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“Weil Denken die schwerste Arbeit ist, die es gibt, beschaftigen sich

auch nur wenige damit.”

— Henry Ford



Kurzfassung

Die vorliegende Arbeit befasst sich mit mehrkreisigen Kopplungsbandfiltern auf
Basis von Keramikresonatoren. Aktuell sind nur relativ kleine Bauformen kerami-
scher Filter mit entsprechend geringer Giite in Verwendung. Um den Anforderun-
gen hinsichtlich der Einfiigeddmpfung moderner Filter im mittleren Leistungsbereich
(engl. midpower filter) gerecht zu werden, sind jedoch hohere Giiten erforderlich. Er-
reichen lasst sich dies im Wesentlichen nur durch geometrisch grofiere Resonatoren.
Dabei treten allerdings Effekte zu Tage, welche bei kleinen Filtern bisher vernach-
lassigt werden konnten. Ziel dieser Arbeit ist es zu evaluieren, welche Giiten mit
dielektrischen Resonatoren erreichbar sind und wie diese in einer Filterapplikation
umgesetzt werden konnen.

Hierzu werden zunachst Untersuchungen an Einzelresonatoren angestellt. Mit Hil-

fe von transienten Feldsimulationen werden das Giitepotential von keramischen Re-
sonatoren sowie verschiedene, die Giite beeinflussende Faktoren (wie z.B. Strah-
lungsverluste) eruiert. Die Ergebnisse der Simulation werden zusatzlich mithilfe ge-
eigneter mathematischer Kontemplationen verifiziert.
Im Zuge von Betrachtungen hinsichtlich der Kopplung mehrerer Resonatoren wird
ein vollig neuartiger Designansatz fir MWK-Filter vorgestellt und auf Tauglichkeit
gepriift. Uber geeignete Modelle werden mégliche Losungsansétze zur Minimierung
der strahlungsbedingten Verluste gezeigt. Durch entsprechende Messungen an funk-
tionalen Prototypen erfolgt eine Legitimation der Resultate von Simulation und
Rechnung.

Das generierte Knowhow stellt die Grundlage fiir die Entwicklung einer neu-
en Filtergeneration dar, welche als kleinere und kostengiinstigere Alternative zu
Hohlraumresonator-Filtern (sog. Cavity Filter) in Mobilfunk-Basisstationen ihre

Anwendung finden soll.



Abstract

This work is concerned with mid-power filters on the basis of coupled ceramics
resonators.

The ceramic filters currently being used are rather small, which means that their
quality factor (Q) is low as well. To meet the requirements of modern midpower filters
with regard to insertion loss, filters with higher ) values are needed. Therefore the
resonators have to become larger. Filters with small resonators are well understood
and can already be handled quite well, however there is a lack of knowledge about
the effects occurring in larger resonators.

The aim of this work is to evaluate what is the maximum achievable performance
factor in dielectric resonators as well as how the implementation can be accomplished
in filter applications.

Several transient field simulations were made to investigate the Q potential of sin-
gle resonators. In the course of that investigation, the effect of different parameters
(such as radiation losses) to the Q value were analyzed. The simulation results have
been verified by adequate mathematical considerations.

Concerning the coupling of several resonators, a totally new design of microwave
ceramics filters is introduced in this thesis. Possible solution approaches for minimi-
zing the radiation losses are shown with appropriate models.

In addition numerical simulation results are verified by measurements on prototypes.

Solutions and methods were found, which offer a smaller and less expensive al-
ternative to Air-Cavities in mobile communications, and this know-how shall be
the basis for the development of a new generation of filter components for base

transceiver stations in mobile telecommunication systems.
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FEinleitung

1 Einleitung

Im Zuge dieser Arbeit sollen Designansétze fiir keramische Hochfrequenzfilter im
mittleren Leistungsbereich gefunden und entsprechende Richtlinien fiir das Filter-
design entwickelt werden. Vorrangig soll der Frequenzbereich um 2 GHz Gegenstand
der Untersuchungen sein, um aus den erworbenen Kenntnissen Basisstationsfilter

fiir Mobilfunkanwendungen entwerfen zu kénnen.

1.1 Anwendungsgebiete keramischer Filter

Filter sind im Bereich der gesamten Elektrotechnik vertreten und stellen wichtige
Elemente zur Realisierung von einer Vielzahl an Anwendungen dar. Im Wesentlichen
lassen sich die Basisfunktionalitdten durch die Verwendung der Elemente R, L. und
C verwirklichen. Durch geeignete Verschaltung genannter Bauteile kann dadurch
eine bestimmte Hoch-, Tief- oder Bandpass-Charakteristik erwirkt werden.

Fiir hohere Frequenzen ist ein diskreter Aufbau eines Filters nicht mehr moglich.
Es muss auf andere Technologien ausgewichen werden. Vielfach fallt hierbei die
Wahl auf hochintegrierte Schaltungen auf aus Halbleiterbauelementen. Diese akti-
ven Halbleiterfilter konnen mit hoher Prazision gefertigt und kostengiinstig in grofler
Stiickzahl produziert werden. Die erzielbaren Ergebnisse sind hinsichtlich der Quali-
tat in Bezug auf die Filterfunktion sehr gut. Daher erfreuen sich aktive Filter grofler
Beliebtheit bei den OEMs.

Der Nachteil von Filtern auf Basis dotierter Halbleitermaterialien ist hauptséch-
lich monetarer Natur. Aufgrund hoher Rohstoffpreise und aufwéandigen Fertigungs-
prozessen sind diese Filter in der Regel recht teuer. AuBlerdem sind aktive Filter nur
fiir sehr kleine Leistungen realisierbar. Aus diesem Grund wird fiir viele Applikatio-

nen nach preisgiinstigen Alternativen gesucht.
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Eine solche Alternative kann ein Filter auf Basis keramischer Werkstoffe sein. Die
Performanz dieser Filter erreicht zwar zumeist nicht jenes hohe Niveau ihrer halblei-
tenden Konkurrenten, ist jedoch fiir viele Anwendungen als hinreichend anzusehen.
Da Keramikfilter oft wesentlich kostengiinstiger sind, wird ihnen dann vielfach der
Vorzug gegeben. Weiters sind keramische Filter auch fiir hohe Leistungsbereiche ver-
fighar.

Zur Realisierung einer Filterfunktion mittels keramischer Bauelemente existieren
verschiedenste Ansdtze und Technologien. Zum Einen existieren Filter, welche in
Vielschicht-Technologie in einer Mikrowellenkeramik (MWK, engl. MWC' fiir Mi-
crowave Ceramics) aufgebaut werden und dann als sog. Low Temperature Cofired
Ceramics (LTCC) Module (dt. Niedertemperatur-Einbrand-Keramik) vorliegen, so-
wie Filter nach dem Surface Acoustic Wave (SAW) Prinzip und Filter aus mehreren
keramischen Koaxialresonatoren. Vorliegende Arbeit beschéftigt sich ausschliefllich
mit letztgenannter Technologie. Filter aus verkoppelten Resonatoren konnen auch
auf verschiedene Wege realisiert werden. Die zwei haufigsten Moglichkeiten sind die
monolithische Bauweise sowie Filter mit aperturgekoppelten Resonatoren.

Beim Monolithen (griech. “mono-" = einzel-, “lithos” = der Stein) werden in ei-
nem einzelnen Keramikkorper mehrere A/4-Resonatoren (siche Abschnitt 2.4) unter-
gebracht, welche untereinander eine Kopplung (siehe Abschnitt 2.6) erfahren. Diese
Filter konnen bei ausreichender Kiihlung bis in Bereiche hochster Leistung verwen-
det werden.

Das Filter mit aperturgekoppelten Resonatoren besteht aus mehreren Keramikkor-
pern. Hierbei stellt i.d.R. jeder Keramikkorper einen Resonator dar. Manchmal wer-
den auch zwei oder mehrere Monolithen miteinander verkoppelt. Die Kopplung er-
folgt hierbei tiber ein sog. Aperturfenster (in mancher Literatur auch “Iris” genannt).
Dabei handelt es sich lediglich um eine (i.d.R. rechteckige) Offnung in der Metallisie-
rung. Es wird also jene auflere Metallflache, welche jeweils den Beriihrungspunkt zum
Nachbarresonator darstellt, aufgeschliffen. Dadurch erfolgt eine induktiv-kapazitive
Ankopplung des Nachbarresonators (siehe Abschnitt 2.6). Mit solchen Filterelemen-
ten sind Leistungen im Bereich von mehreren Watt bis ca. 50 W durchaus zu bewal-

tigen.
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Das Einsatzgebiet dieser Filter zieht sich nun durch die gesamte Nachrichtentech-

nik bis hin zur Unterhaltungselektronik. Filter in Mobiltelefonen, Funkgeraten oder
Modems kénnen genauso aus keramischen Werkstoffen bestehen wie jene in Satelli-
tenreceivern [1, 2, 3J.
In Zukunft sollen auch Mobilfunk-Basisstationen mit keramischen Filterelemen-
ten ausgeriistet werden. Diese kostengiinstige und platzsparende Alternative zum
Hohlraumresonator-Filter (engl. air cavity filter) wiirde der drahtlosen Kommuni-
kation viele neue Mdoglichkeiten eroffnen.

Ein grofies Problem einer heutigen Basisstation (engl. Base Transceiver Station,
kurz: BTS) ist die Tatsache, dass sich der Leistungsverstarker (engl. Power Ampli-
fier, kurz: PA) am Boden befindet und tiber eine Leitung mit der Antenne verbun-
den ist. Diese Verbindung verursacht eine Dampfung von ca. 3 dB. Keramische Filter
wiirden es nun erlauben, eine PA-Einheit direkt an der Antenne unterzubringen. Da-
durch waren die Leitungsverluste eliminiert. Zusétzlich ergédbe sich die Moglichkeit
die Energieeffizienz weiter zu steigern, indem man mehrere Antennen mit héherer
Richtwirkung auf einem Mast unterbringt und jede Antenne mit einer eigenen PA
niedrigerer Leistung versorgt. Dadurch kann die Anforderung an hoéhere Datenra-
ten mittels Multiple Input Multiple Output (MIMO) Konzept erfillt werden. Zudem
lassen sich bei niedrigem Verkehrsaufkommen nicht benétigte Endstufen abschaltet,
womit die Leistungsaufnahme reduziert wird.

Um all dies umsetzen zu kénnen, sind jedoch Resonatoren mit hohen Giiten (jen-
seits der 1500) erforderlich. Auflerdem besteht unter Umstanden die Notwendigkeit,
klassische Designwege zu verlassen und neue Ansétze zu finden.

All dies soll Gegenstand dieser Arbeit sein. Ziel ist es, durch entsprechende Ent-
wicklungsarbeit geeignete Wege zum Design von keramischen Hochfrequenzfiltern
(HF-Filter) fiir eine Base Transceiver Station (BTS) zu finden und Richtlinien zu

deren Dimensionierung zu erstellen.
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1.2 Herstellungsprozesse dielektrischer Keramik-

Resonatoren

Keramiken sind Werkstoffe von fester, vollig oder weitgehend kristalliner Natur. Di-
elektrische Keramiken zéhlen zur Gruppe der sonderkeramischen Werkstoffe. Dies
bedeutet, dass sie hauptséchlich aus oxidischen Ausgangsstoffen gewonnen werden [4].
Das Ausgangsmaterial ist ein sehr feines Keramikpulver. Dieses wird unter hohem
Druck in seine Form gepresst. Abhéngig von Grofle und Geometrie geschieht dies ent-
weder mit einer Uniaxialpresse, oder beispielsweise mithilfe isostatischer Verfahren.
Danach wird der Keramikrohling bei einer Temperatur von ca. 1050 °C vorgesintert
(entkohlt, engl. decarbonated). Die Keramik besitzt nun noch nicht ihre vollstandige
Hérte und kann somit noch bearbeitet werden, was jedoch zumeist nur fiir Prototy-
pen Anwendung findet. Im Anschluss wird das Material bei ca. 1400 °C gesintert. Bei
der Pressung ist bereits zu beriicksichtigen, dass es durch den Sinterprozess zu einer
Volumenschrumpfung von in etwa 50 % kommt. Dies muss bereits in der Herstellung

der Presswerkzeuge berticksichtigt werden [1].

Abbildung 1.1: Dielektrischer Resonator mit Verkiirzungskapazitat

Der gesinterte Keramikteil ist sehr hart und sprode. Er wird nun mit einer leitfa-
higen Metallschicht tiberzogen. Hierflr gibt es verschiedene Moglichkeiten, z.B. das
galvanische Aufbringen von Kupfer oder Silber. Der Resonator ist nach diesem Pro-

zessschritt vollstdndig mit der diinnen Metallschicht tiberzogen. In einem weiteren
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Schritt muss auf einer Seite das Metall entfernt werden. Dies geschieht im Allgemei-
nen durch einfaches Abschleifen der Metallisierung. Sind metallische Elemente (z.B.
eine Verkiirzungskapazitit, sieche Abschnitt 2.4 auf Seite 17) auf der Vorderseite er-
wiinscht, so werden diese einfach als Struktur mit einer bestimmten Tiefe bereits
beim Pressen in die Keramik eingebracht und bleiben somit beim Schleifen tibrig
(sieche Abbildung 1.1). Es besteht spéter auch die Moglichkeit, durch héndisches Frei-
stellen (zumeist einfach mittels Zahnarztfraser) Anschlusspads zu generieren oder
auch durch Abtragen von Metall das Filter abzustimmen. Auch die Aperturen wer-
den in der Regel erst nachtréiglich in das Metall eingeschliffen. Viele Hersteller brin-
gen die Strukturen auch mittels Siebdruckverfahren auf den Keramikkorper auf.
Hierzu wird zumeist eine Einbrennsilberpaste verwendet, welche zunachst auf den
Keramikkorper aufgetragen und in einem weiteren Prozessschritt unter Hitzeeinwir-
kung (ca. 850 °C) dauerhaft in die Keramik eingebrannt wird. Die Paste besteht zu
tiber 80 % aus gemahlenem Silberpulver, geringen Mengen an Glasfluss (Borsilikate)

sowie Haftoxiden [2].
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2 Theoretische Grundlagen

Nachstehendes Kapitel dient der Erlauterung von Grundlagenwissen, welches fiir
das Verstandnis dieser Diplomarbeit notwendig ist. Dieser Theorieteil bildet die

Grundlage fiir saimtliche darauf folgenden Betrachtungen.

2.1 Die Permittivitat ¢

Die Permittivitéit ¢ ist ein Maf fiir die dielektrische Leitfihigkeit, also die Durchlés-
sigkeit eines dielektrischen Materials fiir elektrische Felder. In der Literatur findet
sich noch héufig die veraltete Bezeichnung “Dielektrizitdtszahl”.

Der Tensor ¢ setzt sich nach Gleichung 2.1 zusammen aus der Permittivitdt fir Va-

kuum ey und der relativen Permittivitit e,.

€ = €0&r (2.1)

Hierbei gibt ¢, das Verhéltnis der Permittivitat eines bestimmten Materials zu
jener von Vakuum an. Die relative Permittivitat ist also eine dimensionslose Zahl.

Dies gilt nicht fiir €y, wie in Gleichung 2.2 ersichtlich.

1 As
= 8 8542-10 12— 2.2
<0 poC? ' Vm (22)

Wird ein elektrisches Feld an ein Dielektrikum angelegt, so richten sich die La-
dungstréger im isolierenden Medium am dufleren Feld aus. Es kommt zur Ausbildung

eine Polarisationsfeldes, welches dem dufleren Feld entgegenwirkt.

D=c-E (2.3)



Theoretische Grundlagen

Fiir elektrotechnische Anwendungen wird die relative Permittivitdt von Luft meist

vernachléssigt (e, = 1), da sich der tatséchliche Wert nur geringfiigig von dem fiir
Vakuum unterscheidet.
Fiir andere Materialien wird oft nur ein skalarer Wert fiir €, angegeben, obwohl die
Permittivitat eigentlich von vielen Faktoren abhangig ist. Nur fiir isotrope Medien
ist g, auch wirklich ein Skalar, der nur bei konstanter Temperatur und Frequenz
ist €, auch konstant ist. Diese Tatsache wird jedoch fiir viele Applikationen aus
Griinden der Einfachheit vernachléssigt. Insbesondere fiir isotrope Medien ist die
Annahme einer skalaren Permittivitidt wegen der statistischen Kornverteilung sehr
gut erfiillt [5, 6, 7].

2.2 Der Giitebegriff

Ein zentraler Wert fiir das Filterdesign ist die sogenannte Guite. Sie ist ein Maf fiir
die Verluste pro Schwingungsperiode und kann daher als charakteristische Grofle fiir

Resonatoren angesehen werden.

2.2.1 Schwingkreise

Bei Verschaltung einer Kapazitiat mit einer Induktivitat entsteht ein elektrischer
Schwingkreis. Hierbei ist eine Realisierung als Serien- und Parallelschwingkreis mog-
lich. In Abbildung 2.1 ist ein realer Parallelschwingkreis dargestellt. Die Widerstéande
Ry und R¢ in (1) stellen die Verlustwiderstédnde der Induktivitat und der Kapazi-
tat dar, in (2) sind sie zu einem Gesamtverlustwiderstand Ry zusammengefasst.
Abbildung 2.1(2) kann als einfachstes Ersatzschaltbild (ESB) fiir einen realen Reso-
nator (also unter Berticksichtigung von Verlusten) angesehen werden. Der parasitare
Verlustwiderstand der Kapazitéat liegt im Kondensator-Ersatzschaltbild tiblicherwei-
se parallel zu C. Bei dem in Abbildung 2.1 dargestellten R handelt es sich um
einen sog. Equivalent Series Resistor (ESR). Durch auere Anregung (z.B. mit einer

Sprungfunktion, also durch beaufschlagen des Schwingkreises mit einer Spannung)
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kommt es zum Energieaustausch zwischen Kondensator und Spule. Diese Schwin-
gung wiirde sich mit einer entsprechenden Periodizitit unendlich fortsetzen, wenn es
sich bei den beiden Bauelementen um ideale Kapazitdten und Induktivitdten han-
deln wiirde. Da jedoch beide Bauelemente parasitire Eigenschaften — hier sei insbe-
sondere der Serienverlustwiderstand der Induktivitat erwédhnt — aufweisen, wird die

Schwingung nach einiger Zeit ausklingen [8

Y

(2)

Abbildung 2.1: Ersatzschaltbild eines realen Parallelschwingkreises

Als charakteristische Grofie eines Schwingkreises wird seine Resonanzfrequenz fy

bzw. die Resonanzkreisfrequenz wy angegeben.

: (2.4)

1
VIC
1

fo= Jic

2/ L

Bei Verbindung des Schwingkreises mit einem Generator werden die Schwingungen
von auflen vorgegeben. Man spricht in diesem Fall von erzwungenen Schwingungen [8].
Das Minimum der Gesamtimpedanz Z, des Schwingkreises liegt bei der Resonanz-
frequenz und entspricht einem rein reellen Widerstand, namlich dem Gesamtverlust-
widerstand R,. Dies bedeutet, dass im Resonanzfall die Verluste im Schwingkreis
durch die ohmschen Verluste in den parasitaren Widerstdnden der einzelnen Bauteile

verursacht werden.
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2.2.2 Giitedefinition aus der gesamten gespeicherten Energie

Die Giite eines Schaltkreises ist ganz allgemein definiert als das 2m-fache Verhélt-

nis der gesamten gespeicherten Energie Wyes zur Verlustenergie W, innerhalb einer

Schwingungsperiode:
27 - Wes
= 9% 2.5
Q=" (25)
Gleichung 2.5 kann auch iiber die Verlustleistung P, definiert sein:
wo - Wges
= 9 2.6
Q-2 2:6)
Ganz allgemein lésst sich fiir die Gite schreiben:
20 (X Wy, + > we
Q= 2L ) 2.7)

> By
Die Gesamtenergie W, ist die Summe der Energien im elektrischen und magneti-

schen Feld zu einem bestimmten Zeitpunkt. Fiir den Resonanzfall gilt:

L 5
Woes = & /V HP dV = = /V E[2dV (2.8)

Der Nachteil dieser allgemeinen Giitedefinition ist jedoch, dass es sich hierbei um
eine reine Rechengrofle handelt, die in dieser Form nicht gemessen werden kann.
Fiir verschiedene Bauelemente oder Schaltungen ergeben sich aber aus 2.5 bzw. 2.6

unterschiedliche, einer Messung zugéngliche Giitedefinitionen [9, 10].

2.2.3 Gitedefinition aus dem Phasenwinkel

Die bekannteste Definition der Giite ist jene iiber den Phasenwinkel .

L _wh_wC
tand R, G

Q =tanp = (2.9)
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Die urspriingliche Idee des Giitebegriffes war es, eine Moglichkeit zur qualita-
tiven Beschreibung der Bauelemente Spule und Kondensator zu geben. Fiir diese
Anwendung funktioniert die Definition nach Gleichung 2.9 auch sehr gut, zumal
sie recht einfach mit Impedanz- oder Admittanzmessbriicke bestimmt werden kann.
Fiir verlustbehaftete Schwingkreise ist jedoch nur die Giite bei Phasenresonanz in-
teressant. Diese liegt vor, wenn der Phasenwinkel des Resonanzzweipols zu Null
wird. In diesem Fall ist dann die im Schwingkreis gespeicherte elektrische Ener-
gie gleich der gespeicherten magnetischen Energie. Der Wert der Giite nach der
Definition aus Gleichung 2.9 wiirde aber — unabhéngig von den tatsichlich auftre-
tenden Verlusten — fiir den Fall der Phasenresonanz immer gleich Null sein. Dies
bedeutet, dass eine Definition der Giite iiber den Phasenwinkel fiir resonanzfahige
Gebilde ungeeignet ist. Einzige Losung ware hier eine Berechnung der Einzelgiiten
von Kapazitat und Induktivitat, um daraus eine Gesamtgiite zu errechnen. Bei vie-
len Resonatoren in der Hochfrequenztechnik liegen diese Bauelemente jedoch nicht
in diskreter Form vor, was eine Berechnung schwierig macht. Die Berechnung der
Leitungsbelage und somit die weitere Ermittlung der tatséchlichen Groflen von Ka-
pazitat und Induktivitat eines Resonators ist nicht immer trivial. Daher ist eine
Methode, welche die Kenntnis jener Werte zur Berechnung der Giite voraussetzt,

fir ein effizientes Arbeiten nicht zielfithrend [9)].

2.2.4 Gitedefinition aus der Bandbreite bei Resonanz

Die fiir Resonanzzweipole sinnvollste und daher iibliche Definition der Giite ist
jene iiber die Bandbreite. Der Begriff Bandbreite Af bezeichnet hier die 3 dB-
Bandbreite, also jene Breite der Resonanzkurve, bei welcher sich zwei Impedanzwerte
um den Faktor \/g bzw. v/2 (dies entspricht -3dB bzw. +3dB) vom Maximalwert
(bei fy) unterscheiden (siche Abbildung 2.4 auf Seite 17). Dies geht aus der Giite-
berechnung anhand des ESB fiir Schwingkreise hervor. Mittels der nachstehenden
Herleitung wird gezeigt, woraus sich der Wert von 3dB als Schranke fiir die zur

Giiteberechnung herangezogene Bandbreite ableitet.

10
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1 RL+G_w0(JRL+G_#@%+G
Q  wl wC  WLC  wC  wC
U.)QC WOC

©= Goes 2800 ()
| 1 o
Y = (wC’ - wL) b Gy = j200C + Gy

Aw = w — wy

Y lomwo = Goes

w=wq

2000 = Gy = |V, = V2G s = So1 = 3,01dB

= 2AwW|(w=w,) = 3 dB-Bandbreite

Daher lautet die Definition fir die Gute anhand der Bandbreite:

_Jo
Y (2.10)

Die Messung der Giite erfolgt also tiblicherweise aus den Parametern Sy, bzw. So;
(siche Abschnitt 2.3), wie in der Abbildung 2.2 ersichtlich ist [9].
An folgendem Beispiel wird gezeigt, wie sich die Giite Anhand der Sy;-Methode

mit den aus Abbildung 2.2 gewonnenen Werten errechnen lasst:

£ 1,9642 GHz+1,9621 GHz 1,96315 GHz

_ J0 _ 2 _
@= Af  0,0021431GHz  0,0021431 GHz

= 916, 033

2.2.5 Belastete und unbelastete Giite

Wird ein Glitewert aus einem Streuparameter (S-Parameter) errechnet, so handelt

es sich nicht um die eigentliche Giite des unbelasteten Resonators selbst, da allein

11



Theoretische Grundlagen

521 indB
d=0.0021431
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Abbildung 2.2: Ss;-Methode zur Bestimmung der Giite

durch die Messung ein Lastzustand entsteht und somit das Ergebnis beeinflusst wird.
Daher ist der gemessene Wert der Giite, welcher im Allgemeinen als belastete Guite
Q) (engl. loaded () bezeichnet wird, um den in Gleichung 2.11 beschriebenen von
S51 abhéngigen Korrekturfaktor zu korrigieren. Das Ergebnis reprasentiert die Giite
des Resonators ohne externe Beschaltung und wird daher auch unbelastete Giite @),

(engl. unloaded () genannt.

1
1—821

Qu=CQr- (2.11)

Fiir vergleichende Betrachtungen wird stets der Wert der unbelasteten Giite heran-
gezogen, da nur er eine Aussage iiber die tatsichliche Giite darstellt. Die belastete
Giite hangt wesentlich von der Messmethode bzw. der dufieren Beschaltung (also von
der duBeren Last) des Resonators ab. Uber sie ldsst sich keine Aussage hinsichtlich

der Resonatorgiite ableiten.

12
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Die vollstiandige Giiteberechnung aus Abschnitt 2.2.4 unter Verwendung der Werte
aus Abbildung 2.2 lautet also wie folgt:

1,96315 GHz
= = 916,033
@ 0,0021431 GHz :
0, Q 916, 033 B
YT 1—8y  1—(—11,632dB)
916,033
1—10" 1

Fir Ankopplungen schlechter als -40dB kann die Korrektur nach Formel 2.11

vernachléssigt werden, da der Term 171521 sehr klein wird und somit nahezu keinen

Einfluss mehr auf das Ergebnis hat [10, 11, 12].

2.3 Die Streuparameter

Streuparameter (kurz: S-Parameter, engl. scattering parameters) dienen der Be-
schreibung des Verhaltens von Mehrtoren in der Hochfrequenztechnik. Diese Be-
schreibung erfolgt iiber eine in das Tor einlaufende Welle a sowie einer vom Tor
reflektierten, also einer ricklaufenden Welle b (sieche Abbildung 2.3). Die Quadrate

von a und b entsprechen den transportierten Leistungen.

a = PUOT‘
b — Priick
aq a,
~ N
— —
Z 5 Z
w = 2 w
- —_—
b b,

Vierpol

Abbildung 2.3: Vor- und riicklaufende Welle zur Bestimmung der S-Parameter

13
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Die Angabe von S-Parametern ist immer verbunden mit einem Bezugswiderstand
Zy, andernfalls sind die S-Parameter nicht vollstandig. Der Vorteil von S-Parametern
liegt darin, dass sie messtechnisch einfach (z.B. mittels Netzwerkanalysator, siche
Abschnitt 2.9) zu erfassen sind und daher eine grofie Praxisrelevanz besitzen. Wei-
ters lassen die S-Parameter eine vollstandige Beschreibung einer linearen Blackbox
mit beliebig vielen Toren zu. Abhédngig von der Anzahl der Tore erhoht sich ledig-
lich die Anzahl der Parameter. So geniigen zur Beschreibung eines Zweitores vier
Streuparameter, wihrend ein Dreitor neun S-Parameter benotigt.

Die Beziehung zwischen Strom I und Spannung U am Tor ist durch die externe
Impedanz 7 gegeben:
U

7 =—
I

Daraus lasst sich nun mit dem Leitungswellenwiderstand Z,, der Reflexionsfaktor r
definieren:
b Z—Zy

r=-

a Z+Zy,

(2.12)

Fiir den primitivsten Fall eines Eintores ist der Reflexionsfaktor r der einzige exis-

tente S-Parameter, also Sq;. Es gilt die Beziehung:
b=r-a=5y-a
Analog dazu lautet die Definition der S-Parameter fiir ein Zweitor:

by = S -a1 + Si2 - ag
by = So1 - a1 + Saz - ay

Beziehungsweise in Matrix-Schreibweise:
by ay St Sio ay
=(9) - - :
b Qo So1 Sao as

14
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Oder allgemein fiir n Tore:

b St S ai
= ] (2.13)

bn Snl e Snn (7%

[iry

Die sog. Streumatriz S aus Gleichung 2.13 weist fiir jene Mehrtore, welche nur
aus den passiven Bauelementen R, L und C bestehen, eine gewisse Reziprozitat auf.
Das bedeutet, dass die Matrix um die Hauptdiagonale symmetrisch ist (S;; = Sj;).
Diese Tatsache kann man sich bei numerischen Simulationen zum Vorteil machen,
wenn man von der Software nur ein Teil der S-Parameter errechnen lasst und den

Rest iiber die gegebenen Symmetrie-Bedingungen auffiillt.

Den einzelnen S-Parametern wird flir Zweitore im allgemeinen folgende Bedeutung

zugeordnet:
Sy = | ... Eingangsreflexionsfaktor bei reflexionsfrei abgeschlossenem
ail GQ—O

Tor 2

Sog = Z—z a—0 - - - Ausgangsreflexionsfaktor bei reflexionsfrei abgeschlossenem
Tor 1

So1 = 2—21 ap—0 - - - Yorwirtsiibertragung bei reflexionsfrei abgeschlossenem
Tor 2

S1o = Z—; |a1:0 ... Riickwartsiibertragung bei reflexionsfrei abgeschlossenem

Tor 1

In Bezug auf die S-Parameter sind noch einige Begriffe zu erwahnen, welche in der
Hochfrequenztechnik Gebrauch finden. Dies sind insbesondere die sog. Riickfluss-
dampfung sowie die Einfiigeddmpfung, welche charakteristische Grofien von Vierpo-

len darstellen.

15
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2.3.1 Riickflussdampfung

Die Reflexionsparameter S;; und Sys in logarithmischer Darstellung werden Riick-

flussdampfung (engl. return loss) genannt.

a] = —20l0g ‘SH|
(2.14)
oo = —20lOg |522|

2.3.2 Einfiigedampfung

Als Einfiigedampfung (engl. insertion loss) a. oder Einfiigeverlust bezeichnet man
den logarithmierten Parameter der Vorwdrtsibertragung So;. Bei aktiven Netzwer-
kelementen spricht man auch von der Einfiigeverstarkung (engl. insertion power
gain). Abbildung 2.4 zeigt die Finfigedampfung a., Verlustdimpfung a,, maz. Be-
triebsdimpfung a,, 3 dB-Bandbreite Af sowie Bandmittenfrequenz f,, im Passband.

a. = —20log | Sa1| (2.15)

Bei Verlustlosigkeit muss aus Griinden der Energieerhaltung folgende Beziehung

gelten:
1Suil* + [Soa]? = 1
|522|2 + |512|2 =1
bzw. allgemein:
(5" (8)=(1) (2.16)

Anders formuliert bedeutet dies also, dass in keinem Betriebszustand Energie ver-
loren geht [1, 8,9, 12, 13, 14].

16
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a
® |

0dB
a. 13
a. 3dB
Af
i
f o f GHz

Abbildung 2.4: Darstellung der einzelnen Dampfungen

2.4 Der %/s+~-Resonator

Bereits im Abschnitt 2.2 wurde das Prinzip eines Schwingkreises erlautert. Aus-
gehend davon moge nun der */s-Resonator beschrieben werden. Das ESB eines
Ma-Resonators stellt im Wesentlichen den selben Schwingkreis dar wie jener in
Abbildung 2.1 auf Seite 8. Daher sind die Betrachtungen analog zum diskret auf-
gebauten Resonanzkreis, wenngleich auch die Kapazitdt und Induktivitat nicht als

Bauteil vorliegend ist.

o— o——
A A
L TC | [R,
A A
o—— o—
>
N4

Abbildung 2.5: Kurzgeschlossener */s-Resonator mit Ersatzschaltbild

Prinzipiell handelt es sich bei dem Resonator aus Abbildung 2.5 um ein kurzge-

schlossenes Leitungselement mit der Ldinge [ = % und dem Wellenwiderstand Z,,.

17
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Da es bei kurzgeschlossenen Leitungselementen (genauso wie bei offenen) am Ende
zu Reflexionen kommt, zeigen diese Leitungselemente das charakteristische Verhal-
ten von Schwingkreisen.

Am kurzgeschlossenen Ende des A/4-Leitungsresonators befindet sich das Stom-
maximum, also der Maximalwert der magnetischen Feldstarke, wihrend am offenen
Ende (also am Eingang) die Spannung (und somit auch die elektrische Feldstérke) ihr
Maximum besitzt. Bei den in dieser Arbeit verwendeten Resonatoren handelt es sich
ausschlielich um dielektrische Koaxialresonatoren, also im Prinzip um kurzgeschlos-
sene koaxiale A/s-Leitungselemente mit einem keramischen Dielektrikum. Daher wird

im Folgenden auch nur auf Koaxialresonatoren naher eingegangen [1, 2, 9].

2.4.1 i-Resonatoren aus dielektrischer Keramik

In vielen Bereichen der Hochfrequenztechnik werden koaxiale Resonatoren aus
dielektrischer Keramik gefertigt. Man spricht hierbei von sog. dielektrischen Reso-
natoren (DR). Der Vorteil eines DR liegt darin, dass die Freiraumwellenlénge in der
Keramik um den Faktor \/% kiirzer ist. Dadurch fillt die Bauform kleiner aus, was
eine Platzersparnis sowie einen Gewichts- und unter Umsténden auch Kostenvor-
teil bringen kann. Gleichung 2.4 lésst sich also fiir einen dielektrischen Resonator
mangels diskreter Bauelemente im ersten Schritt nicht direkt anwenden. Die Reso-

nanzfrequenz fy des Resonators in Abhédngigkeit der Vakuumlichtgeschwindigkeit c,

der relativen Permittivitit €, sowie der Resonatorlinge | ist wie folgt definiert:

Jo= (2.17)

NGREY

Im Wesentlichen finden zwei Arten koaxialer Resonatoren Verwendung. Dies sind
zum Einen Resonatoren mit rundem Innen- und Auflenleiter, sowie Resonatoren mit
rundem Innen- und viereckigem Auflenleiter. Es sind zwar alle anderen Kombina-
tionen denkbar und fir bestimmte Anwendungen auch zweckméfig, jedoch liegen
genannte Formen am haufigsten vor. Fiir Filterapplikationen werden haufig quader-

formige Resonatoren mit rundem Innenleiter verwendet. Die Griinde hierfiir sind
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vielfaltiger Natur. Einerseits erlauben sie beim Zusammenfiigen zu einer Filterein-
heit einfachere und stabilere mechanische Konstruktionen, andererseits lassen sich
aber auch dadurch erst verntinftige Aperturkopplungen realisieren, da je eine Fliache
planparallel an die benachbarte angefiigt werden kann. Weiters ist das Giitepoten-
tial solcher Geometrien grofler, da eine groflere Metalloberfliche vorhanden ist und
auch dem Feld in Summe mehr Keramik zur Verfligung steht. Vielfach wiinscht
die Fertigung jedoch (zu Lasten der Giite) eine Geometrie mit abgerundeten Ecken,
speziell dort wo Resonatoren mittels eines galvanischen Prozesses mit der Metallisie-
rung versehen werden. Durch die Bewegungen in der Trommel der Galvanik kénnten
sonst Ecken herausgeschlagen werden.

Bei der Berechnung ist auf die vorliegende Geometrie Acht zu geben und ggf. die
Formel um einen geeigneten Korrekturfaktor zu ergianzen. Die gegebenen Formeln in

der Literatur sind tiblicherweise fiir Resonatoren mit rundem Innen- und Auflenleiter.

d

Abbildung 2.6: Bemaflung eines Koaxialresonators

Fiir kreisrunde Querschnitte innen (Innendurchmesser d) und aulen (Aufendurch-

. [Hopr 1 D
AR c—In— 2.18
08, 2 . d ( )
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mit:

po 1
— - — =600
2

€0 ™

Fiir Resonatoren mit quadratischer Querschnittsfliche des Auflenleiters und kreis-
runder Querschnittsfliche des Innenleiters wird eine Naherungsformel verwendet,
welche sich durch den Korrekturfaktor x = 1,0787 von der Ursprungsformel un-
terscheidet, wobei hier der Aufendurchmesser D durch die Resonatorhéhe H er-
setzt wurde (siehe Abbildung 2.6). Dieser Faktor x ist ein aus numerischen Feldbe-
rechnungen ermittelter Wert. Diese Berechnungen haben gezeigt, dass quadratische
Querschnitte der Seitenlinge H den selben Kapazitatsbelag aufweisen wie ein zylin-
drischer Leiter mit einem Durchmesser von D = kH. Dies gilt mit hoher Genauigkeit

fiir einen sehr grofien Bereich von in der Praxis relevanten Verhéltnissen von %.

. kH
ZF=60Q,/— - In— 2.19
Ve g (2.19)

Daraus lassen sich der Kapazititsbelag C” sowie der Induktivititsbelag L’ der Leitung

errechnen:
\/€ 2megE
C'=X"— . 2.20
Z*c In —”“f ( )

In — (2.21)

Umgekehrt lasst sich auch der Wellenwiderstand der verlustlosen Leitung bei be-

kanntem Kapazititsbelag nach Gleichung 2.22 bestimmen.

7t = Lzocioe (2.22)

Anhand dieser Beziehungen kann bei bekannter Lange tiber die Leitungsbelédge
der jeweils kapazitive und induktive Anteil des Resonators bestimmt werden, oder
umgekehrt. Dies kann bei HF-Simulationen unter Verwendung eines geeigneten Er-
satzschaltbildes von Interesse sein [1, 2, 10, 14, 15].
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2.4.2 Verkiirzungskapazitiaten

Metallische Strukturen auf der Vorderseite des Resonators iiben einen kapazitiven
Einfluss aus. Sie stellen eine zusétzliche Kapazitat dar, welche sich zur Resonator-
kapazitat aus dem ESB in Abbildung 2.5 hinzuaddiert. Dadurch steigt die Gesamt-
kapazitiat, wodurch die Resonanzfrequenz nach der Beziehung aus Gleichung 2.4

niedriger wird.

Dies bedeutet, dass der Resonator bei gleicher Resonanzfrequenz eine kiirzere
Léange besitzt. Daher wird diese Kapazitit auch Verkirzungskapazitit genannt. Aus
diesem Grund ist stets zu beachten, dass sich jede metallische Fléiche, die auf der
Vorderseite des Resonators aufgebracht wird, sich wie eine Verkiirzungskapazitét
auswirkt und Einfluss auf die Resonanzfrequenz hat.

Gleichzeitig kann dieser Effekt aber auch bewusst ausgenutzt werden um den Reso-
nator zu tunen. Hierbei wird eine Metallflache in die Vorderseite integriert, welche
handisch stiickweise bis zum Erreichen der gewiinschten Resonanzfrequenz abge-
schliffen wird. Damit kénnen Fertigungstoleranzen ausgeglichen und Filter abge-

stimmt werden [2].

2.5 Analoge Filtertypen

Die drei Grundgattungen analoger Filter Tiefpass (TP), Hochpass (HP) und Band-
pass (BP) sind hinsichtlich ihres Frequenzganges in verschiedene Filtertypen unter-
teilt. Dieser Abschnitt befasst sich tiberblicksméafig nur mit den zwei wichtigsten
Vertretern, namlich dem Tschebyscheff-Filter und dem Butterworth-Filter. Abbil-
dung 2.7 zeigt den qualitativen Verlauf der Filterfunktionen nach Tschebyscheff (rot)
und Butterworth (griin).
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gt i
fa GHz

Abbildung 2.7: Filterfunktionen nach Tschebyscheff (rot) und Butterworth (grin)

2.5.1 Tschebyscheft-Filter

Tschebyscheff-Filter haben eine sehr steile Filterfunktion. Das bedeutet, dass die
Déampfung links und rechts des Passbandes sehr schnell abféllt, was auch fir viele
Anwendungen gefordert wird. Allerdings verlduft die Dampfung im Passbandbe-
reich nicht monoton. Das Filter besitzt eine Welligkeit (engl. ripple), welche im
Designprozess festgelegt werden muss. Je grofler die zuldssige Welligkeit ist, desto
steiler werden auch die Filterflanken. Versucht man den Ripple klein zu halten, so
wird das Filter flacher.

AuBerdem besitzt das Tschebyscheff-Filter ein relativ groBes Uberschwingen der
Sprungantwort [9, 12, 14, 16].

Jene Filter, welche in dieser Arbeit behandelt werden, besitzen eine Filtercharakte-
ristik nach Tschebyscheff.

2.5.2 Butterworth-Filter

Das Butterworth-Filter hat im Gegensatz zum Tschebyscheff-Filter einen mo-
notonen Verlauf der Dampfung im Bereich des Passbandes, die Flankensteilheit
der Filterkurve ist dafiir jedoch geringer. Auch ein betrichtliches Uberschwingen

bei der Sprungantwort (welches sich mit héherer Ordnung verschlechtert) ist beim
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Butterworth-Filter ebenso vorhanden, fallt aber geringer aus als beim Tschebyscheff-
Filter. Der Phasengang besitzt eine kleine Nichtlinearitéat.

Butterworth-Filter lassen sich mit passiven RC-Schaltungen nicht realisieren, sehr
wohl aber mit RLC-Schaltungen [8, 14, 16].

2.6 Kopplungsbandfilter

Filter fiir hohe Frequenzen kénnen durch Verkopplung mehrerer Resonatoren reali-
siert werden. Diese Filter werden Kopplungsbandfilter genannt. In diesem Abschnitt
sollen die theoretischen Grundlagen zur Realisierung von mehrkreisigen Kopplungs-
bandfiltern durch Kopplung mehrerer dielektrischer Koaxialresonatoren erortert wer-

den.

Abbildung 2.8: Keramikresonator mit seitlichem Aperturfenster

Die Kopplung zwischen den beiden Resonatoren kann aus elektrischer Sicht ka-
pazitiv oder induktiv sein. Zumeist liegt jedoch eine Mischform vor. Die physika-
lische Realisierung dieser Kopplung geschieht in vielen Féllen iiber eine Apertur,
also eine Art “Fenster” in der Metallisierung zwischen zwei Resonatoren (siche
Abbildung 2.8 sowie Abbildung 2.11). Sowohl die Grofle, als auch die Position dieses

Aperturfensters nehmen dann Einfluss auf Intensitdt und Art der Kopplung. Wie in
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Abschnitt 2.4 beschrieben, befinden sich die Maxima von Strom und magnetischer
Feldstarke auf der Kurzschlussseite, wahrend Spannung und elektrische Feldstarke
ihr Maximum auf der offenen Seite des Resonators besitzen. Aus dieser Uberlegung
ist bereits ersichtlich, dass tiber die Position der Apertur entweder das magnetische
oder das elektrische Feld fiir die Kopplung hauptverantwortlich ist. Daher bewirkt
eine Apertur nahe der Kurzschlussseite eine vorwiegend induktive Kopplung, wéh-
rend bei Aperturen nahe dem offenen Ende der kapazitive Teil iberwiegt. Bei Hoch-
frequenzfiltern aus aperturgekoppelten Resonatoren werden induktive Kopplungen
bevorzugt, da der Luftspalt zwischen den beiden Keramikkorpern eine kapazitive
Kopplung aufgrund der Fertigungstoleranzen praktisch nicht beherrschbar macht.

In Abbildung 2.9 ist das Ersatzschaltbild eines zweikreisigen Kopplungsbandfilters

dargestellt. Daraus ldsst sich der Betriebstibertragungsfaktor Ag definieren.

o, Ry
A= 5 (2.23)
[, jB12 1,
R,
i .|| |R
Uci u, U,
Y

Abbildung 2.9: Ersatzschaltbild eines zweikreisigen Kopplungsbandfilters

Mithilfe der Verstimmung V lasst sich die normierte Kopplung K (Gleichung 2.24)

einfiithren.

1
Vi =(Bi+ Bi) - Ry = (W<Cl + Ch2) — wL) Ry

1
‘/2 = (BQ -+ Blg) . R2 = <w<02 -+ 012) — (,«)L) R2
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Dies bedeutet, dass die Resonanzfrequenz jedes Einzelresonators innerhalb eines
Kopplungsbandfilters abhéngt von seiner Eigenresonanzfrequenz (bestimmt von sei-
ner Reaktanz) zuztiglich der Reaktanz der Kopplung. Unter der Annahme, dass die
beiden Resonatoren die selbe Resonanzfrequenz, sowie die gleiche belastete Giite
besitzen, gilt Vi =15 =V.

K = |Bia| - \/RiRs (2.24)

Eingesetzt in den Betriebstibertragungsfaktor ergibt sich Gleichung 2.25.

B +2jK
14+ K2 V2425V

B (2.25)

Hierbei steht das positive Vorzeichen in Gleichung 2.25 fiir die kapazitive Spannungs-
kopplung By = wC1y, wahrend das negative Vorzeichen fiir die induktive Strom-
kopplung By = ﬁ steht.

Die Verstimmung V beschreibt hier die Frequenzabhéngigkeit von Ap im Bereich
der Resonanzfrequenz, wobei K als konstant angenommen wird.

Fir die Kopplung werden nun im Wesentlichen drei (in Abbildung 2.10 dargestell-

ten) Falle unterschieden:

Unterkritische Kopplung K < 1: keine Anpassung iiber den gesamten Frequenz-

bereich.
Kritische Kopplung K = 1: |Ap| erreicht ein Maximum fiir V=0, d.h. Ry ist op-
timal an den Innenwiderstand der Quelle angepasst. Bei Vorhandensein verlustloser

Blindwiderstande wiirde |Ap| hier den Wert 1 (0dB) erreichen.

Uberkritische Kopplung K > 1: Anpassung ist nur im Bereich der sog. Hicker-

verstimmung realisiert.

Aus diesen Zusammenhéngen ersieht man, dass fiir den Betrag des Betriebstiber-

tragungsfaktors bei einem einzelnen Resonanzkreis |Ag| o % gilt, wahrend fiir ein
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Abbildung 2.11: Zweipoliges Filter mit Aperturkopplung

zweikreisiges Filter |Ap| o< 77 gilt. Die Flankensteilheit dlff' wird also grofler, je

mehr Kreise an einer Kopplung beteiligt sind [2, 9, 12, 14, 17].

Fiir den Einsatz im Filterdesign hat sich auflerdem noch der Kopplungskoeffizient k
aus Gleichung 2.26 als praktikabel erwiesen. Hierbei handelt es sich um den Quo-
tienten aus Kopplungsbandbreite A f, und Mittenfrequenz f,,, wobei als Kopplungs-
bandbreite (oder auch: Koppelweite) jener Bereich zwischen den Maxima zweier

benachbarter Hocker bezeichnet wird.

_ A
k== (2.26)
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Der Kopplungskoeffizient k stellt im Prinzip eine relative Bandbreite dar und ist
ein Maf fir die Intensitidt der Kopplung [18, 19]. Je starker die Kopplung, desto

breitbandiger ist das daraus resultierende Filter und vice versa.

2.7 Die Software CST Microwave Studio

CST STUDIO SUITE ist eine sehr méchtige Simulationsplattform fiir alle Arten von
Elektromagnetischen Feldproblemen. Sie besteht aus mehreren Simulationsmodulen
fiir die unterschiedlichsten Anwendungen. Das Computer Simulation Technology
(CST) Microwave Studio (MWS) ist eines dieser Module und stellt ein Tool zur
Durchfithrung von 3D EM Simulationen fiir HF-Probleme dar. Die Software ist sehr

benutzerfreundlich, daher lassen sich auch komplexe Geometrien sehr gut in MWS

erstellen [20].

CST MICROWAVE STUDIO®

Abbildung 2.12: Logo von CST Microwave Studio

2.7.1 Allgemeines

Die Funktionsweise von CST basiert auf der 1977 von Thomas Weiland entwickel-
ten Finite Integration Technique (FIT) Methode. Hierbei wird das gesamte Simu-
lationsvolumen in kleine Volumszellen diskretisiert. Fiir diese Volumszellen werden
dann die elektrischen und magnetischen Felder berechnet [21]. Die Berechnung tiber-
nimmt in diesem Fall ein Zeitbereichsloser (Transientenloser, engl. Transient Solver).
Ebenso ist auch ein Frequenzbereichsloser (engl. Frequency Domain Solver), wie ihn

beispielsweise HF'SS verwendet, fiir CST verfiighar. Der Vorteil vom Transientenlser
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liegt jedoch darin, dass die Berechnung der S-Parameter breitbandig durchgefiihrt
werden kann [22]. Fiir resonante Strukturen ergibt sich daraus jedoch der Nachteil,
dass die Simulationszeit bei Verwendung eines Transientenlosers wesentlich héher
ist als die Rechenzeit eines Frequenzbereichslosers. Um dem entgegen zu wirken und
die Simulationszeiten trotzdem in einem vertretbaren Rahmen zu halten, miissen
verschiedene andere Werkzeuge zur Unterstiitzung herangezogen werden. Eines die-
ser Hilfsmittel ist ein Autoregressives Filter (AR-Filter), welches im Abschnitt 2.8
auf Seite 32 genauer erlautert ist.

CST MWS bietet vielfaltige Simulationsmoglichkeiten. Im Wesentlichen werden die
Simulationsergebnisse als S-Parameter (siehe Abschnitt 2.3 auf Seite 13) dargestellt,
es lassen sich jedoch eine Vielzahl anderer Parameter und Werte ausgeben. Durch
ein breites Angebot an Macros konnen in der Nachbearbeitung bereits errechneter
Ergebnisse noch viele Zusatzinformationen gewonnen und in weiterer Folge sowohl
in zweidimensionaler als auch in dreidimensionaler Form dargestellt werden. Zusatz-
lich besteht die Moglichkeit einer Parameterstudie (engl. Parameter Sweep) besteht.
Hierbei fiihrt MWS automatisch Simulationen durch und andert dabei verschiedene

Parameter nach Nutzervorgabe [20].

2.7.2 Modellbildung unter CST Microwave Studio

Die Erstellung des 3D-Modells in CST erfolgt durch schrittweisen Aufbau
der Geometrie aus den Grundelementen (engl. Basic Shapes) Quader, Kugel, Zylin-
der, Kegel und Torus. Uber boolesche Funktionen koénnen diese Geometrien dann
miteinander wechselwirken, d.h. es konnen Schnitte angefertigt oder Objekte mitein-
ander verbunden werden. Abbildung 2.13 zeigt am Beispiel eines Keramik-Korpers,
wie das Innenloch durch Ausschneiden eines Zylinders erzeugt werden kann. Jedem
Element sind hierbei Koordinaten zugewiesen, welche seine Position und Grofe fest-
legen. Beim Erstellen des Elements konnen nun entweder mittels der Maus die prég-
nanten Punkte fixiert werden, oder der Benutzer gibt die Koordinaten der Punkte

direkt im entsprechenden Fenster ein.
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Abbildung 2.13: Beispiel zur Modellbildung unter CST aus Basic Shapes

Jedem Objekt wird auch ein Material mit spezifischen Eigenschaften zu-
gewiesen. Hierfiir steht eine Materialbibliothek zur Verfiigung, in welcher zahllose
Materialien bereitgestellt werden. Zusatzlich besteht die Moglichkeit, selbst Materia-
lien zu definieren und diese zur bestehenden Bibliothek hinzuzufiigen, sowie bereits
generierte Materialien in ihren Eigenschaften zu verandern. Zugewiesene Materialien
sowie deren Parameter lassen sich jederzeit nachtriaglich andern. Die Materialpara-
meter konnen auch mit Variablen belegt werden.

Weiters ist das Simulationsgebiet zu definieren. Hierfiir miissen neben verschie-
densten Materialparametern auch die Grofle der Box und die Randbedingungen
(engl. boundaries) angegeben werden. Fiir die Simulation von Resonatoren haben
sich zwei Randbedingungen als praktikabel erwiesen. Dies sind zum einen die electric
boundaries (siche Abbildung 2.14), welche eine Art Schirmbox mit Perfect Electric
Conductivity (PEC) darstellen, sowie open boundaries, welche auftreffende Wellen
bis ins Unendliche fortsetzen. Dies bedeutet also, dass das Verhalten von Resonato-
ren relativ einfach geschirmt und ungeschirmt untersucht werden kann. Fiir Anten-
nensimulationen ist daher unbedingt auch die offene Randbedingung zu wéhlen.

Zur Verkiirzung der Simulationszeit konnen zuséitzlich noch Symmetrieebenen
eingefithrt werden( wie in Abbildung 2.14 dargestellt). Diese beschranken die Simu-
lation dann auf die Halfte bzw. ein Viertel des urspriinglichen Gebiets, was die Zeit

erheblich verkirzen kann.
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Abbildung 2.14: Resonator mit electric boundaries und einer Symmetrieebene

Eine sehr wichtige Einstellung, welche von Hand vorgenommen werden muss, ist
das Mesh. Das Mesh ist ein orthogonales Gitter und teilt das Simulationsgebiet in
kleine Volumselemente. Wird das Mesh zu grob gewahlt, so ist das Ergebnis ungenau
und wenig vertrauenswiirdig. Je feiner das Mesh wird, desto genauer fallt zudem das
Simulationsergebnis aus. Der Nachteil einer hohen Zahl an Meshzellen ist jedoch der
dadurch massiv gesteigerte Rechenaufwand. Daher ist es wichtig, jene Gebiete mit
hoher Dynamik eng zu vermeshen und die iibrigen Bereiche grober aufzurastern.
Hierbei ist darauf zu achten, dass elektrisch leitfihige Strukturen (also Metalle,
ausgenommen PEC) moglichst mit jeder Fldche auf einer Meshlinie anliegen. Fiir
PEC ist es ausreichend, wenn eine Seite auf einer Meshlinie liegt. Problematisch kann
dies oft bei runden Strukturen (wie z.B. der Innenleiter eines Koaxialresonators)
werden. Hier ist es nicht moglich, an jede Seite eine Meshlinie zu legen. In diesem
Fall ist unbedingt darauf zu achten, dass keine Thin Sheet Technology (TST)

Zellen entstehen. Dies sind Zellen, die von einer metallischen Schicht durchzogen
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und somit in drei Bereiche aufgeteilt werden (siche Abbildung 2.15). In diesem Fall
kann CST namlich keine Verluste mehr rechnen. Dies hat zur Folge, dass erstens
das Ergebnis an Genauigkeit verliert und zweitens die Simulationszeit steigt, da die

Energie im System langsamer abklingt.

Abbildung 2.15: TST-Zellen durch runde Struktur mit leitfahiger Schicht (rot)

Um dem entgegenzuwirken, ohne die Zahl der Meshzellen im iibertriebenen Mafe
zu steigern, konnen oft andere Vereinfachungen getroffen werden. So ist es beispiels-
weise fiir einen Resonator ausreichend, wenn man den (runden) Innenleiter als Voll-
zylinder ausfithrt. Da durch den Skineffekt ohnehin nur eine diinne leitfahige Schicht
an der Wandung des Zylinders fiir das HF-Signal von Relevanz ist, beeinflusst diese
Simplifizierung das Ergebnis nicht, sofern sichergestellt ist, dass die Leiterfliche min-
destens der vierfachen Skintiefe entspricht. Abbildung 2.16 zeigt ein solches Modell
mit zugehorigem, hinreichend genauem Mesh. Solche Vereinfachungen helfen auch
bei der Auflenmetallisierung. Sie kann ebenso dicker gewéhlt werden, da die kleins-
te Meshzelle von ihrer Dicke abhangig ist. Das Verhaltnis von grofiter zu kleinster
Meshzelle bestimmt jedoch wesentlich die Simulationsgeschwindigkeit [20, 23, 24].
Zur zusétzlichen Steigerung der Simulationsgeschwindigkeit kann auch noch ein AR-

Filter Anwendung finden. Dies ist im Abschnitt 2.8 ndher erlautert.
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Abbildung 2.16: Vermeshter Koaxialresonator mit ausgefiilltem Innenleiter

2.8 Das Autoregressive Filter

Das Autoregressive Filter (kurz: AR-Filter) in CST kann die Simulationszeit stark
verkiirzen. Mittels AR-Filter lassen sich Spektren von Zeitsignalen generieren, wel-
che noch keinen stationdren Zustand erreicht haben. Hierzu kann das AR-Filter
direkt auf einen Satz S-Parameter, welche die Losung einer Simulation darstellen,
angewandt werden. Eine weitere Moglichkeit ist, durch eine Online-AR-Filterung,
die Simulation bei Erreichen einer definierten Genauigkeitsschranke zu beenden.
Speziell fiir hochresonante Strukturen ist dies von Vorteil, da hier die Energie nur
sehr langsam abklingt und somit der stationédre Zustand erst nach verhéltnisméfig
langer Zeit erreicht wird [23].

Im Prinzip ist ein AR-Filter ein Infinite Impulse Response (IIR) Filter, also ein

allpoliges Filter. Die mathematische Definition lautet:

N
Z a; ~ Tp_; + kt (227)

i=1
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Die Anndherung an den aktuellen Term erfolgt also durch eine linear gewichte-
te Summe vorangegangener Terme in der Reihe. Diese Gewichte nennt man AR-
Koeffizienten a;. Mit N wird die Ordnung bezeichnet, k; ist das Rauschen. Die Her-
ausforderung bei der AR-Schétzung ist nun, die “besten” Werte fiir a; bei gegebener
Reihe z; zu finden.

Zur Berechnung existiert eine Vielzahl an Moglichkeiten. Viele davon setzen voraus,
dass x; linear und stationar ist. Man geht also davon aus, dass x; einen Mittelwert
von Null hat. Sollte dies nicht der Fall sein, so wird der Summenformel 2.27 einfach
der Term ag vorangestellt. Durch Erhéhen der Ordnung sinkt der RMS-Fehler (Root
Mean Square, quadratischer Mittelwert) rasch, jedoch nur bis zu einer bestimmten
Grenze. Irgendwann lasst sich durch Erh6hung der Ordnung der Fehler nicht mehr

wesentlich verkleinern [25, 26].

2.9 Netzwerkanalysatoren

Ein Netzwerkanalysator (kurz: NWA | im Englischen oft auch VNA fur Vector Net-
work Analyzer) ist ein Messgerat der Hochfrequenztechnik zur Bestimmung der
S-Parameter, also Reflexion und Transmission.

Hierzu schickt der Messsender des Netzwerkanalysators ein Signal, welches in Fre-
quenz, Amplitude und Phase genau bekannt ist, in das Messobjekt (engl. Dewvice
under Test, kurz: DUT). Dieses reflektiert einen Teil des Signals, ein weiterer Teil
passiert das DUT. Das Eingangssignal wird im Regelfall in seiner Amplitude und
Phase verdndert. Das Ausgangssignal des DUT wird vom Netzwerkanalysator mess-
technisch erfasst (siche Abbildung 2.17).

Aus den gemessenen Signalen (reflektiertes Signal am Eingang und Signal am Aus-
gang des DUT) errechnet sich der NWA sowohl die Reflexion (S;) sowie auch die
Transmission (Ss1) und stellt diese Parameter grafisch auf einem Monitor als Funk-
tion der Frequenz dar.

Moderne Netzwerkanalysatoren bieten dem Benutzer vielfaltige Moglichkeiten in

der Messdatenauswertung, wie z.B. integrierte Auswertesoftware mit Macros fiir
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kanalysator

reflektiertes Signal D U T

gesendetes Signal

tibertragenes Signal

Abbildung 2.17: Prinzip eines Netzwerkanalysators
verschiedenste Funktionalitidten. Auflerdem verfiigen heute i.d.R. alle Geréte iiber

einen USB-Anschluss, viele sogar tiber einen Netzwerkanschluss fiir einen Zugang

zum LAN [27].
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3 Studien am Einzelresonator

Zunachst sollen in diesem Kapitel Betrachtungen am Einzelresonator hinsicht-
lich der erreichbaren Giiten sowie verschiedener Einflussfaktoren angestellt werden.
Durch geeignete Simulationen sowie entsprechende mathematische Kontemplationen

konnen die auftretenden Effekte nachvollzogen werden.

3.1 Berechnung der Resonatorgiite

Ausgehend von den allgemeinen Grundlagen zur Giite in Abschnitt 2.2 kénnen Uber-
legungen zur unbelasteten Giite einzelner Koaxialresonatoren angestellt werden. In
dieser Arbeit mége die mathematisch ermittelte Gesamtgiite mit ()ges bezeichnet
werden, wahrend es sich bei den Grofien belastete Giite (Q; und unbelastete Giite @),
um Messwerte oder Werte aus einer Simulation handeln soll.

Die Gesamtgiite (Qges setzt sich zusammen aus der Giite der Keramik Q)., der Gii-

te der Kurzschlussseite QQis, der Grte der Metallisierung @), sowie der Giite der
Abstrahlung @Q,qq.

L1, 1 1 1
CQges Qs QKS QO’ Qrad

Fir die meisten Betrachtungen wird (),.q4 vernachléssigt, da die Abstrahlung fiir

(3.1)

kleine Geometrien kaum Auswirkungen zeigt. In Abschnitt 3.4 wird jedoch néher
auf diesen Effekt eingegangen.

Den grofiten Anteil an Qges besitzt die Giite der Metallisierung, sowie auch jene
Kurzschlussseite. Die Keramikgiite mag zwar sehr grofle Werte annehmen, wie aber
aus Formel 3.1 ersichtlich ist, kann die Gesamtgiite nicht grofler sein als der kleinste

Giitebeitrag einer Komponente. Daher ist der Aulenmantel prinzipiell ein beschréan-
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kendes Element bei Giitebetrachtungen von dielektrischen Resonatoren.

Ausgehend von Gleichung 2.8 lassen sich mathematische Kontemplationen im Hin-
blick auf die erreichbare Giite eines DR anstellen. Man erhélt daraus in weiterer Folge
die Gleichungen 2.20 fiir den Kapazitatsbelag C' und 2.21 fir den Induktivititsbelag
L', welche noch um eine Gleichung fiir den Widerstandsbelag R’ erweitert werden

muss.
R 1 kH

R’:s--(l ) 3.2

o kH T4 (3.2)

Hierbei sei Ry der Oberflichenwiderstand, bestimmt durch die spezifische Leitfihig-

keit o = %, sowie die Skintiefe 0.

1

1
\/WMO%

Die vollstandigen Ausgangsgleichungen sind also:

5 = (3.4)

O, \/E_r - 277'6087«

A

Z* pop . KH

L =— In —
v 21 " d
P 1 kH
R :..<1 )
ors wH T4

Daraus lasst sich die Giite vom metallischen Auflenmantel nach Gleichung 3.5 be-

rechnen.

wL’_Q-/-iH ln%

Q":R/ o 14

(3.5)

Die Kurzschlussgiite hiangt von der »/4-Linge des Resonators | (bestimmt durch das
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e, der Keramik) sowie der Skintiefe ¢ ab.

2-kH In =2 )
Qks = P TA R T (3.6)
) (SAH> In & )

Die Summe der Giiten des Auflenmantels sowie der Kurzschlussseite, die sog. Giite
der gesamten Leitung Qriy = Qo + Q ks, kann somit nach Gleichung 3.7 rechnerisch
ermittelt werden.

2-kH 7 1In 58

d (3.7)

W () (e

Diese Gleichungen gelten nur fiir Resonatoren mit quadratischer Auflenleiterquer-
schnittsfliche. Fiir konzentrisch-zylindrische Resonatoren muss lediglich der Kor-
rekturfaktor k = 1,0787 weggelassen werden. Dies bedeutet, dass anstelle der

Resonatorhéhe H der Auflendurchmesser D eingesetzt wird. [10, 14].

Die Gesamtgiite lasst sich nun durch Addition der Kehrwerte der Einzelgiiten
gemaf Gleichung 3.1 berechnen. Die Keramikgiite (). ist dabei ein Materialpara-
meter, welcher der Spezifikation des jeweiligen Werkstoffes zu entnehmen ist. Hier-
bei muss beachtet werden, dass (). i.d.R. von der Frequenz abhangt. Eine typi-
sche Angabe in einer Spezifikation ist daher haufig ein Giite-Frequenz-Produkt

Q- f=Qc fo= konst.

Q-f
Jo

(- nimmt linear mit der Frequenz ab. Auch die anderen Giiten sind von der Frequenz

Qé‘:

(3.8)

abhédngig. Fur die Simulationen in dieser Arbeit ist stets eine Gite von 50000 bei

1 GHz verwendet worden. Dies entspricht also einer Giite von 25000 bei 2 GHz.
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3.2 Einflussgroflen und giiteverandernde Fakto-

remn

Die Giite eines Resonators ist nach Formel 3.11 abhéngig von den vorher genannten
Einzelgiiten. Dabei kann der Wert der Gesamtgiite - wie aus der Gleichung ersicht-
lich - nicht grofler werden als die kleinste Einzelgiite. Aus diesem Grund leistet jener
Teil mit der kleinsten Giite (ndmlich die AuBlenmetallisierung) gleichzeitig auch den
grofiten Beitrag zur Gesamtgiite. Die wertmaflig hochste Giite wird der Keramik
zugeschrieben. Sie bewegt sich iiblicherweise im Bereich 10°.

Hohe Giiten sind mit dielektrischen Resonatoren nur realisierbar, wenn auch die
geometrischen Abmessungen hinreichend grofl sind, dem elektrischen Feld also ge-
niigend Keramik und Metall zur Verfiigung gestellt wird. Als empirische Faustformel
zur Abschétzung des Giitepotentials eines DR um 2 GHz hat sich ein Richtwert von
ca. 100 Giitepunkten pro Millimeter Resonatorhohe bewédhrt. Fiir kleine Abmes-
sungen stimmt diese Abschatzung recht gut, bei Resonatorhéhen iiber 10mm steigt
jedoch die Ungenauigkeit stark an, da diese Schétzregel viele Effekte unberticksich-
tigt lasst, welche erst bei genannten Groflenordnungen eine Relevanz erhalten.

Die erreichbare Giite ist also nach oben hin beschrankt durch die maximal reali-

sierbaren Einzelgiiten sowie durch andere parasitare Effekte (siche Abschnitt 3.4).
Die mit einer bestimmten Resonatorgrofie erreichbare Giite kann unter Umstanden
ein rein theoretischer Wert sein, welcher sich in der Praxis in dieser Form gar nicht
realisieren lasst. Der Grund hierfiir liegt darin, dass auch die Ankopplung Einfluss
auf die Resonatorgiite nimmt. Um einen DR schwach kapazitiv anzukoppeln, werden
kleine Metallpads aus der Metallisierung herausgearbeitet. Dadurch sinkt die Fla-
che wirksamen Metalls, was auf @), Auswirkung hat. Ahnlich verhélt es sich beim
Einbringen von Aperturen in das Metall.
Zusatzlich zum Einfluss auf die Giite der Metallisierung wird der Resonator durch
die Ankopplung auch kapazitiv belastet. Dies verursacht eine Anderung der Reso-
nanzfrequenz, da sich die Koppelkapazititen C) zur Shuntkapazitit des Resonators
hinzuaddieren. Dies ist im ESB in Abbildung 3.1 dargestellt.

Umrechnung der Serienschaltung von Ry und Cj in eine Parallel-Ersatzschaltung
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C. C.

=C, IL =C []RQ ==C1|:|R1 (2)

«|

| S|
IL

Abbildung 3.1: Ersatzschaltbilder eines kapazitiv angekoppelten Resonators

mit R1 und Cli

1.1
ij’k Ril +jw(]1
1 1

Ry +

Daraus ergibt sich der aquivalente Parallelwiderstand R:

Ry

= e e

JwCy

R
S T T R

fiir: RAwC? < 1 folgt:

Cy = Cy
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bei Resonanz: w = wy

Qo = RQW . (C + 201) = RQW . (O + ZCk)

2RQ 2 Ry < 1 )
So1 = = =21
“TO2RgtR 218 Ry \Su
B Qo
RQ_w(C+2ck)

9 <1 B 1) ‘ Qo _ Ry
521 w(C —+ 2Ck) R%wzC,f

1 1
C? -(5_1>-(C+20k)

k= 2R0Q0w

l
C = 2meqer ln%.i (3.9)
1 1 wWo CSSC wo
w: = = p—
L(C+2Cy)  VLC\/1+ %k \/@ 1+ S
= 1—— | = 14+ =L
fo=t ( f) ! ( T
Ch
Afx>_f. 22 1
=1 (3.10)

Die Kapazitat der Ankopplung geht also direkt in den Frequenzversatz ein. Dies be-

deutet auch, dass bei bekanntem Frequenzversatz auf die Koppelkapazitit riickge-
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schlossen werden kann. Zu beachten ist hierbei jedoch, dass vorhergehende Rechnung
die Streukapazitiat vernachlassigt. Diese fiihrt ebenfalls zu einem Frequenzversatz,
welcher hier unberiicksichtigt bleibt.

Wie bereits eingangs erwahnt, dient als Koppelkapazitat zumeist ein Teil der Au-
Benmetallisierung. Durch Abtrennen einer definierten Fléche mittels eines Fraisers
entsteht ein vom restlichen Metall galvanisch entkoppeltes Pad, welches durch di-
rekte Anspeisung kapazitiv auf den Innenleiter koppelt. Hierbei ist jedoch zu be-
achten, dass durch das Entfernen von Metallflichen aus dem Mantel der Wert der
Giite beeintréachtigt wird. Selbiges gilt analog auch fiir Aperturen. Durch Verringern
der wirksamen Flache steigt der Oberflichenwiderstand an und der Induktivitéatsbe-
lag dndert sich. Auflerdem gleicht ein entmetallisierter Bereich einer ungeschirmten
Stelle, wodurch es zu hoheren Strahlungsverlusten kommen kann.

Es existieren jedoch auch noch weitere Moglichkeiten zur Ankopplung des Filters,
ohne die Auflenmetallisierung strukturell zu verandern. Eine géngige Losung ist die
Verwendung einer frontseitigen Metallfliche (wirkt allerdings auch als Verkiirzungs-
kapazitat), oder auch die Kopplung durch Einbringen eines isolierten Leiterstiicks

in den Hohlzylinder des Innenleiters.

3.2.1 Zusammenhang zwischen Giite und Resonatorhohe

Wie bereits ausgefiihrt wurde, ist die Giite von der Hohe des Resonators abhéangig.
Uber geeignete Simulationen lisst sich dieser Umstand gut veranschaulichen. Bei Re-
sonatoren von vorliegender Grofle ist davon auszugehen, dass zusétzlich Strahlungs-
effekte auftreten. Hierzu konnen, durch die Wahl unterschiedlicher Randbedingun-
gen, diese abstrahlungsbedingten Verluste untersucht werden. Eine ndhere Erlédute-
rung, sowie die Beweisfithrung hierzu, findet sich in Abschnitt 3.4. Im Zuge dieser
ersten Untersuchungen hinsichtlich der Giite von Koaxialresonatoren sei zunéchst
nur festgestellt, dass bei einer Simulation mit sog. electric boundaries die Gesamt-
energie im Simulationsgebiet bleibt (entspricht mathematisch einem geschlossenen

Oberflachenintegral) und es somit zu keiner Abstrahlung in das Fernfeld kommen
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kann, wihrend bei Verwendung von open boundaries ein Energieabtransport zuge-
lassen wird, wodurch die Strahlungsverluste in das Ergebnis der Giiteberechnung mit
einflieen. Im realen Aufbau wiirde dies einer Messung mit und ohne Schirmgehéuse
entsprechen.

Fiir sémtliche Simulationen wurde eine Keramikgiite von (). = 25000 sowie einem
Leitwert der Metallisierung von o = 3-107 S/m verwendet. Bei den DRs handelt es sich
um 2 GHz */s-Resonatoren mit ¢, = 7,5 bzw. ¢, = 21. Um moglichst hohe Giiten

erreichen zu konnen, ist das Verhéltnis von Resonatorhohe zu Innendurchmesser

% = 3 gewahlt worden, was sehr nahe am optimalen Verhaltnis von % = % =3,6
liegt [3].
e, | H[mm] | d [mm] | Sy [dB] | fo [GHz| | Af [MHz] Q| Qu
12 4 -17,82 1,956 1,80 || 1087 | 1247
14 4.7 -19,24 1,949 1,50 || 1299 | 1458
7.5 16 5,3 -20,65 1,942 1,35 || 1434 | 1581
18 6,0 -21,92 1,934 1,20 || 1612 | 1752
20 6,7 -22.85 1,926 1,10 || 1751 | 1887
12 4 -10,08 1,967 2,50 || 787 | 1146
14 4.7 -11,64 1,963 2,10 || 935 | 1267
21 16 5,3 -12,67 1,959 1,90 || 1031 | 1344
18 6,0 -13,89 1,954 1,75 || 1117 | 1399
20 6,7 -14,99 1,950 1,60 || 1219 | 1482

Tabelle 3.1: Einfluss der Resonatorhohe auf die Giite eines DRs ohne Abstrahlung

Aus Tabelle 3.1 ist gut zu ersehen, dass die Giite mit steigender Resonatorhéhe
grofer wird. Der maximal erreichbare Wert stagniert jedoch irgendwann, da die be-
schrankte Giite der Metallisierung zum Tragen kommt. In Tabelle 3.2 ist klar zu
erkennen, dass bei offenen Randern die Giitewerte aus Tabelle 3.1 nicht mehr zu
erreichen sind. Die Giite bei open boundaries ist nicht nur generell niedriger als jene
bei electric boundaries, zusétzlich weist sie fiir grofle Resonatoren eine negative Ten-

denz auf. Noch klarer erkennbar ist dies in den beiden Diagrammen Abbildung 3.2
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und Abbildung 3.3. Hier liegt also der offensichtliche Verdacht nahe, dass diese Ef-
fekte aufgrund der Abstrahlung eintreten. Die Beweisfithrung dazu findet sich — wie
bereits erwahnt — in Abschnitt 3.4 ab Seite 47.

e, | Hmm] | d [mm] | Sy [dB] | fo [GHz] | Af [MHz| | Q| Qu
12 4 -18,80 1,957 2,00 || 978 | 1105
14 4,7 -21,33 1,950 2,00 || 975 | 1067
7,5 16 9,3 -24,07 1,944 2,10 | 926 | 987
18 6,0 -26,59 1,937 2,20 || 881 | 924
20 6,7 -26,26 1,931 2,50 || 772 | 812
12 4| -1041 1,968 2,60 || 757 | 1084
14 47| 1236 1,964 2,36 || 834 | 1099
21 16 53| -13,78] 1,960 2,13 || 922 | 1159
18 60| -1555| 1,956 2,04 || 958 | 1149
20 67| -17.83| 1952 2.10 | 930 | 1067

Tabelle 3.2: Einfluss der Resonatorhohe auf die Giite eines DRs mit Abstrahlung

Auflerdem geht aus den Tabellen 3.1 und 3.2 deutlich hervor, dass die Resonanz-
frequenz mit steigender Resonatorhohe niedriger wird. Die Ursache hierfiir ist die
Streukapazitat des Resonators, also jene parasitire Kapazitat, die durch das Streu-
feld auf der offenen Seite des Resonators ausgeprigt wird. Im ESB wiirde diese
Kapazitéit parallel zur Shuntkapazitat des Resonators liegen, sie addiert sich also
zur Shuntkapazitdt hinzu. Die dadurch grofler werdende Gesamtkapazitat bewirkt
eine niedrigere Resonanzfrequenz. Das Streufeld und somit auch die Streukapazitéit
hangen von der Geometrie ab und werden mit steigender Querschnittsflache grofer.

Daher ist der Versatz der Resonanzfrequenz bei grofferem H hoher.
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Abbildung 3.2: Verlauf der Giite in Abhéangigkeit der Resonatorhéhe fir e, = 7,5
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Abbildung 3.3: Verlauf der Giite in Abhéngigkeit der Resonatorhohe fiir e, = 21
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3.2.2 Einfluss von Aperturen auf die Giite

Fiir die Simulation von aperturbedingten Gitednderungen gelten die selben Vor-
aussetzungen wie fiir vorherige Beschreibung der Simulation verschieden hoher Re-
sonatoren. Exemplarisch sei hier in Tabelle 3.3 und Abbildung 3.4 ein Resonator
mit einer Hohe H = 12 mm, mit % = 3 und &, = 21 mit zwei Aperturen jeweils glei-

cher GroBle (Aperturlinge l4,) unter Verwendung von open und electric boundaries

gezeigt.
Boundaries | 14, [mm] | So; [dB] | fo [GHz] | Af [MHz]| | Q| Q.
1 -11,80 1,872 2,50 || 749 | 1008
electric 2 -11,80 1,843 2,40 || 768 | 1034
boundaries 3 -11,80 1,821 2,30 || 792 | 1065
4 -11,80 1,805 2,20 || 820 | 1104
1 -10,69 1,873 2,30 || 815 | 1150
open 2 -12,84 1,835 2,78 | 660 | 855
boundaries 3 -14,78 1,805 3,32 || 544 | 665
4 -16,03 1,785 3,70 || 482 | 573

Tabelle 3.3: Einfluss der Aperturgrofie auf die Giite Q eines 2 GHz A/s-Resonators

Auffillig hierbei ist, dass die Giite bei electric boundaries mit steigender Apertur-
lange sogar besser wird, obwohl eigentlich durch das Wegnehmen der Metallfliche
das Gegenteil zu erwarten ware. Der Grund fiir diesen Effekt ist hochstwahrschein-
lich in Gleichung 3.5 zu suchen. Der Widerstand der Oberfliche wird durch das
Entfernen von Metall zwar (Aufgrund des geringer werdenden Querschnitts) grofer,
was die Giite prinzipiell verschlechtert, jedoch diirfte der Induktivitdtsbelag wegen
der gednderten Geometrie iiberproportional steigen, was in einem Anstieg der Giite
resultiert.

Gut zu sehen ist, dass mit open boundaries die Giite stark einbricht wenn das Aper-
turfenster grofler wird. Die Begriindung dafiir ist wiederum in den starker werdenden

Strahlungsverlusten mangels Schirmung des Innenleiters zu suchen.
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Abbildung 3.4: Verlauf der Giite in Abhéngigkeit der Gréfle der Aperturen

3.3 Parasitiare Effekte bei hoheren Frequenzen

Ein Vorteil bei der Verwendung eines Transientenlosers liegt darin, dass Spektren
breitbandig betrachtet werden kénnen. Somit kann auch auf Erscheinungen rechts
und links vom Passband Riicksicht genommen werden.

Peaks links vom Passband (also bei niedrigeren Frequenzen) sind unerwiinscht und
unbrauchbar. Im hoheren Frequenzbereich lassen sie sich aber konstruktionsbedingt
nicht vermeiden. Hauptséichlich handelt es sich hierbei um ausbreitungsfihige Quer-
moden, sprich Hohlleitermoden deren Frequenz von der Resonatorhohe H bestimmt
ist, die also quer zum Hauptmode (der sich in Langsrichtung im Innenleiter aus-
prigt) ausgebildet werden. Daher ist die Grofie des Resonators hinsichtlich seiner
Hohe auch einer Grenze unterworfen. Wird namlich die Hohe zu grof3, so wandert
der erste Quermode in das Nutzfrequenzband hinein und das Filter wird unbrauch-

bar. Aus diesem Grund ist auf solche Quermoden und deren Abstand zum Passband
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zu achten. In Abbildung 3.5 ist eine Kurvenschaar von Sy; bei verschiedenen Reso-
natorhohen H dargestellt. Gut zu erkennen ist hierbei, dass der erste Quermode bei

steigender Hohe stetig gegen das Nutzsignalband wachst.

152,1] in dB

-160 f i t t t T T T t
0 05 1 15 2 2.5 3 35 4 45 5
Frequency / GHz

Abbildung 3.5: Sy;-Parameterschar fiir verschiedene Resonatorhéhen H

Zusatzlich sind auch noch héhere Moden ausbreitungsfahig. Nicht immer han-
delt es sich dabei um ganzzahlige Vielfache des ersten Quermodes. Oft sind diese

parasitdren Moden nicht eindeutig zuordenbar.

3.4 Strahlungsverhalten koaxialer Resonatoren

Ein Koaxialresonator, wie er in keramischen Hochfrequenzfiltern (HF-Filter) An-
wendung findet, stellt aus elektrischer Sicht ein */s-Leitungselement dar. Daher liegt
die Vermutung nahe, dass sich iiber dieses Leitungsstiick auch eine gewisse Abstrahl-
charakteristik ergibt. Die Auflenmetallisierung (Mantelfliche und Kurzschlussseite)

wirkt im Prinzip als Schirmung, wodurch eine Abstrahlung in diesem Bereich ver-
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hindert wird. Aus diesem Grund ergibt sich nur eine Ausbreitungsmoglichkeit fiir
das Feld, namlich die offene Vorderseite. Aus dieser Betrachtung ist erkennbar, dass
die Abstrahlung mit der Grofle der nichtmetallisierten Flache wéchst. Fiir geome-
trisch sehr kleine Filter ist die Abstrahlung also in den meisten Anwendungsfillen
vernachlassigbar. Um hohe Giiten realisieren zu konnen, miissen die Resonatoren in
ihren aufleren Abmessungen relativ grofl werden, was jedoch auch eine hohere Ab-
strahlung bedingt. Die Problematik der Abstrahlung liegt nun darin, dass hierbei
Energie aus dem Resonator ins Fernfeld abgegeben wird, was einem lokalen ener-
getischen Verlust gleichkommt. Die Gleichung 2.5 lasst erkennen, dass dieser Effekt
zulasten der Resonatorgiite geht.

Die Tabelle 3.1 auf Seite 42 zeigt, dass also eine grofiere Resonatorhéhe ein ho-
heres Giitepotential bietet. Jene in der Tabelle dargestellten Giitewerte sind FEr-
gebnisse einer Simulation mit CST MWS, bei welcher die Randbedingungen auf
“electric boundaries” festgelegt wurden, was einer vollstandigen und elektrisch per-
fekten Abschirmung gleichkommt. Somit handelt es sich um eine Simulation ohne
Abstrahlung, da die gesamte Feldenergie zur Bewertung der S-Parameter herangezo-
gen wird. Die in Tabelle 3.2 dargestellten Giitewerte stiitzen sich auf eine Simulation
mit “open boundaries”, stellen also reale Giiten eines Resonators im Freiraum dar. In
beiden Fallen wurde das Verhaltnis von Resonatorhéhe zu Innendurchmesser % =3
gewéhlt.

Bei einem Vergleich der beiden Tabellen féllt auf, dass die Differenz zwischen
optimaler und realer Giite mit steigender Resonatorhohe immer grofer wird (sie-
he Abbildungen 3.2 und 3.2). Um dies zu verdeutlichen, finden sich beide Tabel-
len zusammengefasst in Tabelle 3.4. Hierbei ist — gemafl der bereits getroffenen
Konvention — @) jene Giite, welche sich aus der unbelasteten Giite bei open boun-
daries (Q, sowie der unbelasteten Giite bei electric boundaries (), errechnet. Die

Berechnung erfolgt nach Formel 3.11.
Bereits in Abschnitt 2.2 ist erortert, dass sich die maximale Giite nicht beliebig durch

Vergroflern des Keramikvolumens steigern lésst, sondern aufgrund beschrankter Gii-

ten der Metallisierung begrenzt wird. Die Abbildungen 3.2 und 3.3 zeigen jedoch
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H [mm] 521 Qu Qp Nrad [dB} Qges
12 | -10,08 | 1084 | 1146 -14,16 || 1100

14 | -11,64 | 1099 | 1267 -9,75 || 1128
16 | -12,67 | 1159 | 1344 -9,83 || 1200
18 | -13,89 | 1149 | 1399 -7,48 || 1145
20 | -14,99 | 1067 | 1482 -5,04 || 1013

Tabelle 3.4: Errechnete Giite Qs eines 2 GHz */s-Resonators mit ¢, = 21

deutlich, dass es nicht nur zu einer Stagnation der Giite, sondern vielmehr zu einer
Verschlechterung von Q bei steigenden H kommt. Hier kann also davon ausgegangen
werden, dass es sich bei dem Einbruch der Giite um Verluste aus der Abstrahlung
handelt, zumal die Giite bei “electric boundaries” eine stets positive Tendenz auf-
weist. Es zeigt sich auch, dass Resonatoren aus Mikrowellenkeramik (MWK) mit
einer hoheren Permittivitdt eine geringere Abstrahlung besitzen. Dies liegt darin
begriindet, dass sich das Feld in Bereichen hoherer Permittivitit (also in der Kera-

mik) stérker auspréigt als in Luft (¢, ~ 1).

Dieser Effekt lasst sich mathematisch recht gut nachvollziehen und mittels einer
geeigneten Simulation beweisen.
Ausgehend vom Ersatzschaltbild nach Abbildung 2.5 auf Seite 17 kann ein mathe-
matisches Modell zur Beschreibung der Verluste aufgestellt werden. Unter der An-

nahme, dass sich die Giite des Resonators geméafl Formel 3.1 ergibt, so gilt:

S S R B
Qges Qe QKS QO’ Qrad

Es sei nun ein einfaches ESB nach Abbildung 3.6 definiert, in welchem alle Ver-

luste zu einem gesamten parallelen Verlustwiderstand R, zusammengefasst sind, mit
Ausnahme der Abstrahlung. Diese sei durch den Abstrahlungsverlustwiderstand R,qq

reprasentiert.
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Abbildung 3.6: Resonator-ESB allgemein (1) und fir den Spezialfall Resonanz (2)

Fiir die Gesamtgiite ) gilt also nun:
11 n 1
Qges Qp Qrad

Wie aus Abbildung 3.6 ersichtlich ist, kann fiir Sy; geschrieben werden:

2
5;21 __’2 + };jgs
2y, M
So1 Ryes
Ro 23965-< Sl —1)
21
11 Sy
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Wobei sich Rges, R, und R,.q wie folgt ergeben:

R 'Rrad
R es =R Rra =2 -0
g 4 || d Rp +Rrad
@y
R =
! w - Cres
1-— n 1-— Sgl

R,0qd =2R
! Y n 2 — Sy

Daher gilt fir die Giiten:

Qrad :Rrad : wcres

Qp :Rpw : Cres
Qrad :Rrad
Qp Rp

Auf dieser Basis ldsst sich nun iiber den Wirkungsgrad n die Strahlungsverlustadmit-

tanz Y,,q ermitteln.

1 Rrad o Rrad + Rp

. Rp'Rra o
77 RP+Rradd Rp
pe B Qs
Rrad + Rp Qrad + Qges
o Y;“ad
Y Y + Yo
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}/]) = = w
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1 1 521>
Yo+ Y= (1+ -
p T rad R,,( T2 1S,

1 1 Sa1 )
}/ra:ra 1 5 Yra
! ”d[Rp( T T gy ) T

Mrad 1 < 1 521 )
== |— (1 .
11— Nrad lRp * 21— 521

Durch fortgeschrittenes Aquivalenzumformen und Riickeinsetzen ergibt sich dann

die Gesamtgiite (Q4es unter Beriicksichtigung der Abstrahlung des Resonators.

-s
0~ Qo Qa2 Thad)y
g Qp + de P Nrad + 2(1 - 77rad> ;:gzi
1 (3.11)
Qges :QP ’ 14— frad

1—
2(1=npaa) Q,S;i

Der Wert fiir den Strahlungswirkungsgrad n,.q 1asst sich aus der Simulation von
MWS entnehmen. Hierzu muss ein Farfield Monitor bei der Mittenfrequenz gesetzt
werden. Dann liefert CST den Wert der radiation efficiency, was dem Strahlungs-
wirkungsgrad entspricht.

Mittels Formel 3.11 kann gezeigt werden, dass es sich bei dem Giiteverlust zwischen
open und electric Boundaries tatséchlich um die Abstrahlung des Resonators han-
delt. Wird jener Wert der Giite, welcher bei vollstandiger Schirmung des Resonators
errechnet wurde, um die Abstrahlung korrigiert, so erhélt man die Giite des Reso-
nators im Freiraum, also ohne Schirmungsmafinahmen. Diese Abstrahlung wird bei
grofferer Resonatorhohe geometrisch bedingt grofler, was einen hoheren Guteverlust
bei steigender Resonatorhohe bedingt.

Nachfolgendes Beispiel zeigt einen 2 GHz-Resonator mit einer Hohe von H = 20 mm
und einer Lange von 1 = 8,2mm bei einer Permittivitat der Keramik von ¢, = 21.
Es ist zu ersehen, dass der Giiteverlust durch die Abstrahlung zustande kommt.
Aus der Abbildung 3.7 kann der von CST ermittelte Strahlungswirkungsgrad von
Nrad = —9, 042 dB entnommen werden, was einem linearen Wert von 7),,4 = 0, 313184

entspricht.

52



Studien am Einzelresonator

Farfield
enabled (kR >> 1)
farfield (f=1.952) [1]
Abs

Directivity

1.952

-5.042 dB

-13.24 dB

1.755 oBi

Abbildung 3.7: 3D-Strahlungsdiagramm eines Resonators

Der Parameter Sy; findet sich in Tabelle 3.1 (mit Sy = —14,99dB = 0,031696),
ebenso wie der Wert der Giite (mit @), = 1482), welcher in Formel 3.11 als @, ein-
gesetzt wird. Damit ergibt sich:

1
Qges = 1482 - 0313184 = 1013

1-0,031696
2(1-0,313184) 5="037000

Die Rechnung liefert also einen Wert fiir die Giite mit Abstrahlung von @)es = 1013,
wahrend der simulierte Wert in Tabelle 3.2 @), = 1067 liefert. Dies entspricht einer
Abweichung von ca. 5%, was hauptsichlich mit numerischen Ungenauigkeiten der
Simulation sowie etwaigen Rundungsfehlern in der Rechnung zu begriinden ist. Fiir
alle anderen Simulationen ergeben sich auch erheblich geringere Abweichungen. So-
mit kann die aufgestellte Theorie, dass der Verlust an Giite durch die Abstrahlung
verursacht wird, als bewiesen angesehen werden.

In den Abbildungen 3.7 und 3.8 ist gut zu erkennen, dass der Resonator eine be-

vorzugte Hauptstrahlrichtung aufweist. Die Strahlungsdiagramme zeigen typische
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Abbildung 3.8: 2D-Strahlungsdiagramm eines Resonators

Charakteristiken einer (wenngleich auch ziemlich schlechten) Monopol-Antenne [28].
Zusammenfassend sei festgestellt, dass die maximal erreichbare Giite mit kerami-
schen Koaxialresonatoren beschrankt ist. Eine Erhohung der Giite durch Steigerung
der Resonatorhohe lésst sich — wie bereits bekannt war — nicht beliebig fortsetzen.
Die limitierende Grofle ist hier allerdings nicht — wie immer vermutet — die be-
schrankte Giite der Metallisierung, sondern der Effekt der Abstrahlung. Je grofier
die Resonatorhohe wird, desto stérker ist die Abstrahlung. Dies fiihrt dazu, dass die
Kurve fiir die maximal erreichbare Giite nicht nur irgendwann stagniert, sondern
der Gilitewert ab einer bestimmten Resonatorgrofle wieder sinkt.

Nach heutigem Wissensstand kann als Ergebnis dieser Untersuchungen die Aus-
sage getroffen werden, dass mit keramischen Koaxialresonatoren ohne besondere
(Schirmungs-)Mafinahmen keine Giiten realisiert werden kénnen, die nennenswert
iiber 1200 liegen.
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4 Kopplung mehrerer Resonatoren

Die Kopplung zwischen zwei Resonatoren kann vorwiegend kapazitiv oder vor-

wiegend induktiv erfolgen. Eine rein kapazitive oder rein induktive Kopplung lasst
sich in der Praxis kaum realisieren.
Fiir aperturgekoppelte Koaxialresonatoren ist die induktive Kopplung die gangigere,
da ein Luftspalt zwischen den beiden Aperturflichen die kapazitive Kopplung stark
beeinflusst. Dies bedeutet, dass die Aperturfenster nidher an der Kurzschlussseite
positioniert werden.

Im Zuge der Entwicklung ist es aber oft nétig neue Designwege einzuschlagen und
andere Losungsansétze fiir bekannte Probleme zu entwickeln. In diesem Abschnitt
wird daher ein vollig neues Prinzip zur Verkopplung von Resonatoren vorgestellt.
Die hier auftretende Kopplung ist vorwiegend kapazitiver Natur. Abbildung 4.1 zeigt
das ESB zweier kapazitiv gekoppelter Resonatoren mit der Koppelkapazitit Co und
der Kapazitit der Ankopplung Cj.

Ck C12 Ck
o—i | —oO

I

O O
Abbildung 4.1: Ersatzschaltbild fiir zwei kapazitiv gekoppelte Resonatoren
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Die Ermittlung der Koppelweite Af, erfolgt mit Hilfe der “Hocker” im unange-
passten Fall. Hierzu wird die Portimpedanz so weit erhoht, dass der Betrag von So;

sehr klein wird (unter -40dB). Fir diesen Zweck ist die Software AWR Microwave
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Office (MWO) recht praktikabel. In Abbildung 4.2 ist beispielhaft ein Zweipolfil-
ter mit einer Koppelweite von Af, = 49,3 MHz dargestellt. Dies entspricht einem
Koppelfaktor von k = 0,02623 (siche Formel 2.26 auf Seite 26).

Filter 2Pol

O =) = = = = = L= L= T T =]

1.8548 GHz 1.9041 GHz
40 -43.47 dB -41.71 dB

j\ \ --DB(S(21))
2Pol

-60 / \A/ ‘\ £DB(S(11) | |

2Pol

1.7 1.8 1.9 2
Frequency (GHz)

Abbildung 4.2: Ermittlung der Koppelweite A f; eines Zweipolfilters

Da das Filterdesign ein aufwéndiger Prozess ist, kann auch hier Microwave Office
ein wertvolles Hilfsmittel sein. So muss bei der Simulation keine Riicksicht auf die
Impedanzen sowie die Anpassung genommen werden. Der exportierte Touchstone
aus CST kann in Microwave Office in ein Schematic als Subcircuit eingefiigt werden.
Dieser Subcircuit lasst sich dann extern (beispielsweise mit Kapazitiaten) beschalten,
wodurch sich eine Tuningmoglichkeit der Ports ergibt. Somit ist es moglich, das Filter
dort fiir Performanzbetrachtungen relativ einfach anzupassen. Abbildung 4.3 auf
Seite 57 zeigt ein in Microwave Office angepasstes Dreipolfilter mit einer zuléassigen
Welligkeit von 0,1395 (entspricht -15 dB). Gut zu erkennen sind hier die drei Notches
der drei Filterkreise im S;;-Parameter, die Bandbreite A fp von ca. 150 MHz sowie

der Verlauf von Passband und Sperrdampfung.
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Abbildung 4.3: Frequenzgang im Passband eines angepassten Dreipolfilters

4.1 Aperturgekoppelte Koaxialresonatoren

Dieser klassische Weg zur Verkopplung zweier Resonatoren bietet im Wesentlichen
drei Freiheitsgrade zur Beeinflussung des Filterverhaltens. Zum Einen kann tiber die
Wahl von Groéfie und Position der Apertur der Koppelfaktor k verdndert werden, zum
Anderen kann tiber die Wahl der Resonatorhéhe Einfluss auf die Giite genommen
werden. Jedoch hat auch die erh6hte Abstrahlung bei groBlerer Resonatorhohe H
Auswirkungen auf die Einfiigeddmpfung.

Abbildung 4.4 zeigt ein dreipoliges Filter mit Aperturkopplung. Die Aperturfenster
sind hierbei blau dargestellt, die Metallisierung braun. An den beiden dufleren Re-
sonatoren ist das Metallpad fiir die Ankopplung sichtbar, sowie der lumped Port von
CST.

Filter aus aperturgekoppelten Resonatoren sind seit vielen Jahren im Einsatz. Die
Zusammenhéange zwischen Aperturfenster und Koppelfaktor sind daher schon aus-
giebigst betrachtet worden und somit hinreichend bekannt. Aus diesem Grund sind
exaktere Untersuchungen betreffend einzelner physikalischer Effekte in der vorlie-

genden Arbeit der Einfachheit wegen nur anhand von ligamentgekoppelten Filtern
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Abbildung 4.4: Dreipolfilter in Komplettansicht und mit ausgeblendeter Keramik

beschrieben. Die Zusammenhénge lassen sich aber analog auf aperturgekoppelte Fil-

ter iibertragen.

4.2 Ligamentgekoppelte Koaxialresonatoren

Eine vollig neuartige Technologie zur Verkopplung einzelner Resonatoren ist der Ein-
satz von frontseitigen Metallstrukturen, welche als Koppelstege (sog. Ligamente)
eine kapazitive Uberkopplung zwischen zwei benachbarten Resonatoren schaffen.
Hierzu wird jeder Innenleiter mit einem quadratischen Pad versehen, an welches
das Ligament herangefiihrt wird. Zwischen Pad und Ligament bleibt ein Freiraum,
sodass sich auf beiden Seiten der Koppelstruktur eine Kapazitéit auf den Innenleiter
ergibt. Die Starke der Ankopplung wird tiber die Grolen Stegbreite b und Abstand d

bestimmt. Die hier auftretende Kopplung kann als vorwiegend kapazitiv angesehen
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werden. Die induktive Komponente spielt hier aufgrund der Position der Koppel-
anordnung (welche sich ja quasi auf Hohe des Speisepunktes der Leitung befindet)
nahezu keine Rolle. Lediglich die Eigeninduktivitat des Ligaments steuert hier einen
induktiven Anteil bei.

Der Vorteil dieser Methode liegt darin, dass dem Einzelresonator kein Metall ent-
nommen werden muss. Die Giite wird also nicht negativ beeintrichtigt, es ergibt
sich blof3 eine kleine Verkiirzungskapazitat. Dem kann aber durch die Wahl eines
entsprechend kiirzeren Resonators entgegengewirkt werden. Je grofier die fiir die Li-
gamente metallisierte Fléche, desto stiarker wirken sie auch auf die Mittenfrequenz
ein. Zu unterscheiden sind zwei Ligament-Designs, ndmlich die Typen H und R.
Der Typ H ist eine Variante mit minimaler Flache. Hierbei handelt es sich um einen
Steg von einem Resonator zum anderen, mit quer dazu angeordneten Elementen
nahe den Innenleitern (siehe Abbildung 4.6). Da die Geometrie an den lateinischen
GroBbuchstaben “H” erinnert, wird diese Anordnung Typ H genannt.

Weniger minimalistisch, daftir aber wesentlich einfacher zu realisieren, ist der in
Abbildung 4.5 gezeigte Typ R (rechteckig, engl. rectangular). Im Prinzip handelt es
sich um einen einfachen, rechteckigen Koppelsteg konstanter Breite (Ligamentbreite

b).

Abbildung 4.5: Zweipolfilter mit Kopplung iiber Typ R Ligament

Um einen Masseschluss zu vermeiden, muss die Auflenmetallisierung rund um das
Ligament ausgespart werden. Dies ist in Abbildung 4.6 im unteren Bereich gut zu

erkennen.
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Abbildung 4.6: Dreipolfilter mit Typ H Ligamenten zur Verkopplung

4.2.1 Einfluss von Ligamentbreite und Distanz

Um mehrere Resonatoren miteinander iiber Ligamente zu einem Filter zu ver-
koppeln bedarf es genauer Kenntnis tiber den Einfluss der Ligamentanordnung auf
die Kopplung. Im Wesentlichen kann iiber die Wahl der Ligamentbreite b, sowie
des Abstandes von Ligament zu Innenleiter, die Koppelkapazitat verdndert wer-
den. Hierbei zeigen sich weitestgehend gewisse Linearitdten betreffend der einzelnen
Abhéngigkeiten. Die Ergebnisse der Simulationen finden sich in Tabelle 4.1. Die
Abbildungen 4.7, 4.8 sowie 4.9 stellen die grafische Aufbereitung der Ergebnisse aus
der Tabelle dar. Beschrieben wird hier ein Zweipolfilter mit einer Resonatorhohe von
12 mm sowie eine Resonatorldnge von 8,4 mm.

Deutlich zu erkennen ist, dass die einzelnen Funktionen nahezu Geraden darstel-

len. Dies ist ein Hinweis auf eine lineare Abhéingigkeit von b. Uber eine Variation
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Ligament | d [mm]| | b [mm] | fo [MHz| | Af, [MHz] k
0,5 4 1851 97 1 0,052418

Typ H 0,5 3 1861 78 | 0,041913
0,5 2 1872 o8 | 0,030983

0,5 1 1884 40 | 0,021231

1 4 1794 182 | 0,101499

Typ H 1 3 1814 145 | 0,079956
1 2 1834 106 | 0,057797

1 1 1858 70 | 0,037675

1 4 1845 72 | 0,039024

Typ R 1 3 1855 64 | 0,034501
1 2 1866 54 | 0,028939

1 1 1880 40 | 0,021277

Tabelle 4.1: Einfluss von Ligamentabstand d und Ligamentbreite b

von d wird die Gerade lediglich parallelverschoben.

Fiir das Filterdesign ist es wichtig den nétigen Koppelfaktor zu kennen und somit
durch geeignete Wahl der Geometrie die richtige Koppelkapazitét zu realisieren. Es
muss gelten, dass die Koppelkapazitat C15 zwischen zwei Resonatoren proportional
der Gesamtkapazitat C des Resonators ist, also Cjo o< C'. Diese Gesamtkapazitat C
setzt sich — wie in Abbildung 4.10 dargestellt — zusammen aus der Shuntkapazitat C
und der Streukapazitit C,, dh. Cis < Cy + C,.

Die rechnerische Ermittlung der Streukapazitit ist &uflerst schwierig. Die einzige
praktikable Losung ist die Bestimmung von C, mittels eines Leitungsnetzwerkana-
lyseprogrammes wie LENA o.4. Das Programm LENA liefert als Ergebnis einen
Streukapazititsbelag C!,, welcher mit dem Umfang multipliziert werden muss um die
Streukapazitit eines koaxialen Gebildes zu erhalten. Die Simulation ist jedoch fiir
kreisrunde Querschnitte. Es kann aber durch den Korrekturfaktor x = 1,0787 eine
recht gute Néherungslosung fiir Resonatoren mit quadratischem Auflenleiterquer-

schnitt approximiert werden.
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Abbildung 4.7: Einfluss der Ligamentbreite b sowie der Ligamentdistanz d auf Af
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Abbildung 4.8: Einfluss der Ligamentbreite b sowie der Ligamentdistanz d auf fy
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Abbildung 4.9: Einfluss der Ligamentbreite b sowie der Ligamentdistanz d auf k
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Abbildung 4.10: ESB eines DR mit Shuntkapazitit Cy und Streukapazitiat C,

e (4.1)
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Der Streukapazitétsbelag ist einzig vom Verhéltnis % abhéngig, die Streukapazitéit

selber steigt dann mit dem Umfang des Auflenleiters.

63



Kopplung mehrerer Resonatoren

4.2.2 Einfluss der Abstrahlung von Filterelementen

Bereits in Abschnitt 3.4 wurde das Strahlungsverhalten koaxialer Einzelresona-
toren untersucht und beschrieben. Diese Strahlungseffekte zeigen auch Einfluss auf
das gesamte Filter. Zum Einen wirkt sich die Abstrahlung auf die realisierbare Ge-
samtgiite aus, zum Anderen steigt aber auch die Einfiigeddmpfung. Im Folgenden sei
der Einfluss der Abstrahlung auf ein ligamentgekoppeltes Zweipolfilter (d = 1mm,
b = 1,5mm) betrachtet. Es zeigt sich aus Tabelle 4.2, dass bei steigender Resona-
torhohe die Einfiigedampfung kleiner wird. Gleichzeitig wirkt sich die Abstrahlung
aber starker aus. Dies lasst sich daran erkennen, dass der Unterschied der maxima-
len Einfigedampfungen bei H = 12mm ca. 24% ist, wahrend er bei H = 20mm
bereits fast 60 % betragt.

Boundaries | H [mm] | fy [GHZ] k | Afp [MHz] || a, [dB] | a. [dB]
12 1,843 | 0,02448 33,60 -0,31 -0,58

14 1,820 | 0,03187 36,10 -0,31 | -0,47

electric 16 1,794 | 0,03968 55,00 -0,17 -0,36
18 1,780 | 0,05246 72,20 -0,12 -0,22

20 1,753 | 0,06531 96,20 -0,07 -0,20

12] 1,848 ] 0,02522 32.80 | -0,64| -0,76

14| 1,828 | 0,03227 4120 | -044] -0,56

open 16| 1,806 | 0,04220 5140 | 021 | -0,51
18] 1,795 | 0,05639 7330 | -017 | -0,49

20| 1,772 | 0,07449 106,90 | -0,09 | -048

Tabelle 4.2: Anderung der Dampfung bei verschiedener Resonatorhohe
Daraus wird deutlich, dass zur Erreichung steiler Filterflanken (iiber hohe Giiten),

sowie zur Realisierung geringer Einfiigeddmpfungen, zumindest in einem gewissen

Umfang iiber Schirmungsmafinahmen nachgedacht werden sollte.
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5 Filterdesign

Im Zuge dieses Kapitels geschieht eine Erlauterung des Designprozesses von mehr-
kreisigen Kopplungsbandfiltern auf MWK-Basis. Das Hauptaugenmerk liegt hierbei
auf der Technologie der ligamentgekoppelten Filter.

5.1 Strategie und Systematik

Beim Design von Filtern kann im Vorfeld die Resonanzfrequenz der einzelnen Reso-
natoren berechnet und auch der benotigte Koppelfaktor der einzelnen Kopplungen
gut abgeschétzt werden. Eine Simulation unter alleiniger Berticksichtigung dieser
Werte wird jedoch kein brauchbares Ergebnis liefern, da das Filter im Regelfall
keine Anpassung erfahren wird. Anpassung ist aber notwendig, um die Filterperfor-
manz evaluieren zu kénnen. Zur moglichst effizienten Generation eines brauchbaren
Ergebnisses ist ein iterativer Entwicklungsprozess von Noten. Dieser sieht vor, dass
das Filter im ersten Schritt simuliert und danach extern angepasst wird, um die vor-
liegende Filtercharakteristik untersuchen zu kénnen. Aus diesen Ergebnissen heraus
kann das Design gedndert und der Prozess wiederholt werden.

Konkret bedeutet dies, dass das Filter in CST simuliert wird, anschlieend lassen
sich die S-Parameter als sog. Touchstone-File exportieren und in Microwave Office
einfiigen. Dort kann der Touchstone als Subcircuit integriert und mit einer externen
Beschaltung versehen werden (siehe Abbildung 5.2). Im einfachsten Fall wird hiermit
nur die Portimpedanz durch Variation von Z und C am Port angepasst. Fiir mehrpo-
lige Filter kann sich dieser Abstimmvorgang jedoch duflerst schwierig gestalten. Hier
ist es oftmals erforderlich jeden einzelnen Resonator zu korrigieren. Diese Notwen-
digkeit ergibt sich, da der DR durch die Kopplung frequenzméafig verschoben wird,

also seine reale Resonanzfrequenz von der vorher errechneten ein wenig abweicht.
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Durch eine Korrektur mithilfe sog. Tuningports (wie in Abbildung 5.1 gezeigt) kann
dieser Versatz korrigiert werden, wodurch ein Abstimmen des Filters iiberhaupt erst
moglich wird. Spater muss natiirlich im Design des Filters selbst tiber eine entspre-
chend angepasste Lange darauf Riicksicht genommen werden. Leider lasst sich dieser
jedoch nicht vollstandig tiber ein sauberes Design 16sen, sodass beim fertigen Filter-
bauteil ein Feintuning durch mechanisches Bearbeiten von Verkiirzungskapazitéaten
nicht ausbleiben kann. Auch Fertigungstoleranzen kénnen hierdurch korrigiert wer-

den.

Abbildung 5.1: Sechspolfilter mit Tuningport bei jedem Resonator

Mehrkreisige Filter mit mehreren Tuning-Ports miissen zur Abstimmung in MWO
auch entsprechend beschalten werden. Abbildung 5.2 auf Seite 67 zeigt den Subcir-
cuit eines Sechspolfilters mit sechs Tuningports, welcher als Datenbasis mit einem
S6P-Touchstone der S-Parameter aus der CST-Simulation befiillt wurde. Die Ab-
stimmarbeit selbst erfordert ein wenig Geduld. In Abbildung 5.3 sind die Parameter
S11 und Sy, des Sechspolfilters dargestellt. Durch vorsichtiges Andern der Kapazi-
tdaten lassen sich alle Resonatoren einpassen. Da das Filter im Hinblick auf die Geo-
metrie (Verkiirzung der Resonatoren, Ligamentbreite) symmetrisch aufgebaut ist,
erfolgt die Abstimmung der Resonatoren paarweise. Es sind also fiir ein Sechspolfil-
ter nur drei variable Kapazititen erforderlich.

Die Anpassung erfolgt gemafl der Filterspezifikation iiber den maximal zuldssigen

Ripple a,,. Kriterium ist hierbei laut Formel 5.1 der Parameter Si;.
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Abbildung 5.2: Schematic fiir einen S6P-Touchstone in MWO

aym = 10 - log (1 - Sfl) (5.1)
2 511 [dB]
Si;=10"10 (5.2)

Im Anschluss kénnen die Ergebnisse mit den aus HFMS ermittelten Parametern
(siche Abbildung 5.4) verglichen werden. Wie hier auffallt, werden sich die zwei Kur-
ven (aus MWO und HFMS) nie genau decken, da die Daten von MWO einer realen
Simulation entspringen und somit — im Gegensatz zu HFMS — auch parasitiare Effek-
te mitberticksichtigen. In Abbildung 5.3 sind zwei Notches — jeweils links und rechts
vom Passband — zu erkennen. Diese werden durch eine parasitére (kapazitive) Uber-
kopplung zwischen den beiden Ports (also eine direkte Kopplung zwischen Ein- und
Ausgang) hervorgerufen. Ein anderer Effekt kénnte hier beispielsweise ein Peak links

vom Passband sein. Dieser entsteht in der Regel durch eine parasitare Induktivitat
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Abbildung 5.3: S-Parameter beim Tuningvorgang eines Sechspolfilters
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Abbildung 5.4: Idealer Tschebyscheff-Verlauf fiir ein Sechspolfilter
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gegen Ground.
Wenn der Peak und die beiden Notches zugleich auftreten, so handelt es sich meist
um einen parasitaren LC-Schwingkreis zwischen den beiden Ports 1 und 2, also einer

kapazitiv-induktiven Uberkopplung vom Eingang zum Ausgang [19].

5.2 Ligamentgekoppeltes Sechspolfilter

Eine lineare Anordnung aller Resonatoren (wie in Abbildung 5.1 dargestellt) ist zwar
mechanisch einfach zu realisieren, schafft aber Nachteile betreffend der Stabilitdt und
Raumausnutzung. Weiters sind Kreuzkopplungen zum Generieren von Notches nur
schwer realisierbar. Daher bietet sich speziell fir Filter mit einer geraden Anzahl
an Polen eine Anordnung der Resonatoren tibereinander an. Abbildung 5.5 zeigt ein
Sechspolfilter mit einer zweireihigen Positionierung der DRs. Kreuzkopplungen 1-6
und 2-5 lassen sich hier sehr simpel durch einfaches Einfiigen zusétzlicher Ligamente
erwirken. Die dadurch gewonnene Flexibilitat kann als Hauptvorteil dieses Filtertyps
angesehen werden. Auch die optimale rdumliche Ausnutzung spricht fiir das Design.

Bedingt durch die postulierte Eigenschaft der Symmetrie besitzt die Lange zweier
Resonatorpaare (also jeweils 1-6, 2-5, 3-4) den selben Wert. Weiters ist dadurch
auch die Ligamentgeometrie der ersten zwei Resonatorpaare (1-6 und 2-5) die selbe.
Dies bedeutet, dass jeweils die Resonatoren 1 und 6 sowie 2 und 5 baugleich sind,
wahrend lediglich Nummer 3 und 4 spiegelverkehrt aufgebaut sein miissen. Infolge

dessen konnen die Fertigungskosten geringer gehalten werden.

5.3 Vorkehrungen zur Schirmung

Aufgrund der Erkenntnisse aus Abschnitt 3.4 sind Uberlegungen hinsichtlich ei-
ner Abschirmung der Filterbauteile zu einem unabwendbaren Erfordernis gewor-
den. Durch eine geeignete Schirmungsmafinahme sollte die Abstrahlung vermindert
und somit die Einfiigeddmpfung hinreichend klein werden. Es gilt jedoch, den da-
durch entstehenden zusatzlichen Aufwand moglichst gering zu halten, um Kosten

im Bereich der Fertigung zu sparen. Es sind dies nicht nur zusitzlich anfallende
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Abbildung 5.5: Ligamentgekoppeltes Sechspolfilter

Materialkosten fiir die Schirmbleche, sondern auch die Kosten fur den Aufwand der
Assemblierung. Der Aufwand fiir die Fertigung muss so klein als moglich gehalten
werden. Hierbei ist besonders darauf zu achten, dass sich der Prozess weitestgehend
automatisieren lésst, also eine maschinelle Fertigung bestmoglich realisierbar ist,
sodass der Anteil an manuellen Arbeiten (Handbestiickung, etc.) auf ein Minimum
reduziert werden kann.

Zu hohe Fertigungskosten oder schwer realisierbare mechanische Konstrukte konn-
ten den Erfolg des Produktes in Frage stellen und ggf. sogar eine Serienproduktion
verhindern. Daher sind solch komplexe Losungen maximal fiir Prototypen zulés-
sig, aber auch hier als sehr fragwiirdig anzusehen. Aus diesem Grund sind in den

Resonator integrierte Losungen anzustreben.
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5.3.1 Schirmung durch aufgebrachte Metallstrukturen

Da die Abstrahlung nur im Bereich der offenen Seite eines Resonators erfolgen
kann, gentigt unter Umsténden ein Schirm im Bereich der Vorderseite. Um die Kos-
ten fiir ein externes Schirmblech und die Problematik der Montage zu umgehen, wére

eine auf dem Resonator aufgebrachte Metallfliche ein denkbarer Losungsansatz.

Schirmung durch freigestellte Metallflache

Der Schirmungseffekt einer metallischen Struktur ohne definiertes Potential ist zwar
nicht sichergestellt, jedoch soll dies fur folgende Analyse nicht vorrangig sein.

Zur Erkundung des Einflusses der Metallfliche auf die Performanz eines Filters
wird die Betrachtung an einem Einzelresonator durchgefiihrt. Abbildung 5.6 zeigt
die Anordnung als CST-Modell. Das Schirmpad ist hierbei rund um den Innenleiter

angeordnet und beriihrt den Auflenmantel nicht.

\

Abbildung 5.6: Resonator mit metallisierter Flache zur Schirmung

Eine Simulation mit verschiedenen Distanzen zwischen Pad und Innenleiter sowie
Pad und Mantel zeigt qualitativ immer das selbe Ergebnis. Wie aus dem Plot in
Abbildung 5.7 ersichtlich, pragt sich rechts vom Resonanzpeak stets eine zweiter,

parasitarer Peak aus.
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Abbildung 5.7: Sy;-Parameter der Anordnung aus Abbildung 5.6

Dieser zweite Peak deutet auf eine zusétzliche Resonanzerscheinung hin. Bei na-
herer Betrachtung wird auch klar, wo diese ungewollte Resonanz herriihrt. Es bildet
sich durch das Pad ein zweiter Schwingkreis, welcher parallel zum Resonator liegt.
Die Koppelkapazitat zwischen Pad und Innenleiter bzw. Pad und Mantel sowie die
Eigeninduktivitat vom Pad stellen ein C-L-C-Glied dar, also ein parallel zum Re-
sonator liegendes, induktiv-kapazitives (und somit schwingfahiges) Gebilde. Dieser
Effekt lasst sich durch Nachbildung des ESB mittels Microwave Office verifizieren.
Aufgrund dieser Ergebnisse am Einzelresonator kann eine Betrachtung des Losungs-

ansatzes am Zweipolfilter als hinféllig erachtet werden.

Schirmung durch Masseflache

Da vorangestellte Untersuchung zu dem Ergebnis kommt, dass eine Metallfliche
ohne definiertes Potential problematisch sein kann, ist ein Versuch mit einer galva-
nisch verbundenen Abschirmung der néchste logische Schritt. Es bietet sich an, den

Auflenmantel mit dieser Flache leitfahig zu verbinden, um somit den Schirm poten-
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tialméBig auf Masse zu halten. Dadurch wird der Keramikkorpus des Resonators auf
der Vorderseite geschlossen, wodurch sich die wirksame Flache der Abstrahlung ver-
mindert. Innenleiter und Anschlusspads als aktive Elemente werden dadurch nicht
an der Abstrahlung gehindert. Daraus lasst sich schlussfolgern, dass durch diese
Mafinahme keine vollstindige Schirmung erreicht werden kann. Unter Umsténden
lasst sich dadurch aber die Abstrahlung so weit reduzieren, dass die Einfiigeddamp-
fung klein genug bleibt.
Es gilt also, die aktiven Elemente klein zu halten (also auch das Pad am Innenleiter
nicht groBer als zwingend Notwendig auszugestalten), und mit einer Masseflache die
Vorderseite weitestgehend zu schlieflen. Allerdings wirkt die Schirmflache als Ver-
kiirzungskapazitat, wodurch eine Korrektur der Resonatorlange erforderlich wird.
Hierbei sind aber noch weitere Effekte zu erwarten. Einerseits muss die Vorderseite
des Resonators nahezu vollstdndig geschlossen werden, andererseits wird aber der
Innenleiter bei zu geringem Abstand zum Schirm eine starke Kopplung gegen Masse
erfahren, was sich negativ auf die Filtercharakteristik auswirkt.
Nachdem sich am Einzelresonator die prinzipielle Funktion dieser Anordnung gut
verifizieren lasst, eignet sich fiir Untersuchungen hinsichtlich dieser Erscheinungen
aufgrund der Einfachheit ein Zweipolfilter am besten. Bei gewahlter Geometrie han-
delt es sich um ein (in Abbildung 5.8 dargestelltes) ligamentgekoppeltes Filter mit
einem Typ R Koppelsteg der Ligamentbreite b = 2mm und einem Ligamentab-
stand d = 1 mm, bei einer variablen Resonatorlinge I. Der Parameter p bezeichnet
hierbei den Abstand vom Schirm zu den aktiven Elementen Innenleiter und Liga-
ment. Durch einen Vergleich der Filterparameter aus der Simulation mit dem idealen
Tschebyscheff-Bandpass aus HEMS lasst sich die dquivalente Giite (Q ermitteln.
Die zusammengefassten Ergebnisse in Tabelle 5.1 verdeutlichen, dass sich die Re-
sonatorgiite nur unwesentlich in Abhéangigkeit der Schirmgeometrie &ndert. Die Ab-

strahlung lésst sich hiermit also nur geringfiigig verkleinern.
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Abbildung 5.8: Zweipolfilter mit metallisierter Vorderseite zur Schirmung

H [mm] | p [mm] |1 [mm| | fo [GHz] | Afp [MHz] | a, [dB] | Q
08| 564| 1915 13,70 | -0,66 | 1150

1| 591 1,022 17,30 | -0,51 | 1250

16 15| 646 1,929 2570 | -0,34 | 1200
2 7,03 1,899 32,40 | -0,27 | 1200

30 7,56 1,908 44,70 | -0,25 | 1000

08| 4,72 1,887 12,50 | -0,87 | 1000

1] 4,99 1,899 16,30 | -0,57 | 1150

20 15| 550 1,032 27,60 | -0,32 | 1150
2| 593 1,950 40,00 | -0,29 | 900

3] 6,61 1,972 66,70 | -0,25 | 900

Tabelle 5.1: Einfluss verschiedener Schirmflachen

5.3.2 Resiimee der Analysen zur Schirmung

Um niedrige Einfiige- und Verlustddmpfungen erreichen zu kénnen, ist eine Schir-

mung der Filterelemente unabdingbar. Speziell bei Filtern hoherer Ordnung wird
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die Bedeutung dieser Problematik deutlich sichtbar. Eine einfache und kostengtins-
tige Losung fiir diese Aufgabenstellung scheint die Schirmung mittels integrierter
Metallflichen auf der Resonatorvorderseite, um somit die Abstrahlung zumindest
teilweise reduzieren zu konnen.

Diese Metallpads bringen aber weitere Probleme mit sich. Konkret sind das Effek-
te, die sich aufgrund von parasitdren Kopplungen ergeben. Pads ohne definiertes
Potential (sog. floating Pads) kénnen sich als zusétzlicher Schwingkreis zum Reso-
nator hinzuaddieren und somit weitere Resonanzpeaks hervorrufen. Werden diese
Pads auf ein definiertes Potential (z.B. Masse) gelegt, so koppelt der Innenleiter
aufgrund seiner rdumlichen Ndhe zum Pad stiarker auf Masse, was die Anpassung
beeinflusst. Der Effekt der kapazitiven Verkiirzung durch die Metallflache lasst sich
durch geschickte Wahl der Resonatorlange gut kompensieren. Anhand der vorliegen-
den Ergebnisse kann also der Schluss gezogen werden, dass metallische Strukturen
auf der Resonatorvorderseite zur Schirmung nur bedingt geeignet erscheinen und
somit keine Endlosung fiir die Problematik darstellen. Eine Realisierung der Ab-

schirmung mittels zusatzlicher Schirmbleche scheint unumgénglich.
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6 Prototypenbau

Die Ergebnisse aus Simulation und Rechnung lassen sich nur durch entsprechen-
de Prototypen verifizieren. Nachstehend finden sich beispielhaft zwei physikalisch

realisierte Filter mit Ligamentkopplung.

6.1 Ligamentgekoppeltes Zweipolfilter

Eine maBgebliche Thematik fiir den Einsatz von Filterelementen sind Temperatur-
wechseltests. Speziell in Basisstationen ist die Schwankungsbreite der Temperatur
betrachtlich. Nicht nur die hohen Aufientemperaturen im Sommer (verstirkt durch
die direkte Sonneneinstrahlung) sowie die tiefen Temperaturen im Winter, sondern
auch Schwankungen der Betriebstemperatur durch Beaufschlagung mit unterschied-
lichen Leistungen wie auch zeitweises Abschalten einzelner PAs fithren zu einer ste-
tigen Variation der Temperatur. Dies kann bei festmontierten, auf eine Printplat-
te aufgeloteten Filtern zu Problemen fiihren, da die Filterkeramik einen anderen
thermischen Ausdehnungskoeffizienten aufweist als die Leiterplatte. Es kommt zu
mechanischen Spannungen zwischen den beiden Teilen, wodurch die Lotstellen auf
Dauer brechen und Kontaktfehler entstehen konnen. Geometrisch kleine Filter sind
von dieser Problematik weniger stark betroffen, da sich deren Ausdehnung in Gren-
zen hélt. Bei grofien Filtern konnte dies allerdings ein Handicap darstellen. Daher
missen Losungen geschaffen werden, die eine flexible mechanische Verbindung zwi-
schen Printed Circuit Board (PCB) und Filter erméglichen.

Eine denkbare Variante waren bedrahtete Filter, also Filter mit Anschlusspins zur
Montage auf einem Print. Die Ausfithrung kann dann entweder einem PTH-Bauteil
(Pin Through Hole: Pin wird durch die Leiterplatte durchgesteckt und auf der Riick-

seite verlotet) entsprechen oder ein Bauelement in SMT (Surface Mount Technology:
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Pin wird auf der Bauteilseite des PCB verlotet, sog. Surface Mounted Devices, kurz:
SMD) sein. Die Pins gleichen dann die unterschiedliche Ausdehnung von PCB und
Filter aus.

Wie bereits aus den Voruntersuchungen bekannt ist, muss eine ausreichende Schir-
mung fiir die Filterelemente gegeben sein. Ein einfacher Ansatz hierzu ist die Mon-
tage eines Schirmblechs in geringem Abstand zur Resonatorvorderseite. Die ma-
terialsparendste Variante stellt eine gleichzeitige Verwendung des Trégerprints als
elektrische An- und Auskopplung sowie als Schirmung dar. Hierzu bietet es sich an,
die Anschlusspins des Filters gleich in die Vorderseite zu integrieren, sodass sich eine

Kombination aus Tragerprint und Schirm ergibt.

Abbildung 6.1: Strukturen in der Keramik eines bedrahteten Zweipolfilters

Die hierzu nétigen Strukturen (Pads und Ligamente sowie Bohrungen) werden
in die Keramik mit einer bestimmten Strukturtiefe eingebracht (dargestellt in Ab-
bildung 6.1). Nach dem Galvanisieren kann die Vorderseite abgeschliffen werden,
wodurch das Metall nur mehr in den dafiir vorgesehenen Vertiefungen stehen bleibt.
Die Anschlusspins miissen dann in die entsprechenden Locher eingelotet werden.
Das so entstandene Filterbauteil (dargestellt in Abbildung 6.2) kann anschlieBend
auf eine Leiterplatte aufgelotet werden (siche Abbildung 6.3).
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Abbildung 6.2: 3D-Modell eines bedrahteten Zweipolfilters

Abbildung 6.3: Darstellung eines bedrahteten Zweipolfilters auf einem PCB

6.1.1 Messungen am Zweipol-Prototyp

Uber zwei SMA-Buchsen (Sub-Miniature-A) sind die S-Parameter des Filterproto-
typs sehr gut einer Messung mittels Netzwerkanalysator zugéanglich. Eine Anpassung
kann tber die Portimpedanz des NWAs erfolgen. Die Messergebnisse im Plot von
Abbildung 6.5 sind bereits um die Verluste des PCB bereinigt, sodass es sich um die
reinen Filterparameter des Prototypen aus Abbildung 6.4 handelt. Die Resonator-
hohe betragt H = 12 mm, die relative Permittivitat der verwendeten Keramik liegt
bei e, = 21.
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Abbildung 6.4: Aufgeloteter Zweipol-Prototyp
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Abbildung 6.5: S-Parameter-Plot des bedrahteten Zweipol-Prototypen

Die aus der Messung hervorgehenden Werte decken sich weitestgehend mit den Er-

gebnissen der Simulation.
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6.1.2 Schirmungsmaoglichkeit

Durch die Schirmungsmafinahme mittels PCB kann bereits eine Steigerung der
Giite und somit in weiterer Folge eine bessere Einfiigedampfung erzielt werden.
Durch das zuséatzliche Applizieren einer Abschirmung in Form eines Schirmblechs zur
Abdeckung des vorhandenen Luftspalts zwischen PCB und Filter (sieche Abbildung

6.6) lasst sich eine weitere Verbesserung erreichen.

Abbildung 6.6: Zweipolfilter mit Schirmblech

In Tabelle 6.1 ist beispielhaft dargelegt, wie sich Giite und Dampfung bei Verwen-
dung unterschiedlicher Schirmungsmafinahmen an vorliegender Geometrie verhélt.
Es handelt sich hierbei um Resonatoren der Héhe H = 16 mm sowie der Lange
[ = 12,65 mm mit einer relativen Permittivitit der Keramik von ¢, = 7,5. Der

Abstand zwischen Filter und Print betragt 3 mm.

Beschreibung || fo [GHz] | Afp [MHz] | a, [dB] | a. [dB] Q

ohne PCB 1,997 4590 | -0,35| -0,45| 680

mit PCB 1,948 20,50 | -0,55 | -0,77 | 900

mit PCB und Schirmung 1,953 20,80 -0,50 -0,64 | 1070

Tabelle 6.1: Démpfung und Giite bei unterschiedlicher Schirmung
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Aufgrund der Daten aus der Simulation mit CST kann unter Zuhilfenahme von
HFMS aus dem optimalen Tschebyscheff-Tiefpass die aquivalente Giite Q ermittelt
werden. Wird das Filter ohne PCB betrieben, so ergibt sich eine hohere Mittenfre-
quenz fy sowie auch eine groflere Durchlass-Bandbreite A fp. Daher liegen auch die
Werte fiir die Dampfungen niedriger. Die aquivalente Giite Q ist aber mit den Wer-
ten der anderen Simulation vergleichbar. Hier ist deutlich erkennbar, dass bereits
der Einsatz eines PCBs Erfolge bringt. Durch das zusatzliche Schirmblech lasst sich
die Giite um weitere 15 % steigern. Da die beiden Filter (Zweipol auf PCB mit/ohne
Schirmblech) nahezu die gleiche Bandbreite besitzen, kann hier auch ein Vergleich
der Einfiigedampfungen vollzogen werden. Daraus ist klar erkennbar, dass durch die
Schirmungsmafinahme ein besseres Dampfungsverhalten erzielt werden kann. Aus
diesem Grund ware solcherlei Anordnung eine denkbare Losung fiir die vorhandene
Problematik.

Unter Umstanden kénnte durch die Verwendung eines Schirms wie in Abbildung 6.6
auf Seite 80 sogar auf den Einsatz der auflenliegenden Bauteilpins verzichtet wer-
den, sofern das Schirmblech fiir ausreichende mechanische Festigkeit sorgt. Lediglich
die zwei I/O-Pins im Inneren sind unabdingbar. Hierbei gilt es jedoch noch zu eva-
luieren, inwiefern ein ausreichender Warmeeintrag zur Verlotbarkeit der 1/O-Pins
mittels Reflow-Prozess gewahrleistet ist, zumal sowohl Filter als auch Abschirmung
eine thermische Isolierung darstellen. Ebenso konnte ein vollflachiges Verloten des
Schirms negativen Einfluss auf die Resultate diverser Temperaturwechseltests ha-

ben.

6.2 Ligamentgekoppeltes Sechspolfilter

Da das in Abschnitt 5.2 behandelte Sechspolfilter in der Simulation eine recht
brauchbare Performanz aufweist, bietet sich der Bau eines Prototyps nach Vorla-
ge von Abbildung 5.5 auf Seite 70 an. Der Einfachheit wegen ist dieses Filter mit
Ankoppelpads in der Auflenmetallisierung versehen und starr auf den Print aufge-
l16tet. Aus dem Grund eignet sich das Filter in dieser Form nicht fiir einen Einsatz

im Feld, leistet aber als Prototyp fiir messtechnische Zwecke sehr gute Dienste. Ab-
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bildung 6.7 zeigt den Prototyp aufgebaut aus sechs dielektrischen Resonatoren mit
einer Resonatorhohe von H = 12mm. Die relative Permittivitat der Keramik be-

tragt e, = 21.

Abbildung 6.7: Prototyp eines ligamentgekoppelten Sechspolfilters

6.2.1 Messungen am Sechspol-Prototyp

In Abbildung 6.8 sind die S-Parameter des Prototypen dargestellt. Hierbei handelt
es sich um eine Messung ohne jegliche vorhergehende Tuning-Mafinahmen. Die etwas
zu starke I/O-Kopplung ist auf das Prototypendesign zurtickzufithren, welches noch
Tuningmoglichkeiten offen halten sollte. Die Einfiigedampfung von ca. 1 dB lasst auf
einen Q-Wert von in etwa 1000 Giitepunkten riickschlieSen. Im S,i-Parameter ist
links vom Passband ein parasitarer Notch feststellbar. Dieser ist auf eine suboptimale
Masseverbindung im Laboraufbau zuriickzufiihren.

Aus dem Plot der S-Parameter in Abbildung 6.8 ist erkennbar, dass dieses Design
gute Chancen auf eine Realisierung besitzt. Bereits ohne jegliche Tuning-Mafinahmen
oder sonstige Hardware-Eingriffe lisst sich das Filter durch alleinige Anderung der

Portimpedanz des Netzwerkanalysators.
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Abbildung 6.8: S-Parameter-Plot des Sechspol-Prototypen

Da diese Art der Anordnung der Resonatoren (zweireihig tibereinander) keine prak-
tische Anwendung findet, sondern lediglich fiir experimentelle Prototypen dienlich
ist, gibt es hier keine weiteren Uberlegungen hinsichtlich einer Méglichkeit zur Schir-

mung des Filters.
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7 Zusammenfassung und Ausblick

Derzeit sind nur relativ kleine Bauformen keramischer Filter in Verwendung, was
lediglich geringe Giiten zuldsst. Um den Anforderungen hinsichtlich der Einflige-
ddmpfung fiir moderne Filter im mittleren Leistungsbereich (sog. Midpower-Filter)
gerecht zu werden, sind jedoch hohere Giiten notwendig. Dies ldsst sich im Allge-
meinen nur durch geometrisch groflere Resonatoren erreichen. Bei Filtern groflerer
Bauform treten Effekte zu Tage, welche bei kleinen Filtern bisher vernachlassigt
werden konnten.

Die Giite eines Resonators ist abhéngig von den einzelnen Giiten seiner Kompo-

nenten, also der Keramik sowie der Metallisierung. Fir niedrige Resonatoren gilt,
dass die Giite wesentlich durch die Leitungsgiite beschrankt ist. Fiir groflere Reso-
natoren stellt die Kurzschlussseite das beschrankende Element dar, wéihrend tiber
einer Hohe von 10 mm die Abstrahlung immer starker einwirkt.
Hohe Giiten sind mit dielektrischen Resonatoren aber nur realisierbar, wenn auch
die geometrischen Abmessungen hinreichend grof sind. Dabei ist die Grole des Re-
sonators hinsichtlich seiner Hohe aber einer Grenze unterworfen. Wird die Hohe zu
grof, so wandert der erste Quermode in das Nutzfrequenzband hinein und das Filter
wird unbrauchbar.

Die erreichbare Giite ist also nach oben hin beschrankt durch die maximal rea-
lisierbaren Einzelgiiten sowie durch auftretende parasitére Effekte. Auch durch das
Einbringen von Aperturen und Koppelpads in das Metall wird die Giite negativ be-
einflusst. Eine wesentliche Rolle spielt hierbei der Effekt der Abstrahlung. Im Zuge
dieser Arbeit konnte gezeigt werden, dass es sich bei dem Giiteverlust zwischen open
und electric Boundaries tatsidchlich um Strahlungsverluste des Resonators handelt.
Diese Abstrahlung wird bei groflerer Resonatorhéhe geometrisch bedingt gréfler, was

einen hoheren Giiteverlust bei steigender Resonatorhohe bedingt. Die Abstrahlung
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wirkt sich also stark auf die realisierbare Gesamtgiite aus. In weiterer Folge steigt

dadurch die Einfiigeddmpfung des Filterelements an.

Eine Erhohung der Giite durch Steigerung der Resonatorhohe lédsst sich — wie be-
reits bekannt war — nicht beliebig fortsetzen. Die limitierende Grofle ist hier (neben
der problematik der Quermoden) allerdings nicht — wie immer vermutet — die be-
schrankte Giite der Metallisierung, sondern der Effekt der Abstrahlung. Je grofier
die Resonatorhohe wird, desto stéirker sind die Strahlungsverluste. Dies fiihrt dazu,
dass die Kurve fiir die maximal erreichbare Giite nicht nur irgendwann stagniert,
sondern der Giitewert ab einer bestimmten Resonatorgrofle wieder sinkt. Nach heu-
tigem Wissensstand kann als Ergebnis dieser Untersuchungen die Aussage getrof-
fen werden, dass mit (einzelnen) keramischen Koaxialresonatoren ohne besondere
(Schirmungs-)Mafinahmen keine Giiten realisiert werden kénnen, die nennenswert
iiber 1200 liegen. Fiir Resonatoren innerhalb eines Kopplungsbandfilters auf Basis
der Aperturgekopplung liegt die Grenze sogar noch deutlich unter diesem Wert.

Oft ist es daher notig, neue Designwege einzuschlagen und andere Losungsan-
sitze fiir bekannte Probleme zu entwickeln. In dieser Arbeit wird ein vollig neues
Prinzip zur Verkopplung von Resonatoren vorgestellt, welche durch den FEinsatz
von frontseitigen Metallstrukturen als Koppelstege (sog. Ligamente) eine kapazitive
Uberkopplung zwischen zwei benachbarten Resonatoren schaffen. Der Vorteil dieser
Methode liegt darin, dass dem Einzelresonator kein Metall entnommen werden muss,
wodurch das Giitepotential des Resonators viel besser ausgeschopft werden kann. So
lassen sich in einem Kopplungsbandfilter hohere Giiten erzielen als bei Verwendung
einer Apertur.

Aufgrund der Erkenntnisse dieser Arbeit sind Uberlegungen hinsichtlich einer Ab-
schirmung der Filterbauteile jedoch zu einem unabwendbaren Erfordernis geworden.
Durch eine geeignete Schirmungsmafinahme sollte die Abstrahlung vermindert und
somit die Einfiigedampfung hinreichend klein gehalten werden. Es gilt jedoch, den
dadurch entstehenden zusétzlichen Aufwand moéglichst gering zu halten, um Kosten
im Bereich der Fertigung zu sparen. Daher wére eine auf dem Resonator aufge-

brachte Metallfliche eine wiinschenswerte Losung. Diese Metallpads bringen aber
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weitere Probleme mit sich. Konkret sind das Effekte, die sich aufgrund von para-
sitdren Kopplungen ergeben. Pads ohne definiertes Potential (sog. floating Pads)
konnen sich als zusétzlicher Schwingkreis zum Resonator hinzuaddieren und somit
weitere Resonanzpeaks hervorrufen. Dies ldsst sich zwar vermeiden, indem man die-
se Pads auf ein definiertes Potential (z.B. Masse) legt, der Schirmeffekt ist hierbei
jedoch verschwindend gering. Es kann also der Schluss gezogen werden, dass metal-
lische Strukturen auf der Resonatorvorderseite zur Schirmung nur bedingt geeignet
erscheinen. Eine Realisierung der Abschirmung mittels zusatzlicher Schirmbleche ist
wahrscheinlich unumgénglich.

Ein einfacher Ansatz hierzu ist die Montage des Filters als bedrahtetes Bauele-
ment auf einem PCB mit integrierter Schirmung (Massefliche) in geringem Ab-
stand zur Resonatorvorderseite. Durch die Montage des Filters auf dem Print in
PTH-Technologie ware unter Umstédnden zuséatzlich das Problem unterschiedlicher
Langenausdehnung von MWK und PCB behoben. Ein weiteres Schirmblech rund
um den Luftspalt zwischen Printplatte und Filter komplettiert die Abschirmung.

Die Resultate der Feldsimulationen sowie die durchgefithrten Messungen an den
Prototypen deuten auf eine Machbarkeit von Midpower-Filtern auf MWK-Basis mit
ligamentgekoppelten Resonatoren hin. Uber Temperaturwechseltests sollte noch ve-
rifiziert werden, inwiefern der Ansatz bedrahteter Filterelemente eine mogliche Lo-
sung fir den Einsatz solcher Filter im Feld darstellen.

Diese preiswerte und platzsparende Alternative zum Hohlraumresonator-Filter
(engl. air cavity filter) kann der drahtlosen Kommunikation viele neue Moglichkei-
ten eréffnen. Kleinere PAs mit niedrigeren Leistungen kénnten samt Filter direkt an
der Antenne verbaut werden. Dadurch fallen nicht nur die Zuleitungsverluste weg,
vielmehr ergibt sich die Moglichkeit der Realisierung von MIMO-Systemen, welche
den Anforderung an hohere Datenraten gerecht werden. Bei niedrigem Verkehrs-
aufkommen kénnen nicht benotigte Endstufen abgeschalten werden, womit sich die

Leistungsaufnahme reduziert, was wiederum der Energieeffizienz dienlich ist.
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