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1 Einleitung

Seit den Anfangen des Weltraumzeitalters spielen Satelliten eine wichtige Rolle in der Erdbe-
obachtung; seien es Spionagesatelliten zu militarischen Zwecken, Wettersatelliten fir die Meteo-
rologie oder Erderkundungssatelliten fur zivile und wissenschaftliche Nutzung. Nebst den in der
Offentlichkeit durch Dienste wie Google Earth bekannten optischen Erderkundungssatelliten,
stellen Radarsatelliten ebenfalls eine wichtige Informationsquelle dar. Sie verfligen statt einer
hochauflésenden Kamera Uber ein Radar, mit dem die Rickstreuung eines ausgesendeten Ra-
darimpulses von der Erdoberflache aufgezeichnet wird. Obwohl die Auflésung von Radarsatelli-
ten aufgrund der verwendeten Wellenldnge prinzipiell schlechter ist als die von optischen Syste-
men, bieten sie eine Reihe von Vorteilen. Dazu gehért die weitgehende Unabhangigkeit von
Wettereinfllssen, da elektromagnetische Wellen im Mikrowellenbereich im Gegensatz zum
jenen im optischen Bereich auch Wolken durchdringen kénnen. Zudem ermdglicht ein Radarsa-
tellit Aufnahmen zu jeder Tages- und Nachtzeit, da er nicht auf die Sonne als Beleuchtungsquel-

le angewiesen ist.

Das Deutsche Zentrum far Luft- und Raumfahrt (DLR) betreibt seit 2007 den ersten deut-
schen, zivilen Erdbeobachtungssatelliten TerraSAR-X und steht kurz vor dem Start eines zweiten
baugleichen Satelliten. Bei den beiden Satelliten TerraSAR-X und TanDEM-X handelt es sich um
Radarsysteme mit synthetischer Apertur, die im X-Band arbeiten und die Erde in einer Art Helix-
formation umkreisen werden. Mittels verschiedener Prozessierungsarten kénnen aus den Rohda-
ten unterschiedliche Informationen Gber die Erdoberflache gewonnen werden. Diese Daten
lassen sich fir eine Vielzahl von — hauptsachlich wissenschaftlichen — Anwendungen nutzen.
Einige Beispiele sind das Erstellen von Karten und digitalen Geldandemodellen, die Bestimmung
der Biomasse und Gletscherbewegungen sowie die Gewinnung von Verkehrsinformationen.
Besonders interessant ist der Einsatz solcher Satelliten um nach einer Umweltkatastrophe —
unabhangig von den Wetterbedingungen — maglichst schnell ein Bild der Lage zu erhalten sowie
fur die Kartierung von Gebieten, welche standig mit Nebel bedeckt und somit der optischen

Aufklarung nicht zuganglich sind.

Wie bei jeder Messung wird die Qualitat der Daten massgeblich durch die Genauigkeit
und/oder Stabilitat des Messgerats bestimmt. Im Falle eines Radarsystems muss sowohl das
Radarinstrument als auch das gesamte Satellitensystem prazise abgestimmt werden. Um optima-
le und verlassliche Ergebnisse zu erzielen beschaftigt sich die Fachgruppe Kalibrierung im Institut
Hochfrequenztechnik und Radarsysteme des DLR seit mehr als 20 Jahren mit der Kalibrierung
solcher satellitengestiitzter Radarsysteme. Hierzu werden neben Systemanalysen und der Lang-

zeitlberwachung des Instruments insbesondere Vermessungen des gesamten SAR-Systems



gegen prazise Referenzziele durchgefihrt. Fir diese sogenannte externe Kalibrierung werden

passive und aktive Ziele eingesetzt.

Bei passiven Referenzzielen handelt es sich unter anderem um mechanische Objekte mit ge-
nau bekanntem Rlckstreuverhalten. Durch die Messung des Ruckstreukoeffizienten wahrend
eines Uberflugs und dem Vergleich mit dem Sollwert lassen sich Korrekturwerte ableiten, die
zum Abgleich des Systems verwendet werden. Aktive Referenzziele sind Transponder, die das
Satellitensignal empfangen und verstarkt zurlicksenden (Abbildung 1-1). Sie dienen demselben
Zweck wie passive Referenzziele bieten aber zusatzlich entscheidende Vorteile. Zum einen ist die
Baugrdsse eines Transponders bedeutend kleiner als die seines passiven Aquivalents, zum ande-
ren ermoglichen sie die Speicherung des empfangenen Radarpulses sowie die Verzégerung oder

Veranderung des zurtickgesendeten Signals.

© Bjérn Déring

Abbildung 1-1:  Modell eines Transponders mit Stativ und 2-Achsen-Positionierer zur automatischen Ausrichtung
auf den Satelliten.

Das Ziel dieser Arbeit ist die Entwicklung der Hochfrequenzbaugruppe und der Entwurf einer
geeigneten internen Kalibrierstrategie flr einen neuen, prazisen Transponder mit einer ange-

strebten radiometrische Stabilitdt von 0.1 dB (1-0).
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2 Theoretische Grundlagen

In diesem Kapitel werden die theoretischen Grundlagen von Radarsystemen und zum Radar-
guerschnitt, dem wichtigsten Parameter des zu entwickelnden Referenzziels, erklart. Die hier
erlduterten Zusammenhange und die eingefthrten Begriffe bilden die Grundlage fur das Ver-

standnis der darauffolgenden Kapitel.

2.1  Radargrundlagen

Dieser Abschnitt gibt einen kurzen Einblick in die Funktionsweise von Radarsystemen mit rea-
ler und mit synthetischer Apertur. Ein Radar mit synthetischer Apertur (SAR) stellt eine Weiter-
entwicklung eines konventionellen Radars (mit realer Apertur) dar, mit dem, durch Modulation
des Radarpulses und entsprechender Prozessierung des empfangenen Echos, eine bedeutend

hoéhere Auflésung erzielt werden kann.

2.1.1 Konventionelles Radar mit realer Apertur

Abbildung 2-1:  Abbildung der Erdoberflache mit einem flugzeuggetragenen Radar mit realer Apertur. Der blaue
Kegel stellt die Keulenbreite (3dB-Offnungswinkel) der Antenne dar und gibt somit den Bereich der
Erdoberflache an, der wahrend eines Pulses beleuchtet wird.!

Abbildung 2-1 zeigt die Funktionsweise eines flugzeuggetragenen Radars mit realer Apertur.
Zur Abbildung der Erdoberflache wird eine Folge von Pulsen ausgesendet und die von den

angestrahlten Objekten reflektierten Echos empfangen. Durch die Messung der Laufzeit kann

Y Quelle: http://www.radartutorial.eu (Stand April 2010).




die Entfernung zum Objekt und somit dessen Position in Entfernungsrichtung (Ausbreitungsrich-
tung der Radarstrahlen) bestimmt werden. In Flugrichtung ergibt sich die Position des Objekts
aus der Beleuchtungsgeometrie, da bei jedem Puls bloss ein schmaler Streifen der Erdoberflache

abgedeckt wird.

Ein wichtiges Qualitatskriterium eines Radars ist seine geometrische Auflésung. Sie beschreibt
den minimalen Abstand zweier Objekte, die gerade noch als solche unterschieden werden
kdnnen. Dabei wird zwischen der Auflésung in Entfernungsrichtung (Ausbreitungsrichtung der
Radarstrahlen) und orthogonal dazu (in Flugrichtung) unterschieden. In Entfernungsrichtung
wird die Distanz zu einem Objekt durch die Laufzeit des Radarpulses bestimmt. Wird der ausge-
sendete Puls von mehreren Objekten reflektiert, kdnnen nur jene Objekte voneinander unter-
schieden werden, deren Echos sich zeitlich separieren lassen. Anderenfalls wird nur ein Ziel

detektiert (Abbildung 2-2).

1.4 T T T 1.4
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L2r — Superposition || 1.2 — Superposition ||
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Abbildung 2-2:  Diese Abbildung zeigt das vom Radar empfangene Echo zweier Objekte mit unterschiedlichem
Abstand. Fir den Fall, dass die Objekte nahe beieinander liegen (links) wird nur ein Ziel erkannt.
Sind sie hingegen genligend weit entfernt (rechts) konnen sie als zwei individuelle Ziele detektiert
werden.

Somit ergibt sich die Auflésung in Entfernungsrichtung aus der Pulsdauer bzw. der Bandbrei-
te des Radarpulses. Die Beziehung zwischen Pulsdauer z, und Bandbreite B drickt man als Zeit-

Bandbreiten-Produkt aus und betragt fir unmodulierte Signale eins [1].

B-rpzl (2-1)

Der Zusammenhang zwischen Auflésung und Pulsdauer stellte fur die Entwickler der ersten
Radargeneration eine grosse Hirde dar. Durch die, fir eine gute Auflésung bendétigten, kurzen
Pulse ist die mittlere Sendeleistung — und infolgedessen die Reichweite — beschrankt. Aus diesem
Grund musste, abhdangig vom Verwendungszweck des Radars, ein Kompromiss bezuglich der

Pulsdauer gefunden werden.



Im Gegensatz zur Auflésung in Entfernungsrichtung, hangt die Auflésung in Flugrichtung
(auch Azimutrichtung genannt) nicht von der Pulsdauer ab. Wie in Abbildung 2-1 ersichtlich,
werden bei jedem Puls nur die Ziele innerhalb des 3dB-Offnungswinkels der Antenne beleuchtet.
Da jeder Puls im Radarbild durch einen Streifen mit der Breite eines Pixels dargestellt wird, ergibt
sich die erreichbare Auflésung in Azimutrichtung durch den 3dB-Offnungswinkel der Antenne.
Um eine hohe Auflésung zu erzielen, ist — aufgrund des umgekehrt proportionalen Zusammen-
hangs zwischen Antennenlange und 3dB-Offnungswinkel — eine lange Antenne notwendig. Fir
ein Satellitenradar mit einer Entfernung von 700 km zum Ziel, einer Betriebsfrequenz von
10 GHz und einer gewinschten Auflésung von einigen Metern ware deshalb eine mehrere
Kilometer lange Antenne nétig. Da dies aus technischen Grinden nicht mdéglich ist, eignen sich

Satelliten-Radarsystemen mit realer Apertur nicht zur Erzeugung hochauflésender Bilder.

2.1.2 Radar mit synthetischer Apertur (SAR)

Im vorhergehenden Abschnitt wurden die Grenzen von Radarsystemen mit realer Apertur be-
zlglich der geometrischen Auflésung in Entfernungs- und Azimutrichtung aufgezeigt. Diese
Einschrankungen werden bei einem Radar mit synthetischer Apertur (SAR), durch Anwendung
einer sogenannten Pulskompression, aufgehoben. Dazu wird bei einem SAR-System ein langes
Signal dahingehend moduliert, dass es eine grosse effektive Bandbreite B besitzt (beispielsweise
wie in Abbildung 2-3 oben). Dadurch werden Zeit-Bandbreiten-Produkte erreicht, die einige
Zehnerpotenzen hoher sind als bei unmodulierten Signalen. Nach einer Kreuzkorrelation des
empfangenen Echos mit einer geeigneten Referenzfunktion entsteht daraus ein Puls, dessen
Dauer um den Faktor B kleiner ist als das ausgesendete Signal. Gemass der Theorie des Optimal-
filters (engl. matched filter) eignet sich als Referenzfunktion eine Kopie des gesendeten Signals.
Das resultierende Ausgangssignal wird Impulsantwort genannt und ergibt fir ein Punktziel ein
Sinc-Signal, dessen Skalierungsfaktor eine Funktion der Ubertragungscharakteristik des Zieles ist
und dessen Maximum die Position des Objektes in Entfernungsrichtung angibt (Abbildung 2-3
unten). Durch diese Technik wird bei gleichbleibender Reichweite — aufgrund der grossen Band-
breite — eine um Gréssenordnungen héhere geometrische Auflésung in Entfernungsrichtung

erzielt.



Rdarsignal / -echo

1.2 .
1.0
0.8
0.6 1
0.4

OO ..W,NWWMMM
-0.2 1

-0.4

Impulsantwort [normiert]

0 T T,
2
Zeit
Abbildung 2-3:  Der obere Plot zeigt ein linear frequenzmoduliertes Radarsignal von der Dauer T,. Nach der Puls-
kompression des empfangenen Echos (Kreuzkorrelation mit einer Replika des gesendeten Signals)
ergibt sich fur jedes Ziel ein deutliches Maxima (unten), aus dem der Riickstreukoeffizient des Ziels
abgeleitet werden kann.

Um die Auflésung in Azimutrichtung zu verbessern wird jedes Gebiet der Erdoberflache von
mehreren aufeinanderfolgenden Pulsen beleuchtet und die entsprechenden Echos entlang der
Flugrichtung phasenkohdrent aufgezeichnet. Durch die Bewegung des Radars andert sich dabei
der Abstand zum Ziel, was eine Phasendrehung und damit eine lineare Frequenzmodulation der
einzelnen Echos bewirkt?. Somit lasst sich durch eine zweite Pulskompression mit der entspre-
chenden Referenzfunktion auch die Auflésung in Flugrichtung verbessern. Die Referenzfunktion
ergibt sich aus der Beleuchtungsgeometrie und der Pulswiederholfrequenz. Ein Radarsystem, das
diese Technik verwendet, nennt man Radar mit synthetischer Apertur (SAR), da aus einer geo-
metrisch kleinen Antenne mittels koharenter Prozessierung eine Antenne mit grosser Apertur
und somit hoher Auflésung synthetisiert wird. Das durch die Prozessierung erzeugte Radarbild
enthalt den Skalierungsfaktor der einzelnen Impulsantworten als Grauwerte codiert. Nebst der
besseren geometrischen Auflésung hat diese Prozessierung weitere Vorteile. So werden die,
dem Echo Uberlagerten unkorrelierten Stérungen (wie beispielsweise andere Sender oder Rau-
schen) durch die Kreuzkorrelation mit der Referenzfunktion zuséatzlich unterdriickt. Neben den
erwahnten Vorteilen haben SAR-Systeme auch Nachteile, deren offensichtlichster die erhéhte

Komplexitat des Senders und des Empfangers darstellt.

2 Dieser Zusammenhang zwischen Abstands- und Frequenzanderung ist allgemein als Dopplereffekt bekannt.
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2.2 Radarquerschnitt

Radarziele werden im Allgemeinen durch ihren Ruckstreuquerschnitt (RCS) beschrieben [2]. Er
gibt an, wie viel der auftreffenden Leistung in Richtung der Radarquelle zuriickreflektiert wird.
Dazu wird das Verhaltnis der reflektierten zur einfallenden Leistung mit dem, einer isotrop re-
flektierenden Flache (Kugel) verglichen. Der RCS eines Objektes entspricht der Grdsse der isotro-
pen Flache mit demselben Reflexionsverhaltnis. Er ist somit eine skalare Grosse mit der Einheit
m?. Da ein Radarziel im Allgemeinen nicht unter jedem monostatischen Einfallswinkel und bei
jeder Frequenz denselben Reflexionskoeffizient aufweist, ist der RCS ebenfalls winkel- und
frequenzabhangig. Durch das Objekt bedingte Phasenverzerrungen im reflektierten Signal haben

hingegen keinen Einfluss auf den RCS, da er sich bloss die auf die Leistung bezieht.

Der Radarquerschnitt ist eng mit der Entdeckungswahrscheinlichkeit eines Objekts durch ein
Radar verknUpft. Aus diesem Grund wird fir Kampfflugzeuge ein kleiner RCS angestrebt. Ret-
tungsbojen hingegen werden meist mit Radarreflektoren ausgestattet, die durch Fokussierung
der zurlickgestreuten Leistung — trotz kleiner Baugrésse — einen hohen RCS aufweisen. Im Falle
eines Schiffsungliicks erhéhen sie so die Entdeckungswahrscheinlichkeit durch ein Radar. Die
Fokussierung der zurtickgestreuten Leistung in Richtung der Quelle wird bei passiven Radarre-
flektoren durch ihre spezielle Geometrie erreicht. Eine gangige Bauform von passiven Radarre-

flektoren im Mikrowellenbereich? ist ein trihedraler Winkelreflektor (Abbildung 2-4).

Abbildung 2-4:  Foto eines Winkelreflektors mit einer Kantenlange von 3 m.#

3 Der Einsatz von trihedralen Winkelreflektoren ist nicht auf den Mikrowellenbereich beschrankt. Eine bekannte
Ausfihrung eines solchen Reflektors im optischen Bereich stellt das , Katzenauge” (Rickstrahler) an Fahrradern
dar.

4 Quelle: DLR Archiv



Er besteht aus drei, rechtwinklig zueinander stehenden, elektrisch leitfahigen Platten. Durch
diesen Aufbau wird das einfallende Signal weitgehend unabhangig vom Einfallswinkel zum
Sender zurlck reflektiert. Der RCS o eines trihedraler Winkelreflektors lasst sich mit Formel (2-2)
berechnen. Dabei bezeichnet a die Lange der sich berlihrenden Kanten der drei gleichschenkli-
gen Dreiecke und A die Wellenldnge des Radarsignals.

4r-a*
O = 3
3-4

(2-2)

Daraus ergibt sich fur den in Abbildung 2-4 gezeigten trihedralen Winkelreflektor bei einer
Frequenz von 9.65 GHz ein RCS von ungefahr 350'000 m? oder 55.5 dBm?. Das bedeutet, er
reflektiert in die angegebene Richtung denselben Faktor der eingestrahlten Leistung wie eine
isotrop reflektierende Flache dieser Grosse oder alternativ einer Kugel mit einem Radius von
226 m.

Aktive Radarziele — sogenannte Transponder — empfangen Radarsignale und senden sie ver-
starkt zurtick. Da Transponder das empfangene Signal verstarken und durch die Antenne bin-
deln, besitzen sie einen wesentlich héheren RCS bei deutlich kleinerer Abmessung als passive
Radarziele. Sein RCS ergibt sich mit Formel (2-3) aus dem Antennengewinn der Empfangs- bzw.
Sendeantenne Gy und Gry, der elektronischen Verstarkung G, und der Wellenlange A des
Radarsignals.

o= GrxGry -G, A’
4-

(2-3)

Wie aus den Formeln (2-2) und (2-3) ersichtlich weisen Winkelreflektoren und Transponder,
im Gegensatz zu einer Kugel, einen frequenzabhangigen RCS auf. Somit gilt der spezifizierte
RCS eines Winkelreflektors oder eines Transponders mit konstanter Verstarkung nur fir genau

eine Frequenz. Abbildung 2-5 verdeutlicht diesen Umstand mit den oben verwendeten Werten.
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Abbildung 2-5:  Rickstreuquerschnitt einer Kugel, eines Winkelrefelktors und eines Transponders tber der Frequenz
aufgetragen. Wahrend der RCS von Winkelreflektoren und Transpondern mit konstanter Verstar-
kung quadratisch zur Frequenz zu- bzw. abnimmt, ist er fir eine Kugel konstant. Die Abmessungen
und die Verstarkung der verschiedenen Referenzziele wurden so gewahlt, dass sie bei 9.65 GHz
denselben RCS aufweisen.

Oft wird dazu die Mittenfrequenz gewahlt, wobei dies aufgrund der quadratischen Bezie-
hung nicht genau dem Mittelwert und somit dem RCS nach der Prozessierung entspricht. Der

dadurch entstehende Fehler ist aber fiir den in Abbildung 2-5 gezeigten Fall mit 0.007 dB sehr
gering.

2.3  Kalibrierung

Kalibrierung ist eine wichtige Voraussetzung jedes Radarsystems um genaue und vergleichba-
re Daten zu liefern. Bei der externen Kalibrierung, die im Rahmen von Kalibrierkampagnen oder
Langzeitbeobachtungen mit Hilfe von Referenzzielen durchgefihrt werden, unterscheidet man

zwischen geometrischer und radiometrischer Kalibrierung.

2.3.1 Geometrische Kalibrierung

Die geometrische Kalibrierung dient dem Zweck, das Radarbild mit einem geodatischen Refe-
renzsystem (z.B. WGS-84) zu verknlpfen. Dazu werden innerhalb eines Kalibriergebiets Refe-
renzziele aufgestellt, deren Position mit differentiellem GPS prazise vermessen wurde. Die Im-
pulsantwort des Punktziels ist im spateren Radarbild als heller Pixel zu erkennen und erméglicht

dadurch die geometrische Anbindung der Radarlaufzeit an die Erdoberflache. Daraus lassen sich
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entsprechende Korrekturwerte fir das System ableiten. Radarbilder, welche durch eine geomet-
rische Kalibrierung eindeutig auf ein Referenzsystem abgebildet sind, nennt man georeferenzier-
te Radarbilder. Das TerraSAR-X-System konnte mit Hilfe von passiven Referenzzielen Uber den
gesamten Blickwinkelbereich bis auf eine geometrische Genauigkeit von 30 cm (1c) kalibriert

werden.

2.3.2 Radiometrische Kalibrierung

Durch die radiometrische Kalibrierung wird der Betrag der Impulsantwort im Radarbild mit
der geophysikalischen Einheit RCS verknipft. Dazu werden wie bei der geometrischen Kalibrie-
rung Referenzziele verwendet. Im Gegensatz zur geometrischen Kalibrierung, deren Gite von
der Positionsgenauigkeit der Ziele abhangt, ist die radiometrische Kalibrierung auf Referenzziele
mit einem genauen und hohen RCS angewiesen. Durch den bekannten Rickstreuguerschnitt
der Punktziele kann somit ein Bezug zwischen der Pixelintensitat und dem RCS hergestellt wer-
den. Wird der so erhaltene radiometrische Skalierungsfaktor auf die prozessierten Radarbilder
angewendet, entstehen aus den dimensionslosen Radardaten sogenannte Ruckstreukarten mit

der Masseinheit dBm?#/m?.

2.4  Bezug zur Arbeit

In dieser Arbeit soll ein hochpraziser Transponder zur Kalibrierung satellitengestitzter SAR-
Systeme entwickelt werden. Bei der radiometrischen Kalibrierung wird die Pixelintensitat (oder
Impulsantwort) aus dem prozessierten Radarbild mit dem bekannten Rickstreugquerschnitt (RCS)
des Transponders verglichen um daraus Korrekturwerte fir das Radarsystem abzuleiten. Der RCS
des Transponders wird dabei gemass Formel (2-3) durch seine Verstarkung bestimmt. Im Gegen-
satz zu konventionellen Radarsystemen, bei welchen die Pixelintensitat ebenfalls bloss von der
Verstarkung des Transponders abhangt, wird sie bei SAR-Systemen — durch die in Abschnitt
2.1.2 erwéhnte Prozessierung — von der komplexen Ubertragungsfunktion beeinflusst. Andert
sich beispielsweise der Phasengang des Signals durch den Transponder, hat das keinen Einfluss
auf den RCS aber auf die Helligkeit des Punkziels im Radarbild. Aus diesem Grund muss der
Transponder neben einem prézisen RCS ebenfalls eine stabile Ubertragungsfunktion aufweisen,

um als Referenzziel zur radiometrischen Kalibrierung verwendet werden zu kénnen.
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3 Transponder

3.1  Einleitung

Abbildung 3-1 zeigt den grundlegenden Aufbau eines Transponders, bestehend aus einer
Empfangsantenne, einer elektronischen Schaltung und einer Sendeantenne. Im einfachsten Fall
handelt es sich bei der elektronischen Schaltung um eine reine Filterung und Verstarkung. Je
nach gewinschter Funktionalitat und Genauigkeit kann sie auch zusatzliche Bauteile beinhalten.
Dazu gehdren beispielsweise eine Speichereinheit zur Aufzeichnung der empfangenen Daten
oder eine interne Kalibrierung zur Stabilisierung der elektronischen Verstarkung. Dieses Kapitel
beschrankt sich auf die grundlegende Funktion des Transponders. Die Schaltung zur internen

Kalibrierung wird in Kapitel 4 beschrieben.

elektronische
Schaltung

Abbildung 3-1:  Blockschaltbild eines einfachen Transponders.

3.2 Dimensionierung

Vor der eigentlichen Transponderentwicklung muss die Eingangs- und Ausgangsleistung mit-
tels eines Link Budgets aus den Satellitenkenndaten und den Transponderanforderungen abge-
leitet werden. Da der Transponder in erster Linie als Prototyp zur Demonstration hochgenauer
aktiver Referenzziele und nicht fir eine spezielle Satellitenmission entworfen wird, werden
stellvertretend die Kennzahlen aus Tabelle 3-1 verwendet. Sie orientieren sich an einer mogli-
chen Nachfolgemission von TerraSAR-X / TanDEM-X, die sich durch eine erweiterte Bandbreite
von bis zu 600 MHz auszeichnet und eine leicht héheren Sendeleistung besitzt. Zudem sind sie
kompatibel zu den Spezifikationen der beiden bestehenden Systeme was die Einsatzmoglichkei-

ten des Transponders erhoht.
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Mittlere Flughdhe Gber Grund: h 514 km
Einfallswinkel der Strahlung: Vi 15° - 60°
Abstrahlwinkel der Antenne: Ve 14° — 54°
Mittenfrequenz des Radarsignals: f 9.65 GHz
Bandbreite des Radarsignals: BW 600 MHz
Sendeleistung®: Ps1x 66.5 - 68.6 dBm
Verluste der Antennenspeisung: Lsrx 0.7 dB
Antennengewinn: Gsant 46.4 dBi

Tabelle 3-1:  Spezifikation eines moglichen zukinftigen Radarsystems.

Um die Freiraumdampfung und somit die Empfangsleistung am Transponder berechnen zu
kédnnen muss die Schragentfernung » — der Abstand zwischen Satellit und Transponder — be-

stimmt werden.

Abbildung 3-2:  Geometrie des Satelliten-Erde-Systems. Der blaue Bereich stellt den gesamten Blickwinkel der
Antenne dar. Wahrend eines Einsatzes muss sich der Transponder folglich innerhalb dieses Bereichs
befinden. Aus dem minimalen und dem maximalen Blickwinkel ergibt sich der Bereich der mogli-
chen Schragentfernung.

Unter der vereinfachenden Annahme einer kugelférmigen Erde ohne Hohenunterschiede
lasst sich die Schragentfernung durch den Kosinussatz (Formel (3-1)) aus dem Erdradius R,, der

mittleren Flughohe 4, dem Einfalls- und dem Abstrahlwinkel y; bzw. y. bestimmen.

r=R+(R,+h)*—2-R,-(R, +h)-cos(y, 7.) (3-1)

Werden die erhaltene minimale und maximale Schragentfernung in Formel (3-2) eingesetzt
und fir f'die Mittenfrequenz des Radars verwendet, ergibt sich eine Freiraumdampfung zwi-
schen 166.6 dB und 171.5 dB.

L, =10-1og[(m] j (3-2)
C

> Die Sendeleistung bezeichnet die Ausgangsleistung des letzten Verstérkers vor der Antenne.
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Unter Anwendung von Formel (3-3) mit den Werten aus Tabelle 3-1 folgt daraus ein Emp-
fangspegel an einem isotropen Kugelstrahler Pgy von -59.6°dBm bis -52.3 dBm. Die regenbe-
dingte Dampfung L,.;, wurde dabei nicht berticksichtigt da gemass den Transponderanforde-
rungen [3] Messdaten von Regentagen markiert oder direkt verworfen werden. Fur die atmo-
spharischen Verluste L., wurde in Ubereinstimmung mit [4] ein Wert von O dB bis 0.3 dB ver-
wendet.

P

RX

= PS,TX _LS,TX + GS,ant _LFS _Lrain - Latm (3'3)

Die Anforderungen an den Transponder sind in [3] ausfuhrlich definiert. Aus diesem Grund

sind in Tabelle 3-2 nur die wichtigsten Parameter aufgefihrt.

Radarquerschnitt: o 60 dBm?
Antennengewinn: Gram 22 dBi
Polarisation: 0° oder 45°
Signalverzdégerung: variabel
Signalbearbeitung®: Falls moglich
Koherante Aufzeichnung des Radarpulses: Ja

Tabelle 3-2: Spezifikation des Transponders

Gemass Formel (2-3) betragt die fir einen Radarguerschnitt von 60 dBm? benétigte elektroni-
sche Verstarkung 101.2 dB. Fir die dquivalente isotrope Sendeleistung des Transponders (EIRP —
Equivalent Isotropically Radiated Power) ergibt sich demnach ein modusabhangiger Wert zwi-
schen 41.6 dBm und 48.9 dBm.

3.3 Aufbau

Eine mogliche und oft eingesetzte Architektur von Transpondern verzichtet auf eine Fre-
guenzumsetzung und sendet das Signal stattdessen direkt nach der entsprechenden Verstar-
kung im HF-Bereich zuriick. Dies hat den Vorteil, dass kein Mischer und Lokaloszillator benétigt
wird, was die Komplexitat und somit Fehleranfalligkeit des Systems minimiert. Die Signalverzo-
gerung bei dieser Architektur ergibt sich aus der Gruppenlaufzeit des Signals durch die Kompo-
nenten und ist deshalb im Allgemeinen nicht veranderbar. Dieser Ansatz wurde unter anderem
fur die RADARSAT-Transponder der kanadischen Raumfahrtagentur [5], die ERS-1-Transponder
der ESA [6] sowie fir die Transponder zur Kalibrierung des TerraSAR-X [7] verwendet. Um eine
grossere Signalverzégerung zu erreichen, wurde bei den RADARSAT- und ERS-1-Transpondern
zusatzlich ein BAW-Filter (bulk acoustic wave) beziehungsweise eine optische Verzégerungslei-
tungen in den Signalpfad eingefliigt. Obwohl die Signallaufzeit durch solche Verzégerungsele-
mente innerhalb eines beschrankten Intervalls frei gewahlt werden kann, handelt es sich um

eine Designkonstante, die wahrend des Betriebs nicht verdndert werden kann.

®  Zum Beispiel Frequenzanderung zum Simulieren von bewegten Zielen oder wiederholtes Senden desselben Pulses.
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Da der Transponder gemass den Anforderungen die Fahigkeit zur koheranten Aufzeichnung
des Radarsignals und eine veranderbare Signallaufzeit besitzen muss, erfordert dies ein flexible-
res Design. Dazu wurde eine digitale Einheit in den Signalpfad eingefligt, welche die empfange-
nen Werte temporar in einen schnellen Ringpuffer ablegt. Die gesamte Zeitverzogerung ergibt
sich somit aus der konstanten Signallaufzeit durch die Komponente plus der Puffergrésse. Die
Grosse des Ringpuffers ist dabei nur durch den Speicherplatz begrenzt. Durch die Wahl einer
geeigneten Digitalkarte kann das Signal ohne Anderung des analogen Teils zusétzlich bearbeitet
und aufgezeichnet werden’. Der gewahlte Ansatz ist zusammen mit den in Abschnitt 3.2 be-
rechneten Eingangs- und Ausgangspegel in Abbildung 3-3 dargestellt. Er besteht aus vier Einhei-
ten, die im Folgenden erklart werden. Es handelt sich dabei um den Empfangszweig, die Digital-

einheit, den Sendezweig und die Frequenzerzeugungseinheit.

Um ein nachtragliches Anpassen des Transponders an eine konkrete SAR-Mission zu ermégli-
chen, wurde auf eine integrierte Lésung verzichtet und der HF-Teil stattdessen komplett aus
diskreten Komponenten entworfen. Dadurch reicht unter Umstdnden bloss der Austausch ein-
zelner Bauteile wie ZF-Filter oder LO-Frequenz um den Transponder fiir andere Frequenzbander
umzurUsten. Wo kein negativer Einfluss auf die Prazision des Transponders festgestellt werden

konnte, wurden zudem mdglichst breitbandige Bauteile verwendet.

Empfangszweig

i MIX1
-59.6dBm HL‘
X ‘ ‘ X A
D: ~c | [6.-368] ( g ) | ~ ; D
-52.3dBm ATT1

FIL1 AMP1 AMP2 FIL2
Frequenzerzeugung
ATT6
10.15@HZ4,—’— ATT5 -
@ 2.15GH, } } h’GA
1&15GHZ4‘_'7 —
ATT7
FGEN
Sendezweig
ATT3
+41.6dBm X ~ D
+48.dBm ATT2
ANT2 AMP4 AMP3 FIL4 1S03 MIX2 FIL3

DSS

Abbildung 3-3:  Systemkonzept fur den Signalpfad des Transponders. Er besteht aus dem Empfangs-, dem Sende-
zweig dem digitalen Subsystem (DSS) und dem Signalgenerator.

7 Der TerraSAR-X-Transponder bietet ebenfalls die Mdglichkeit, die Einhillende des Signals aufzuzeichnen. Dazu
wird ein Teil des Radarpulses ausgekoppelt und die Leistung des Pulses nach einer Frequenzumwandlung mittels
eines Diodendetektors gemessen. Die Aufzeichnung beschrankt sich allerdings auf eine Leistungsdetektion mit
10 Ms/s und ermoglicht somit keine Beschreibung des komplexen Signals wie bei diesem Transponder gefordert.
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3.3.1 Digitaleinheit

Das Kernstilick des Transponders bildet das digitale Subsystem (DSS) mit einer Triton-V5-VSX
Karte von TEK Microsystems. Sie verfligt Gber mehrere Xilinx-Virtex-5-FPGAs fir schnelle Be-
rechnungen, einen 2 GB grossen Speicher und einen analogen Ein- und Ausgang. Der massebe-
zogene (single-ended) Eingangsport des DSS ist dabei Gber ein Symmetrierglied — mit einer
analogen Bandbreite von 3 GHz — mit dem differentiellen 10-Bit Analog-Digital-Wandler (ADC)
auf der Karte verbunden. Die maximale Abtastrate des ADCs betragt 2.2 Gs/s und der auflésba-
re Bereich 500 mV symmetrisch um null Volt. Das entspricht einer Eingangsleistung von -2 dBm.
Der analoge Ausgang des DSS ist ebenfalls massebezogen und intern Uber ein weiteres Sym-
metrierglied mit einem differentiellen 12-Bit Digital-Analog-Wandler (DAC) verbunden. Die
maximale Geschwindigkeit des DACs betragt 4 Gs/s und der Dynamikbereich vom Ausgangsport
in dieser Konfiguration 800 mV2. Fur eine 50 Q angepasste Last ergibt sich eine Ausgangsleis-
tung von +2 dBm. ADC, DAC und Digitallogik werden durch ein externes Sinussignal mit einer
Frequenz von 2.15 GHz und einer Leistung von +7 dBm kohdarent getaktet. Der Takt der Digital-

logik wird intern durch einen Faktor vier geteilt.

3.3.2 Empfangszweig

Der Empfangszweig besteht aus der Antenne ANT1, den Filtern FIL1 und FIL2, den Verstar-
kern AMP1 und AMP2, dem Déampfungsglied ATT1 und dem Mischer MIX1. Die Aufgabe des
Empfangszweigs besteht aus dem Empfang und der Aufbereitung des Radarpulses fir die Digi-
talisierung. Seine Gesamtverstarkung ergibt sich aus der Differenz der maximal méglichen Ein-
gangsleistung an der Antenne und der maximalen Aussteuerung des ADCs. Sie betragt modus-
abhangig zwischen 50.3 dB und 57.6 dB. Im Folgenden sind die einzelnen Komponenten be-

schrieben.
3.3.2.1 Antenne

Die Hauptanforderungen an die Antenne stellen der Antennengewinn von mindestens 20 dBi
und die Entkopplung zwischen Sende- und Empfangsantenne von mindestens 110 dBi dar.
Diese starke Entkopplung ist erforderlich, da sich das empfangene Radarsignal und das Echo
zeitlich Uberlagern und ansonsten ein nicht zu vernachlassigender Teil des Echos wieder in den
Empfangszweig eingekoppelt wird. Um eine maximale Entkopplung zu bewirken, sind die An-
tennen — wie bei den TerraSAR-X-Transpondern — zusatzlich um 90° verdreht zueinander ange-
ordnet. Entsprechend den Anforderungen wurden zwei identische Potter-Hornantennen am DLR

entwickelt und hergestellt. Der Antennengewinn der Antennen betragt 22 dBi. Wird der

8 Ohne Symmetrierglied vergrossert sich der Dynamikbereich des differentiellen Ausgangs um 50%. Da jedoch die
komplette analoge HF-Schaltung mit massebezogen Signalen arbeitet ist das Symmetrierglied erforderlich.
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Transponder in einem kopolaren Betrieb verwendet, entsteht durch die um -45° bzw. +45° zur
Ausbreitungsrichtung der Wellen verdrehten Antennen ein Polarisationsverlust von je 3 dB.

Dieser muss durch die Schaltung kompensiert werden.
3.3.2.2 Verstarker

Der Empfangszweig beinhaltet die beiden Verstarker AMP1 und AMP2. Um die geforderte
Stabilitat des Transponders zu gewahrleisten, muss das Rauschen des Transponders moglichst
gering sein®. Gemass der Friis-Formel hangt das Rauschverhalten eines Systems, wenn es eine
grosse Verstarkung besitzt, hauptsachlich von der Rauschzahl der ersten Komponenten im
Empfangszweig ab. Aus diesem Grund handelt es sich bei AMP1 um einen LNA (Low Noise
Amplifier) mit 30 dB Verstarkung und einer Rauschzahl von unter 0.9 dB. Die Anforderungen fir
den Verstarker AMP2 sind weniger kritisch. Er besitzt eine Verstarkung von 22 dB. Um das
Signal maéglichst wenig zu verandern, wurde bei allen Verstarkern zusatzlich darauf geachtet,

dass deren Verstarkung Uber den gesamten Frequenzbereich méglichst konstant ist.
3.3.2.3 Ddmpfungsqglied

Um den vollen Aussteuerungsbereich des ADCs nutzen zu kénnen, muss die Verstarkung des
Empfangszweigs modusabhangig zwischen 50.3 dBm und 57.6 dBm verandert werden kénnen.
Wird die Verstarkung stattdessen fest auf 50.3 dB eingestellt, verliert man im unginstigsten Fall
mehr als ein Bit an Auflésung des ADCs, was sich durch ein erhéhtes Quantisierungsrauschen'®
bemerkbar macht. Eine héhere Verstarkung wiederum wirde den ADC in einigen Moden in die
Sattigung treiben. Eine verstellbare Verstarkung lasst sich am einfachsten durch ein verstellbares
Dampfungsglied erreichen. Dazu wird die Verstarkung bewusst zu hoch gewahlt und durch ein
Dampfungsglied auf den gewiinschten Wert reduziert. Wird zusatzlich eine Sicherheitsmarge
berlcksichtigt, lasst sich eine durch Alterung nachlassende Leistung der Verstarker Uber das
Dampfungsglied kompensieren. Die Gesamtverstarkung des Empfangspfads ergibt sich aus den
beiden Verstarkern und dem Antennengewinn abziglich des Polarisationsverlusts. Sie betragt
abhangig von der Ausrichtung des Transponders' 70 dB bis 73 dB. Werden zusatzlich die Ver-
luste der einzelnen Komponente wie beispielsweise Passbanddampfung der Filter oder Umset-

zungsverluste im Mischer berlcksichtigt, ergibt sich fr das Dampfungsglied rechnerisch ein

9 Eine im Vorfeld dieser Arbeit durchgeflihrte Analyse hat gezeigt, dass die geforderte Stabilitat aufgrund der
zusatzlichen Rauschunterdriickung durch die Prozessierung (=Prozessierungsgewinn) bereits ab einem Signal-
Rausch-Verhaltnis von 40 dB erreicht werden kann.

19 Auf Quantisierungsrauschen wird in Abschnitt 7.6.2 genauer eingegangen

' Die Sende- und Empfangsantenne des Transponders sind um 90° zueinander verdreht angeordnet. Wird er auf die
Polarisation des Empfangssignals ausgerichtet, wird das Echo dadurch um 90° verdreht zurlickgesendet. Dies er-
maoglicht die Kalibrierung des Satelliten im kreuzpolaren Betrieb. Im koplanaren Betrieb (Sende- und Empfangssig-
nal haben dieselbe Polarisation) wird der Transponder um 45° zur Polarisationsebene verdreht. Dadurch empfangt
und sendet er zu gleichen Teilen horizontal als auch vertikal polarisierte Wellen. In dieser Konstellation ist der An-
tennengewinn beider Antennen um 3 dB geringer.
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einzustellender Dampfungswert von 8.9 dB bis 17.1 dB, um den vollen Aussteuerungsbereich
des ADCs zu nutzen. Der einstellbare Dampfungsbereich des Dampfungsglieds ATT1 betragt

6 dB bis 36 dB mit einer Schrittweite von 0.5 dB. Er wird von der digitalen Steuereinheit Uber die
in Abbildung 3-3 gestrichelt gezeichnete Steuerleitung gesetzt. Neben einer moglichst kleinen
Schrittweite existieren keine weiteren kritischen Anforderungen an das Dampfungslied. Wie bei
allen anderen Komponenten wurde deshalb hauptsachlich auf einen flachen Amplituden- und

Phasenfrequenzgang geachtet um die Signalverzerrungen zu minimieren.

3.3.2.4 Mischer

Die Empfangertopologie wird durch die Anzahl und Anordnung der Mischer bestimmt. Fir
den Transponder wurden vier verschiedene Topologien geprift: Direkte Digitalisierung ohne

Mischer, Einfachsuperheterodyn-, Doppelsuperheterodyn- und Quadraturdemodulation.

Direkte Digitalisierung. Die direkte Digitalisierung basiert auf dem Konzept der Bandpass-
unterabtastung. Dazu wird das hochfrequente Signal durch einen Bandpass gefiltert und direkt
abgetastet. Da der Abtastvorgang bekanntermassen alle Frequenzen innerhalb der analogen
Bandbreite des ADCs in die erste Nyquistzone abgebildet, kann durch eine geeignete Wahl der
Abtastfrequenz das hochfrequente Signal direkt ins Basisband umgesetzt werden. Die kritische
Grosse dieser Topologie stellt die analoge Bandbreite von ADC und DAC dar. Sie muss mindes-
tens der hochsten Frequenz im Nutzsignal entsprechen. Da das Radarsignal Frequenzen bis
10 GHz beinhaltet, der ADC jedoch nur eine analoge Bandbreite von 3 GHz aufweist, ist diese

Topologie nicht anwendbar.

Leistung
A
g [}
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> 0O
=Z N
- Bandj |
T pass| T
| |
‘ \
; ; . " 4‘ L j >
f/ f, 2f, 3f, ! nf, Nutz- (n+1)f,  Frequenz
signal

Abbildung 3-4:  Das Prinzip der direkten Digitalisierung nutzt die Eigenschaft der Unterabtastung, bei welcher das
gesamte Frequenzspektrum (innerhalb der analogen Eingangsbandbreite des ADCs) in die erste Ny-
quistzone abgebildet wird. Dies bedingt eine vorherige Filterung, um die unerwiinschten Frequenz-
spektren (grau) zu unterdriicken.

Einfach-Superheterodynempfanger. Bei einem Einfach-Superheterodynempfanger wird
das hochfrequente Eingangssignal zuerst durch einen Mischer auf eine tiefere Zwischenfrequenz
(ZF) umgesetzt. Da sich durch den Mischprozess die Nutzfrequenzen und Spiegelfrequenzen

additiv Uberlagern, muss die Spiegelfrequenz durch ein Filter unterdrickt werden. Ein wichtiger

Designparameter dieser Architektur stellt die Wahl der Zwischenfrequenz dar. Die obere Grenze
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ist dabei durch die Geschwindigkeit des ADCs vorgegeben. Wird sie klein gewahlt, ergeben sich
hohe Anforderungen an die Flankensteilheit, der zur Unterdriickung der Spiegelfrequenz beno-
tigten Filter. Eine geeignete ZF stellt somit immer einen Kompromiss zwischen den beiden Ex-

tremas dar.

Doppel-Superheterodynempfanger. Diese Einschrankung wird bei Doppel-Superhetero-
dynempfangern durch einen zusatzlichen Mischer gelockert. Dazu wird die erste ZF hoch genug
gewahlt, so dass Filter niedriger Ordnung zur Unterdrickung der Spiegelfrequenzen ausreichen
und die zweite tief genug, um den Anforderungen des ADCs zu genlgen. Der Nachteil dieser
Topologie besteht in der grésseren Anzahl Bauteile und den zwei verschiedenen Lokaloszillato-

ren. Dadurch wird das System komplexer und somit fehleranfalliger.

Quadraturdemodulator. Der Quadraturdemodulator verwendet keine Filter zur Spiegelfre-
guenzunterdrickung sondern erzeugt zwei um 90° phasenversetzte ZF-Signale. Nach der Abtas-
tung der beiden Signale mit zwei ADCs, wird die Spiegelfrequenz durch eine komplexe Addition
der beiden Signale eliminiert. Um eine starke Unterdrlickung der Spiegelfrequenz zu erreichen,
muUssen die beiden Signale abgesehen von dem Phasenversatz von 90° identisch sein. Das be-
dingt, dass die beiden Pfade gleich sind und stellt somit extrem hohe Anforderungen an die
Toleranz der Mischer und Filter. Wahrend diese Anforderungen fur schmalbandige Anwendun-
gen (wie beispielsweise im Mobilfunk) mit vertretbarem Aufwand realisierbar sind, ist dies fir
den Transponder mit Uber 600 MHz Bandbreite und sehr strengen Anforderungen an die Stabili-

tat nicht geeignet.

Aus dem Vergleich der Empfangertopologien ging der Einfach-Superheterodynempfanger als
geeignetste Wahl hervor, da bei ihm aufgrund der einfachen Struktur am wenigsten Verzerrun-
gen des Signals zu erwarten sind. Durch die hohe Abtastrate der Digitalkarte von maximal
2.2 Gs/s konnte eine relativ hohe ZF von 500 MHz gewahlt werden, was die Anforderungen an
die Filter reduziert. Fir das Nutzsignal mit einer Bandbreite von 600 MHz ergibt sich eine
ZF-Bandbreite von 200 MHz bis 800 MHz. Mit der gewahlten Abtastrate von 2.15 Gs/s betragt
der Uberabtastungsfaktor fir die hdchste Signalfrequenz 0.3412.

3.3.2.5 Filter

Der Empfangerzweig beinhaltet einen Bandpass (FIL1) und einen Tiefpass (FIL2). Der Band-
pass dient hauptsachlich zur Unterdriickung des Spiegelfrequenzbandes. Der Abstand zwischen
dem Signal- und Spiegelfrequenzband betragt das Doppelte der kleinsten ZF-Komponente,

somit 400 MHz. Durch diesen relativ grossen Abstand zwischen Pass- und Sperrband konnte die

122 Zum Vergleich: Die ADCs im Empfangszweig des TerraSAR-X-Satelliten weisen bloss einen Uberabtastfaktor von
0.2 auf.
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Flankensteilheit des Filters reduziert werden, was sich positiv auf den Amplituden- und Phasen-
frequenzgang auswirkt. So weist FIL1 bei Gber 40 dB Dampfung im Sperrband im Passband
einen beinahe linearen Frequenzgang auf. Die maximale Amplitudenwelligkeit betragt bloss
0.17 dB und die maximale Gruppenlaufzeitvariation liegt unter einer Nanosekunde. Diese, fir
einen breitbandigen Filter sehr guten Kennzahlen erméglichen die beinahe verzerrungsfreie
Ubertragung der Signale. Die zweite Aufgabe des Bandpassfilters besteht darin, die empfangene
Rauschleistung zu minimieren. Unter der Annahme von gaussférmigem, weissem Rauschen
betragt sie [8]:

Pyye =k Ty BW (3-4)

Dabei bezeichnet kz die Bolzmann Konstante (=1.38:103 J/K), T, die Umgebungstemperatur
(=300 K) und BW die effektive Rauschbandbreite. Da die gesamte Rauschleistung innerhalb der
Bandbreite vom Mischer in die erste Nyquistzone — also in den Nutzbereich — abgebildet wird,
sollte die Bandbreite vor dem Mischer begrenzt werden. Weil sowohl der LNA als auch das
Dampfungsglied breitbandige Bauteile sind, ist der Bandpass die limitierende Komponente. In
der Praxis kann als Rauschbandbreite die 3-dB-Bandbreite angenommen werden. Sie betragt fur
den Bandpass gemass Simulation 910 MHz. Fir die eingangsreferenzierte Rauschleistung ergibt
sich mit Formel (3-4) somit ein theoretischer Wert von 3.44-10"% W. Zusatzlich dient der Band-
pass zu Unterdrickung von starken Stérern in anderen Frequenzbandern. Da der LNA aufgrund
des schwachen Radarsignals sehr empfindlich ist, konnen solche Stérer den Vorverstarker in die
Sattigung treiben. Das flhrt dazu, dass das Nutzsignal nicht mehr verstarkt wird oder kann im
schlimmsten Fall sogar zur Beschadigung des LNAs fiihren. Aus diesem Grund wurde ein Filter

mit einer Dampfung von Uber 70 dB ausserhalb des Passbands gewahlt.

Bei FIL2 handelt es sich um einen Tiefpass mit einer Knickfrequenz bei 800 MHz (1 dB) und
einer Dampfung von Uber 40 dB bei 10.5 GHz. Er dient dazu die hdheren Frequenzen zu Unter-
drticken und so ein Aliasing bei der Abtastung zu verhindern. Wahlweise kann noch ein
DC-Blocker oder Tiefpass mit einer Knickfrequenz bis zu maximal 150 MHz verwendet werden
um die niederfrequenten Rauschanteile zu unterdriicken. Dazu gehdren insbesondere Funkel-
rauschen und 1/f-Rauschen. Diese Option ist im Schaltplan nicht eingezeichnet. Durch den
Aufbau mit diskreten Komponenten ist ein solcher DC-Blocker aber auch im Nachhinein leicht

nachristbar.

3.3.3 Sendezweig

Der untere Pfad in Abbildung 3-3 vom Dampfungsglied ATT2 bis zur Antenne ANT2 stellt
den Sendezweig dar. Er wurde grésstenteils symmetrisch zum Empfangszweig aufgebaut. Aus

diesem Grund wird nur auf die Unterschiede eingegangen.
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3.3.3.1 Ddmpfungsqglied

Das Dampfungsglied ATT2 zeigt ein vor der Inbetriebnahme einzusetzendes Dampfungsglied.
Der Wert lasst sich wahrend dem Betrieb nicht verandern. Es dient zur besseren Anpassung der
Schaltung far den Fall, dass die Antennen oder einzelne Komponente nicht genau die spezifizier-
te Verstarkung oder Dampfung aufweisen. Zudem ist es erforderlich, da die Leistung des
ZF-Signals fur eine optimale Frequenzumsetzung 15 dB bis 20 dB unter der des LO-Signals liegen

sollte.
3.3.3.2 Isolator ISO3

Da Filter im Sperrband einen hohen Reflexionskoeffizient aufweisen, wird ein grosser Teil der
unerwinschten harmonischen Anteile reflektiert. Ohne Isolator wiirde dieses Signal in den
Mischer zurlcklaufen und aufgrund seiner hohen Leistung von bloss 4.5 dB unter dem Nutzsig-
nal zu Kreuzmodulationen fiihren. Aus Sicherheit wurde deshalb der Isolator ISO3 mit einer
Isolation von mindestens 30 dB eingefligt. Mit einem spezifizierten Eingangs-Stehwellenverhalt-
nis von 1.07 liegt die reflektierte Leistung somit mehr als 31 dB unter der des Nutzsignals wo-
durch die allenfalls entstehenden Kreuzmodulationen im Bereich des Rauschpegels und somit

unkritisch sind.
3.3.3.3 Verstarker

Als Ausgangsverstarker AMP4 wird ein Hochleistungsverstarker verwendet. Da die Verstar-
kung jedes Verstdrkers ab einer bestimmten Eingangsleistung zurlickgeht, spricht man von einer
Verstarkungskompression. Aufgrund der relativ hohen Ausgangsleistung von bis zu 29.3 dB
stellt die Linearitdt bei gleichzeitig mdglichst konstantem Frequenzgang die kritischste Anforde-
rung dar. Der verwendete Hochleistungsverstarker ist mit einem 0.1 dB-Kompressionspunkt von
+30 dBm und einem maximalen Amplitudenfrequenzgang von 0.25 dB spezifiziert. Das bedeu-
tet, dass die Verstarkung tber den gesamten Eingangsleistungsbereich um nicht mehr als 0.1 dB

variiert.

3.3.4 Frequenzerzeugung

Die HF-Schaltung, wie in Abbildung 3-3 gezeigt, bendtigt zwei unterschiedliche hochgenaue
Signale, die vom Signalgenerator FGEN erzeugt werden. Das erste dient als Lokaloszillator (LO)
fur die Frequenzumsetzung der beiden Mischer und betragt 10.15 GHz. Beim zweiten handelt
es sich um das Taktsignal von ADC und DAC mit 2.15 GHz. Die Gute von Signalgeneratoren
hangt von deren Amplituden- und Phasenrauschen ab. Weil das Amplitudenrauschen meist viel
geringer ist, bestimmt hauptsachlich das Phasenrauschen die Gute einer Signalguelle. Da ein

Mischer das Nutzsignal mit dem LO-Signal multipliziert, hat das Phasen- wie auch das Amplitu-
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denrauschen des Lokaloszillators einen direkten Einfluss auf das Ausgangssignal. Vereinfacht
zeigt sich der Einfluss von Amplitudenrauschen 44 und Phasenrauschen 4¢ fir einen idealen
Aufwartsmischer in Formel (3-5). Dabei bezeichnet w, die Kreisfrequenz des Eingangssignals und
w,, die Kreisfrequenz des Lokaloszillators. Zur besseren Ubersicht betragen die Amplituden von
Eingangssignal und Lokaloszillator eins und der Phasenversatz zwischen den beiden Signalen

null. Zudem ist im Ausgangssignal nur ein Seitenband vorhanden.

lcos(w,t)-(1+Ad)cos( @, t + Ap) = 1+Ad cos((w,, +,)t+Ap)

(3-5)

Eingangssignal Lokaloszillatorsignal X
Ausgangssignal

Die Rauschterme sind ungedampft im Ausgangssignal ersichtlich. Um das Nutzsignal origi-
nalgetreu umzusetzen, ist deshalb eine méglichst reine Signalquelle als LO erforderlich. Ein
ahnlicher Zusammenhang zwischen dem Rauschen im Taktsignal und der Signalqualitat gilt auch
fir den ADC. Im Gegensatz zum Mischer ist das Amplitudenrauschen des Taktsignals unkritisch.
Das Phasenrauschen hingegen fuhrt sowohl zu einer Amplituden- als auch Phasenverzerrung der
abgetasteten Werte. Ein Teil des Phasenrauschens des Lokaloszillators kann durch eine koharen-
te Frequenzumsetzung beider Mischer und koharente Taktung von ADC und DAC aufgehoben
werden. Aus diesem Grund werden beide Signale aus einer gemeinsamen Referenzquelle mittels
einer PLL (Phase-locked loop) phasengetreu erzeugt. Die Synthese mehrerer Signale aus einer
Referenzfrequenz bedingt, dass es sich bei den Signalen um ganzzahlige Vielfache der Referenz-

frequenz handelt.

Um die geforderte Stabilitat des Transponders erreichen zu kénnen, wurden strenge Anfor-
derungen an das Phasenrauschen des Signalgenerators gestellt. Er besteht aus einem Einheit mit
integrierter Referenzquelle, PLL und schmalbandigen Ausgangsfilter fir ein optimales Rausch-
verhalten. Die Ausgangsleistung des Taktsignals betragt +16 dBm. Wegen der Aufteilung des
LO-Signals auf zwei Ausgange betrdgt die Leistung pro Ausgang 3 dB weniger. Die Anpassung
der Ausgangsleistung auf die erforderlichen Eingangspegel des DSS und der Mischer wird durch
die Dampfungsglieder ATT5 bis ATT7 gewabhrleistet. Sie dienen zusatzlich dazu, die aufgrund
von nicht perfekter Anpassung am Takteingang des DSS und dem LO-Anschluss der Mixer ent-
stehenden Reflektionen zu dampfen und somit ein Ricklaufen in den Signalgenerator zu verhin-

dern.
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4 Interne Kalibrierung (ICAL)

4.1  Notwendigkeit einer internen Kalibrierung

Jedes reale System unterliegt einer Reihe von systematischen Fehlereinflissen. Diese kénnen
mittels einer geeigneten Kalibrierungsstrategie reduziert werden. Um eine der geforderten
Stabilitat des Transponders gentigenden Kalibrierstrategie zu finden, mussen erst die auftreten-
den Stérgréssen erfasst werden. Dabei handelt es sich in erster Linie um die Temperaturstabilitat

und die Alterung der Bauteile.

4.1.1 Temperaturstabilitat

Die Temperaturabhangigkeit eines Bauteils hat verschiedene Ursachen und l3sst sich deshalb
nicht allgemein beschreiben. Aus diesem Grund ist eine genaue Erfassung in der Praxis nur
durch Messung des Bauteiles méglich. Erste Abschatzungen lassen sich aber bereits aus den
physikalischen Gesetzmassigkeiten der verschiedenen Ursachen gewinnen. So ist die Tempera-

turabhangigkeit eines Bauteils hauptsachlich von den verwendeten Materialen abhangig'?.
4.1.1.1 Temperaturabhangigkeit des Materials

HF-Bauteile bestehen bekannterweise aus Materialien der drei Hauptgruppen Metalle, Halb-
leiter und Isolatoren. Deren Leitwert ist aufgrund von verschiedenen Ursachen eine temperatur-
abhangige Groésse. Bei Metallen wird die Temperaturabhangigkeit des Leitwerts hauptsachlich
durch die temperaturabhdngige Elektronenmobilitat verursacht und verhalt sich umgekehrt
proportional zur Temperatur. Ein typischer Temperaturkoeffizient von Metallen betragt etwa
4-10 Q/K [9] woraus sich mithilfe von Formel (4-1) eine Temperaturabhdngigkeit der Einflige-

dampfung von weniger als 0.00035 dB/K ergibt.

U. R
Zo'loglo( U_mjzlo'loglo(#J (4-1)
out out

Bei Halbleitern ist im Gegensatz zu Metallen von einer grésseren Variation auszugehen da die
Ladungstragerdichte exponentiell von der Temperatur abhangt. Die Elektronenmobilitdt wirkt
diesem Effekt entgegen, ist aber wegen der linearen Temperaturabhangigkeit vernachlassigbar.
Dementsprechend kann die Temperaturabhangigkeit eines undotierten Halbleiters mit guter

Naherung als exponentiell angenommen werden. Bei dotierten Halbleitern ist das Temperatur-

3 Bei HF-Bauteilen wie beispielsweise Koaxialkabeln ist zusatzlich auch die Form entscheidend, da sie die Wellenim-
pedanz und somit das Reflexionsverhalten am Ubergang bestimmt. Eine Uberschlagsrechnung fiir ein Koaxialka-
bels mit einem Dielektrikum aus PTFE (Polytetrafluorethylen) ergab eine Anderung der Einfugedampfung aufgrund
von Reflexionen von weniger als 0.0008 dB/K und ist somit fiir eine erste Abschatzung vernachlassigbar.
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verhalten durch das Zusammenspiel mehrerer Ursachen komplexer. So nimmt die Leitfahigkeit
bei steigender Temperatur aufgrund der zunehmenden Anzahl freier Fremdladungstrager bis zu
einem Maximum zu und lasst danach aufgrund der geringeren Mobilitat wieder nach. Bei héhe-
ren Temperaturen verhalt sich ein dotierter Halbleiter aufgrund der Gberwiegenden Anzahl
thermischer Ladungstrager wie ein intrinsischer (undotierter) Halbleiter. Die Umkehrpunkte
dieser Temperaturkurve werden durch die Starke der Dotierung, Art der Fremdatome und das
Dotierprofil beeinflusst [10]. Bei Isolatoren ist das Temperaturverhalten des Widerstands meist

sehr gering.
4.1.1.2 Temperaturabhangigkeit von typischen HF-Verstarkern

Zur qualitativen Verifizierung der zuvor gemachten Annahme einer starken Temperaturab-
hangigkeit von Halbleitern wurden zwei verschiedene einfache Verstarkerschaltungen mit Hilfe
der Simulationssoftware ADS (Advanced Design System) von Agilent simuliert. Die griine Kurve
in Abbildung 4-1 zeigt das Temperaturverhalten eines einzelnen GaAs MESFET (Metal Semicon-
ductor Field Effect Transistors) in Common-Source-Konfiguration bei 5.25 GHz mit einem idea-
len reaktiven Anpassnetzwerk auf 50 Ohm. Die blaue Kurve entspricht dem Temperaturverhal-
ten eines zweistufigen TAS-TIS'*-Verstarkers aus pHEMTs (Pseudomorphic High Electron Mobility
Transistor). Bei den beiden simulierten Schaltungen handelt es sich um typische HF-Verstarker-

Konfigurationen.

— TAS-TIS (pHEMT)
| — NE71000 (GaAs MESFET)

normierte Verstarkung [dB]

1 1 1
=20 0 20 40 60 80 100
Temperature [°C]

Abbildung 4-1:  Simulation der temperaturabhangigen Verstarkung zweier HF-Verstarker normiert fur T = 0°C.

9 Unter TAS-TIS (Transadmittance-Transimpedance) versteht man eine zweistufige Verstarkertopologie, deren erste
Stufe eine sehr hohe und deren zweite Stufe eine niedrige Ein- und Ausgangsimpedanz besitzt. Als Grundlage
wurde eine Ubungsaufgabe aus der Vorlesung , Integrated Ciruits for High-Speed Communication” von Prof. Dr.
H. Jackel verwendet.
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Da zur Simulation vereinfachte Kleinsignal-Ersatzschaltbilder der jeweiligen Transistoren ver-
wendet wurden, darf das Resultat nur als Tendenz gewertet werden. Trotzdem lasst sich eine
signifikante Temperaturabhangigkeit von bis zu 0.07 dB/K feststellen. Dieses Ergebnis deckt sich

mit dem aus der Praxis bekannten Richtwert von 0.05 dB/K pro Verstarkerstufe.
4.1.1.3 RUckschlisse zum Temperaturverhalten von HF-Bauteilen

FUr eine quantitative Bestimmung der Temperaturabhangigkeit in Form eines Temperaturko-
effizienten sind aufgrund der unterschiedlichen Einflisse fur Messungen erforderlich. In erster
Naherung kann allerdings fur Bauteile ohne Halbleiterstrukturen — im Folgenden passive Bauteile
genannt — von einer geringen Temperaturabhdngigkeit ausgegangen werden. Dies wird im
spateren Verlauf (Abschnitt 6.1) anhand der tatsachlich verwendeten Bauteile durch Messungen
verifiziert. Fir Halbleiterbauteile — im Folgenden aktive Bauteile genannt — deutet sowohl die
theoretische Betrachtung als auch die Simulation (Abbildung 4-1) auf eine nicht vernachlassigba-
re Temperaturabhangigkeit. Dies kann zwar durch geeignete Massnahmen wie beispielsweise
eine interne Bandllcken-Referenz zur thermischen Stabilisierung in gewissen Grenzen kompen-
siert werden, trotzdem ist bei aktiven Bauteilen meist eine grossere Temperaturabhangigkeit als
bei passiven Bauteilen festzustellen. Aus diesem Grund ist vor allem flr aktive Bauteile eine
Verstarkungskompensation und —Uberwachung in Form einer Kalibrierung erforderlich, um die
geforderte Stabilitat des Transponders bei allen Witterungsverhaltnissen gewahrleisten zu kén-

nen.

Bei den TerraSAR-X-Transpondern wird die Kompensation Gber ein digital verstellbares
Dampfungsglied vorgenommen. Dazu wurde der Verstarkungsfaktor des Transponders Uber
einen Temperaturbereich von -20°C bis +50°C vermessen und die Korrekturwerte im Transpon-
der abgespeichert. Durch einen Temperatursensor wird die Temperatur wahrend des Betriebs

gemessen und die Variation durch den entsprechenden Stellwert aus der Tabelle kompensiert.

4.1.2 Alterung

Die Alterung der Bauteile ist eine zweite Fehlerquelle, die die Langzeitstabilitdt des Transpon-
ders negativ beeinflusst. Aufgrund der extremen Anforderung an die Betriebszeit der Transpon-
der von rund 15 Jahren und die geforderte radiometrische Stabilitdt darf dieser Einfluss nicht
vernachldssigt werden. Alterung ist ein designspezifischer Parameter der verwendeten Bauteile
und kann deshalb nicht allgemeingtiltig angegeben werden. Dementsprechend ist kaum Litera-
tur Uber dieses Thema verflgbar. Einige Blicher, wie beispielsweise [11], behandeln die statisti-
schen Modelle zu alterungsbedingtem Bauteilausfall, oder enthalten Listen Gber die minimal zu
erwartende Lebensdauer einzelner Komponentengruppen unter gewissen Bedingungen. Anga-

ben Uber alterungsbedingte Veranderungen der Ubertragungscharakteristik sind aber weder in

24



der Literatur zu finden, noch werden sie von den Herstellern der Bauteile angegeben, da solche

Messungen einen erheblichen Aufwand darstellen. Zudem sind sie von einer Vielzahl von Fakto-
ren abhangig. Dazu zdhlen unter anderem die elektrische Belastung, die Umgebungstemperatur,
die Anzahl der Temperaturzyklen, die Feuchte und die mechanischen Vibrationen. Einige grund-
legende Aussagen kénnen aber wie bei der Temperaturabhdngigkeit aufgrund der verwendeten
Materialien gemacht werden. Es wird dazu dieselbe Terminologie bezUuglich aktiven und passiven

Bauelementen verwendet.
4.1.2.1 Alterungseffekte von passiven Bauteilen

Bei passiven Bauteilen besteht die Alterung hauptsachlich aus chemischen Prozessen. Dazu
gehort die Versprédung des Isoliermaterials oder aggressives Flussmittel, welches das Material
angreift. Beides kann zu einer Verschlechterung der elektrischen Eigenschaften fiihren. Bei
hochwertigen Bauteilen und guter Isolation entfallt dieser Einfluss weitgehend. Aus diesem
Grund bleiben hochwertige passive Bauteile bei fachgemassem Betrieb meist Gber mehrere

Jahrzehnte stabil.
4.1.2.2 Alterungseffekte von aktiven Bauteilen

Die Ursachen fur die Alterung von aktiven Bauteilen sind relativ gut erforscht. Sie besteht bei
Halbleiterbauteilen hauptsachlich aus der Ausschwemmung von Ladungstragern durch das
angelegte Feld und der Wanderung von Stdrstellen innerhalb der Kristallstruktur [10]. Beide
Effekte verandern das Dotierprofil und somit dessen charakteristisches Verhalten. Werden La-
dungstrager bei MOS-Transistoren durch das elektrische Feld in die Oxidschicht zwischen Metall
und Halbleiter transportiert, bilden sich sogenannte Traps, die zu einer Vergrosserung der Ka-
nalbreite des Transistors fihren und somit seinen Verstarkungsfaktor beeinflussen [12,13]. Da
diese Effekte bereits nach kurzer Zeit zu einer erheblichen Verschlechterung des Bauteilverhal-
tens fuhren, werden hochwertige Halbleiterbauteile einem sogenannten Burn-in Verfahren
unterzogen. Durch die Lagerung oder den Betrieb des Bauteils bei hoher Temperatur von Gber
100 °C wird innerhalb weniger Tagen eine kinstliche Alterung um mehrere Jahre erreicht. Da
der Alterungsprozess nach der Anfangsphase stark nachlasst, kann dadurch die Stabilitat des
Bauteils verbessert werden. Trotz dieses Verfahrens lasst sich eine gewisse Alterung der aktiven
Bauteile nicht vermeiden. Aus diesem Grund sollte der zur Kalibrierung verwendete Referenz-

pfad keine aktiven Bauteile enthalten.
4.1.2.3 Abschédtzung der Alterung anhand der TerraSAR-X-Transponder

Um den Einfluss der Alterung bei Transpondern in der Praxis abschatzen zu kénnen, sind
deshalb eigene Messungen hilfreich. Dazu wurde die elektrische Verstarkung der TerraSAR-X-

Transponder im Rahmen dieser Arbeit neu vermessen. Die Ergebnisse wurden mit den Messwer-
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ten aus 2006 — vor der Inbetriebnahme — verglichen. Abbildung 4-2 zeigt einen TerraSAR-X-

Transponder im Einsatz.

Abbildung 4-2:  Die Abbildung zeigt einen TerraSAR-X Transponder wéhrend einem Uberflug. Die Sende- und
Empfangsantenne (Hornantennen) und die Elektronik (schwarze Box) sind deutlich zu erkennen. Als
Stromversorgung fur den Transponder dient eine Autobatterie.®

Die Transponder wurden im Jahre 2006 im Auftrag vom DLR von der Universitat Karlsruhe fur

die radiometrische Kalibrierung des TerraSAR-X gebaut. Sie weisen eine Verstarkung von unge-

fahr 54 dB auf und haben eine spezifizierte Genauigkeit von 0.5 dB (16). Der Aufbau lasst sich

in einen Hauptzweig, eine Schaltung zur Signalaufzeichnung, eine digitalen Steuereinheit und

die Temperaturkompensation unterteilen. Die Schaltung zur Temperaturkompensation misst

Uber einen Sensor die Temperatur und korrigiert damit die Verstarkung von AMP2. Der verein-

fachte Schaltplan ist in Abbildung 4-3 gezeigt.
RX TX

LNA AMP1 Filter Koppler AMP2 AMP3 AMP4 DG HPA Koppler

|
2
' .

«

Steuereinheit / Signalaufzeichnung /
Temperaturkompensation

Abbildung 4-3:  Blockschaltbild der TerraSAR-X Transpondern. Die Punkte 1 und 2 bezeichnen die Anschlisse der
jeweiligen NWA Ports.

) Quelle: DLR Archiv
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Er besteht aus mehreren Verstarkern, Kopplern, einem Filter und einem digitalen Damp-
fungsglied. Im Gegensatz zu dem in dieser Arbeit entwickelten Transponder weist er keine
Frequenzumsetzung und somit keinen Mischer und Signalgenerator (LO) auf. Ansonsten ist er in
weiten Teilen dhnlich aufgebaut und arbeitet im gleichen Frequenzbereich. Aus diesem Grund
kann er bis zu einem gewissen Grad als Referenz zur Abschatzung des Alterungsverhaltens

benutzt werden.

Zur Messung der S-Parameter wurde ein Agilent 5230A Netzwerkanalysator (NWA) benutzt.
Dazu wurden die Antennen des Transponders entfernt und die Zuleitungen nach einer Kalibrie-
rung des NWAs direkt angeschlossen. Die Nummern eins und zwei in Abbildung 4-3 entspre-
chen den Portnummern des NWAs. Da bei der friiheren Messung im Jahr 2006 nur der fur die
RCS-Berechnung relevante Betrag des Vorwarts-Transmissionsfaktors (S21) gemessen wurde,

kann keine Aussage Uber die alterungsbedingten Einflisse auf die Phase gemacht werden.

Transponder Gain @ 5.65GHz

Gain & 9.65GHz in dB

0
TX01 TxX02 TX03 TX04 TxX05 TX06 TXO7 TxX08 Tx09 TX11 Tx1z Tx13 TX15 TX16 TX18
Transponder

Abbildung 4-4:  Betrag des Vorwarts-Transmissionsfaktors (521) bei der Mittenfrequenz 9.65 GHz. Die roten Balken
entsprechen der Messung von 2006, die Griinen den neuen Messungen

Wie in Abbildung 4-4 gezeigt, hat die Verstarkung aller gemessener Transponder erwar-
tungsgemass Uber die Zeit abgenommen. Die alterungsbedingte Verschlechterung der Verstar-
kung ist in Abbildung 4-5 flr jeden Transponder einzeln dargestellt. Sie weist eine relativ grosse
Streuung auf, die nicht mit der Einsatzhdufigkeit der Transponder korreliert. So wurden die

Transponder TX01, TX06, TX11 und TX16 am 6ftesten benutzt. Die Transponder TX02 und

TX15, die den grdssten beziehungsweise kleinsten Einfluss zeigen, hingegen nur selten.

27



AGain in dB (Gain2009 - Gain2 006)

Abbildung 4-5:
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Alterungsbedingte Verschlechterung der Transponderverstarkung und somit des physikalischen RCS
bei 9.65 GHz

In Abbildung 4-6 ist die Verstarkung Uber der Frequenz aufgezeichnet. Obwohl die Charakte-

ristik des Frequenzgangs Uber die Jahre gleich geblieben ist, lasst sich trotzdem eine frequenz-

spezifische Verschlechterung des S21 feststellen. Generell unterliegen héhere Frequenzen gros-

seren Anderungen. Dies ist, wie im Falle von TX01 in Abbildung 4-6a ersichtlich, nicht allge-

meingultig.
X0 TX02
56.0 55.0
AS21(2K5 GHz) 4 -0.2813 b8 . ! A521(2k5 GHz) 4 -1.563 o ! !
Aave(3D0 MHz) = -0.263 dB i : Aave(300 MHz) = -1.492 dB : i
! A 1 1
55| AmeloMintoseds L1 1
; ; ; ; ; = \
L Rt EET e S A - E s40f
= ' > i
c 545 j 53.5 : ! : : !
3 o . ; ; ; ;
54.0 R T R R REGelt ECEE TR CEE PR P TR P —
= : ; : : ;
53.5 52.5----- RRREEEE SSEEEEEEE CERERRPIE ELEEEE —
53.0 | | | | | 52.0 | | —— ]
9.50 9.55 960 9.65 970 975  9.80 9.50 955 960 9.65 970 9.75 980
fin GHz fin GHz
Abbildung 4-6:  S21 von zwei verschiedenen Transpondern tber der Frequenz aufgetragen. Die rote Kurve zeigt die

Messung aus dem Jahr 2006, die Griine die aktuelle Messung. Der farbige Bereich kennzeichnet
den genutzten Frequenzbereich von 150 MHz

4.1.2.4 Rickschlisse

Durch die grosse Streuung der gemessenen Abweichungen und den Umstand, dass der NWA

kurz vor der Messung im Jahre 2006 und 2010 vom Hersteller kalibriert wurde, kann ein syste-
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matischer Einfluss ausgeschlossen werden. Mit einer Verstarkungsreduktion von durchschnittlich
0.5 dB bestatigt sich die Annahme der Alterung als kritischen Einfluss auf die Stabilitat der
Transponder. Das bedeutet, dass neben der Korrektur der temperaturbedingten Verstarkungsva-
riation wie sie die TerraSAR-X-Transponder aufweisen zusatzlich eine Kompensation der alte-
rungsbedingten Verstarkungreduktion erfolgen muss. Diese kann durch einen internen Refe-
renzpfad erfolgen, der bloss passive — und somit im Bezug auf die Alterung und die Temperatur
unempfindliche — Bauteile enthalt. Zusatzlich sollte der Transponder in einem geeigneten Inter-
vall durch einen Abgleich mit einem mechanischen Referenzkérper neu kalibriert werden. Dieser

Umstand wird durch die erhdhte Komplexitat der neuen Transponder noch verstarkt.

4.1.3 Zusammenfassung

Die Langzeitstabilitat bezeichnet dabei die Stabilitat zwischen mehreren Uberfliigen bis zu
Jahren und ist somit abzugrenzen von den Stéreinfllissen wahrend eines Pulses wie beispielswei-
se Rauschen. Als kritische EinflUsse auf die Langzeitstabilitat wurden die alterungsbedingte
Degradation und das Temperaturverhalten der aktiven Komponente identifiziert. Um diese
Fehler wahrend des Betriebs korrigieren zu kénnen ist eine interne Kalibrierung (ICAL) notwen-
dig. Dazu muss der Transponder Uber zwei umschaltbare Moden — einen Kalibrier- und einen
Betriebsmodus — verfligen. Der Kalibriermodus dient dazu, die Verstarkung der Schaltung zu
Uberwachen und entsprechend zu korrigieren. Als Betriebsmodus wird der effektive Einsatz als
Punktziel bezeichnet. In diesem Modus kann die Verstarkung nicht Gberwacht werden. Es ist
deshalb fur die Stabilitat des Transponders entscheidend, die Einsatzdauer im Betriebsmodus
maoglichst kurz zu halten um den Effekt der Temperaturdrift zu minimieren. Das wird dadurch
erreicht, dass vor und nach jedem Uberflug in den Kalibriermodus umgeschaltet wird und der
Betriebsmodus nur fir die kurze Zeit des Uberflugs (weniger als eine Minute) aktiv ist. Falls
erforderlich, kann die Temperaturédnderung wahrend der Uberflugsdauer zusétzlich durch eine
lineare Interpolation aus der Messung unmittelbar vor und nach dem Uberflug angenéhert
werden. Der folgende Abschnitt beschreibt verschiedene Strategien zur internen Kalibrierung.
Die ICAL-Strategie bezeichnet dabei das komplette Verfahren, wahrend sich der Ausdruck

ICAL-Topologie bloss auf die zur internen Kalibrierung benétigte Hardware bezieht.

4.2 ICAL-Strategie mit Detektorschaltung

Eine unter anderem fir die RADARSAT- und ESR-1-Transponder verwendete ICAL-Topologie
wird in Abbildung 4-7 am Beispiel des in dieser Arbeit entworfenen Transponders beschrieben.
Dabei handelt es sich um die urspriinglich geplante interne Kalibrierung. Das Prinzip dient als

Vergleich zur Beurteilung der in dieser Arbeit vorgestellten, neuen Kalibrierstrategie.
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Abbildung 4-7:  Anwendung der Kalibiertopologie auf den Transponder. Die grauen Blocke werden zur ICAL
verwendet. Indem die gedédmpfte Verstarkung des Hauptzweigs — mit den kritischen aktiven Bautei-
len — mit der bekannten Dampfung eines ICAL-Zweigs verglichen wird, kénnen allfallige Abwei-
chungen in der Verstarkung des Transponders detektiert werden. Der als Referenz dienende
ICAL-Zweig enthalt zu diesem Zweck nur passive, hochgenaue Bauteile. Fir eine erhdhte Genauig-
keit kann der ICAL-Zweigs zusatzlich in eine temperaturstabilisierte Box integriert werden.

4.2.1 Funktionsweise

Wird der Transponder im Kalibriermodus betrieben, ist der ICAL-Pulsgenerator aktiviert. Er er-
zeugt einen Puls, der durch CPL1 und CPL4 in die Detektorschaltung gelangt. Dieser Teil des
Pulses wird im weiteren Verlauf Referenzpuls genannt. Seine Leistung entspricht der Ausgangs-
leistung des Pulsgenerators abziglich der ausgekoppelten Leistung und der Einfigedampfung
des Kabels sowie der beiden Koppler CPL1 und CPL4. Gleichzeitig wird von CPL1 ein Teil der
Pulsleistung ausgekoppelt und Gber CPL2 in den Empfangszweig des Transponders eingekop-
pelt. Dort durchlauft der Kalibrierpuls alle Bauteile des Hauptzweigs ausser den Antennen. Nach
einer Verzégerung durch das digitale Subsystem gelangt er Gber den Sendezweig, CPL3, ATT
und CPL4 ebenfalls in die Detektorschaltung. Die digitale Verzégerung muss dabei mindestens
einer Pulslange entsprechen, um den Kalibrierpuls und den Referenzpuls zeitlich unterscheiden
zu kénnen. Auf diese Weise wird sichergestellt, dass die vom Leistungsdetektor gemessene
Leistung eindeutig einem der beiden Pulse zugeordnet werden kann. Die Pulsleistung des Kalib-
rierpulses ist ebenfalls abhangig von der Ausgangsleistung des Signalgenerators und der Einfa-
gedampfung bzw. dem Kopplungsverhaltnis der Bauteile in der Kalibrierschaltung. Zusatzlich
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wird er durch die Bauteile im Hauptzweig des Transponders beeinflusst. Unter der Annahme,
dass die Bauteile der ICAL-Schaltung (in Abbildung 4-7 grau gekennzeichnet) stabil sind, ent-
spricht eine Leistungsanderung einer Anderung der Transponderverstarkung und kann durch die
Regelschaltung angepasst werden. Dazu wird ein digitales Dampfungsglied im Hauptzweig
solange angepasst, bis die Leistung des Referenz- und des Kalibrierpulses dem vorgeschriebenen
Verhaltnis entsprechen. Die Bedingung, dass sich die Bauteile der ICAL stabil verhalten, kann
nicht allgemein angenommen werden. Wie in Abschnitt 4.1 festgestellt, weisen besonders
aktive Bauteile ein ausgesprochen temperatur- und alterungsabhangiges Verhalten auf. Aus
diesem Grund darf der Referenzpfad keine aktiven Bauteile enthalten. Bei der oben erwahnten
ICAL-Schaltung weisen bloss die Detektoreinheit und der Signalgenerator Halbleiterbauteile auf.
Beide Einheiten werden aber sowohl vom Referenzpuls als auch vom Kalibrierpuls durchlaufen.
Somit kann der Einfluss durch Verhaltnisbildung der beiden Pulse eliminiert werden. Dieses
Prinzip wird unter anderem in den Transpondern zur radiometrischen Kalibrierung des kanadi-
schen RADARSAT und des ESR-1 Satelliten der ESA verwendet. Fur die genaue Implementierung

wird auf [5] bzw. [6] verwiesen.

4.2.2 Beurteilung der ICAL-Strategie

Die oben beschriebene ICAL-Strategie ermdglicht bei sorgfalliger Implementierung die ge-
wulnschte Kompensation der temperatur- und alterungsbedingten Verstarkungsvariationen des
Transponders. Ein entscheidender Nachteil der ICAL-Strategie besteht allerdings darin, dass sie
mit dem digitalen Dampfungsglied nur Gber einen Freiheitsgrad zur Kompensation der
Transponderverstarkung verflgt. Somit kann die Verstarkung nicht frequenz- oder leistungsab-
hangig geandert werden. Zudem verfligt sie Uber keine Moglichkeit, die Gruppenlaufzeit und
somit die komplexe Ubertragungsfunktion zu verandern. Diese hat aber, wie in den theoreti-
schen Grundlagen erlautert, ebenfalls einen Einfluss auf die Impulsantwort des Punktziels. Des
Weiteren kann das Kalibriersignal bezuglich Leistung nicht beliebig gewahlt werden, da es auf
den Arbeitspunkt der Detektordiode abgestimmt sein muss. Zudem sind verschiedene Kalibrier-
pulse nur durch einen komplexen und teuren Arbitrar-Funktionsgenerator (AWG — Arbitrary

Waveform Generator) méglich und somit praktisch ausgeschlossen.

Um die Antennen besser vor Umwelteinflissen wie beispielweise Dreckablagerungen zu
schiitzen, wird der Transponder zwischen den einzelnen Uberfliigen in eine Parkposition gefah-
ren in der die Antennen Richtung Boden zeigen und somit den Erdboden, den Fuss oder das
Stativ des Transponders beleuchten. Da sich diese Objekte im Nahfeld der Antennen befinden,
kann far den Kalibriermodus — der in der Parkposition durchgefihrt wird — keine gentigende
Antennenentkopplung zwischen Sende- und Empfangsantenne gewahrleistet werden. Dies stellt

ein Problem fir die ICAL-Strategie dar, da durch den Koppler CPL3 bloss ein Teil der Leistung in
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den ICAL-Zweig ausgekoppelt wird, wahrend der Rest tber die Sendeantenne abgestrahlt und
abhangig von der Antennenkopplung tber die Empfangsantenne wieder ins System gelangen.
Um dadurch verursachte Stérungen des Kalibriervorgangs zu verhindern muss entweder eine
genlgend grosse Antennenentkoppelung sichergestellt werden oder es muss zwischen zwei

aufeinanderfolgende Kalibrierpulse genligend lange gewartet werden.

4.3 Verbesserte ICAL-Strategie

Die oben genannten Nachteile werden unter anderem durch die neue Kalibrierstrategie be-
hoben. Sie integriert die komplette ICAL-Signalerzeugung und ICAL-Detektion im digitalen
Subsystem. Abbildung 4-8 zeigt eine schematische Darstellung der entwickelten ICAL-Topologie.
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Abbildung 4-8:  Blockschaltbild der neuen Kalibiertopologie. Die grauen Blécke sind Teil der ICAL.

4.3.1 Funktionsweise

Wie in Absatz 4.2.2 erwahnt, verfligt der Transponder Uber eine Parkposition, in welcher die
Antennen Richtung Boden schauen um sie besser vor Umwelteinflissen wie Schmutz oder Wind
zu schitzen. Nur fr die Zeit des Uberflugs wird der Transponder auf den Satelliten ausgerichtet
und danach durch den Positionierer (in Abbildung 1-1 ersichtlich) automatisch wieder in die
Parkposition gestellt. Das bedeutet, dass der Kalibriervorgang in der Parkposition durchgefiihrt
wird in welcher keine ausreichende Antennenentkopplung gewahrleistet wird. Dies fuhrt dazu,
dass neben der Leistung durch den ICAL-Zweig zusatzlich ein unbekannter Anteil der Sendeleis-
tung Uber die Antennen vom Sende- in den Empfangszweig gelangt und somit die Genauigkeit

der Kalibrierung beeinflusst. Zu diesem Zweck beinhaltet der Transponder statt einem Koppler
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den Schalter SW1, mit welchem zwischen Kalibrier- und Betriebsmodus umgeschaltet werden
kann. Dazu wird die Sendeantenne mit dem Wellenwiderstand angepasst abgeschlossen und
der Sende- und Empfangszweig tber den Kalibrierzweig miteinander verbunden. Durch die
Verwendung eines elektromechanischen Schalters wird die Sendeleistung im Kalibriermodus
Uber 110 dB gedampft. Somit liegt die Leistung des Stdrsignals Uber die Antennen selbst bei
verlustloser Verbindung von Sende- und Empfangsport tGber 50 dB unter der Leistung des durch

den Kalibrierzweig laufenden Signals und hat somit keinen Einfluss auf die Kalibrierung.

Zur Kalibrierung wird im digitalen Subsystem ein Kalibriersignal erzeugt und durch den DAC
in den Sendezweig gefiihrt. Uber den Kalibrierzweig, den Koppler CPL2 und den Empfangs-
zweig gelangt das Kalibriersignal zur Auswertung wieder in das digitale Subsystem. Die aus dem
Vergleich des generierten mit dem empfangenen Kalibriersignal gezogenen Ruckschlisse auf
das Verhalten des Transponders werden dann zur Kalibrierung verwendet. Um eine zu hohe
oder zu geringe Verstarkung des Transponders kompensieren zu kénnen verfiigt der Sende- und
der Empfangszweig Uber je ein digital verstellbares Dampfungsglied mit einer Schrittweite von
0.5 dB. Damit kann die Gesamtverstarkung und somit der RCS des Transponders in groben
Schritten verandert werden. Durch den zusatzlichen Freiheitsgrad, im Vergleich zu einer Topolo-
gie mit nur einem verstellbaren Dampfungsglied, kann die Gesamtverstarkung des Transponders
dahingehend auf die beiden Zweige aufgeteilt werden, dass der ADC und der DAC stets optimal
ausgesteuert sind. Kleinere Anderungen der Gesamtverstarkung als 0.5 dB kénnen durch einen
Skalierungsfaktor im digitalen Subsystem kompensiert werden. Durch den DAC mit 14 Bits
ergibt sich eine nichtlineare Schrittweite von bis zu 0.0005 dB. Zusatzlich zu dem Skalierungsfak-
tor kann aufgrund des Kalibriersignals auch eine frequenz- und leistungsabhangige Kompensa-
tionsmatrix erstellt werden, mit deren Hilfe der Amplituden- und Phasenfrequenzgang des

Transponders digital angepasst werden kann.

4.3.2 Kalibrierverfahren

Durch Verlagerung des Kalibrier-Signalgenerators und der Detektoreinheit in den digitalen
Bereich und die schnelle Abtastung des Signals kénnen beinahe beliebige Kalibriersignale gene-
riert und ausgewertet werden. Dadurch wird die Beschrankung auf eine Frequenz und eine
Leistung wie bei den ESR-1- und RADARSAT-Transpondern aufgehoben. Einige mdgliche Kalib-
riersignale und -verfahren, mit unterschiedlichen Anforderungen an die Auswertelogik, werden
im Folgenden kurz behandelt. Die Auswahl des geeignetsten Kalibriersignals ist Teil der Imple-

mentierung.
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4.3.2.1 Kalibrierung mittels eines monofrequenten Signals

Als einfachstes Kalibriersignal kann wie bei den vorgehend erwahnten Transpondern ein Si-
nussignal bei der Mittenfrequenz genutzt werden. Durch Detektierung der Leistung des Kalib-
riersignals kann die Verstarkung bei der einen Frequenz Gberwacht werden. Diese Strategie setzt
voraus, dass sich der Transponder Gber den gesamten Frequenz- und Leistungsbereich gleich
verhalt. Die Auswertung des Kalibriersignals und die entsprechende Kompensation der Verstar-
kungsdnderung sind durch Verstellen des variablen Dampfungsglieds oder des Skalierungsfak-
tors im digitalen Teil einfach moglich. Allerdings kénnen auf diese Weise Veranderung des
Frequenzgangs, wie beim TerraSAR-X-Transponder gemessen und in Abbildung 4-6b dargestellt,
nicht kompensiert werden. Ein zusatzlicher Nachteil dieser Kalibrierung besteht darin, dass sie
eine leistungsabhangige Verstarkung, wie sie bei praktisch allen aktiven Bauteilen auftritt, nicht
detektieren kann'®. Dies kann durch eine Erweiterung der Kalibrierstrategie behoben werden.
Dazu werden mehrere Kalibriersignale mit unterschiedlicher Leistung verwendet und fir jede
Leistung ein entsprechender Korrekturfaktor bestimmt. Da das Rauschverhalten mit abnehmen-
der Signalamplitude schlechter wird, missen die Kalibriersignale im unteren Leistungsbereich
Uber mehrere Messungen gemittelt werden. Der Kalibriervorgang wird dadurch nicht erheblich
aufwandiger, im Betriebsmodus muss allerdings abhangig von der Pulsleistung der entsprechen-

de Kompensationsfaktor verwendet werden.
4.3.2.2 Kalibrierung mittels Pulskompression

Diese Kalibrierstrategie gestaltet sich bedeutend komplizierter als die vorhergehende. Dazu
wird als Kalibriersignal eine Replika des Radarpulses verwendet. Anschliessend wird durch Puls-
kompression die Impulsantwort berechnet und der RCS bestimmt. Stimmt das Ergebnis nicht mit
dem abgespeicherten Wert Uberein, kann er durch Anderung des Dampfungswerts verdndert
werden bis er mit dem spezifizierten RCS Ubereinstimmt. Der Transponder benétigt fur diese
Kalibrierstrategie einen Programm zur Prozessierung des Pulses und Bestimmung seines RCS.
Falls die Prozessierungsgeschwindigkeit ausreicht, kann statt einem Puls auch der komplette
Uberflug simuliert werden. Das ermdéglicht die Beriicksichtigung der Verstarkungskompression
der Bauteile. Der Vorteil dieser Kalibrierstrategie liegt darin, dass der, im Kalibriermodus berech-
nete, Verstarkungsfaktor fir den gesamten Uberflug gilt und das Radarsignal wahrend des
Betriebs somit nicht in Echtzeit analysiert werden muss. Ein weiterer Vorteil ist, dass durch die
Prozessierung samtliche Einfliisse — wie beispielsweise alterungsbedingte Anderung des Phasen-

Frequenzgangs — beriicksichtigt werden. Allerdings Zusatzlich unterstitzt diese Strategie auch

16 Diesem Umstand wurde bis zu einem gewissen Grad bei der Auswahl der Bauteile Rechnung getragen. Alle
verwendeten (aktiven) Bauteile weisen bei voller Aussteuerung eine Verstarkungskompression von maximal 0.1 dB
auf.
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die Kalibrierung fur verschiedene Betriebsmoden des Satelliten indem die entsprechenden Repli-
kas zur Kalibrierung verwendet werden. Dadurch ist sie auch fir zukinftige SAR-Moden wie

beispielsweise Split-Bandwidth geeignet.
4.3.2.3 Stepped-Frequency-Verfahren

Bei dieser Kalibrierstrategie wird der Transponder im Kalibriermodus dhnlich einem Netz-
werkanalysator (NWA) betrieben. Dazu wird das gesamte genutzte Frequenzband durchlaufen
und der komplexe Vorwarts-Transmissionsfaktor (S21) des Transponders bestimmt. Alternativ
kdnnen, wie bei einem NWA, statt einem kontinuierlichen Frequenzdurchlauf auch diskrete
Frequenzen mit feiner Abstufung benutzt werden. Der Uber der Frequenz gemessene Transmis-
sionsfaktor S21 wird mit dem vorgegebenen S21 verglichen und die berechneten Korrekturwer-
te in einen schnellen Speicher abgelegt. Im Betriebsmodus werden die gespeicherten Korrektur-
werte anschliessend auf die Pulse angewandt. Dies erfolgt implementierungsabhangig durch
eine Faltung im Zeitbereich, eine Multiplikation im Frequenzbereich oder mithilfe von digitalen
Filtern wie IIR- (Infinite Impuls Respons) und FIR-Filtern (Finite Impuls Response). Weitere verein-
fachte Algorithmen'” mussten fur den Fall, dass dieses Verfahren gewahlt wird auf ihre Mach-

barkeit gepruft werden.

Der Vorteil dieser Kalibrierstrategie im Vergleich zu den vorhergehenden liegt darin, dass die
Ubertragungscharakteristik beliebig verédndert beziehungsweise unerwiinschte Abweichungen
korrigiert werden kénnen. Dadurch lsst sich eine alterungs- oder temperaturbedingte Ande-
rung des Amplituden- und Phasen-Frequenzgangs kompensieren. Wird der Transmissionsfaktor
bei verschiedenen Leistungen gemessen, kénnen zuséatzlich leistungsabhangige Anderungen —
wie beispielsweise eine temperaturabhangige Verschiebung des 1 dB Kompressionspunkts bei
Verstarkern — kompensiert werden. Zudem kann die Ubertragungscharakteristik so verandert
werden, dass der Transponder einen frequenzunabhangigen RCS aufweist und sich somit Uber
den genutzten Frequenzbereich wie eine Kugel verhalt. Wie in Abschnitt 2.2 erklart, ist das fur
einen Transponder mit konstanter Verstarkung (und somit ohne Korrektur des komplexen Fre-
guenzgangs) nicht der Fall. Ein weiterer Vorteil dieser Kalibrierstrategie besteht darin, dass sich
die einzelnen Terme unabhdngig voneinander Uberwachen lassen. Das ermdglicht genauere
Einblicke in das Langzeitverhalten des Frequenzgangs, was sich fur zukinftige Transponder

nutzen lasst.

Der Nachteil dieser Strategie liegt in der Komplexitat des Kompensationsalgorithmus, der im

FPGA implementiert werden muss. Sie bestimmt die Latenzzeit des Transponders und somit die

7 Statt durch eine FFT kann die Frequenz des Radarsignals moglicherweise auch aus der Zeitdifferenz zum Pulsan-
fang geniigend genau bestimmt werden da es sich beim Radarsignal um einen linear frequenzmodulierten Chirp
mit bekanntem Modulierungsfaktor handelt. Dies ist bloss als Anregung fir eine spatere Implementierung zu ver-
stehen. Ob dies in Realitdt moglich ist wurde nicht getestet da die Implementierung nicht Teil dieser Arbeit ist.
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kdrzest mogliche Zeitverzdgerung zwischen dem Empfang und dem Zurlcksenden des Pulses.
Dem kann allerdings, wie zuvor erwahnt, durch eine geeignete Implementierung entgegenge-

wirkt werden.
4.3.2.4 Bestimmung der Ubertragungsfunktion mittels Sprungfunktion

Die Verwendung der Sprung- oder Impulsfunktion als Kalibriersignal bietet eine vereinfachte
Maglichkeit zur Bestimmung der Ubertragungsfunktion des Transponders. Dazu muss sich der
Transponder anndhernd wie ein lineares, zeitinvariantes System (LTI) verhalten [14]. Kann das
System — aufgrund leistungsabhangiger Verstarker oder sonstiger nichtlinearer Bauteile —nicht
als linear betrachtet werden, sind zur kompletten Charakterisierung mehrere Pulse mit verschie-

denen Leistungen nétig.

Da sich eine genligend gute Impulsfunktion in der Praxis kaum erzeugen lasst, wird fast aus-
schliesslich die Sprungfunktion genutzt. Sie ermdglicht zudem eine Gewichtung und somit bis zu
einem gewissen Grad auch die Charakterisierung von nichtlinearen Systemen [15]. Das aufge-
zeichnete Signal nennt man folglich Sprungantwort. Durch die Ableitung der Sprungantwort
und anschliessende Laplace-Transformation erhalt man den komplexen Frequenzgang. Die
Komplexitat der Echtzeit-Kompensation im Betriebsmodus ist gleich wie beim Stepped-

Frequency Verfahren.
4.3.2.5 Zusammenfassung der verschiedenen Kalibrierverfahren

Die wichtigsten Eigenschaften der verschiedenen vorgestellten Verfahren sind in Tabelle 4-1

kurz zusammengefasst.

Kalibrierverfahren Monpf(quentes Puls- . Stepped- Sprungfunkti-
Kalibriersignal kompression Frequency on

Kpmplexftat des Kalib- Einfach Hoch Einfach Einfach

riermodus

Komplexitat des Be- Einfach Einfach Mittel Mittel

triebsmodus

Kompensation von Ande- Wird beriicksich-

rungen des Amplituden- Nein tiat Ja Ja
Frequenzgangs g

Kompensation von Ande- ‘ Wird beriicksich-

rungen des Phasen- Nein tiat Ja Ja
Frequenzgangs g

Tabelle 4-1: Vergleich der verschiedenen Kalibrierverfahren

Wie in den theoretischen Grundlagen erklart, wird der RCS eines Punktziels bei einem
SAR-Systems durch die Leistung der Impulsantwort bestimmt. Die Impulsantwort wiederum

hangt durch die Prozessierung vom Frequenzgang des Objekts ab. Aus diesem Grund darf sich
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der Frequenzgang des Referenzziels nicht andern. Dies wird nur durch die drei letztgenannten
Kalibrierverfahren gewahrleistet. Die beiden letzten Kalibrierverfahren unterstiitzen zusatzlich
die Generierung eines konstanten Frequenzgangs. Das ermdglicht die Herstellung eines
Transponders mit einem frequenzunabhangigen RCS, was fir die absoluten Kalibrierung Vorteile
bieten kann (Abbildung 2-5).

4.4 Zusammenfassung

Im ersten Teil dieses Kapitels wurde der Einfluss der Temperatur und der Alterung auf die
Langzeitstabilitat des Transponders abgeschatzt. Dazu wurden Temperatursimulationen von
bekannten Verstarkerschaltungen und Messungen der TerraSAR-X-Transpondern durchgefihrt.
Dabei bestatigte sich der Verdacht einer kritischen Temperaturabhangigkeit und alterungsbe-
dingten Verstarkungsdegradation insbesondere fiir aktive Komponente. Die HF-Eigenschaften
von hochwertigen passiven Bauteilen kdnnen hingegen als nahezu alterungsresistent und inner-
halb eines geringen Temperaturintervalls als beinahe konstant angenommen werden'®. Da sich
der Transponder nicht ohne aktive Bauteile wie beispielsweise Verstarker realisieren lasst, muss
deren Charakteristik kompensiert werden. Das kann mittels verschiedener Ansatze erreicht
werden. Beim TerraSAR-X-Transponder wurde die Gesamtverstarkung im Vorfeld Gber den
gesamten Betriebstemperaturbereich vermessen und fir jedes Gerat individuelle Korrekturwerte
abgeleitet. Wahrend des Betriebs wird durch eine Temperaturmessung der entsprechende Kor-
rekturwert ermittelt und Gber das verstellbare Dampfungsglied eingestellt. Da es sich dabei um
eine Steuerung (ohne Rickkopplung) und nicht um eine Regelung (mit Ruickkopplung) handelt,
werden sekundare Einflisse wie beispielsweise Luftfeuchtigkeit nicht bericksichtigt. Zudem lasst
sich Uber eine Steuerung keine alterungsbedingte Korrektur realisieren da sich die Einflisse

durch Alterung aufgrund ihrer Komplexitat kaum im Vorfeld quantifizieren lassen.

Aus diesem Grund wurde fir diesen Transponder ein anderer Ansatz verfolgt. Durch die In-
tegration eines stabilen Referenzpfads lasst sich der Hauptzweig des Transponders (mit Aus-
nahme der Antennen) jederzeit kalibrieren und gegebenenfalls anpassen. Somit ist es irrelevant
was die physikalische Ursache fir eine Verstarkungsanderung ist; sei es eine Temperaturande-
rung, eine Anderung der Luftfeuchtigkeit oder Alterung. Falls eine Abweichung im Vergleich
zum Referenzpfad erkannt wird, wird sie mit Hilfe der verstellbaren Dampfungsglieder oder
durch einen Korrekturfaktor im digitalen Subsystem kompensiert. Somit verlagert sich die Prob-
lematik der Langzeitstabilitat vom Transponder auf die Langzeitstabilitat des Referenzpfads.
Dieser sollte deshalb so entworfen werden, dass er méglichst wenige und stabile Bauteile ent-

halt.

'® Diese Annahme wird in Kapitel 6.1 durch Temperaturmessungen ausgewahlter passiver Bauteile verifiziert.
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Ausgehend von der bekannten ICAL-Topologie wie sie in den RADARSAT- und ESR-1-

Transpondern verwendet wird, wurde in dieser Arbeit unter Einbezug des digitalen Subsystems

eine verbesserte ICAL-Topologie entworfen. Neben der geringeren Anzahl an Bauteilen erlaubt

sie eine Vielzahl von verschiedenen Kalibrierverfahren mit unterschiedlicher Komplexitdt und

Genauigkeit. Erst dadurch lassen sich die Méglichkeiten des digitalen Subsystems (DSS) wie

beispielsweise leistungs- und frequenzabhadngige Signalkompensation in Echtzeit voll ausschép-

fen.

Vergleich der beiden
ICAL-Topologien

Bekannte ICAL-Topologie
mit Detektorschaltung

Neue, verbesserte
ICAL-Topologie

Ermitteln von komplexen Korrek-
turwerten zur Kompensation der
Gruppenlaufzeit (-variation)

Kalibrierung Gber den gesamten
genutzten Leistungsbereich

Unterstltzung von verschiedenen
Kalibrierpulsen (z.B. Split-
Bandwidth fir zuklnftige Satelli-
tenmissionen)

Anzahl Bauteile der ICAL (inklusiv
Kabel, falls fur den Aufbau erfor-
derlich)

Kalibrierung in der Parkposition

Nicht moglich.
Die Detektordiode kann nur
die Leistung messen

Nicht maglich.
Die Leistung des Kalibrierpul-
ses muss innerhalb des quad-
ratischen Bereichs der Detek-
tordiode liegen

Nicht moglich.

Durch Einbau eines AWGs
nachrdistbar, aber nicht sinn-
voll, da bloss die Leistung
detektiert wird

9-10

Ja,
Falls CPL3 aus der urspringli-
chen Version durch einen
Schalter ersetzt wird

Ja.

Die komplexe Ubertra-
gungscharakteristik kann
gemessen und verdndert

werden

Ja.
Innerhalb des gesamten
Aussteuerungsbereichs

Ja.

Alle Signale, die der
Transponder im Betriebsmo-
dus verarbeiten kann, kann

er auch zur Kalibrierung
verwenden.

Ja

Tabelle 4-2: Vergleich der beiden Kalibriertopologien
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5 Einfliihrung Fehlerbetrachtung

Fur die Analyse der Fehlerbeitrage wurde das Stepped-Frequency-Verfahren bei unterschiedli-
chen Leistungen als Kalibrierstrategie zu Grunde gelegt. Ahnliche Resultate sind auch mit dem

Pulskompressions-Verfahren oder mit der Kalibrierung mittels Sprungfunktion zu erwarten.

Im Folgenden werden die Fehlerbeitrage der einzelnen Komponente in drei Gruppen unter-

teilt; Offsetfehler, Langzeitstabilitat und kurzzeitige Stabilitat.

5.1 Offsetfehler

Offsetfehler bewirken eine konstante Abweichung vom erwiinschten oder spezifizierten RCS
des Transponders. Sie sind folglich entscheidend fiir die Genauigkeit des Transponders, nicht
aber fur seine Stabilitat. Ein méglicher Offsetfehler entsteht beispielsweise falls die mittlere
elektronische Verstarkung der Schaltung nicht dem berechneten Wert entspricht. Dasselbe gilt
auch fur Fehler im Antennendiagram, da die elektronische Verstarkung und der (winkelabhangi-
ge) Antennengewinn direkt in die Formel (2-3) zur Berechnung des RCS einfliessen. Durch die
Prozessierung der Radarbilder ist nicht nur die mittlere Verstarkung ausschlaggebend, sondern
die komplexe Ubertragungscharakteristik. Weicht der Amplituden- oder Phasenfrequenzgang

von der spezifizierten Funktion ab, wirkt sich das ebenfalls auf den RCS des Transponders aus.

Um die geforderte Genauigkeit zu erreichen ist deshalb eine Referenzmessung gegen ein be-
kanntes Ziel notwendig. Diese Messung wird externe Kalibrierung (ECAL) genannt und muss
mindestens einmalig vor Inbetriebnahme durchgefihrt werden. Sie kann auf verschiedene Arten
und mit unterschiedlichen Referenzkérpern erfolgen. Da sie nicht Bestandteil dieser Arbeit ist

wird nicht weiter auf diesen Fehler eingegangen.

5.2 Langzeitstabilitat

Neben einem Offsetfehler weisen die Komponenten — insbesondere die aktiven — auch einen
Driftfehler auf. Wird der durch Temperaturanderungen oder Alterung hervorgerufene Driftfehler
zu gross, kann die Stabilitdtsanforderung nicht mehr erreicht werden. Um diesen Fehler zu
korrigieren, wird die interne Kalibrierung (ICAL) benétigt. Sie soll sicherstellen, dass der RCS Gber
das gesamte Zeitintervall zwischen zwei externen Kalibrierungen konstant bleibt. Dazu wird die
Verhalten des Hauptzweigs mit dem Referenz- oder ICAL-Pfad verglichen und bei Bedarf korri-
giert. Dies bedingt, dass die ICAL-Bauteile stabil sind. Selbst bei einer perfekten ICAL sollte die
Stabilitat in gewissen Zeitabstanden durch eine ECAL verifiziert werden, da die Antennen und
die Zuleitungen nicht durch die ICAL abgedeckt sind. Je stabiler die ICAL und die Antennen sind,

desto seltener ist eine ECAL erforderlich. Da die Drift aller Komponente im Hauptpfad des
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Transponders (ausser der Antennen und der Zuleitungen) durch eine geeignete ICAL-Strategie
kompensiert werden kénnen, mussen sie nicht beachtet werden. Stattdessen reicht es aus, die

Stabilitat der ICAL-Bauteile zu spezifizieren. Das wird in Kapitel 6 gemacht.

5.3 Kurzzeitige Stabilitat

Die kurzzeitige Stabilitat umfasst Abweichungen im zurlickgesendeten Signal innerhalb eines
Uberflugs; seien es statistisch mittelwertfreie Stérungen (Rauschen) oder vom Abtastzeitpunkt
abhangige Verzerrungen wie im Fall des ADCs. Da sich die Rauschanteile dem zurlickgesendeten
Chirp Gberlagern, wird die Stabilitat des Signals vermindert. Die Fehler dieser Gruppe lassen sich
weder durch die ECAL noch die ICAL korrigieren und stellen somit einen verbleibenden Restfeh-
ler dar, der die Stabilitat des Transponders beeintrachtigt. Aus diesem Grund mussen die Fehler
aller Bauteile im Hauptzweig berticksichtigt werden. Als Qualitatskriterium wird zu diesem
Zweck in Kapitel 7 die Rauschtemperatur der einzelnen Bauteile und in Kapitel 8 das daraus
resultierende Signal-Rausch-Verhaltnis (SNR) des Transponders berechnet. Die Verzerrungen des

ADCs werden hingegen bloss qualitativ betrachtet.
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6 Langzeitstabilitat

Wie in Abschnitt 4.1.2.3 anhand der TerraSAR-Transponder gezeigt, wird die Stabilitat neben
zufélligen Fehlern auch von einer Drift der Ubertragungscharakteristik Gber die Zeit bestimmt.
Als Faktoren wurden die Temperaturabhangigkeit und die Alterung der Bauteile identifiziert. Im
Vergleich zu der gemachten Abschatzung muss wegen der grésseren Komplexitat der neuen
Transponder sogar noch von einem grésseren Einfluss dieser Ursachen ausgegangen werden.
Aus diesem Grund ist eine ICAL zwingend erforderlich. Dazu wird (ausser bei der Kalibrierung
mittels eines monofrequenten Signals) die komplexe Ubertragungsfunktion des Transponders
gemessen. Das erfolgt entweder explizit — wie beim Stepped-Frequency-Verfahren — oder impli-
zit — wie bei der Kalibrierung mittels Pulskompression. Beiden Verfahren verwenden den ICAL-
Zweig als Referenz um eine allféllige Anderung im Verhalten des Hauptzweigs des Transponders
zu messen. Aus diesem Grund ist zur Bestimmung des systematischen Fehlers des Transponders
bloss die Stabilitat des ICAL-Zweigs entscheidend. Obwohl im ICAL-Zweig nur passive und hoch-
prazise Komponente eingesetzt werden, ist eine Charakterisierung des Temperaturverhaltens

und der Alterung zur Bestimmung der Stabilitat notwendig. Dazu wurden samtliche kritischen

D: RX Path | bss
[

Bauteile vermessen.

%% TX Path —

Abbildung 6-1:  Vereinfachtes Blockschaltbild des Transponders. Die kritischen Bauteile sind grau gekennzeichnet.

6.1 Temperaturabhangigkeit

Um das Temperaturverhalten der kritischen Bauteile zu charakterisieren, wurden sie einzeln in
einer Klimakammer tber einen Bereich von -10°C bis 60°C vermessen. Der Temperaturbereich
wurde so gewahlt, dass alle Bauteile innerhalb der erlaubten Betriebstemperatur betrieben
werden konnten. Auf der anderen Seite wurde versucht den Temperaturbereich méglichst gross
zu wahlen, sodass der Temperaturkoeffizient selbst fir diese erwartungsgemass temperaturin-
sensitiven Bauteile mit genligender Genauigkeit bestimmt werden kann. Abbildung 6-2 zeigt

den Aufbau fir eine 2-Tor-S-Parametermessung Uber der Temperatur.
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Abbildung 6-2:  Auf der rechten Seite steht die getffnete Klimakammer, die mit Hilfe einer Zeitschaltuhr (auf der
Frontseite zu erkennen) eine bestimmte Temperaturkurve abfahren kann. Uber eine Offnung an der
linken Seite der Kammer wurden die Messkabel (blau) vom Messbauteil an den NWA herausge-
fuhrt. Fir die genaue Temperaturmessung der Kammertemperatur wurde ein PT100-Temperatur-
sensor verwendet (rotes Kabel).

Als Einstellungen des NWA wurden die im Voraus ermittelten Werte fir Videobandbreite und
Mittelung aus Anhang A.VI verwendet. Sie wurden durch einen Testaufbau so bestimmt, dass
eine minimale Messungenauigkeit entsteht. Dazu muss so lange wie moglich gemessen werden
um das Eigenrauschen des NWAs zu minimieren aber genltigend kurz um gleichzeitig die Drift
des NWAs minimal zu halten. Die erreichbare Messgenauigkeit ist in Anhang A.VI angegeben.
Eine Kalibrierung des NWAs (inklusiv Zuleitungen) wurde vor jeder Messung bei Raumtempera-

tur durchgefihrt.

6.1.1 Messverfahren fiir 2-Tor Komponenten

Wie aus Abbildung 6-2 ersichtlich, ist neben dem zu charakterisierenden Bauteil (DUT — devi-
ce under test) zusatzlich ein Stick der Zuleitungen innerhalb der Temperaturkammer, welches
die Messung verfalscht. Aus diesem Grund muss die Temperaturabhangigkeit des Messaufbaus
zuerst charakterisiert und bei den folgenden Messungen abgezogen werden. Abbildung 6-3
zeigt die Temperaturcharakterisierung des (kurzgeschlossenen) Messaufbaus ohne DUT Uber der
Zeit. Zur Messung eines Bauteils Uber einen Temperaturzyklus lassen sich bei dieser Klimakam-
mer zwei Temperaturen einstellen, auf welche abwechselnd geregelt wird. Zur Validierung der
Ergebnisse und um eine Drift des NWAs auszuschliessen, wurde ein voller Zyklus mit Rickgang
zur Anfangstemperatur gemessen. Die Regelgeschwindigkeit der Ubergénge fiir steigende und

fallende Temperaturverlaufe ist unterschiedlich schnell und lasst sich bei dieser Kammer nicht
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einstellen. Dies ist in der Kurve durch die unterschiedliche Steigung ersichtlich. Zur besseren

Anschauung ist die Temperaturskala in allen folgenden Diagrammen invertiert aufgetragen.

0.04 0
— S21 Betrag
Temperatur
0.02 P o bl A 10
N Temperatur
\ 5}
AY a
= -0.02+ - 430 c
R =]
™~
v _0.04 {40 £
@
—0.06F - e dragehde Y .450
Temperatur
_0'100 20 40 60 80 100 120 1460

Zeit [min]

Abbildung 6-3:  Zeitverlauf der S21-Messung des Messaufbaus Uber ein Temperaturintervall von 10°C bis 60°C.

Um den linearen Temperaturkoeffizienten zu erhalten wurden die Messwerte Uber der Tem-
peratur aufgetragen und die Ausgleichsgerade mittels linearer Regression bestimmt (Abbildung
6-4). Die Messwerte des steigenden und fallenden Temperaturverlaufs zeigen einen leichten
Versatz. Dieser kommt unter anderem daher, dass die S-Parameter nicht mit der Bauteiltempera-
tur sondern der Umgebungstemperatur verglichen werden. Besonders fur den fallenden Tempe-
raturverlauf ist aufgrund der schnellen Temperaturdnderung von einer Abweichung zwischen

Umgebungs- und Bauteiltemperatur auszugehen.

0.04 T T T T T
; ; Messung
: Lineare Regression
0.02 - 9 R
¢ - -
‘ NM\ : : :
Q.00 F- i - -steigénde------ S
: Temperatur
— —0.02} - L : e N / 5 |
oM : o :
=z : : q
— ‘ . Do ;
™~ : : :
fallende
—_0.06L i . Ten;]peratrur |
: . dB
: aig—U.DDQ[)gT : :
—_ | | 1 1 1 1
0'100 10 20 30 40 50 60 70

Temperatur [°C]

Abbildung 6-4:  Der Vorwarts-Transmissionsfaktor S21 des Messaufbaus in Abhdngigkeit der Temperatur.
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Die Temperaturabhangigkeit der Zuleitungen kann durch einen linearen Temperaturkoeffi-

zienten von -0.002 dB-K™" beschrieben werden. Bei den folgenden Messresultaten wurde dieser

Einfluss kompensiert.

6.1.2 Temperaturabhdngigkeit der kritischen 2-Tor Komponenten

Da der Kabeltyp fur den Transponder noch nicht bestimmt wurde, wurde zur Messung des

Temperaturverhaltens stellvertretend ein zwei Meter langes Koaxialkabel vom Typ Suhner Su-

COFlex104 verwendet. Der Einfluss der Zuleitungen wurde kompensiert (griine Kurve) und die

Werte auf eine Leitungslange von einem Meter normiert. Der Temperaturkoeffizient betragt

-0.003 dB-K"-m"".
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Abbildung 6-5:
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a) zeigt den Zeitverlauf der S21-Messung des Kabels tber ein Temperaturintervall von 10°C bis
60°C. Die blaue Kurve zeigt den tatsdchlich gemessenen Verlauf. Die griine Kurve zeigt die Charak-
teristik nachdem der Einfluss des Messaufbaus kompensiert wurde. Sie dient zur Bestimmung des
Temperaturkoeffizienten des Bauteils. b) Temperaturabhangigkeit von einem Meter Kabel.

Als Dampfungsglied wurde das Modell Imnet 18A-30 vermessen. Es hat einen spezifizierten

Dampfungswert von 30 dB.
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Abbildung 6-6:
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a) Zeitverlauf der S21-Messung des Dampfungsglieds Uber ein Temperaturintervall von 10°C bis
60°C. b) Temperaturabhangigkeit des Dampfungsglieds.



In Abbildung 6-6a) ist die Einfluss des Messaufbaus deutlich zu erkennen. Der Temperaturko-
effizient des Messaufbaus ist mit -0.002 dB-K™" doppelt so gross wie der des zu Charakterisie-
renden Dampfungsglieds. Zum besseren Vergleich wurde fir alle Darstellungen dieselbe Skalie-

rung verwendet.

6.1.3 Messverfahren fiir 3-Tor Komponenten

Neben dem Dampfungsglied und Kabel gehéren auch der Koppler und der Schalter zu den
kritischen Bauteilen im ICAL-Zweig. Wie bereits erwahnt ist bei diesen 3-Tor-Bauteilen nur das
Temperaturverhalten der beiden Pfade relativ zueinander entscheidend. Aus diesem Grund
muUssen beide Pfade bei moglichst denselben Bedingungen gemessen werden. Um das zu er-
maoglichen wurden die Bauteile mit einem 4-Tor NWA gleichzeitig vermessen. Da sich der Ein-
fluss des Messaufbaus durch die Differenzbildung der beiden Pfade aufhebt, wurden die Mes-
sungen nicht kompensiert. Fur die Videobandbreite und die Mittelung wurden dieselben Werte

wie fur den 2-Tor NWA verwendet.

6.1.4 Relative Temperaturabhangigkeit der kritischen 3-Tor Komponenten

FUr die Messung des hochprazisen, elektromechanischen Schalters wurde er jeweils zwischen
zwei Messungen elektronisch umgestellt und die komplette Streumatrix gemessen. Dadurch
wurde alternierend der Pfad A oder der Pfad B (Abbildung 6-7) geschlossen. Durch den Ver-
gleich zweier Messungen kann somit die Differenz der beiden Transmissionsfaktoren festgestellt

werden.

Abbildung 6-7:  Benennung der Pfade des Schalters. Die Pfeilrichtung zeigt die Vorwartsrichtung und entspricht der
Signalrichtung im Transponder.
Der Zeitversatz der beiden Messungen betragt funf Sekunden, was wahrend dem steigenden
Temperaturverlauf einem Unterschied von etwa 0.01°C entspricht. Dies kann vernachlassigt
werden da durch den konstanten Zeitversatz auch der Temperaturversatz annahernd konstant

bleibt. Abbildung 6-8 zeigt die Messung des Schalters. Durch den symmetrischen Aufbau des
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Schalters ist die Temperaturabhangigkeit der beiden Pfade fast identisch. Die detektierbare
Temperaturabhadngigkeit der Differenz der beiden Vorwarts-Transmissionsfaktoren zwischen
Pfad A und Pfad B betrdagt nur 0.00005 dB/K.
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Abbildung 6-8:  a) Zeitverlauf der Vorwarts-Transmissionsfaktoren S13 und S23 des Schalters tber ein Temperatur-
intervall von 10°C bis 60°C. b) Relative Temperaturabhangigkeit der beiden Pfade.

Zur Bestimmung des Temperaturverhaltens kann ebenfalls der Rickwarts-Transmissionsfaktor
der beiden Pfade verwendet werden. Da der Schalter als passives Bauteil eine symmetrische

Streumatrix besitzt sollte sich derselbe Temperaturkoeffizient ergeben. Der resultierende Tempe-

raturkoeffizient basierend auf den Rickwarts-Transmissionsfaktoren ergibt -0.0002 dB/K.
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Abbildung 6-9:  a) Zeitverlauf der Ruckwarts-Transmissionsfaktoren S31 und S32 des Schalters Uber ein Temperatur-
intervall von 10°C bis 60°C. b) Relative Temperaturabhangigkeit der beiden Pfade.

Unter Berlicksichtigung, dass der Vorwarts- und der Rickwarts-Transmissionsfaktor wahrend
des Temperaturzyklus abwechslungsweise gemessen wurden, kann eine Veranderung am Mess-
aufbau ausgeschlossen werden. Somit muss die minimale Abweichung von der Messungenauig-
keit des NWAs herrihren. Fur den relativen Temperaturkoeffizient des hochprazisen Schalters
folgt somit ein Wert zwischen -0.0002 dB/K und +0.00005 dB/K. Dieser Bereich entspricht

annahernd der in Anhang A.VI fiir diesen Messaufbau ermittelten 1-6-Unsicherheit.
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Beim zweiten kritischen 3-Tor-Bauteil handelt es sich um den Koppler mit einem Kopplungs-
faktor von -30 dB. Wie fur den Schalter wurde zur Bestimmung der relativen Temperaturabhan-
gigkeit ebenfalls die komplette Streumatrix gemessen. Abbildung 6-10 zeigt den Zeitverlauf des
Haupt- und Kopplungspfads. Da fiir den Transponder nur die relative Anderung der zwei Pfade
zueinander Uber der Temperatur entscheidend ist, wurde der Messaufbau nicht kompensiert,
was als leichter Drift in beiden Pfaden zu erkennen ist. Im Gegensatz zum Hauptpfad verhélt sich
der Vorwarts-Transmissionsfaktor des Kopplungspfads nicht wie die Ubrigen Bauteile. Besonders

auffallig sind die Ausschlage bei zirka 10°C und bei 23°C.
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Abbildung 6-10: Zeitverlauf der Vorwarts-Transmissionsfaktoren des a) Haupt- und b) Koppelpfads tber ein Tempe-
raturintervall von 10°C bis 60°C. Zur Verifizierung der auffalligen Ausreisser in der Messreihe vom
Koppelpfad, wurde der kritische Temperaturbereich zweimal durchfahren.

Dieses Verhalten ist auch nach der Differenzbildung zur Bestimmung der relativen Tempera-
turabhadngigkeit in Abbildung 6-11 gut erkennbar. Da der Sprung bei 23°C bis zu 0.12 dB be-
tragt ist er kritisch fur die Stabilitat des Transponders, der insgesamt bloss einen Fehler von

0.1 dB aufweisen darf.
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Abbildung 6-11:  Diese Abbildung zeigt die relative Temperaturabhangigkeit der Pfade. Der Offset entsteht durch

die Ausreisser in der Messung des Koppelpfads.

Um Messfehler auszuschliessen, wurde der Koppler mit einem anderen NWA nochmals ge-
messen. Die Resultate des Kopplungspfads (Abbildung 6-12) zeigen — wenn auch weniger aus-
gepragt — eine dhnliche Charakteristik, die sich ohne genauere Kenntnisse tber den Aufbau des
Kopplers nicht erklaren lasst. Zudem ist die Temperaturabhangigkeit auch frequenzabhangig,
was man an den ,wandernden’ Spitzen in Abbildung 6-13 erkennen kann. Um die geforderte
Stabilitat des Transponders sicherzustellen, sollte deshalb entweder ein anderer Koppler verwen-
det werden oder der Koppler durch einen Schalter und ein Dampfungsglied ersetzt werden.
Basierend auf den guten Resultaten, die der Schalter und das Dampfungsglied gezeigt haben

verspricht die zweite Variante eine vielversprechende L&sung zu sein.
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Abbildung 6-12:
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Zeitverlauf des Vorwarts-Transmissionsfaktors des Koppelpfads Uber ein Temperaturintervall von
10°C bis 60°C. b) Relative Temperaturabhangigkeit der beiden Pfade. Die Messung zeigt trotz des

anderen NWA eine dhnliche Charakteristik zu Abbildung 6-10.



"
©
Fab]

5]

o

P - J
smissionsfaktor

J
o
I

> o
rwarts-Tran

w

.

i
Vi

Frequenzabhangiges Verhalten des Vorwarts-Transmissionsfaktors des Koppelpfads tber ein

Abbildung 6-13:
Temperaturintervall von 10°C bis 60°C.

6.1.5 Temperaturverhalten des Transponders

Um sicherzustellen, dass alle Bauteile in ihrem erlaubten Temperaturbereich arbeiten, besitzt
der zukUnftige Transponder eine Temperaturregelung. Dies ist n6tig, da einige Bauteile wie
beispielsweise der ADC und das DSS nicht unter 0 °C betrieben werden durfen. Bei anderen
Bauteilen sind zwar auch niedrigere Temperaturen erlaubt, es muss aber besonders bei aktiven
Bauteilen davon ausgegangen werden, dass sie unter solchen Bedingungen nicht mehr die
spezifizierte Leistung erbringen, da diese oft bloss bei 25 °C angegeben werden. Da der
Transponder permanent im Freien steht, muss er Gber eine Regelung und entsprechende Heiz-
oder Kuhlelemente verfligen, um die geforderten Temperaturgrenzwerte auch bei extremen
Bedingungen einhalten zu kénnen. Die Sollbetriebstemperatur und das durch die Regelung

einzuhaltende Temperaturintervall sind zurzeit noch nicht festgelegt. Es kann aber davon ausge-
gangen werden, dass das kleinstmdgliche Temperaturintervall gewahlt wird, das mit dem ge-
wahlten Regler erreichbar ist. Nimmt man bereits bestehende temperaturgeregelte Schaltungen

flr den Ausseneinsatz als Referenz zeigt sich, dass eine Regelung auf +1 °C um die Solltempera-
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tur mit vertretbarem Aufwand machbar sein sollte. Der zweite noch nicht bestimmte Parameter
ist die Solltemperatur. Sie ist fr die Berechnung erforderlich, da der Koppler keine lineare Tem-
peraturabhangigkeit aufweist. Als Sollwert bietet sich eine beliebige Temperatur von 10 °C bis
30 °C an. Der Vorteil von 10 °C ist, dass es in etwa der Jahresmitteltemperatur in Deutschland
entspricht und somit Uber das gesamte Jahr am wenigsten geheizt oder gekihlt werden muss.
Zudem altern Bauteile bei tieferen Temperaturen im Allgemeinen weniger schnell als bei héhe-
ren Temperaturen. Der Vorteil einer héheren Temperatur von beispielsweise 30 °C liegt darin,
dass praktisch immer geheizt und fast nie gekihlt werden muss. Dies kann erwlnscht sein da
eine Kihlung generell aufwendiger und schwieriger zu realisieren ist als eine Heizung. Da diese
Werte noch nicht feststehen, wird fur die Berechnung der Stabilitat des Transponders von einer
Solltemperatur von 30 °C und einer Regelabweichung von maximal +2 °C ausgegangen. Das

Temperaturintervall von 4 °C wurde zur Bestimmung des unginstigsten Falls gross gewahlt.
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Abbildung 6-14: Das Bockschaltbild zeigt die kritischen Komponente des Transponders grau hinterlegt.

Die Temperaturabhangigkeit des Transponders hangt von den in Abbildung 6-14 gezeigten
kritischen Bauteilen ab. Dazu gehéren die Komponenten des ICAL-Zweigs da sie als Referenz
dienen. Daneben zdhlen ebenfalls die Antennen und Zuleitungen zu den kritischen Bauteilen
weil sie nicht durch die ICAL erfasst werden kénnen. Wird von einer homogenen Temperatur
innerhalb des Transponders ausgegangen ergibt sich die Temperaturabhangigkeit des Transpon-

ders mit Formel (6-1).
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ASZ],Transponder = I:a'CBL' (ZCBLI + lCBLZ _ICBL3 ) +2- oy — Oy =y :I AT - ASzl,CPL (6-1)

Dabei bezeichnen 4S5, rransponder UNd 4S5, ¢ die Anderung der Transmissionsfaktoren des
Transponders und des Kopplers, &’cpr, ounr, osw, ourr die Temperaturkoeffizienten des Kabels,
der Antenne, des Schalters und des Dampfungsglieds,lcp.;, Icara, Lcprs die Leitungslangen der
drei Kabel und AT das Temperaturintervall der Regelung. Fur den Fall, dass die beiden Zuleitun-
gen der Antennen zusammen gleich lang gewahlt werden wie das Kabel im ICAL-Zweig, heben
sie sich gegenseitig auf. Wird zudem von temperaturunabhangigen Antennen (anr = 0) ausge-

gangen, vereinfacht sich Formel (6-1) zu:

AS

21,Transponder

= _[aSW +aATT]'AT_AS21,CPL (6-2)

Durch Einsetzen der gemessenen Werte ergibt sich flr den unginstigsten Fall — dass alle Feh-
ler dasselbe Vorzeichen besitzen — eine Abweichung des Referenzzweigs von weniger als
+0.004 dB. Obwohl es sich hierbei bloss um eine Abschatzung handelt, bestatigt dieses Resultat
die erwartete Gute der ICAL bezlglich Temperaturschwankungen. Fir eine genauere Bestim-
mung der temperaturbedingten Abweichung des Referenzzweigs und somit des Transponders

muss zuerst die Temperaturregelung spezifiziert werden.

6.2 Alterung

Da der ICAL-Zweig als Referenz dient, hangt die Stabilitat des Transponders von der Stabilitat
der ICAL-Komponenten ab. Einen weiteren Einfluss auf die Gite der kritischen ICAL-
Komponenten hat die Alterung der Bauteile. Ein méglicher Einfluss der Alterung ist ein nachlas-
sender Transmissionsfaktor der Bauteile. Die Bestimmung des Einflusses durch die Alterung
erfordert eine Langzeitmessung aller kritischen Komponente. Da dies aufgrund der Drift von den
Messgeraten in der Praxis kaum maoglich ist — und der Einfluss der Alterung auf passive Bauteile
bei Einhaltung der Spezifikationen als sehr gering angenommen wird — beschrankt sich die
Untersuchung bloss auf den Schalter als einziges mechanisches HF-Bauteil. Sollte Gber einen
langeren Zeitraum doch ein grésserer Fehler auftreten als erwartet kann dem durch ein Verkdr-

zen des ECAL-Intervalls entgegengewirkt werden.

Der Schalter ist das einzige mechanische Bauteil der ICAL weshalb von Abnutzungserschei-
nungen ausgegangen werden muss. Die kritischen Punkte einer solchen Abnutzungserscheinung
stellen bei einem Schalter die Kontaktflache dar. Durch die Umschaltvorgange kénnen sich im
Laufe der Zeit Partikel ablésen, welche ein gutes Schliessen des Schalters verhindern. Aus diesem
Grund wird ein Prazisionsschalter mit einer speziellen Wischtechnik verwendet. Diese Wisch-

technik wird durch die gewolbten Kontaktflachen und eine flexible Briicke erreicht, welche
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allfallige Partikel bei jedem Schliessvorgang automatisch von der Kontaktflache wegwischt
(Abbildung 6-15).

Contact

Contact pressure

Pressure

Inflexible tip Jumper contact

Flat &UQ:E \ / Curved surface
[

Center
conductor

_______________________ Center
—————————————————— contact
\ maotion

Jumper contact

Center
conductor

Abbildung 6-15: a) zeigt den Aufbau eines konventionellen, mechanischen Schalter. In b) ist der Prazisionsschalter
abgebildet. Durch die gekrimmte Kontaktoberflache entsteht wahrend des Schliessvorgangs eine
Wischbewegung. Dadurch werden Partikel automatisch weggewischt. Diese Darstellung wurde
vom Hersteller Gbernommen [16].

Durch diese Technik erreicht der Schalter laut Datenblatt eine garantierte Stabilitat des
Transmissionsfaktors beider Pfade von besser als 0.03 dB Uber 5 Millionen Schaltzyklen. Da fur
den Transponder bloss die Differenz der beiden Pfade relevant ist kann von einem bedeutend
kleineren Fehler ausgegangen werden. Andernfalls kann er ebenfalls durch eine Verklrzung des
ECAL-Intervalls minimiert werden. Ein anderer Fehler, der einen entscheidenden Einfluss auf die
Stabilitat des Transponders hat und nicht durch die ECAL korrigiert werden kann ist die Wieder-
holgenauigkeit des Schalters. Sie bestimmt die Abweichung des Transmissionsfaktors vor und
nach einer Betdtigung des Schalters und tritt deshalb bei jedem Umschalten zwischen Kalibrier-

modus und Betriebsmodus auf.

6.2.1 Wiederholgenauigkeit des Schalters

Als Wiederholgenauigkeit des Schalters wird die Streuung des Vorwarts-Transmissionsfaktors
verstanden. Dazu werden die S-Parameter eines Pfads des Schalters gemessen und nach einem
vollen Schaltzyklus — bestehend aus Umschalten und Zurtckstellen — erneut vermessen. Die
Differenz der beiden Messungen erzeugt einen nicht korrigierbaren Offset im Transponder, der
wahrend einem gesamten Uberflug konstant bleibt und somit direkt in die Fehlerrechnung
einfliesst. Um die Wiederholgenauigkeit des Schalters sehr genau bestimmen zu kénnen, wurde
der Schalter wahrend mehr als 7000 Schaltzyklen vermessen. Dazu wurden die Einstellungen fur
den NWA aus Anhang A.VI verwendet. Zusatzlich wurde eine Referenzmessung mit denselben
Einstellungen und identischem Aufbau gemacht, ohne den Schalter zwischen den einzelnen

Messungen zu betatigen. Abbildung 6-16 zeigt einen Ausschnitt aus den beiden Messreihen.
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Abbildung 6-16: Diese Abbildung zeigt die Variation des Betrags (oben) und der Phase (unten) von S21 zwischen
zwei aufeinanderfolgenden Messungen. Die blaue Kurve zeigt die Messreihe bei welcher der Schal-
ter zwischen zwei Messungen jeweils um- und wieder zurlickgeschaltet wurde. Bei der Referenz-
messung (grine Kurve) wurde der Schalter nicht betatigt.

Wahrend die beiden Messungen fur den Betrag von AS21 einen deutlichen Unterschied auf-

weisen, ist die Phase von AS21 fast identisch. Das bedeutet, dass die zu messende Wiederholge-

nauigkeit des Schalters bezlglich der Phase ungefahr gleich gross wie die Messgenauigkeit des
NWAS ist.
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Abbildung 6-17: Diese Abbildung zeigt die Histogramme der Schalter- und der Referenzmessung (= ohne Betatigen
des Schalters). Durch die identische Skalierung ist die unterschiedliche Streuung deutlich zu erken-
nen. Beide Histogramme wurden auf eine Fldche von eins normiert.
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Da beide Messreihen annahernd gaussverteilt sind (Abbildung 6-17) lasst sich mit Hilfe der
Beziehung (6-3) die Messungenauigkeit eliminieren.

_ 2 2 _ 2 2 _
- eref +eSchalter = eSchalter =4/€ _eref (6 3)

2
e
tot tot

Dabei bezeichnet e, die Wiederholgenauigkeit des gesamten Messaufbaus mit Betatigung
des Schalters zwischen den Messungen (blaue Kurve), e, die Wiederholgenauigkeit des gesam-
ten Messaufbaus ohne Betatigung des Schalters (griine Kurve) und es .- die gesuchte
1o-Wiederholgenauigkeit des Schalters. Werden diese Kurven Uber der Frequenz aufgetragen,

ist der Einfluss der Messungenauigkeit deutlich sichtbar:
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Abbildung 6-18: Betrags- und Phasendifferenz zwischen zwei aufeinanderfolgenden Messungen tber der Frequenz
aufgetragen. Die blaue und griine Kurve entsprechen den jeweiligen Messreihen aus Abbildung
6-16. Mithilfe von Beziehung (6-3) lasst sich die Ungenauigkeit des Messaufbaus (Referenzmes-
sung) eliminieren. Daraus folgt die tatsachliche Wiederholgenauigkeit des Schalters als rote Kurve.

Die so ermittelte 1o-Wiederholgenauigkeit des Schalters betrdgt fir den genutzten Fre-

guenzbereich weniger als 0.0015 dB beziehungsweise 0.03°.

6.3 Zusammenfassung

In diesem Kapitel wurden zwei systematische Fehler messtechnisch untersucht. Diese Fehler
kénnen im Gegensatz zum Rauschen wahrend eines ganzen Uberflugs als konstant angesehen

werden und sind deshalb unabhangig von der spateren Verarbeitung der Signale direkt als
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Offset ersichtlich. Der erste Teil des Kapitels befasst sich mit der Temperaturabhangigkeit. Zu
diesem Zweck wurde die Temperaturcharakteristik samtliche Bauteile des ICAL-Zweigs vermes-
sen. Mit Ausnahme des Kopplers, dessen S21 temperaturabhdngig Springe aufweist sind alle
gemessenen Bauteile lber einen grossen Temperaturbereich linear. Somit konnte aus den Mess-
daten ein Temperaturkoeffizient berechnet werden, der naherungsweise Uber den gesamten
Temperaturbereich gilt. Sein Betrag ist ein Mass flr die Temperaturempfindlichkeit eines Bauteils
und liegt bei allen kritischen Bauteilen bei maximal einigen tausendstel Dezibel pro Kelvin. Aus
diesen Daten wurde dann fir den unginstigsten Fall eine Temperaturabhangigkeit des komplet-
ten ICAL-Zweigs (auch Referenzzweigs genannt) von nur £0.004 dB abgeschatzt. Diese Zahl darf
hochstens als Tendenz gewertet werden da etliche Werte — wie beispielsweise das Temperatur-
intervall — noch nicht definiert sind und aus diesem Grund maogliche Werte angenommen wur-
den. Im zweiten Teil wurde die Wiederholgenauigkeit des Schalters messtechnisch ermittelt.
Basierend auf diesen beiden unabhangigen Fehlern, ergibt sich eine Gesamtunsicherheit des
ICAL-Zweigs von maximal 0.0055 dB. Dieser Wert ist bedeutend besser als erforderlich. Das

zeigt, dass diese ICAL-Topologie als Referenz fir die Langzeitstabilitat geeignet ist.
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7 Detaillierte Analyse der kurzzeitigen Stabilitat

In diesem Kapitel wird die Kurzzeitstabilitat der einzelnen Komponenten des Hauptzweigs
untersucht. Anschliessend wird mittels der Kaskadenformel das Signal-Rausch-Verhaltnis (SNR)
des Transponders fur den Betriebs- und Kalibriermodus berechnet und der Einfluss des Gesamt-

rauschens auf die Stabilitdt des RCS untersucht.

7.1  Einfiihrung

Jedes elektronische Bauteil — unabhdngig ob passiv oder aktiv — wirkt als eine Rauschquelle.
Das Rauschen kann dabei sehr unterschiedliche physikalische Ursachen haben. Ein Beispiel ist die
brownsche Bewegung von Ladungstragern wie sie in allen Bauteilen' auftritt und zu thermi-
schem Rauschen fihrt. Die dadurch generierte spektrale Rauschdichte lasst sich mit Kenntnis der
Bauteiltemperatur einfach bestimmen. Andere Rauschanteile wie Schrot- oder Funkelrauschen
lassen sich dagegen nur mit genauer Kenntnis Uber den Aufbau des Bauteils und die verwendete
Technologie ermitteln. Unabhangig von der Ursache bewirkt Rauschen eine Verschlechterung
der Signalqualitat da es sich dem Nutzsignal Uberlagert. Fir den praktischen Gebrauch ist des-
halb die genaue Ursache oft nebensachlich und es wird bloss die durch ein Bauteil verursachte
Verschlechterung des Signal-Rausch-Verhaltnis (SNR) betrachtet. Die durch ein Bauteil generierte
Rauschleistung beziehungsweise deren Einfluss auf das System kann durch seine Rauschtempe-
ratur oder Rauschzahl ausgedrtickt werden. Die Rauschtemperatur bezeichnet jene Temperatur,
welche ein ohmscher Widerstand haben musste um — gemadss dem plankschen Strahlungsgesetz
— dieselbe Rauschleistung zu erzeugen. Sie ist somit ein Mass fir das in einem Bauteil erzeugte
Rauschen ohne Bertcksichtigung der genauen Ursache oder Verteilung. Die Standardrauschzahl
bezeichnet die durch das Bauteil erzeugte Verschlechterung des SNRs fir den Fall, dass das
Bauteil von einer Quelle mit der Bezugstemperatur von 290 K gespeist wird. Die Beziehungen

der drei Kenngréssen sind durch Formel (7-1) und (7-2) gegeben.

SNR.
F= n _
SNR, . (7-1)
T +T
F:%@TEZTS‘(F_I) (7-2)

N

Dabei bezeichnet F die Rauschzahl des Bauteils, T, die Rauschtemperatur und 7, die Tempe-
ratur der Quelle. Zur Berechnung der Standardrauschzahl muss fur die Quellentemperatur die

Bezugstemperatur von 290 K eingesetzt werden.

9 Das gilt fur alle Bauteile mit einer Temperatur Gber dem absoluten Nullpunkt
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Im Folgenden wird die Rauschtemperatur der einzelnen Komponentengruppen separat be-
trachtet. Zur einfacheren Berechnung wird von einer idealer Anpassung (Reflexionsfaktor von

null) und einer Umgebungstemperatur von 290 K ausgegangen.
7.2 Empfangsantenne

J1 R

=

——O O

Abbildung 7-1:  Ersatzschaltbild fur eine passive Antenne. Der Imaginéranteil der Eingangsimpedanz wurde hier
weggelassen da von idealer Anpassung ausgegangen wird und er fir den Antennenwirkungsgrad
keine Bedeutung hat.

Eine Antenne kann durch einen Verlustwiderstand R, und einen Strahlungswiderstand R, dar-
gestellt werden deren Werte vom Antennenwirkungsgrad abhangen?. Die Wirkung der beiden
Widerstande lasst sich am einfachsten fur den Sendefall beschreiben. Von der gesamten Speise-
leistung wird ein Teil durch den Verlustwiderstand R, in Warme umgesetzt. Der Rest wird abge-
strahlt, was im Ersatzschaltbild durch einen Verbraucher mit dem Strahlungswiderstand R, dar-
gestellt ist. Aufgrund der Reziprozitat von passiven Antennen sind die im Sendefall bestimmten
Werte R, und R, auch fdr den Einsatz als Empfangsantenne gultig. Um die Antennenrauschtem-
peratur Ty im Empfangsfall zu berechnen kann die Antenne somit durch die beiden rauschenden
Widerstande ersetzt werden. Die Antennenrauschtemperatur berechnet sich dann aus der
Summe der beiden Rauschtemperaturen gewichtet mit dem jeweiligen Widerstandswert. Durch
die Beziehung zwischen Antennenwirkungsgrad und den Widerstandsgréssen (Formel (7-3))

lasst sich die Antennenrauschtemperatur in Abhdngigkeit des Wirkungsgrads angeben.

Rr'Tex +R 'Term
L WY T L Uk ) o
mit: = R, _

" R +R

”

Dabei bezeichnet # den Antennenwirkungsgrad, Ty... den durch die physikalische Tempera-
tur in der Antenne erzeugte Rauschanteil und 7,,; den durch die Antenne von externen Objekten

empfangenen Rauschanteil.

Um die Rauschtemperatur der Antenne zu erhalten, muss somit der Wirkungsgrad bekannt

sein. Er ist definiert als das Verhaltnis vom Antennengewinn G; zum Richtfaktor D;. Mithilfe der

20 Der imaginare Anteil im Ersatzschaltbild entfallt aufgrund der Annahme einer idealen Anpassung.
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Naherungsformel (7-5) [17, 18] und dem gemessenen Antennengewinn lasst sich der Wirkungs-

grad abschatzen.

G[
n= EI (7-4)
DB
D=——— (7-5)
03dB Wi

Dabei bezeichnen DB das Richtfaktor-Bandbreiten-Produkt und 63,43 bzw. w345 die 3-dB-
Offnungswinkel in den beiden Ebenen rechtwinklig zur Hauptstrahlungsrichtung. Fiir einen
gemessen Antennengewinn von 22 dBi, einen 3-dB-Offnungswinkel von 14.8° und ein Richtfak-
tor-Bandbreiten-Produkt fir eine runde Antennenapertur mit konstanter Belegung von 33709
grad? [18], ergibt sich ein Wirkungsgrad der Antenne von praktisch 100%2'. Dadurch verein-
facht sich die Formel (7-3) und die Antennenrauschtemperatur ist gleich der Rauschtemperatur
T.... T.: beinhaltet alle externen Rauschquellen, die durch die Antenne ins System gelangen. Sie
entspricht der Faltung der ortsabhangigen Rauschtemperatur mit dem normierten Antennendia-
gram. Fur das in Abbildung 7-2a) gezeigte, vereinfachte Antennendiagram und der, vom Nei-
gungswinkel abhangigen Rauschtemperatur [19] — in Abbildung 7-2b) gestrichelt gezeichnet —
ergibt sich die effektive Antennenrauschtemperatur. Wie in Abbildung 7-2b) ersichtlich, ist der
Einfluss des Antennendiagrams flr Auslenkungen aus der horizontalen Lage Gber 30° vernach-
lassigbar. Fur die verwendete Hornantenne kann also mit hinreichender Genauigkeit bloss die
Rauschtemperatur aus der Hauptstrahlrichtung berUcksichtigt werden. Dies gilt allgemein fur

stark fokussierende Antennen.

20 Fir eine runde Hornantenne mit gleichmassiger Belegung ergibt sich durch die Abschatzungsformel rein rechne-
risch eine Effizienz von 103%. Dieser offensichtliche Fehler entsteht aufgrund der Annahme einer konstant beleg-
ten Antenne und verdeutlicht die Schwierigkeit einer guten Abschatzung. Wird ein Amplitudentaper berticksich-
tigt, ergeben sich Effizienzwerte zwischen 95% und 103%. Fir den hier behandelten Fall kann somit mit gent-
gender Genauigkeit von einer Effizienz von 100% ausgegangen werden.
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Abbildung 7-2:  a) zeigt eine Approximation des Antennendiagrams der verwendeten Hornantennen. Fir die
Berechnung wurde von einer perfekt rotationssymmetrischen Antennencharakteristik ausgegangen.
Die gestrichelte Linie in b) zeigt die externe Rauschtemperatur im X-Band [19, 20] Uber den Nei-
gungswinkel aufgetragen. Sie entspricht der Antennenrauschtemperatur fir eine Antenne mit einer
infinitesimal schmalen Antennenkeule. Die durchgezogene Kurve beriicksichtigt die Rauschtempe-
raturen Uber dem vollen Raumwinkel gewichtet mit der normierten Antennencharakteristik.

Die Antennenrauschtemperatur variiert somit von einigen wenigen Kelvin bei Ausrichtung
gegen den wolkenlosen Himmel bis zu mehreren hundert Kelvin bei Ausrichtung gegen ein
warmes Objekt wie beispielsweise die Erde. Gemass den Satellitenspezifikationen aus Tabelle 3-1
betragt der Neigungswinkel?? bei Ausrichtung auf den Satelliten zwischen 30° und 75°. Im
ungunstigsten Fall ergibt sich somit im Betriebsmodus eine effektive Antennenrauschtemperatur
von 14 K. Fur den Kalibriermodus betragt die Antennentemperatur bis zu 290 K, da sich der

Transponder wahrenddessen im Parkmodus befinden kann.

‘ Betriebsmodus Kalibriermodus
Neigungswinkel 30°...75° -90° ... +90°
Antennenrauschtemperatur <14 K <290 K

Tabelle 7-1: Rauschkennzahlen der Empfangsantenne

Die wichtigsten Parameter fur die Rauschberechnung der Empfangsantenne sind in Tabelle
7-1 aufgefihrt.

7.3  Passive Komponente

Als passiv werden jene Bauteile bezeichnet, die keine Halbleiterelemente im Signalpfad bein-
halten. Alle Transponderkomponente, welche diese Bedingung erfillen sind in Tabelle 7-2 auf-
geflhrt. Da passive Bauteile verlustbehaftete Strukturen enthalten tritt in ihnen, abhangig von
der physikalischen Temperatur, thermisches Rauschen auf. Die Rauschtemperatur T, lasst sich
unter der Bedingung idealer Anpassung mit Formel (7-6) direkt aus der Dampfung L und der

physikalischen Temperatur T bestimmen.

220 Der Neigungswinkel ist der Komplementarwinkel des Einfallswinkels aus Tabelle 3-1.
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T,=T-(L-1) (7-6)

Da passive Bauteile bloss thermisches Rauschen aufweisen, das sich relativ einfach berechnen
lasst, ist die Rauschtemperatur fir gewdhnlich nicht im Datenblatt angegeben. Die Dampfung
der einzelnen Bauteile und die sich daraus ergebende Rauschtemperatur bei 290 K ist in Tabelle

7-2 aufgelistet:

Komponente Dampfung Rauschtemperatur
20cm Kabel 0.1dB 6.8 K

CPL1 0.3dB 20.7K

FIL1 1.4 dB 110.3K
ATT1 9-17dB 2014 K- 14929 K
FIL2 0.7 dB 50.7 K
ATT2 13 dB 5496 K

FIL3 0.7 dB 50.7 K

ISO3 0.5dB 354K

FIL4 0.9dB 66.8 K
ATT3 12.8-21dB 5236 - 36219 K
SW1 0.1dB 6.8 K

Tabelle 7-2:  Kenndaten der einzelnen Komponente

7.4 Verstarker

Im Gegensatz zu passiven Bauteilen, die bloss thermisches Rauschen erzeugen entstehen in
aktiven Bauteilen unterschiedliche Rauscharten. Sie werden aufgrund ihres Frequenzspektrums
und ihrer Ursache unterschieden. Thermisches Rauschen hat Uber einen weiten Bereich eine
konstante spektrale Leistungsdichte. Daneben treten in Halbleitern unter anderem auch Funkel-
rauschen mit einem 1/f-Spektrum und Schrotrauschen auf. Da sich das Rauschverhalten wegen
seiner Komplexitat ohne genaue Kenntnisse Uber den Aufbau des Bauteils nicht berechnen lasst
muss es messtechnisch ermittelt werden. Aufgrund der Wichtigkeit des Rauschverhaltens von
HF-Bauteilen wird dies fir gewodhnlich vom Hersteller in Form der Rauschzahl im Datenblatt
angegeben. Tabelle 7-3 enthélt die spezifizierte Rauschzahl der verwendeten Verstarker normiert

auf die Bezugstemperatur und die mit Formel (7-2) daraus abgeleitete Rauschtemperatur.

spezifizierte Ver- spezifizierte abgeleitete Rauschtem-
Komponente -
starkung Rauschzahl peratur
AMP1 30.0dB 0.9dB 66.8 K
AMP2 23.5dB 1.9 dB 159.2 K
AMP3 30.5dB 1.8 dB 148.9 K
AMP4 31.0dB 5.0dB 627.1K

Tabelle 7-3: Verstarkung, spezifizierte Rauschzahl und Rauschtemperatur der Verstarker
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7.5 Mischer

Obwohl die beiden verwendeten Mischer passive doppelt-balancierte Diodenmischer sind
handelt es sind nicht um passive Bauteile gemass der hier verwendeten Definition, da die Dioden
aus Halbleitermaterial bestehen. Dadurch entstehen unterschiedliche Rauschformen, wobei es
sich dabei in erster Linie um Schrotrauschen aufgrund der Potentialbarrieren der Dioden handelt
[21].

Obwohl die Rauschzahl des Mischers — wie fir aktive Bauteile tGblich — im Datenblatt angege-
ben ist, kann diese Zahl nicht direkt verwendet werden. Der Grund liegt in der speziellen Funkti-
onsweise von Mischern. Stattdessen muss zusatzlich das Rauschen aus dem Spiegelfrequenzbe-

reich berUcksichtigt werden.

7.5.1 Einfluss des Rauschanteils aus dem Spiegelfrequenzband

Die Verschlechterung des Rauschverhaltens von Mischern kommt daher, dass das Ausgangs-
signal des Mischers neben der Nutzfrequenz auch die Spiegelfrequenz beinhaltet. Abbildung 7-3
zeigt die Frequenzumsetzung des Nutzsignals aus dem unteren Seitenband (RF-Signal) mittels

Lokaloszillator (LO) in das Basisband (ZF-Signal).

Leistung
4 L0
A
RF-Signal
ZF-Signal
) Spiegel-
y
% ! freguenz
N N 2.
f fo fio f Frequenz

Abbildung 7-3:  Ein Mischer dient dazu das RF-Signal auf eine tiefere Frequenz umzusetzen. Dabei wird nicht bloss
die Nutzfrequenz, sondern auch die sogenannte Spiegelfrequenz umgesetzt. Die Spiegelfrequenz
hat betragsmassig denselben Versatz zum LO-Signal und befindet sich symmetrisch auf der gege-
nuberliegenden Seite.

Dabei wird gleichzeitig die Spiegelfrequenz aus dem oberen Seitenband ins Basisband ge-
mischt. Fir die Rauschbetrachtung wird davon ausgegangen, dass sich bei der Spiegelfrequenz
kein Stérsignal sondern bloss Rauschen befindet. Wie ersichtlich ist das Rauschen nach dem
Mischer gleich der Summe der (unkorrelierten) Rauschleistungen aus dem unteren (fge) und

oberen (f) Seitenband. Die Rauschleistungsdichte bei der Spiegelfrequenz hangt vom Aufbau

des Empféangers ab. Aus diesem Grund berUcksichtigt die Rauschzahl im Datenblatt nur den
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optimalen Fall, bei dem sich bloss thermisches Rauschen mit einer Rauschtemperatur von 290 K

im Spiegelfrequenzband befindet?:.

Empfangertopologien. In Abbildung 7-4 wird der Einfluss zweier Empfangertopologien auf
die Rauschleistung im Spiegelfrequenzband gezeigt. Zur besseren Darstellung wurde das Nutz-
signal weggelassen. Der Empfanger aus Abbildung 7-4a) enthalt als erstes Bauteil nach der
Antenne einen Verstarker, der das Nutzsignal und folglich auch die Rauschanteile in beiden
Frequenzbereichen verstarkt. Es kann davon ausgegangen werden, dass die Verstarkung fur
beide Frequenzbereiche identisch ist, da sie nahe beieinander liegen und LNAs im Allgemeinen
breitbandig sind. Die spektrale Rauschleistungsdichte nach dem Verstarker ist demnach in bei-
den Frequenzbander etwa gleich gross und besteht aus dem verstarkten Antennenrauschen und
dem Eigenrauschen des Verstarkers. Dabei stellt der hellgrau gezeichnete Bereich die neu hinzu-
geflgte Rauschleistung dar — in diesem Fall das verstarkte Antennenrauschen und das Eigenrau-
schen des Verstarkers — und der dunkelgraue Bereich den Rauschpegel von der vorherigen Stufe.
Als nachstes Bauteil, wird zur Unterdrlickung der Spiegelfrequenz ein Bandpassfilter verwendet.
Neben unerwiinschten Signalen, dampft er auch das Rauschen im Spiegelfrequenzbereich. Die
Rauschleistung wird aber nicht komplett unterdrtickt, sondern nur bis auf das — durch die physi-
kalische Temperatur des Bauteils bedingte — thermische Rauschen. Der Mischer mischt anschlies-
send beide Frequenzbander ins Basisband wodurch die beiden Rauschanteile additiv Gberlagert
werden. Dabei ist die Rauschleistung aus dem unteren Seitenband dunkelgrau und die Rausch-
leistung aus dem oberen Seitenband hellgrau gezeichnet. Da das unerwinschte Seitenband (hier
das obere) nur thermisches Rauschen mit einer Rauschtemperatur von 290 K beinhaltet stimmt
die effektive Rauschzahl des Mischers — fur diesen Aufbau — mit der spezifizierten SSB-

Rauschzahl?? Gberein.

23 Diese Definition wird Einseitenband-Rauschzahl (SSB-NF) genannt und ist die gelaufigste Form zur Angabe der
Rauschzahl von Mischern. Im Datenblatt des benutzen Mischer wird ebenfalls diese Definition verwendet.
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Abbildung 7-4:  In a) und b) sind zwei verschiedene Empfangertopologien aufgezeigt. Sie beinhalten die gleichen
Bauteile und unterscheiden sich nur durch die Reihenfolge von Filter und Verstarker. Dies hat einen
direkten Einfluss auf die effektive Rauschzahl des Mischers.

e

ZF

Abbildung 7-4b) zeigt eine andere Empfangertopologie, bei der die Position von Verstarker
und Filter vertauscht wurde. Dadurch wird das obere Seitenband zuerst unterdriickt und das
Rauschen somit bis auf das thermische Rauschen unterdriickt. Anschliessend wird sowohl das
Nutzsignal als auch das Rauschen beider Frequenzbander verstarkt und ohne nochmaliges Filtern
heruntergemischt. Wahrend der Rauschanteil im unteren Seitenband im Vergleich zum ersten
Fall unverandert bleibt ist die Rauschleistung im oberen Seitenband, bedingt durch die Verstar-
kung nach der Filterung, bedeutend grésser. Bei gleichem Signalpegel verschlechtert sich somit
das Signal-Rausch-Verhaltnis um bis zu 3 dB, was durch eine gréssere effektive Rauschzahl des

Mischers ausdrickt wird.

Die effektive Rauschzahl eines Mischers F,;, . 13sst sich aus der SSB-Rauschzahl F; ss5 be-
rechnen [8]. G, und F., beinhalten die Verstarkung und die Rauschzahl aller Bauteile zwischen
Filter und Mischer.

Fmix,eﬂ = Fmix,SSB + (F‘cas ’ Gcas - 1) (7'7)

Der relevante Teil des Transponders ist in Abbildung 7-5 gezeigt. Die Rauschzahl und die Ver-

starkung der Kaskade wurden mit den Formeln (7-8) berechnet.
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Dabei bezeichnet F, die Rauschzahl und G, die Verstarkung der n-ten Komponente.
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FIL1 AMP1 MIX1
e ‘ ATT1
—> % ‘ -6...-36dB ',4®—>
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F=1.4dB 0.9 ° ‘ Fssg=5dB

Abbildung 7-5:  Dies ist die im Transponder verwendete Empfangertopologie. Sie stellt eine Erweiterung der Abbil-

dung 7-4b) dar, bei welcher der Verstarker durch eine Kaskade aus Verstarker und Dampfungsglied
ersetzt wurde.

Daraus ergibt sich die effektive Rauschzahl beziehungsweise Rauschtemperatur des Mischers

in Abhangigkeit des eingestellten Dampfungswerts (Abbildung 7-6).
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Abbildung 7-6:  Die effektive Rauschzahl des Mischers ist gemass der obigen Erklarung von der Verstarkung der

Kaskade — und somit vom Dampfungsfaktor des Dampfungsglieds — abhangig. Die graue Kurve
zeigt die effektive Rauschtemperatur des Mischers Uber den gesamten einstellbaren Dampfungsbe-
reich des Dampfungsglieds. Die rote Kurve kennzeichnet den tatsachlich genutzten Bereich fir eine
optimale Aussteuerung des ADCs.

Im genutzten Dampfungsbereich betragt die effektive Rauschtemperatur von MIX1 zwischen

7740 K und 45506 K. Abbildung 7-7 zeigt zum Vergleich die Rauschzahl der Kaskade mit und
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ohne Bericksichtigung des Rauschens im Spiegelfrequenzbereich. Wie zu erwarten war, bewirkt

das Rauschen aus dem Spiegelfrequenzband fir grosse Verstarkungswerte eine Verschlechte-

rung der Rauschzahl um 3dB. Fur geringe Verstarkungswerte ist dieser Effekt hingegen nur

minimal da das thermische Rauschen aus dem Spiegelfrequenzband nach der Filterung kaum

verstarkt wird.

Rauschzahl der Kaskade [dB]

Abbildung 7-7:

Verstarkung der Kaskade [dB]

12—6 -3 0 3 6 9 12 15 18 21 24
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- - ohne Spiegelfrequenz ||
— Differenz .

11

10

1 1 1 1 1 1 1 1
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Dampfung von ATT1 [dB]

Die Rauschzahl der Kaskade in Abhangigkeit des Verstarkungsfaktors der Kaskade bzw. der Damp-
fung von ATT1. Der Verstarkungsfaktor der Kaskade errechnet sich aus dem Dampfungswert von
ATT1 plus der Verstarkung von AMP1. Er ist somit direkt proportional zur eingestellten Dampfung
mit einem Offset von +30dB.

Der gezeigte Effekt tritt nur fir Abwartsmischer auf. Aus diesem Grund lasst sich fur MIX2

direkt die SSB-

Rauschzahl aus dem Datenblatt verwenden. Mit Formel (7-2) ergibt sich ftr MIX2

eine Rauschtemperatur von 627.1 K.

Komponente ‘ Wandlungsverlust Effektive Rauschtemperatur
MIX1 4.5 dB 7740 K —-45506 K
MIX2 4.5 dB 627 K

Tabelle 7-4: Wandlungsverlust und effektive Rauschtemperatur der Mischer

7.6 Analog-Digital-Wandler (ADC)

Analog-Digital-Wandler (ADCs) sind komplexe nichtlineare Bauteile, die sich grosstenteils wie

aktive, rein analoge Bauteile verhalten. Dementsprechend weisen auch sie die Gblichen

Rauscharten auf. Zusatzlich entsteht durch die Wandlung der analogen Signale in diskrete Werte

zusatzlich Quantisierungsrauschen. Weitere Fehler werden durch die zeitdiskrete Abtastung des
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Eingangssignals erzeugt. Da der Einfluss dieser Fehler stark signal- und abtastfrequenzabhangig
ist wird im Datenblatt im Allgemeinen keine Rauschzahl angegeben. Stattdessen muss sie —
abhangig von den jeweiligen Bedingungen — aus den einzelnen Fehlerquellen berechnet werden.
FUr Sinussignale und Eingangssignale mit normalverteilter Amplitude gibt es in der Literatur
entsprechende Fehlermodelle [22, 23, 24], welche sich aber nur eingeschrankt auf gepulste,
linear frequenzmodulierte Signale (Chirps) anwenden lassen. Aus diesem Grund ist es wichtig,

die einzelnen Terme und deren Einfluss auf die Ubertragungskennlinie zu quantifizieren.

Da der ADC als kritische Komponente in Bezug auf die Signalqualitdt angenommen wurde,
wurden neben der Berechnung der Rauschzahl ebenfalls mégliche Signalverzerrungen durch
Nichtlinearitaten untersucht und falls méglich entsprechende Methoden zur Kompensation

vorgeschlagen.

7.6.1 Fehlerquellen eines ADC

Ein ADC besteht aus drei Blocken, die alle unabhangig voneinander Ursache fur Stérungen
darstellen. Man unterscheidet zwischen Quantisierungsfehlern, die im Komparator entstehen
und Fehler im Abtast-Halte-Verstarker (SHA) aufgrund von Phasenrauschen. Die dritte Fehler-
quelle wird aquivalentes eingangsbezogenes Rauschen (Equivalent Input Referred Noise) — oder
oft auch bloss thermisches Rauschen — genannt und beinhaltet alle restlichen Fehler, die in
aktiven, analogen Bauteilen auftreten. Dazu gehéren beispielsweise thermisches Rauschen von

Widerstanden, ,kT/C"-Rauschen?*, Schrot- und Funkelrauschen.

Code,,
= Komparatoren >

n

—» Eingangs- |__| Abtast-Halte-
buffer Verstarker

ADC

Abbildung 7-8:  Blockschaltbild eines ADCs.

Im Folgenden werden die drei Quellen separat analysiert. Unter der Annahme, dass die drei
Fehlerquellen statistisch unabhangig sind ergibt sich der Gesamtfehler als Wurzel der quadrati-

schen Summe (RSS — Root Sum Squared) der Einzelfehler.

24 Dieses Rauschen stellt eine Form von thermischem Rauschen dar, ist aber im Gegensatz dazu nicht vom Wider-
standswert, sondern von der Kapazitat abhangig. Sie ist nach ihrer Berechnung benannt, wobei k fir die Bolz-
mannkonstante, T fur die Temperatur und C fur die Kapazitat stehen. kT/C-Rauschen tritt — aufgrund ihrer Drain-
Kapazitat — besonders ausgepragt in Feldeffekttransistoren auf und ist Gblicherweise die limitierende Rauschform
in hochauflésenden ADCs.
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7.6.2 Quantisierungsfehler

Ein ADC kann das analoge Eingangssignal nicht exakt in einen digitalen Code abbilden da

Digitalwerte — anders als Analogwerte — diskret sind. Die durch die Diskretisierung des Eingangs-

signals entstehende Differenz zwischen Eingangs- und Ausgangswert stellt somit einen uner-

winschten Fehler dar der selbst in einem idealen ADC vorkommt. Fir alle Eingangswerte inner-

halb des erlaubten Spannungsbereichs liegt der Quantisierungsfehler e(z) zwischen -%2 und +%2

LSB. FUr Eingangswerte ausserhalb dieses Bereichs wird der Fehler grésser da der Eingangswert

nicht mehr durch einen entsprechenden Code dargestellt werden kann (Abbildung 7-9). Fur die

weitere Betrachtung wird angenommen, dass der ADC nur innerhalb seines erlaubten Bereichs

ausgesteuert wird.
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Abbildung 7-9:

Quantisierungsfehler eines idealen ADCs [25].

Unter der vereinfachenden Annahme, dass der Quantisierungsfehler signalunabhangig und

gleichverteilt ist, kann er als eine weil3e Rauschquelle mit einem Spitze-Tal-Wert von 1 LSB mo-

delliert werden [24]. Daraus folgt fir das SNR eines idealen ADC mit N Bits und ein sinusférmi-

ges Eingangssignal mit Amplitude 4:

Vers = V? (t)=

2
Crys =€ (1) =

SNunant =20- loglo (wﬂ] =20- 10g10 LA . \/E . 2N+1]
Crus 2

A

N

LSB

V12

(7-9)

(7-10)

(7-11)
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Abbildung 7-10 zeigt das normierte Histogramm des Quantisierungsfehlers fur ein Sinussig-
nal v(z) mit vier verschiedenen Amplituden. Die Spitzen entstehen, weil die Funktionswerte eines
Sinus und somit die daraus entstehenden Quantisierungsfehler — entgegen der vereinfachenden
Annahme - nicht gleichverteilt sind. Fir Amplituden, die einem ganzzahligen Vielfachen eines

LSBs entsprechen, ergibt sich eine Spitze bei 0 LSB.

12

LSB = 0.97?|'mV
Amplitude = 1mV
Amplitude = 25mV
TAmplitude = 250mV |
Amplitude = 500mV

10

Wahrscheinlichkeit (normiert)
=)}

90.6 -0.4 -0.2 0.0 0.2 0.4 0.6
LSB

Abbildung 7-10: Histogramm des Quantisierungsfehlers fir sinusférmige Eingangssignale bei vier verschiedenen
Amplituden. Fir Amplituden, die viel grésser sind als ein LSB, ist die Verteilung anndhernd gleich-
férmig.

Die in der Formel (7-11) gemachte Annahme eines gleichverteilten, weiBen Quantisierungs-
rauschens stimmt fur groBe Amplituden sehr genau. Fur kleine Amplituden in der GréBenord-
nung einiger LSB weicht die Verteilung deutlich von einer Gleichverteilung ab. Trotzdem kann
die Formel ndherungsweise zur Berechnung des SNR von sinusférmigen Eingangssignalen ver-

wendet werden (Abbildung 7-11).
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Abbildung 7-11: Das SNR aufgrund des Quantisierungsrauschens bei verschiedenen Amplituden in dBFS?°. Die

gestrichelte Linie zeigt das berechnete SNRs gemass Formel (7-11) fiir allgemeine sinusformige
Signale Uber einen Eingangsbereich von-60 dBFS bis +3 dBFS. Die durchgehende Linie zeigt das
SNR des verwendeten Chirp-Signals. Die Angabe in Bits bezieht sich auf den verwendeten ADC und
|asst sich aus der Eingangsleistung ableiten.

In Abbildung 7-11 ist das SNR des verwendeten Chirps fir einen idealen ADC Uber verschie-
dene Eingangspegel aufgetragen. Da es sich bei einem Chirp um ein sinusférmiges Signal han-
delt stimmt die Simulation recht genau mit der fir Sinussignale hergeleiteten Formel Uberein.
Wird der ADC durch ein zu groBes Einganssignal — tGber 0 dBFS — in die Sattigung getrieben,
steigt der Fehler stark an. Dieser Effekt wird in der vereinfachten Formel (7-11) nicht berdcksich-
tigt. Zusatzlich weist die simulierte Kurve eine Welligkeit auf, die von der nicht exakt gleichfor-
migen Verteilung des Chirps herriihrt. Das hier simulierte SNR gilt fur einen idealen ADC und
stellt den bestmdglichen Wert dar. Fur einen 10-bit ADC und ein Eingangssignal von 0 dBFS
ergibt sich somit ein bestmdgliches SNR von 62 dB.

7.6.2.1 Lineare Fehler

Neben Quantisierungsfehlern treten in realen ADCs auch Verstarkungs- und Offsetfehler auf.
Beides sind deterministische Fehler und fihren deshalb nicht zu einer Verschlechterung des SNR

sondern zu einer Verfalschung des Signals. Da die Signale im Transponder auch aufgezeichnet

25 dBFS bezeichnet die Angabe eines Signals referenziert auf den vollen Aussteuerungsbereich (Full Scale) und wird
fir ADCs oft statt der Angabe in dBm verwendet. Ein Signal mit -6 dBFS ist folglich 6 dB schwacher als das Signal
zur vollen Aussteuerung und hat somit eine halb so grosse Amplitude. Dies entspricht einem Bit weniger.
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werden sollte eine Korrektur des Verstarkungsfaktors und des Offsets durchgefihrt werden. Bei
den meisten ADCs lassen sich die beiden Werte — nach vorhergehender Charakterisierung —
innerhalb gewisser Grenzen korrigieren. Reicht das nicht aus, kann die Korrektur auch mittels
einer linearen Transformation im Digitalteil erfolgen. Der Nachteil einer Korrektur mittels Soft-
ware ist eine reduzierte Auflésung. Bei dem verwendeten ADC darf der Verstarkungsfehler

gemass Datenblatt maximal 10% betragen.

Code,, Verstarkungs-
4 Yo fehler
v
Offset
Fe?ler ava

Abbildung 7-12:  Vereinfachte Darstellung eines Verstarkungs- und Offsetfehlers.

Indem der Eingang mit Masse kurzgeschlossen und die abgetasteten Werte aufgezeichnet
wurden konnte der Offsetfehler des verwendeten ADCs gemessen werden. Idealerweise sollten
alle Ausgangscodes den Wert null aufweisen da das Eingangssignal mit Masse verbunden ist.
Durch das Eigenrauschen (Abschnitt 7.6.4) des ADCs weisen die Ausgangscodes hingegen eine
gewisse Steuerung Uber mehrere Bits auf. Daraus lasst sich durch Mittelwertbildung die mittlere
Abweichung vom Sollwert bestimmen. Abbildung 7-13 zeigt einen Ausschnitt des gemessenen
Zeitverlaufs und den rechnerisch bestimmten Mittelwert von -7.07 LSB. Das entspricht einem

Offsetfehler von -3.452 mV.
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Zeitverlauf der Ausgangscodes (V, =0V)
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Abbildung 7-13:  Zeitverlauf der gemessenen Ausgangscodes fur einen auf Masse gezogenen Eingang. Der Mittel-
wert entspricht dem Offset des ADCs.

7.6.2.2 Nichtlinearitdten

Wird die Eingangsspannung eines ADCs kontinuierlich erhéht erscheint am Ausgang in dis-
kreten Schritten die entsprechende digitale Kodierung. Bei einem idealen ADC ist die erforderli-
che Spannungsdifferenz zwischen zwei dieser Codelibergange immer gleich groB3. Sie entspricht
der kleinstmoglichen Auflésung; einem LSB. Reale ADCs weichen aufgrund von Bauteilungenau-
igkeiten von dieser idealen Treppenfunktion ab. Die Differenz zwischen der Spannung, bei der
ein Ubergang idealerweise erfolgen sollte und der bei der er tatséchlich erfolgt, bezeichnet man
als differenzielle Nichtlinearitat (DNL). Sie wird Ublicherweise nicht in Volt sondern in Bruchteilen
eines LSBs angegeben. Abbildung 7-14 zeigt die ideale Treppenfunktion in grau zusammen mit
zwei verschieden groBen DNL-Fehlern. Um in Abbildung 7-14-a) vom Ausgangscode ,10" auf
, 11" zu wechseln, muss die Eingangsspannung statt um 1 LSB nur um 0.5 LSB erhéht werden.
Dieser Codelibergang weist demnach einen DNL-Fehler von -0.5 LSB auf. Beim ADC mit der
Ubertragungskennlinie aus Abbildung 7-14-b) betragt der DNL-Fehler -1 LSB, was dazu fihrt,
dass der Ausgangscode ,10’ nie auftreten kann. Ein ,Missing Code’ entsteht bei DNL-Fehlern mit

Betrag gréBer oder gleich Eins.
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Abbildung 7-14: Beispiele von zwei verschiedenen stark ausgepragten DNL-Fehlern. In b) erzeugt der DNL-Fehler
einen sogenannten ,Missing Code’.

Da jeder Codelbergang einen anderen DNL-Fehler hat, wird in Datenblattern meist blo
DNLmax und DNLgus angegeben. Nebst der GréBe der DNL-Fehler ist auch die Position entschei-
dend. Treten viele DNL-Fehler mit demselben Vorzeichen nacheinander auf, fihrt das zu einer
Krimmung der Kennlinie. Diese Abweichung von der linearen Ubertragungsfunktion wird durch
die integrale Nichtlinearitat (INL) beschrieben. Die INL von einem Code entspricht der Summe

aller DNL bis zu diesem Code.?®

Code,, DNL INL
A A %
1100 -

1011 -
1010 -
1001 —
1000 -
0111 -
«~———— INL,,,, Fehler
0110 ~ =+3 LSB
0101

0100 ~
«———— i INL,,,, Fehler
0011 - =+2.31SB

0010 -
0001

>

V. 1 0 +1 10 +1 +2 +3

in

Abbildung 7-15: Die integrale Nichtlinearitat beschreibt die Abweichung von der idealen Kennlinie.

DNL-Fehler entstehen aufgrund von Herstellungstoleranzen der Komparatoren. Die Vertei-
lung der Fehler hdangt somit von der verwendeten Architektur ab. Ein Flash-ADC weist fur jeden

Code einen separaten Komparator auf, weshalb von einer Gleichverteilung der Fehler Gber alle

260 7usatzlich beinhaltet die INL auch die Nichtlinearitaten des Abtast-Halte-Verstarkers (SHA).
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Codes ausgegangen werden kann. Bei dem verwendeten SA-ADC?’ ist hingegen bloss ein Kom-
parator pro Bit vorhanden. Ein DNL-Fehler im LSB-Komparator tritt somit bei jedem zweiten
Code auf. Bei einem DNL-Fehler im MSB-Komparator andererseits ist der Einfluss sehr gering, da
er sich nur bei einem Wechsel von ,0" zu ,1" oder ,1’ zu ,0" auswirkt. Eine Simulation maglicher
DNL-Fehler eines SA-ADC und der Vergleich mit einem realen System ist in Anhang A.IV aufge-
fihrt.

7.6.2.3 Ansétze zur Rauschreduktion und Fehlerkorrektur

7.6.2.3.1  Uberabtastung mit nachtréglicher Filterung

Uberabtastung ist eine der effektivsten Methoden zur Rauschreduktion. Sie basiert auf dem-
selben Prinzip wie die in Abschnitt 3.3.2.4 erklarte direkte Digitalisierung. Durch das Abtasten
werden alle Signale — und somit auch alle Rauschanteile — in die erste Nyquistzone gespiegelt.
Wird die Abtastrate vergrdssert erweitert sich diese Zone. Da unkorreliertes Rauschen gleichma-
Big Uber den gesamten ersten Nyquistbereich verteilt ist sinkt bei einer VergréBerung der Ny-
quistzone die effektive spektrale Rauschdichte. Durch nachtragliche, digitale Filterung auf die
gewlinschte Bandbreite kdnnen die auBerhalb liegenden Rauschanteile weggefiltert werden. In
rauschsensitiven Systemen wird zu diesem Zwecke oft mit einem Faktor von 20 oder groéBer
Uberabgetastet. Die daraus resultierende Rauschreduktion wird als Prozessierungsgewinn be-

zeichnet und errechnet sich aus dem Verhaltnis der Nyquist- zur Nutzbandbreite:

Prozessierungsgewinn [dB] =10-log,, [2 J;ij (7-12)

Fur eine Abtastfrequenz von 2.15 GHz und eine Nutzbandbreite von 800 MHz ergibt sich ei-
ne Verbesserung des SNR von 1.28 dB. Dazu muss das abgetastete Signal bloss mit einem digita-
len Tiefpass auf 800 MHz begrenzt werden. Wird stattdessen ein digitaler Bandpass verwendet
und somit ebenfalls die Frequenzen von 0 MHz bis 200 MHz unterdriickt, ergibt sich sogar eine
Verbesserung des SNR von 2.53 dB.

7.6.2.3.2 INL-Kompensation

Wie in Abschnitt 7.6.2.2 beschrieben verursachen DNL-Fehler beinahe signalunabhangiges
Rauschen wahrend INL-Fehler zu einer Verzerrung des Signals fiihren. Im Falle einer Pulskom-
pression des Signals spielt die Verteilung des Fehlers eine entscheidende Rolle, da (unkorreliertes)
Rauschen im Gegensatz zu korrelierten Fehlern durch die Pulskompression?® unterdrickt wird.
Aus diesem Grund haben INL-Fehler einen viel gréBeren Einfluss auf die Stabilitat des RCS nach

der Prozessierung als DNL-Fehler oder Phasenrauschen. An diesem Punkt setzt die INL Kompen-

2 (Pipelined-)Successive-Approximation-ADC
28 Die Pulskompression entspricht einem Optimalfilter fur linear frequenzmodulierte Signale. Folglich ergibt sich eine
Unterdriickung des (unkorrelierten) Rauschens gemass der Theorie des Optimalfilters.
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sation an. Durch eine genau bekannte Rampenfunktion kann die Krimmung der Kennlinie
aufgezeichnet und als Wertetabelle abgespeichert werden. Basierend auf dieser Kalibrierkurve
des ADCs kann die INL wahrend des Betriebs im Digitalteil kompensiert werden. Da die Abtast-
werte bloB in diskreten Schritten vorliegen, muss zu jedem Code nur der dazugehérige Mittel-
wert gespeichert werden. Wird zudem angenommen, dass sich die INL-Fehler Gber die Zeit nicht
andern — wovon in den meisten Fallen aufgrund der physikalischen Ursache ausgegangen wer-
den kann - reicht eine einmalige Charakterisierung vor der Inbetriebnahme. Diese einfache
Messmethode mittels einer Rampenfunktion kann beim verwendeten ADC nicht angewandt
werden da der Eingang Uber ein Symmetrierglied AC-gekoppelt ist. Aus diesem Grund muss die
INL mit einer Histogramm-Messmethode und hochfrequenten Signalen bestimmt werden deren
Verteilung bekannt ist. Ist ein Codebereich zu breit oder zu schmal, lasst sich das durch eine
Abweichung von der bekannten Verteilung feststellen. Dazu kann entweder Rauschen — wie in
Anhang A.IV am Beispiel der beiden ADCs vom TerraSAR-X Satelliten gezeigt — oder Sinussignale

wie in [27] verwendet werden. Diese Messung ist nicht Teil dieser Arbeit.

Der Nutzen der INL-Kompensation ist stark abhangig von der Verteilung der DNL-Fehler und
kann deshalb erst nach der Messung des ADCs genauer bestimmt werden. Obwohl die Fehler-
kompensation primar zur Vermeidung von Signalverzerrungen gemacht wird zeigten Simulatio-
nen teilweise auch eine Verbesserung des SNRs. Flr einige spezielle Verteilungen der DNL-Fehler
und kleine Signalamplituden wurde das SNR sogar Uber den optimalen Wert eines idealen ADCs
hinaus verbessert?. Fir andere Fehlerverteilungen ergab sich aufgrund der Kompensation auch
eine leichte Verschlechterung verglichen mit dem nur durch die Nichtlinearitaten verursachten
SNR.

7.6.2.3.3 Dithering

Dithering verbessert — ebenso wie INL-Kompensation — nicht primar das SNR, sondern soll
Signalverzerrungen reduzieren. Bei einem ADC dient es dazu quantisierungsbedingte Verzerrun-
gen wie zum Beispiel harmonische Anteile bei periodischen Signalen zu verhindern. Dazu wird
dem Signal vor dem ADC unkorreliertes Rauschen in der GréBenordnung von 0.1 bis 1 LSB
hinzugefligt. Das bewirkt, dass der durch Quantisierung verursachte Fehler nicht mehr signalab-
hdngig sondern gleichverteilt ist. Dies ist eine gangige Technik in rauschempfindlichen Systemen
und fuhrt zusammen mit Uberabtastung sogar zu einer héheren effektiven Bitzahl als physika-
lisch vorhanden [28, 29].

29 Dieser Effekt tritt beispielsweise bei dem in Abbildung 7-15 gezeigten Verlauf auf. Durch die Beugung der Kurve
dhnelt die Ubertragungsfunktion der, eines logarithmischen ADCs. Dadurch erhoht sich die Auflésung fur kleine
Signalamplituden falls eine INL-Kompensation durchgefthrt wird.
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Wird das zusatzliche Rauschen nur auBerhalb der genutzten Bandbreite hinzugefigt und da-
nach digital wieder herausgefiltert, kénnen mit diesem Verfahren die Signalverzerrungen redu-
ziert werden ohne gleichzeitig das SNR anzuheben. Dieses Verfahren ist nicht Teil dieser Arbeit

und wird hier nur der Vollstandigkeit halber erwahnt.

7.6.3 Phasenrauschen

Unter Phasenrauschen versteht man zufallige Fluktuationen der Phase eines Signals. Phasen-
rauschen ist sowohl im Eingangssignal wie auch im Taktsignal des ADCs vorhanden. Fir die

Stabilitat des ADCs ist blo3 das Phasenrauschen im Taktsignal entscheidend.

Das Abtasten eines Signals entspricht einem Mischen. Dabei werden die Spektren von Takt-
signal und Eingangssignal gefaltet. Bei einem sinusférmigen Eingangssignal lasst sich der Effekt
gut zeigen. Das Phasenrauschen des Taktsignals fihrt zu einer verschlechterten Frequenzauflo-
sung (,, Verschmieren” des Eingangssignals) und zu einem reduzierten SNR. Die beiden Effekte
entsprechen einer Frequenzmodulation (FM) bzw. Amplitudenmodulation (AM) des Eingangs-

signals.

M
I

SNR

ﬁ

v 7_/“/"‘ \\\ . f P /" .\\\\7
f, f f, f f

Abbildung 7-16: Eingangs-, Takt- und Ausgangssignal.

SNR

Das totale Phasenrauschen o: des Taktsignals setzt sich gemass Formel (7-13) aus dem Pha-

senrauschen des Taktgenerators 6. und dem des Abtast-Halte-Verstarkers SHA 6, zusammen.
o,=\o0’+0’ (7-13)

Dabei bezeichnet ¢, o. und o, jeweils die Standardabweichung in Sekunden. g, ist ein wich-
tiges Qualitatskriterium eines ADCs und kann dem Datenblatt entnommen werden. Ist der Wert
zu groB kann vor dem ADC ein hochpriziser SHA mit besserem o, in den Signalpfad eingefligt
werden. Durch korrektes Timing ,sieht” der ADC dadurch ein unveranderliches Eingangssignal
und das totale Phasenrauschen verbessert sich gemaR obiger Formel indem man o, durch das
neue g, ersetzt. Diese Methode ist mit erheblichem Aufwand verbunden weshalb bereits bei der

Auswahl des ADCs auf ein ausreichend gutes o, geachtet werden sollte.
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Im Gegensatz zum Phasenrauschen des ADCs ist das Phasenrauschen des Taktgenerators o.
meist nicht als Standardabweichung sondern in Form einer spektralen Rauschleistungsdichte

gegeben.

SSB in dBc/Hz
A
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-120

-130

-140
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o - B (7))~
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Abbildung 7-17: Einseitige spektrale Rauschleistungsdichte des Taktsignals

Durch Integration der spektralen Rauschleistungsdichte tber die analoge Bandbreite des

ADCs (Taktsignaleingang) lasst sich ein mittleres Phasenrauschen berechnen.

FUr das oben gezeigte Spektrum ergibt sich fur o, ein Wert von 18 fs. Das Segment 1 hat da-
bei den gréBten Einfluss. Verglichen mit dem Phasenrauschen des verwendeten ADCs von

o, = 150 fs ist das Phasenrauschen des Taktgenerators vernachlassigbar gering.
7.6.3.1 Amplitudenmodulation des Phasenrauschens

Die Verschlechterung des SNRs aufgrund von Phasenrauschen ist abhangig vom Eingangssig-

nal. Flr ein Sinussignal bei voller Aussteuerung lasst es sich gemaB [24] wie folgt berechnen:

1
SNR.. =20-lo 7-14
Ji glO (zﬂ_ﬁlo_t j ( )

Dabei bezeichnen o; den Effektivwert des Phasenrauschens in Sekunden und £, die analoge
Eingangsbandbreite des ADCs.

Fur den verwendeten ADC betrdgt SNRjier bei einem Eingangssignal von 800MHz 62.5dB.

7.6.3.2 Frequenzmodulation des Phasenrauschens

Wie oben erwahnt fihrt Phasenrauschen im Taktsignal nebst einer Verschlechterung des SNR
zu einer Verschlechterung der Frequenzauflésung [25]. Im Gegensatz zum SNR ist dieser Fehler

unabhangig von der Amplitude und Phase des Eingangssignals:
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a, = o,[sec]- f, -360° (7-15)

Mit ¢; als Effektivwert des Phasenrauschens in Grad und einer Abtastfrequenz fs des ADCs

von 2.15 GHz ergibt sich eine mittlere Phasenungenauigkeit von 0.12°.
7.6.3.3 Ansdtze zur Fehlerkorrektur

Da die Fehler aufgrund von Phasenrauschen durch die Qualitat des Taktsignals sehr gering
sind ist keine Fehlerkorrektur erforderlich. Die einzige Moglichkeit um das SNRjier Weiter zu
reduzieren besteht darin, ein genaueres Abtast-Halt-Glied vor den ADC zu schalten. Eine Ver-
besserung des Rauschverhaltens durch eine bessere Taktquelle ist nicht sinnvoll da das Phasen-
rauschen des Taktsignals im Vergleich zu dem des SHA bereits vernachlassigbar klein ist. Wirde
man den Taktgenerator beispielsweise durch eine ideale, rauschfreie Quelle ersetzen, ergabe das

eine Verbesserung des SNRs von nur 0.06dB.

7.6.4 Aquivalentes Eingangsbezogenes Rauschen

Die dritte unabhangige StorgroBe eines ADC beinhaltet alle restlichen Rauschquellen; also je-
ne, welche nicht aufgrund des Abtast- oder Quantisierungsprozesses entstehen. Sie umfasst
weiBe und farbige Rauschanteile, wie sie in den verschiedenen HF-Bauteilen Gblicherweise vor-
kommen. Dazu zéhlen unter anderem thermisches Rauschen der Widerstande, Schrotrauschen
und , kT/C"-Rauschen der Transistoren und Schaltkondensatoren. Daneben nimmt auch das
Rauschen der Referenzspannungsquelle einen wichtigen Stellenwert ein da es sich ebenfalls

direkt im Ausgangscode bemerkbar macht.

Das aquivalente eingangsbezogene Rauschen (EIRN) — oft auch nicht ganz korrekt als thermi-
sches Rauschen bezeichnet — ist normalerweise nicht im Datenblatt angegeben und variiert
zwischen verschiedenen ADC-Designs stark. Aus diesem Grund muss es messtechnisch ermittelt
werden. Da das Rauschen im Gegensatz zu Quantisierungs- und Phasenrauschen auch bei
Gleichspannung auftritt lasst es sich mit demselben Aufbau wie zur Messung des Offsetfehlers
(Abschnitt 7.6.2.1) bestimmen. Dazu wird bei einem bipolaren ADC der Eingang auf Masse
gelegt und Uber langere Zeit die Ausgangscodes aufgezeichnet. Das so erzeugte Histogramm
wird als ,grounded-input’-Histogramm bezeichnet und weist eine anndhernd gauBférmige
Verteilung auf. Daraus lasst sich die Standartabweichung und somit der Effektivspannungswert

des dquivalenten eingangsbezogenen Rauschens bestimmen [24, 30].
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Abbildung 7-18: Die blauen Balken zeigen das ,grounded-input’-Histogramm des verwendeten ADCs. Die gestrichel-
te rote Kurve zeigt die ideale Gausskurve mit denselben Momenten.

Fur den verwendeten ADC betrdgt die Standardabweichung der Rauschspannung o gemass
der Histogramm-Messung aus Abbildung 7-18 0.6778 LSB. Das entspricht gemass Formel (7-16)

einer Rauschleistung von -56.6 dBm und bei voller Aussteuerung von -2 dBm einem SNR gy von
54.6 dB.

0_2
PN ZIO'IOgIO (SO—QJ (7-16)

7.6.5 Gesamtfehler

Der durch den ADC generierte Fehler lasst sich gemass obiger Aufteilung in signalabhangige
Verzerrungen und unkorreliertes Rauschen aufteilen. Wahrend die Nichtlinearitaten, die zu
Verzerrungen fuhren bloss qualitativ betrachtet wurden, lassen sich die Rauschquellen in ein
Gesamt-SNR des ADCs zusammenfassen. Es besteht aus den drei Rauschquellen: Quantisie-
rungsrauschen, Phasenrauschen und aquivalentem eingangsbezogenem Rauschen. Da jede der
drei Rauschquellen eine andere Ursache hat kénnen sie als unabhangige Fehlerbeitrage betrach-

tet werden und mit Formel (7-17) verrechnet werden.
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—SNR, —SNR;

quant jitter

- SNREIRN ]

SNR .., =10-log,, 10[10]+1o[ 10 ]+1o[ 10 (7-17)

Um eine splrbare Verbesserung des Gesamtrauschens zu erreichen, muss der groBte der drei
Fehlerterme reduziert werden. Fir den verwendeten ADC ist das gemass Tabelle 7-5 das
SNRzzy. Eine weitere Moglichkeit ist das vorgestellte Verfahren der Uberabtastung mit nachtrég-

licher digitaler Filterung. Dies fuhrt zu einer Verbesserung des Gesamt-SNRs um 2.5 dB.

Aus dem SNR erhélt man die Rauschtemperatur 7, nach [24] und unter Verwendung von
Formel (7-1) und (7-2) fur ein voll ausgesteuertes Signal P;,, eine Eingangsbandbreite B und die
Bolzmannkonstante k;.

TE:TO-(F—I):TO-(L 1} (7-18)

SNR-k,T, B

Neben dem Rauschen weist der ADC — im Vergleich zu langsameren ADC-Topologien wie
Sigma-Delta-Wandler — relativ groBe Nichtlinearitaten wie beispielsweise DNL und INL auf. Aus
diesem Grund wurden mehrere Verfahren vorgestellt, welche diese Fehler reduzieren kénnen.
Besonders erfolgversprechend ist die INL Kompensation. Sie verbessert nicht das SNR sondern
die Linearitat des ADCs. Das Verfahren wird in der Literatur nicht erwahnt — und sehr wahr-
scheinlich auch kaum eingesetzt — da eine Reduzierung des SNR fir digitale Anwendungen oft
wichtiger ist, um eine geringe Bitfehlerrate (BER) zu erreichen. Beim Transponder, als sehr breit-
bandiges System, kénnte das Verfahren einen positiven Einfluss auf die Genauigkeit haben.
Quantitative Angaben zur Verbesserung der Stabilitdt sind nicht méglich da dazu weitergehende

Messungen erforderlich sind.

Kenngrosse ADC
SNunam 620 dB
SNRji‘(ter 625 dB
SNRern 54.6 dB
SNRabc ot 53.3dB
Rauschtemperatur 199’930 K

Tabelle 7-5: Wichtige Kenndaten des ADCs

7.7 Digital-Analog-Wandler (DAC)

Ein Digital-Analog-Wandler (DACs) ist ein Bauteil, das entsprechend der digitalen Kodierung
analoge Ausgangsspannungen erzeugt. Er dient somit wie der ADC als Konverter zwischen dem
digitalen und analogen Subsystem und lasst sich deshalb auf Systemebene durch dasselbe Block-

schaltbild wie der ADC mit umgekehrter Signalflussrichtung darstellen.
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Abbildung 7-19:  Blockschaltbild eines DACs.

Da ein DAC grundsatzlich aus denselben Komponentengruppen wie ein ADC besteht, weist
er auch dieselben Fehlerquellen auf. Dazu gehéren — wie im Abschnitt Gber den ADC ausfuhrlich
behandelt — DNL, INL, Quantisierungsrauschen sowie Fehler im Abtast-Halte-Verstarker (SHA)

aufgrund von Phasenrauschen.

Um die einzelnen Fehlerterme bestimmen zu kénnen, sind wie beim ADC Messungen nétig.

Da das Rauschverhalten des DACs fur den Transponder unkritisch ist wurde darauf verzichtet.

Abbildung 7-20 zeigt die Ausgangsspektren fir zwei ausgewahlte Eingangscodefolgen aus
dem Datenblatt bei einer Taktrate von 2.6 GHz. Die Codefolgen entsprechen derjenigen eines

monofrequenten Signals mit 325 MHz bzw. 447 MHz.

Jouwr= U8 * fi Jour= 1164 * fr

O TT 7T T T T T 1T 10 7

___1____

Power (dBm)

0 750 1300 0 750 1300
Frequency (MHz) Frequency (MHz)

Abbildung 7-20:  Ausgangsspektren des DACs bei einer Taktrate von 2.6 GHz und digitalen, monofrequenten
Eingangssignalen mit 325 MHz bzw. 447 MHz.

Neben dem Nutzsignal enthalt das Ausgangspektrum zusatzlich einen Rauschteppich und
verschiedene harmonische Spektrallinien. Die harmonischen Spektrallinien werden durch Verzer-
rungen wie INL verursacht und sind somit vom Abtastpunkt und der Frequenz abhangig [24]. Sie
werden durch die Kenngrosse stérungsfreier dynamischer Bereich (SFDR) sowie Signal to Noise

and Distortion (SINAD) beschrieben und haben keinen Einfluss auf das SNR. Das SNR umfasst
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nur den signalunabhangigen Rauschteppich und liegt bei 74 dB. Das entspricht gemass (7-18)

bei voll ausgesteuertem DAC einer Rauschtemperatur von 3960 K.

Kenngrdsse ‘ DAC
SNR 74.0 dB
Rauschtemperatur 3'960 K

Tabelle 7-6: Wichtige Kenndaten des DACs
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8 Rauschen des Gesamtsystems

In den vorhergehenden Abschnitten wurde das Rauschverhalten der einzelnen Bauteile her-
geleitet und in Form der Rauschtemperatur ausgedrickt. Sie bezeichnet die physikalische Tem-
peratur des Widerstands, dessen thermisches Rauschen man am Eingang des rauschfreien,

aquivalenten Bauteils einfligen misste um am Ausgang dieselbe Rauschleistung zu sehen.

rauschen_des — rauschfrgles
Bauteil E— <? > Bauteil
TN

Abbildung 8-1:  Gemass der Definition der Rauschtemperatur kann ein rauschendes Bauteil durch sein rauschfreies
Pendant und eine additive Rauschquelle mit der Rauschtemperatur Ty am Eingang ersetzt werden.

Die Trennung von Rauschquelle und Bauteil hat den Vorteil, dass die einzelnen Rauschquellen
in einer Kaskade einfach verschoben oder zusammengefasst werden kénnen. Ublicherweise
werden alle Rauschquellen in Systemen auf den Eingang bezogen und addiert. Dadurch kann
das System als ein einzelner Block mit der Verstarkung G.,, (Formel (7-8)) und der Rauschtempe-
ratur 7., (Formel (8-1)) beschrieben werden.

T

T. T,
T .T,..T)=T+=2+——+..+ . (8-1)
Gl G1G2 G1G2 "'anl

Dabei entsprechen T, bis T, und G; bis G,.; den Rauschtemperaturen bzw. den Verstarkungs-
faktoren der einzelnen Bauteile entsprechend ihrer Reihenfolge im Signalfluss und T, der resul-
tierenden eingangsbezogenen Rauschtemperatur der Kaskade. Aus der Kaskadenformel (8-1) ist
direkt ersichtlich, dass die Position der Bauteile einen Einfluss auf die Rauschtemperatur des
Systems hat. So haben Bauteile, die auf einen Verstdrker folgen einen kleineren Einfluss da ihre
Rauschtemperatur durch die Referenzierung auf den Eingang durch den Verstarkungsfaktor

geteilt wird®.

Abbildung 7-5 zeigt das bekannte Blockschaltbild des Transponders. Zur besseren Angabe

der Bezugspunkte sind die Schnittstellen der Bauteile durchnummeriert.

300 Alternativ kann der kleiner Einfluss auch dadurch erklart werden, dass das Nutzsignal durch den vorangehenden
Verstarker verstarkt wird wodurch das Signal-Rauschverhaltnis vergréssert wird.
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Abbildung 8-2:  Komplettes Blockschaltbild des Transponders mit nummerierten Verbindungsstellen.

8.1.1 Rauschen im Betriebsmodus

Im Betriebsmodus verlduft das Signal entlang der Nummerierung von der Empfangs- bis zur
Sendeantenne. Wie fir Empfanger Ublich, wird der Ausgang der Antenne (Position 1) als Be-
zugspunkt fur die Rauschtemperatur des Systems gewahlt da die Antenne als Quelle gezahlt
wird und somit nicht zum eigentlichen System gehdrt [20]. Durch Einsetzen der Rauschtempera-
turen (Tabelle 7-1 bis Tabelle 7-5) in die Kaskadenformel ergibt sich je nach eingestelltem Damp-
fungswert fir ATT1 eine auf Position 1 bezogene aquivalente Rauschtemperatur von 845 K bis
1178 K.

Abbildung 8-3 zeigt die Rauschtemperatur unter Beriicksichtigung der Bauteile bis zur Positi-
on i. Daraus ist ersichtlich, dass die Rauschtemperatur hauptsachlich durch die ersten sieben
Bauteile bestimmt wird. Die oft zitierte Regel, dass die Bauteile ab dem LNA aufgrund der gros-
sen Verstarkung vernachlassigt werden kénnen trifft bei dem Transponder nicht zu da ein
Grossteil der Verstarkung durch das nachfolgende Dampfungsglied wieder aufgehoben wird.
Stattdessen hat der Mischer einen nicht zu vernachlassigenden Einfluss auf das Rauschverhalten
des Gesamtsystems. Dies lasst sich durch Einsetzen eines zweiten — zu FIL1 identischen — Filters
bei Position 6 (direkt vor dem Mischer) stark verbessern, da dadurch die effektive Rauschtempe-
ratur des Mischers — wie in Abschnitt 7.5.1 erkldrt — stark reduziert wird. Die entsprechende

Kurven fir minimalen und maximalen Dampfungswert sind in Abbildung 8-3 gestrichelt einge-
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zeichnet. Eine weitere Verbesserung kann durch Ersetzen des Kopplers durch einen Schalter

erreicht werden, sollte sich das SNR als kritisch herausstellen.
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Abbildung 8-3:  Die durchgezogene Kurve zeigt die eingangsbezogene Rauschtemperatur des Transponder im
Betriebsmodus bei Beriicksichtigung der Bauteile bis zur Position i fur die genutzten Einstellungen
von ATT1. Die gestrichelte Linie zeigt die Rauschtemperatur fur den Fall, dass direkt vor dem Mi-
scher zuséatzlich ein Filter eingeflgt wird.

Die Rauschtemperatur des Gesamtsystems inklusiv Antenne Ty ergibt sich aus der Summe der

Antennentemperatur T,,; und der eingangsbezogenen Rauschtemperatur 7.

T,=T,, +T (8-2)

ant cas

Sie betragt im Betriebsmodus flr das aktuelle Transponderdesign je nach eingestelltem
Dampfungswert fir ATT1 zwischen 859 K und 1192 K. Der Referenzpfad hat keinen Einfluss, da
er nur aus passiven Bauteilen besteht, welche — gemass Abschnitt 7.1 — dieselbe physikalische

Temperatur wie der Hauptpfad haben und sich somit im thermodynamischen Gleichgewicht

befinden.

Um das SNR des Transponders zu bestimmen muss mittels Formel (8-3) aus der Rauschtem-
peratur Ty die Rauschleistung Py bestimmt werden und mit der Leistung des Nutzsignals am

Punkt 1 in Relation gesetzt werden.

84



P, =T, k,-B,

(8-3)

Dazu wird die Rauschbandbreite By bendétigt. Sie entspricht fir Systeme mit steilflankigen Fil-

tern in guter Naherung der 3 dB-Systembandbreite. Im Betriebsmodus wird sie durch die Filter

FIL3 und FIL4 auf knapp 1 GHz begrenzt. Daraus ergeben sich die in Tabelle 8-1 aufgefiihrten

Rauschkennzahlen.

Minimal Maximal
Eingangsbezogene Rauschtemperatur 859 K 1192 K
Rauschleistung bei Position 1 -79.3 dBm -77.8 dBm
Signalpegel bei Position 1 -38.5 dBm -30.3 dBm
Signal-Rausch-Verhaltnis 40.8 dB 47.5 dB

Tabelle 8-1:  Zusammenfassung der Kennzahlen zum Rauschverhalten des Transponders

im Betriebsmodus.

Gemass den Systemanforderungen darf der 1o-Messfehler des (vom Transponder) aufge-
zeichneten Satellitensignals bei maximalem Signalpegel héchstens 0.05 dB betragen [3]. Mit

Hilfe von Formel (8-4) lasst sich aus dem SNR die Messunsicherheit o bestimmen [31].
—SNR
20-log,, (lilO 20 J

Abhangig vom eingestellten Dampfungswert von ATT1 betragt sie flr den unverdanderten Auf-

bau aus Abbildung 8-2 zwischen 0.037 dB und 0.080 dB. Die Anforderungen werden somit fir

o= (8-4)

das urspriingliche Design nicht flr samtliche Einstellungen von ATT1 erfillt. Mit den vorgeschla-
genen Modifikationen zur Rauschreduktion (Einflgen eines zusatzlichen Filters vor dem Mischer
und Ersetzen des Kopplers durch einen Schalter) ergibt sich eine rauschbedingte Messunsicher-
heit von 0.026 dB bis 0.047 dB. Diese kann durch einen DC-Blocker vor dem ADC mit einem
Stoppband von 0 Hz bis 200 MHz noch geringfligig auf 0.023 dB bis 0.043 dB verbessert wer-
den. Mit diesen Modifikationen erfillt der Transponder die Anforderungen Uber den gesamten

Einsatzbereich.

Zusatzliches Filter /
Zusatzliches Filter / Koppler durch
Ohne Koppler durch Schalter ersetzet /
Modifikation Schalter ersetzt DC-Koppler eingefuigt

Minimales SNR (Larmi=9 dB) -40.8 dB 45.3 dB 46.2 dB
Maximales SNR (Larri=17 dB) -47.5 dB 50.4 dB 51.4 dB
Minimales ¢ (Larr1=9 dB) 0.037 dB 0.026 dB 0.023 dB
Maximales o (Lari=17 dB) 0.080 dB 0.047 dB 0.043 dB

Tabelle 8-2:

Zusammenfassung des SNRs und der Messunsicherheit fir die drei verschiedenen Félle. Die

fettgeruckte Zahl zeigt eine Uberschreitung der in [3] gestellten Anforderungen.

85



8.1.2 Rauschen im Kalibriermodus

Im Kalibriermodus dient im Gegensatz zum Betriebsmodus nicht die Antenne als Quelle son-
dern der DAC. Das generierte Signal durchlduft dann ausgehend von Position 10 in Abbildung
8-2 den Sende-, Referenz- und Empfangszweig. Zur Berechnung der System-Rauschtemperatur
werden deshalb die Rauschtemperaturen aller Bauteile entsprechend ihrer Reihenfolge im Sig-

nalfluss auf die Position 11 bezogen und zusammengezahlt?'.
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Abbildung 8-4:  Die durchgezogene Kurve zeigt die eingangsbezogene Rauschtemperatur des Transponder im

Kalibriermodus bei Berticksichtigung der Bauteile bis zur Position i fur die genutzten Einstellungen
von ATT1.

Um aus der Rauschtemperatur mittels Formel (8-3) die Rauschleistung zu bestimmen, wird
die Rauschbandbreite des Systems bendtigt. Sie entspricht annahrend der Bandbreite des
schmalsten und somit in der Regel letzten Filters im System. Im Gegensatz zum Betriebsmodus,
wo die Bandbreite aufgrund des breitbandigen Nutzsignals minimal 800 MHz betragen muss,
kann sie im Kalibriermodus je nach verwendetem Kalibrierverfahren durch digitale Filterung
beinahe beliebig reduziert werden. So lasst sich bei heutigen NWAs — auf deren Prinzip das

Stepped-Frequency Verfahren beruht — eine Videobandbreite®? von bis zu 1 Hz einstellen. Dies

30 Die Antennenrauschtemperatur wurde fir die Berechnung nicht beriicksichtigt, da sie im Kalibriermodus 290 K
betragt und sich somit im thermodynamischen Gleichgewicht mit der Schaltung befindet. Aus diesem Grund be-
tragt die, von der Antenne an das System abgegebene Netto-Rauschleistung null.

32 Die Videobandbreite wird auch IF-Bandbreite (IFBW) genannt. Sie bezeichnet die Bandbreite des letzten Filters im
System und ist in heutigen Messgeraten wie Spektrum- oder Netzwerkanalysatoren ausschliesslich digital realisiert.
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bewirkt eine Rauschreduktion von fast 90 dB, benétigt aber dementsprechend auch eine um

denselben Faktor gréssere Integrationszeit.

Tabelle 8-3 zeigt die auf Position 11 bezogene Rauschtemperatur und die daraus resultieren-
de Rauschleistung fur verschiedene Videobandbreiten. Fir den Fall, dass keine digitale Filterung
erfolgt, betragt sie wie im Betriebsmodus 1 GHz. Wird der Punktziel-Simulator als Kalibrierver-
fahren verwendet, kann die Systembandbreite digital auf 800 MHz reduziert werden. Im Falle
der anderen Verfahren ist theoretisch sogar eine Systembandbreite von 1 Hz mdéglich, was aber

bedeutend zeitintensiver ist.

Minimal Maximal
Eingangsbezogene Rauschtemperatur ~2-10° K =107 K
Rauschleistung bei Position 11 (IFBW=1 GHz) -38.4 dBm -45.5 dBm
Rauschleistung bei Position 11 (IFBW=800 MHz) -39.4 dBm -46.5 dBm
Rauschleistung bei Position 11 (IFBW=1 Hz) -128.4 dBm -135.5 dBm

Tabelle 8-3:  Zusammenfassung der Kennzahlen zum Rauschverhalten des Transponders im Kalibriermo-

dus fur verschiedene IF-Bandbreiten.

Gemass den Systemanforderungen, muss der Transponder das Satellitensignal Uber einen
Dynamikbereich von 40 dB aufzeichnen kénnen [3]. Aus diesem Grund sollte der Transponder

auch dber den gesamten Dynamikbereich kalibriert werden kénnen.
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Abbildung 8-5:  Diese Abbildung legt die benétigte Videobandbreite fest, um den Transponder mit einem Kalibrier-
signal mit gegebener Leistung auf die geforderte Toleranz genau kalibrieren zu kénnen. Mit einem
Kalibriersignal bei voller Aussteuerung (O dBFS) reicht somit eine Videobandbreite von 4 MHz um
den Transponder auf 0.005 dB (1-c) genau zu kalibrieren. Fir kleinere Signalleistungen ist aufgrund
des geringeren SNRs eine kleinere Videobandbreite (oder alternativ eine langere Integrationszeit) er-
forderlich. Anhand dieser Grafik kann die erforderliche Videobandbreite fir eine beliebig genaue
Kalibrierung Uber den gesamten Leistungsbereich (von 0 dBFS bis -40 dBFS) bestimmt werden.

Abbildung 8-5 zeigt die minimal bendtigte Videobandbreite zur Erreichung einer gewlnsch-
ten Messgenauigkeit bei gegebener Signalstarke Uber den gesamten Dynamikbereich. Sie lasst
sich aus der Beziehung zwischen SNR, Signalstarke und Rauschleistung sowie den Formeln (8-3)
und (8-4) bestimmen indem sie ineinander eingesetzt und nach der Rauschbandbreite aufgeldst
werden. Durch das gute Rauschverhalten des Transponders im Kalibriermodus ist mit einer
Videobandbreite von 1 Hz (ohne zusatzliche Mittelung mehrerer Kalibrierpulse) sogar eine Kalib-
rierung des Transponders Uber den relevanten Leistungsbereich (-40 dBFS bis O dBFS) auf besser
als 0.001 dB (1-6) mdglich. Somit kann mit der in dieser Arbeit entworfenen Kalibrier-Strategie
(Stepped-Frequency-Verfahren) innerhalb einer Minute der gesamte relevante Leistungsbereich
des Transponders mit einer Schrittweite von 1 dB auf 0.001 dB genau kalibriert werden, was um
ein Faktor 5 besser ist als die geforderte Genauigkeit und bloss durch die Rechenleistung des

digitalen Subsystems begrenzt wird.
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9 Zusammenfassung und Riickschliisse

Die Aufgabe dieser Arbeit bestand in der Entwicklung des HF-Designs fUr einen neuen, sehr
genauen Transponder zur radiometrischen Kalibrierung satellitengestitzter SAR-Systeme. Um
die Bauteile dimensionieren zu kénnen, wurde zuerst ein Pegelplan aus der Satellitenspezifikati-
on einer mdglichen zukinftigen Satellitenmission und den Transponderanforderungen abgelei-
tet.

In einer nachsten Phase musste die Empfanger- und Sendetopologie bestimmt werden. Die
Aufgabe dieser beiden Pfade besteht darin, das Radarsignal aus dem X-Band in eine tiefere
Frequenz umzusetzen, sodass es vom digitalen Subsystem prozessiert werden kann. Nach ge-
wulnschter digitaler Verarbeitung wird es im Sendezweig wieder ins X-Band hochgemischt und
schlussendlich Uber die Sendeantenne abgestrahlt. Zusammen mit dem digitalen Subsystem
bilden sie den Hauptzweig, der fur die eigentliche Funktion des Transponders verantwortlich ist.
Als Empfanger- respektive Sendetopologie kommen mehrere Umsetzmdglichkeiten in Frage.
Nach einem Vergleich der Vor- und Nachteile fiel die Entscheidung auf eine Einfach-
Superheterodyn-Topologie. Sie besitzt nur je einen Mischer fir Empfangs- und Sendepfad und
ist somit weniger komplex als beispielsweise eine Quadratur- und auch Zweifach-
Superheterodyn-Topologie. Da jedes zusatzliche Bauteil immer auch eine Quelle fur Fehler dar-
stellt und der Transponder sehr genau werden soll wurde die einfachere Topologie als vorteilhaft

erachtet.

Nachdem der Aufbau des Hauptzweigs feststand mussten die Einfllsse von den verschiede-
nen Stérguellen mit Hilfe in einer Fehleranalyse qualitativ bewertet werden. Dazu wurden sie in
langfristige (Einfluss Giber mehrere Uberfliige bis zu mehreren Jahren) und kurzfristige Stérgrés-
sen (innerhalb eines Pulses) unterteilt. Als kritische langfristige Storeinflisse wurde die Tempera-
turdrift von aktiven Bauteilen identifiziert und durch Simulationen bekannter HF-Verstarker-
topologien verifiziert. Alterungseffekte von aktiven Bauteilen wurden als eine weitere kritische
langfristige Stoérgrosse vermutet. Zur Abschatzung ihres Einflusses auf die Stabilitat des
Transponders wurden die Streuparameter samtlicher TerraSAR-X-Transponder neu vermessen
und mit den Messergebnissen derselben Transponder von vor 3 Jahren verglichen. Dabei wurde
ein Ruckgang der Verstarkung von durchschnittlich 0.5 dB festgestellt. Zudem hat sich durch die
Messungen gezeigt, dass die Alterungseffekte teilweise frequenzabhangig sind. Da die neuen
Transponder einen komplexeren — und somit sehr wahrscheinlich auch fehleranfalligeren —
Aufbau haben, im Gegensatz zu den gemessenen TerraSAR-X-Transpondern bei jeder Witterung
draussen bleiben und zudem strengere Anforderungen an die Stabilitat von 0.1 dB haben,

musste der Einfluss der Alterung und der Temperaturdrift kompensiert werden. Die offensicht-
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lichste Moglichkeit, diese Einflisse zu minimieren besteht darin, ausschliesslich sehr stabile
Bauteile im Hauptpfad zu verwenden. Da der Hauptpfad aktive Bauteile wie Verstarker bendtigt
und diese aufgrund der Eigenschaften des Halbleitermaterials generell empfindlich auf Alterung
und Temperaturanderungen reagieren, ist dies nicht maglich. Aus diesem Grund kann eine
ausreichende Stabilitat nur durch haufigen Abgleich mit einem sehr stabilen Referenzkdrper
erreicht werden. Wird als Referenz eine Platte oder sonstige mechanische Vorrichtung mit genau
bekannten Rickstreueigenschaften verwendet, spricht man von externer Kalibrierung (ECAL).
Dies ist jedoch sehr aufwendig. Eine dritte Méglichkeit besteht in der Verwendung eines inter-
nen Referenzpfads. Dadurch kann der Hauptpfad des Transponders jederzeit — ausser wahrend
der Zeit des Uberflugs — mit diesem Referenzpfad verglichen und entsprechend angepasst wer-
den. Analog zur externen Kalibrierung (ECAL) wird dieses Verfahren aufgrund der internen
Referenz ICAL genannt. Die ICAL kann im Gegensatz zur ECAL nur eine Abweichung der elekt-
ronischen Schaltung detektieren. Fur die absolute Kalibrierung und die Validierung der Stabilitat
ist eine ECAL unerlasslich. Der Vorteil der ICAL besteht darin, dass das Intervall zwischen zwei
ECALs stark vergrossert werden kann ohne die Genauigkeit des Transponders zu beeintrachti-
gen. Zusatzlich zur ICAL wurde eine Temperaturregelung empfohlen um die verbleibende Tem-
peraturabhangigkeit der ICAL zu minimieren. Somit wird die Temperatur mdéglichst konstant auf
einen Sollwert geregelt und gleichzeitig durch die ICAL die Transponderverstarkung kontrolliert.
Dieses Prinzip ist nicht neu und wird bereits erfolgreich in anderen Transpondern verwendet. Die
ICAL in diesen Transpondern besteht dabei aus einem Signalgenerator, einem Referenzpfad und
einem Detektor. Indem ein monofrequentes Signal durch den Referenzpfad und den Haupt-
zweig geleitet und danach verglichen wird, kann eine allfallige Veranderung der Transponder-
verstarkung (bei dieser Frequenz) gegeniiber dem Referenzpfad detektiert und folglich korrigiert
werden. Ausgehend von diesem bewahrten ICAL-Konzept wurde in dieser Arbeit ein neues
ICAL-Konzept entwickelt. Der Vorteil des neuen ICAL Konzepts besteht darin, dass der Signalge-
nerator und der Detektor ins digitale Subsystem verlagert wurden. Dadurch konnten die Anzahl
kritischer Bauteile und somit die Restunsicherheit im Referenzzweig je nach Implementierung um
Uber 50% reduziert werden. So weist das neue Konzept beispielsweise nur noch einen prazisen
Schalter und einen Koppler statt vier Koppler auf. Das wird dadurch erreicht, dass sich der De-
tektor (in diesem Fall der ADC) innerhalb des Hauptzweiges befindet. So mussen nicht zwei
verschiedene Pfade miteinander verglichen werden um den Einfluss des Detektors zu eliminie-
ren. Dieser Umstand ist entscheidend fur die Prazision des Transponders da seine Stabilitat bei
perfekter Kalibrierung nur durch die Stabilitat des ICAL-Zweigs limitiert ist — oder allgemeiner
ausgedriickt — da ein System maximal so stabil sein kann wie das Kalibriernormal. Indem die
Bauteile im Referenzpfad reduziert werden, nimmt im Allgemeinen auch die unerwinschte

Temperaturabhangigkeit und Alterung des Referenzpfads ab und ermdglicht somit einen stabile-
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ren Transponder. Ein weiterer Vorteil des neuen ICAL-Konzepts ist die gréssere Auswahl maogli-
cher Kalibriersignale. Da die bekannte ICAL-Strategie bloss einen Leistungsdetektor verwendet,
kann nur die Verstarkung gemessen werden. Durch die Verwendung des DAC und des ADC der
Digitaleinheit als Signalgenerator beziehungsweise Detektor konnen beliebige Signalformen wie
beispielsweise ein Frequenzdurchlauf (NWA-Verfahren) mit unterschiedlicher Leistung generiert
und detektiert werden. Dadurch lasst sich die komplexe, leistungsabhangige Ubertragungsfunk-
tion des Transponders bestimmen und somit auch Anderungen des Phasenfrequenzgangs oder
Nichtlinearitaten detektieren, welche unter Umstanden einen grossen Einfluss auf den RCS des
Transponders haben kénnen. Daneben werden noch weitere ICAL-Verfahren wie die Kalibrie-
rung mittels Pulskompression vorgestellt. Dieses ICAL-Konzept wird naturlich erst durch die
Verwendung eines digitalen Subsystems ermoéglicht und wurde in dieser Form bisher noch fir

keinen Transponder veroffentlicht.

Der letzte Teil der Arbeit bestand in der Quantifizierung der verschiedenen Fehleranteile. Als
Bewertungskriterium der kurzzeitigen Stabilitat wurde das SNR des Transponders fir den Be-
triebs- und Kalibriermodus berechnet. Aufgrund der Annahme, dass der ADC das kritische
Bauteil betreffend Rauschverhalten und Verzerrung des Transponders darstellt, wurde er beson-
ders genau analysiert. Dabei hat sich herausgestellt, dass das Rauschen des ADCs anders als
erwartet nur einen kleinen Einfluss auf die GUte des Systems hat. Bei den Signalverzerrungen
aufgrund von Nichtlinearitaten scheint sich diese Annahme eher zu bestatigen, allerdings kann
noch keine abschliessende Antwort gegeben werden da dazu noch weitere Messungen wie
beispielsweise der integralen Nichtlinearitat erforderlich sind. Fir den Fall, dass die Signalverzer-
rungen ein Problem darstellen wurden verschiedene Strategien aufgezeigt mit deren Hilfe allfal-
lige Signalverzerrungen minimiert werden kénnen. Dazu gehéren neben bekannten Strategien
wie Dithering oder Uberabtastung mit anschliessender digitaler Filterung auch eine neue Tech-
nik, welche ich in dieser Arbeit unter dem Namen INL-Kompensation vorgestellt habe und ge-
mass Simulationen abhangig von der Art der Nichtlinearitat erhebliche Verbesserungen ver-

spricht.

Zum Schluss wurden anhand der Temperaturcharakterisierung und der Rauschanalyse zwei
kleine Anderungen der Transponderschaltung vorgeschlagen, mit welchen das System die An-
forderungen bezlglich Stabilitat uneingeschrankt erfullt. Zudem wurde der Einfluss des Rau-

schens im Kalibriermodus berechnet und die Genauigkeit der ICAL verifiziert.

Zusammenfassend kann somit gesagt werden, dass sich die gewahlte Transpondertopologie
und die entwickelte Kalibrierstrategie als geeignet herausgestellt haben samtliche Anforderun-

gen betreffend Stabilitat zu erfallen.
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A Anhang

A.l  Link Budget

Received Power

Transponder alignment 0° 45°

Slant Range Near Far Near Far
Satellite TX Power: Prx 68,6 dBm

Satellite losses: Lrx -0,7 dBm

Satellite antenna gain: Grx 46,4 dB

Satellite TX EIRP: PTX,EIRP 1 14,33 dB

Free space loss: Les -166,6dB  -171,5dB -166,6dB -171,5dB
Rain attenuation: Lrain 0,0 dB

Atmospheric attenuation: Latm 0,0 dB -0,3 0,0 dB -0,3
Transponder RX EIRP: Prx ERP -52,29dB -57,47dB  -52,29dB -57,47 dB
Polarisation mismatch: Lol 0,0 dB -3,0dB
Transponder antenna gain: Grx 22,0 dBi

Transponder RX Power: Prx -30,29 dBm -35,47 dBm -33,29 dBm -38,47 dBm
Transponder Gain

Radar cross section: RCSmax 60 dBsm

Equivalent Gain Gi(60dBm?): Giot 101,15 dB

Electrical Gain: G. 57,15 dB 63,15 dB

RX Gain

Maximum Transponder RX Power: Pgx -30,29 dBm -35,47 dBm -33,29 dBm -38,47 dBm
Maximum ADC input amplitude:  Vapc 0,25

Maximum ADC input power: Paoc -2,04 dBm

Receiver Gain: Gerx 28,25dB  33,43dB  31,25dB 36,43 dB
TX Gain

Maximum DAC output amplitude: Vapc 0,40

Maximum DAC output power: Papc 2,04 dBm

Maximum Transponder TX Power: Prx 26,86 dBm 21,67 dBm 29,86 dBm 24,67 dBm
Transmit Gain: Ge,7x 24,81dB  19,63dB  27,81dB 22,63 dB
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A.lll Pegelplan fiir den Betriebsmodus
= o0 =2 . 52 T = g
E=EN) T m 5 e S om= < 5 S5 alx
B3Y T 3% 2EQ g2 EEY
=g L3 o S L3 A 23
Nah | Fern | Nah | Fern | Nah [ Fern | Nah | Fern | Nah | Fern
Position 1 -31.3 -39.5 14.0 14.0
20 cm Kabel -0.1 0.10 6.8
Position 2 -31.4 -39.6 20.8 20.8
CPL1 -0.3 0.31 20.7
Position 3 -31.7 -39.9 42.0 42.0
FIL2 -1.4 1.44 110
Position 4 -33.1 -41.3 162 162
AMP1 30.0 0.90 66.8
Position 5 -3.1 -11.3 264 264
ATT1 -17.2 -9.0 17.34 9.13 14929 2013
Position 6 -20.3 286 267
MIX1 -4.5 5.00 627
Position 7 -24.8 336 274
AMP2 23.5 1.90 159
Position 8 -1.3 372 280
FIL2 -0.7 0.72 50.7
Position 9 -2.0 372 280
ADC 0.0 30.41 199930
Position 10 -2.0 607 315
DSS 4.0 0.00 3960
Position 11 +2.0 611 316
ATT2 -13.0 13.14 3960 5496
Position 12 -11.0 614 316
FIL3 -0.7 0.72 50.7
Position 13 -11.7 614 316
MIX2 -4.5 5.00 627
Position 14 -16.2 621 317
ISO3 -0.5 0.52 354
Position 15 -16.7 622 317
FIL4 -0.9 0.93 66.8
Position 16 -17.6 625 318
AMP3 30.5 1.80 148
Position 17 +12.9 631 319
ATT3 -12.8 -21.0 1294 21.15 5235 36218
Position 18 +0.1 -8.1 631 319
AMP4 31.0 5.00 627
Position 19 +31.1  +22.9 632 319
SWi1 -0.1 0.10 6.8
Position 20 +31.0 +22.8 632 319
20 cm Kabel -0.1 0.10 6.8
Position 21 +30.9 +22.7 632 319
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A.IV  Pegelplan fiir den Kalibriermodus

~ <3 23 5% . 5% e . 58
55 235 855 R &€ R
s5=0 el ) ) 338X T 9 388
S5 . = S E n 5= S e
g 23 < 3 3 A g3
Nah | Fern | Nah | Fern | Nah [ Fern | Nah | Fern | Nah | Fern
Position 11 +2.0 3960 3960
ATT2 -13.0 13.14 5496
Position 12 -11.0 9456 9456
FIL3 -0.7 0.72 50.7
Position 13 -11.7 10467 10467
MIX2 -4.5 5.00 627
Position 14 -16.2 25166 25166
ISO3 -0.5 0.52 35.4
Position 15 -16.7 27505 27505
FIL4 -0.9 0.93 66.8
Position 16 -17.6 32457 32457
AMP3 30.5 1.80 148
Position 17 +12.9 46036 46036
ATT3 -12.8 -21.0 1294 21.15 5235 36218
Position 18 +0.1 -8.1 46462 48980
AMP4 31.0 5.00 627
Position 19 +31.1  +22.9 | 47433 55397
SW1 -0.1 0.10 6.8
Position 22 +31.0 +22.8 | 47433 55398
20 cm Kabel -0.1 0.10 6.8
Position 23 +30.9 +22.7 | 47433 55398
ATT4 -42 .6 42.8 3406912
Position 24 -11.7  -19.9 | 51822 84395
CPL1 -20.0 20.1 28710
Position 3 -31.7 -39.9 |486366 3.0 Mio
FIL2 -1.4 1.44 110
Position 4 -33.1 -41.3 1653311 4.0 Mio
AMP1 30.0 0.90 66.8
Position 5 -3.1 -11.3 792876 5.0 Mio
ATT1 -17.2 -9.0 17.34 9.13 14929 2013
Position 6 -20.3 824068 5.0 Mio
MIX1 -4.5 5.00 7740 45506
Position 7 -24.8 1.6 Mio 10 Mio
AMP2 235 1.90 159
Position 8 -1.3 1.7 Mio 10 Mio
FIL2 -0.7 0.72 50.7
Position 9 -2.0 1.7 Mio 10 Mio
ADC 0.0 30.41 199930
Position 10 -2.0 2.0 Mio 10 Mio
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A.V  Einfluss der Nichtlinearitaten auf das Gesamtsystem

Bei den meisten Empfangern ist der ADC die limitierende Komponente in Bezug auf die Sig-
nalqualitat. Zur Verdeutlichung wurden vom TerraSAR-X aufgezeichnete Rauschendaten ver-
wendet. Das von der Antenne empfangene Rauschen durchlauft dabei den gesamten RX-Pfad
des Satelliten und wird nach einer Aufteilung in |- und Q-Kanal von zwei 8-Bit ADCs digitalisiert.
Vergleicht man die Verteilung der aufgezeichneten, digitalen Werte mit der (bekannten) Vertei-

lung des Eingangsrauschens, sieht man den kumulierten Einfluss aller Verzerrungen im RX-Pfad.

90000 T T T T T 90000

80000 - 80000

70000 - 70000

60000 60000 |

50000 |- 50000 |

figkeit

au

40000

Haufigkeit

H

40000

30000 - 30000 |

20000 20000 |

10000 10000 |-

0 r S : - | L L L L
0 50 100 coangscons 200 250 % 50 100 150 200 250
gang Ausgangscode

Abbildung 9-1:  Histogramme des |-Kanals a) und Q-Kanale in b). Die gestrichelte Kurve zeigt die erwartete Vertei-
lung der Ausgangscodes. Die durchgezogene Kurve zeigt die tatsachliche Verteilung.

Bei genauerer Betrachtung der Verzerrungen fallt auf, dass es sich nicht um Ubliche Nichtli-
nearitdten von HF-Bauteilen handeln kann, sondern dass benachbarte Codes unterschiedlich oft
vorkommen. Die einzig mdgliche Ursache, die einen solchen Effekt erzeugt sind DNL-Fehler im
ADC. Zur Verdeutlichung zeigt Abbildung 9-2 die Auswirkung von einem DNL Fehler von
+0.15 LSB im zweitletzten Bit auf die Verteilungsfunktion von weiBem Rauschen. Obwohl die

Simulation von einem stark vereinfachten Fall mit nur einem DNL-Fehler ausgeht, sind die beiden

Kurven beinahe deckungsgleich.
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Abbildung 9-2:  Histogramm vom I|-Kanal des TerraSAR-X im Vergleich zu einer Simulation eines SA-ADC mit einem
DNL Fehler.
Dasselbe gilt auch fur den Q-Kanal (Abbildung 9-3). Die Verzerrungen im Q-Pfad lassen sich
naherungsweise durch einen ADC mit zwei DNL-Fehlern (0.05 LSB im drittletzten und 0.03 LSB

im zweitletzten Bit) nachbilden.
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Abbildung 9-3:  Histogramm vom Q-Kanal des TerraSAR-X im Vergleich zu einem ADC mit zwei DNL Fehler
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Obwohl der Empfangerpfad des Satelliten nicht genauer untersucht wurde, kénnen die Ver-

zerrungen hauptsachlich DNL-Fehlern der ADCs zugeschrieben werden da kein anderes Bauteil

mit einer solchen Charakteristik bekannt ist. Wahrend der Einfluss auf das Nutzsignal aufgrund

der Prozessierung und der grésseren Signalpegel wahrscheinlich klein ist, bestatigt dieser Ver-
gleich doch den in Abschnitt 7.6.2.2 beschriebenen, grundlegenden Einfluss von DNL-Fehlern.
Die Notwendigkeit zur Messung und allenfalls Kompensation der ADC-Fehler wird noch ver-

starkt durch die Tatsache, dass der verwendete ADC gemal Datenblatt einen grésseren, typi-

schen DNL-Fehler aufweist als hier simuliert (DNLgws = 0.2 LSB).
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A.VI Messgenauigkeit des NWA

A.VI.1 Einfiihrung

Fur die Entwicklung von hochgenauen Transpondern sind prazise Messungen erforderlich.
Die Qualitat der Messungen hangen dabei von den Messgeraten und dem Messverfahren ab.
Wahrend fir die Charakterisierung der Bauteile die absolute Genauigkeit der Messungen ent-
scheidend ist, bendtigt die Fehlerabschatzung primar stabile Messresultate. Dieses Dokument
beschreibt den Messaufbau fur prazise, relative S21-Messung?® wie sie fiir die Fehleranalyse von
kritischen Bauteilen bendtigt wird. Als kritische Bauteile sind jene Komponenten des Transpon-
ders zu verstehen, welche nicht durch die ICAL kompensiert werden kdnnen. Es handelt sich

namentlich um Kabel, Koppler, HF-Schalter und Dampfungsglied im ICAL Zweig.

A.VI.2 Arten von Messfehlern

Die Messfehler kdnnen hauptsachlich auf 3 verschiedene Ursachen zurlickgefihrt werden.
Das sind Temperaturdrift, Langzeitdrift und Rauschen. Unter Langzeitdrift sind Variationen Uber
mehrere Minuten zusammengefasst, die sich nicht durch Temperaturkompensation korrigieren

lassen. FUr Langzeitmessungen stellt Temperaturdrift die groBte Fehlerquelle dar.

A.VI.3 Temperaturabhéangigkeit

Um die Temperaturabhdngigkeit des NWA's korrigieren zu kénnen, musste idealer Weise die
effektive Temperatur des Signalpfades (Kabel und Komponente im NWA) bekannt sein. Da das
in der Praxis nicht moglich ist, muss versucht werden die effektive Temperatur durch geeignete
Auswahl des Sensors und dessen Position moglichst genau nachzubilden. Als Temperatursenso-
ren standen zwei verschiedene PT100-Elemente zur Verfligung. Sensor3 hat die Form eines
didnnen Stabes und reagiert sehr schnell auf Temperaturanderungen wahrend Sensor2 aus
einem massiven Metallklotz besteht und dementsprechend trage ist. Mit den Sensoren wurde
die Temperatur an 3 verschiedenen Orten gemessen — 50cm entfernt vom NWA auf einem Regal
(= Raumtemperatur), mit Tmm Abstand am NWA Gehause fixiert (= Umgebungstemperatur),
vor den Luftungsschlitzen des HF-Teils des NWA (= Ablufttemperatur). Die beste Korrelation von
Temperaturverlauf und dem Uber alle Frequenzen gemittelten S21 ergibt sich fur die Umge-

bungstemperatur gemessen mit Sensor3.

3) Messgerat: Agilent PNA-L 5230A Option 080, 225
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Der linke Plot zeigt die Verdnderung des Transmissionsverhalten (521) und die Temperaturkurve der

Abluft des NWA. Der Plot auf der rechten Seite zeigt ebenfalls S21 aber im Vergleich zur Umge-
bungstemperatur. Beide Temperaturen wurden mit Sensor 3 gemessen.

BezUglich der einzelnen Frequenzen ist hingegen ein groBer Unterschied ersichtlich. So weist

das obere Frequenzband (9.25-10.05GHz) eine mittlere Temperaturabhangigkeit von

-1.7mdB/°C auf, wahrend einzelne Frequenzen unter 200MHz sogar einen positiven Tempera-

turkoeffizienten haben. Zudem unterliegt die Temperaturabhangigkeit starken Schwankungen.

Fur die Temperaturkompensation ist es deshalb erforderlich, den Temperaturkoeffizient bei

denselben Bedingungen, unmittelbar vor der eigentlichen Messung zu bestimmen.

A.VI.4 Rauschen des NWA

Rauschen bezeichnet die Variation zwischen 2 aufeinanderfolgenden Messungen. Im Gegen-

satz zu Drift weist es eine gausssche Verteilung auf und kann durch Mittelwertsbildung mehre-
rer aufeinanderfolgenden Messungen oder Wahl einer geeigneten IF-Bandbreite reduziert wer-

den. Die IF-Bandbreite definiert die Bandbreite des digitalen Bandpasses im NWA. Zum Vergleich

wurden Messungen mit 1Hz** und 10Hz* IFBW durchgefiihrt. Das 1-c Rauschen liegt fir fast

alle Frequenzen in der GréBenordnung von einem zehntausendstel dB.

34 Kleinstmogliche IFBW des NWA's

3) Die IFBW bei welcher der NWA spezifiziert ist. Siehe Datenblatt
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Noise vs. Frequency
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Abbildung 9-5:  Der linke Plot zeigt das Rauschen des NWA im Frequenzbereich von 100 MHz bis 900 MHz. Die

IF-Bandbreite flr die Messung betragt 1 Hz. Der Plot auf der rechten Seite das Rauschen des NWA
im Frequnezbereich von 9.25 GHz bis 10.05 GHz mit einer IF-Bandbreite von 10 Hz.

Auffallend an den Messwerten im Basisband mit 1Hz IFBW ist der Ausreisser bei 600MHz. Er
ist in allen 7 Messreihen vorhanden und somit ein systematischer Fehler. Da der Effekt bei den
Messungen mit 10Hz IFBW nicht auftritt, muss es sich um FM-Rauschen handeln. Eine wahr-
scheinliche Ursache fir dieses Rauschen ist eine ungeniigende Isolation von Analog- und Digital-
teil, beziehungsweise einer daraus resultierenden Frequenzmodulation zwischen Takt- und
Messsignal. Da die Messungen nicht in einer abgeschirmten Kammer durchgefihrt worden sind,
kénnte die Frequenzvariation auch durch ein anderes elektrisches Gerat verursacht worden sein.
Im rechten Bild ist ebenfalls ein Muster erkennbar. Das Rauschen bei ganzzahligen Vielfachen
von 100MHz ist héher als bei den dazwischen liegenden Frequenzen. Es handelt sich dabei um
Rauschanteile aus dem Digitalteil, die aufgrund ungentgender Isolation eingekoppelt werden.

Da der Unterschied allerdings so gering ist, kann er vernachlassigt werden.

A.VL.5 Messaufbau fir kurzzeitige Stabilititsmessungen

Um das Rauschen moglichst gering zu halten, muss die Messung Uber einen méglichst lan-
gen Zeitpunkt gemittelt werden. Das erhéht jedoch den Fehler durch Temperatur- und Land-
zeitdrift. Zwischen den beiden Extrema gibt es einen optimalen Punkt, bei dem der Gesamtfehler
aufgrund Rauschen und Drift minimal ist. Im folgenden Plot ist der Zusammenhang zwischen
der Anzahl gemittelter Messungen n und dem Gesamtfehler aufgetragen. Auffallig ist auch hier
die Kurve fiir 600MHz. Wegen dem starkeren Rauschen, ergibt sich ein anderes Optimum. Alle
anderen Frequenzen weisen in etwa gleich starkes Rauschen und einen dhnlichen Drift auf,
weshalb die Kurven beinahe deckungsgleich sind. Wie bereits erwahnt, hat das Rauschmuster

im X-Band fast keinen Einfluss auf den Gesamtfehler.
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Total error vs. Averaging Total error vs. Averaging
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Abbildung 9-6:  Fehler vs. Anzahl gemittelter Messungen fur 100 MHz bis 900 MHz mit einer Schrittweite von
50 MHz und einer IF-Bandbreite von 1 Hz beziehungsweise 9.25 GHz bis 10.05 GHz mit einer
Schrittweite von 50 MHz und einer IF-Bandbreite von 10 Hz.

Um ein konstantes Messergebnis Uber den ganzen Frequenzbereich zu erhalten, kann ent-
weder der Messpunkt bei 600MHz ausgelassen werden, oder eine andere IF-Bandbreite zwi-

schen 1Hz und 10Hz gewahlt werden. Bei den obigen Messergebnissen wurde der Temperatur-

drift wegen der kurzen Dauer nicht kompensiert.

A.VI.6 Messaufbau fiir Langzeit-Stabilititsmessungen

Um das Langzeitverhalten von kritischen Bauteilen Gber Jahre extrapolieren zu kénnen, ist ei-
ne relative Messgenauigkeit der S-Parameter Uber eine Woche von mindestens 0.001dB erfor-
derlich. Um diese Vorgabe zu erreichen, muss die Messumgebung konstant sein. Das bedingt,
dass der Raum wahrend der ganzen Messdauer geschlossen bleibt und keine Fenster hat. Da das
bei den Messungen nicht der Fall war, unterliegen die Messdaten groBen Schwankungen. Gut
ersichtlich ist das bei 8 aufeinanderfolgenden Messreihen von je einem halben Tag — im folgen-
den Plot durch unterschiedliche Farben gekennzeichnet. Der Temperaturkoeffizient weist eine so

groBe Streuung auf, dass eine Temperaturkompensation unmaglich ist.
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Temperature coefficient vs. Frequency Temperature coefficient vs. Frequency
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Abbildung 9-7:  Temperaturkoeffizient tber der Frequenz aufgetragen von 100 MHz bis 900 MHz beziehungsweise
9.25 GHz bis 10.05 GHz mit einer Schrittweite von 50 MHz und einer IF-Bandbreite von 10 Hz.
Ohne Temperaturkompensation weist der NWA innerhalb eines Bereichs von £1.5°C eine
Stabilitat von 0.0015dB (16) auf. Mit Kompensation verbessert sich die Messunsicherheit im
Basisband auf <0.0002dB (1o) und im HF-Band auf <0.0005dB (16). Im untenstehenden Plot

sind die Frequenzen des Basisbands mit Blautdnen dargestellt und die HF-Frequenzen in ver-

schiedenen Rottonen.
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Abbildung 9-8:  S21 der einzelnen Frequenzen Uber 4 Tage. Links: nicht Temperaturkompensiert, rechts: Tempera-
turkompensiert

A.VI.7 Zusammenfassung

Dieses Dokument beschreibt die Fehler fur kurzzeitige und langzeitige Stabilitdtsmessungen.
Die kurzzeitige Stabilitatsmessung wird hauptsachlich fir die Wiederholgenauigkeit von Schal-
tern bendétigt. Ohne Temperaturkompensation ist eine Messgenauigkeit von besser als einem
tausendstel dB erreichbar. Die dazu erforderlichen Einstellungen beziglich Mittelung und IF-

Bandbreite sind in der entsprechenden Tabelle angegeben.
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Um den Drift von HF-Bauteilen zu bestimmen gelten dieselben Einstellungen. Zusatzlich mus-
sen Anderungen der Temperatur und Luftfeuchtigkeit mitberiicksichtigt werden. Fiir die Lang-
zeitmessungen ist es deshalb erforderlich, dass der Raum Uber die ganze Messperiode geschlos-
sen bleibt. Wird diese Vorgabe bericksichtigt, kann ein Messergebnis von besser als 5 tausends-

tel dB erreicht werden.
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