. Das in dieser Arbeit realisierte 3er Array für das Power Combining hat
einen Leistungsgewinn von 4 dB. Dadurch wird die Reichweite des Radarsystems erhöht. Zu-
sätzlich ist es möglich, durch Variation des Antennenabstandes die Abstrahlcharakteristik des
Gesamtarrays auf die entsprechende Anwendung anzupassen. Durch einen zusätzlichen Kopp-
ler an der Antenne eines äußeren Oszillators kann das gesamte Array durch eine externe Quelle
synchronisiert werden und gegebenenfalls in der Frequenz verändert werden. Eine Besonderheit
stellt das vorgestellte linear verkoppelte 4x4-Array dar. Hierbei ist eine lineare Kette von 16 Ele-
menten miteinander verkoppelt. In diesem Fall kann die resultierende Radarkeule sowohl in der
E-Ebene als auch in der H-Ebene durch Überlagerung in ihrer Charakteristik verändert werden.

Eine Erweiterung des reinen Power Combining für hohe Leistungen stellen die verkoppelten
Arrays mit einer elektronisch steuerbarer Radarkeule dar. In der theoretischen Herleitung wird
gezeigt, dass sich eine Phasendifferenz, welche in einem Lineararray zwischen den beiden äuße-
ren Oszillatoren eingeprägt wird, gleichmäßig auf alle Elemente des Arrays verteilt. Dies wird
mit dem realisierten Arrays experimentell bestätigt.

Hierfür wird an einem 5er Array mit Hilfe einer externen Synchronisationsquelle der Ra-
darstrahl um einen Winkel von± 10◦ von der normalen Strahlrichtung senkrecht zur Ebene
der Patchantenne abgelenkt. Das Signal der externen Synchronisationsquelle wird über ein Ra-
trace in seiner Leistung halbiert und zu gleichen Teilen über die Koppler an den Patchantennen
der äußeren Oszillatoren eingeprägt. Die Phasenverschiebung entsteht durch eine Veränderung
der Ausbreitungsgeschwindigkeit auf den Zuleitungen zu den beiden Oszillatoren mittels Kera-
mik. Durch die Phasendifferenz, die zwischen den beiden äußeren Oszillatoren eingeprägt wird,
kommt es zu einer Phasenverschiebung zwischen den einzelnen Elementen des Arrays und damit
zu einem Neigen des resultierenden Radarstrahls.

Eine weitere Möglichkeit der Strahlsteuerung stellt ein 9-Elemente Array dar. Hier wird die
Phasendifferenz durch einen Phasenschieber erzeugt und zwischen den beiden äußeren Oszilla-
toren auf der Grundwelle eingeprägt. Dies erfolgt über einen speziellen Koppler am Drainstub
des jeweiligen Oszillators. Mit diesem Aufbau ist es möglich, mit der Radarkeule einen Bereich
von 180◦ also± 90◦ abzudecken. Dies ist nur durch eine Abstrahlung auf der ersten Oberwel-
le mit einem Antennenabstand vonλ/2 möglich. Eine Abstrahlung auf der Grundwelle schränkt
den Scanbereich auf± 30◦ ein. Die Kopplung der Arrayelemente untereinander erfolgt weiterhin
über die Antennen.

Ein periodisches Scannen ohne Phasenschieber lässt sich durch das Einprägen einer Fre-
quenzdifferenz zwischen den beiden äußeren Oszillatoren dieses Arrays realisieren. Das er-
zeugt eine kontinuierliche Phasenverschiebung zwischen den beiden äußeren Oszillatoren, die
gleichmäßig auf alle Elemente aufgeteilt wird. Über die Frequenzdifferenz zwischen den bei-
den Synchronisationsquellen lässt sich die Abtastgeschwindigkeit der Radarkeule einstellen. Je
nach dem, an welchem Oszillator die höhere Frequenz anliegt, ergibt sich eine Drehrichtung des
Hauptstrahls mit oder gegen den Uhrzeigersinn.

Die theoretisch ermittelte Verbesserung des Rauschens kann mit den in dieser Arbeit reali-
sierten linearen Arrays nicht bestätigt werden. Zwar verbessert sich das Rauschen mit der Anzahl
der verkoppelten Oszillatoren, der Faktor 1/N wird allerdings nicht erreicht und kann damit nicht
bestätigt werden. Vermutlich sind hier die Streuungen der Bauelemente sowie die Ungenauigkei-
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ten im Aufbau eine zu große Fehlerquelle.
Die Untersuchung des harmonischen Oszillators als Empfänger für ein monostatisches Dopp-

lerradar rundet diese Arbeit ab. Hierbei kann gezeigt werden, dass es mit dem verwendeten
Arrayelement möglich ist, das vom Zielobjekt reflektierte Signal an dem aktiven Element des
Transistors herunter zu mischen und das Dopplersignal zwischen Gate und Source des Transi-
stors für eine weitere Verarbeitung bereit zu stellen. In einem Vergleich mit einem Dopplerradar
mit Diodenringmischer stellte sich heraus, dass das Signal-Rauschverhältnis etwas schlechter ist,
was auch zu erwarten war. Durch die geringen Kosten sowie einen einfachen Aufbau stellt diese
Lösung dennoch eine durchaus ernst zunehmende Alternative dar.

Mit Abschluss dieser Arbeit steht ein robustes und preiswertes Radarsystem zur Verfügung,
mit dem hohe Leistungen bei einer Frequenz von 24 GHz erzeugt werden können. Darüber hin-
aus bietet es die Möglichkeit, die Radarkeule elektronisch zu schwenken. Damit benötigt man
bei gleicher abzutastender Fläche weniger Sender. Das System kann zudem auch für den Emp-
fang des reflektierten Signals verwendet werden, was einen zusätzlichen Empfänger überflüssig
macht. Der geringe Grundpreis des Radarsystems, die niedrige Anzahl benötigter Sensoren und
der komplette Wegfall eines externen Empfängers machen dieses Konzept für den Massenmarkt
sehr attraktiv.
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A. VERZEICHNIS DER VERWENDETEN FORMELZEICHEN UND
ABKÜRZUNGEN

ADS Advanced Design System
AIA Aktive Integrierte Antennen
CF Center Frequency
HEMT High Electron Mobility Transistor
ISM Industrie Science Medicine
LNA Low Noise Amplifier
LO Lokaloszillator
MMIC Monolitic Microwave Integrated Circuit
RBW Resolution Bandwidth
VBW Video Bandwidth
ZF Zwischenfrequenz
A Amplitude
an einlaufende Welle
B Suszeptanz
bn auslaufende Welle
C Kapazität
CGR Gruppencharakteristik
c0 Lichtgeschwindigkeit
D Diode
D Drain
dx Abstand zwischen zwei Antennen
E elektrische Feldlinien
E Einheitsmatrix
fD Dopplerfrequenz
fr Resonanzfrequenz
fS Signalfrequenz
f0 Oszillatorfrequenz
G Gate
G Antennengewinn
Ga Leitwert des aktiven Elements
GL Leitwert der Last
G0 negativer Kleinsignalleitwert des Van der Pol Oszillators
G2 Kleinsignalleitwert des Van der Pol Oszillators
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H magnetische Feldlinien
h Dicke des Substratmaterials
ID Drainstrom am Transistor
iD Diodenstrom
Iinj Injizierende Stromquelle
k0 Wellenzahl im Vakuum
L Induktivität
l Länge
Pinj eingeprägte Leistung
Ra Widerstand des aktiven Elements
RL Lastwiderstand
S Source
S Streumatrix
s Spaltbreite
t Zeit
uD Spannung über der Diode
UGS Gate-Source-Spannung
uLO Spannung des Lokaloszillators
Uosc Spannung am Oszillator
uS Spannung der Signalquelle
V Spannung
v Geschwindigkeit
vph Phasengeschwindigkeit
w Breite der Mikrostreifenleitung
weff effektive Leitungsbreite
x, y, z kartesische Koordinaten
Za Admittanz des aktiven Teils
Yg Gesamtadmittanz
Yosc Impedanz des Oszillators
YP Impedanz des Paralleloszillators
Zp Admittanz des passiven Teils
ZS Admittanz des Serienoszillators
Zw komplexer Leitungswellenwiderstand
α frei laufende Amplitude
β Phasenbelag
Γa Reflexionskoeffizient des aktiven Teils
Γp Reflexionskoeffizient des passiven Teils
δij Kronecker Deltafunktion
ε Koppelphase
εr reelle, relative Dielektrizitätskonstante
εreff

relative, effektive Dielektrizitätskonstante
Θ Winkel
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Θscan Scanwinkel
κ Koppelmatrix
κ Koppelstärke
λ Wellenlänge
µ nichtlineare Größe aus dem VerhältnisG0 +GL undGL

ρ Amplitude des injizierten Signals
τg Gruppenverzögerung
Φ Winkel
φ Phasenwinkel
ψ Phasenwinkel
ω Kreisfrequenz
ωf Synchronisationsfrequenz
ωinj injizierte Frequenz
ωLO Kreisfrequenz des Lokaloszillators
ωr Referenzfrequenz (Kreisfrequenz)
ωS Kreisfrequenz des Signals
ωsync Synchronisationsfrequenz (Kreisfrequenz)
ω0 frei laufende Oszillatorfrequenz (Kreisfrequenz)
ω3dB halbe 3dB Bandbreite des Parallelresonanzkreisoszillators
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