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Kurzfassung

Die vorliegende Arbeit befasst sich mit mehrkreisigen Kopplungsbandsltern auf
Basis von Keramikresonatoren. Aktuell sind nur relativ kleine Bauformen kerami-
scher Filter mit entsprechend geringer Gute in Verwendung. Um den Anforderun-
gen hinsichtlich der Einfugedampfung moderner Filter im mittleren Leistungsbereich
(engl. midpower elter) gerecht zu werden, sind jedoch héhere Giten erforderlich. Er-
reichen lasst sich dies im Wesentlichen nur durch geometrisch gré3ere Resonatoren.
Dabei treten allerdings E ekte zu Tage, welche bei kleinen Filtern bisher vernach-
lassigt werden konnten. Ziel dieser Arbeit ist es zu evaluieren, welche Guten mit
dielektrischen Resonatoren erreichbar sind und wie diese in einer Filterapplikation
umgesetzt werden kdnnen.

Hierzu werden zunachst Untersuchungen an Einzelresonatoren angestellt. Mit Hil-
fe von transienten Feldsimulationen werden das Glitepotential von keramischen Re-
sonatoren sowie verschiedene, die Gute beein,ussende Faktoren (wie z.B. Strah-
lungsverluste) eruiert. Die Ergebnisse der Simulation werden zusétzlich mithilfe ge-
eigneter mathematischer Kontemplationen verisziert.

Im Zuge von Betrachtungen hinsichtlich der Kopplung mehrerer Resonatoren wird
ein vollig neuartiger Designansatz fur MWK-Filter vorgestellt und auf Tauglichkeit
gepruft. Uber geeignete Modelle werden mdgliche Lésungsansétze 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 fur die Entwicklung einer neu-
en Filtergeneration dar, welche als kleinere und kostengiinstigere Alternative zu
Hohlraumresonator-Filtern (sog. Cavity Filter) in Mobilfunk-Basisstationen ihre
Anwendung enden soll.



Abstract

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

The ceramic elters currently being used are rather small, which means that their
quality factor (Q) is low as well. To meet the requirements of modern midpower slters
with regard to insertion loss, elters with higher Q 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 e ects 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 lter applications.

Several transient eeld simulations were made to investigate the Q potential of sin-
gle resonators. In the course of that investigation, the e ect of di erent parameters
(such as radiation losses) to the Q value were analyzed. The simulation results have
been verieed by adequate mathematical considerations.

Concerning the coupling of several resonators, a totally new design of microwave
ceramics elters 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 verieed by measurements on prototypes.

Solutions and methods were found, which o er 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 elter components for base
transceiver stations in mobile telecommunication systems.
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Einleitung

1 Einleitung

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

FUr héhere 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 Halbleiterslter kbnnen mit hoher Préazision gefertigt und kostengtinstig in grof3er
Stlickzahl produziert werden. Die erzielbaren Ergebnisse sind hinsichtlich der Quali-
tat in Bezug auf die Filterfunktion sehr gut. Daher erfreuen sich aktive Filter grol3er
Beliebtheit bei den OEMSs.

Der Nachteil von Filtern auf Basis dotierter Halbleitermaterialien ist hauptsach-
lich monetarer Natur. Aufgrund hoher Rohsto preise und aufwandigen Fertigungs-
prozessen sind diese Filter in der Regel recht teuer. Aul3erdem sind aktive Filter nur
fur sehr kleine Leistungen realisierbar. Aus diesem Grund wird fur viele Applikatio-
nen nach preisgunstigen Alternativen gesucht.
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Eine solche Alternative kann ein Filter auf Basis keramischer Werksto e sein. Die
Performanz dieser Filter erreicht zwar zumeist nicht jenes hohe Niveau ihrer halblei-
tenden Konkurrenten, ist jedoch fir viele Anwendungen als hinreichend anzusehen.
Da Keramikelter oft wesentlich kostengiinstiger sind, wird ihnen dann vielfach der
Vorzug gegeben. Weiters sind keramische Filter auch fir hohe Leistungsbereiche ver-
fugbar.
Zur Realisierung einer Filterfunktion mittels keramischer Bauelemente existieren
verschiedenste Ansatze und Technologien. Zum Einen existieren Filter, welche in
Vielschicht-Technologie in einer Mikrowellenkeramik (MWK, englMWC fur Mi-
crowave Ceramicy aufgebaut werden und dann als sod.ow Temperature Coered
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 beschétftigt sich ausschliel3lich
mit letztgenannter Technologie. Filter aus verkoppelten Resonatoren kénnen auch
auf verschiedene Wege realisiert werden. Die zwei hduegsten Mdglichkeiten sind die
monolithische Bauweisesowie Filter mit aperturgekoppelten Resonatoren

Beim Monolithen (griech.“mono-" = einzel-, “lithos” = der Stein) werden in ei-
nem einzelnen Keramikkérper mehrerd 2-Resonatoren (siehe Abschnitt 2.4) unter-
gebracht, welche untereinander eine Kopplung (siehe Abschnitt 2.6) erfahren. Diese
Filter knnen bei ausreichender Kihlung bis in Bereiche hdchster 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 Gber ein sog. Aperturfenster (in mancher Literatur auch “Iris” genannt).
Dabei handelt es sich lediglich um eine (i.d.R. rechteckige) O nung in der Metallisie-
rung. Es wird also jene aulR3ere Metall,ache, welche jeweils den Bertihrungspunkt zum
Nachbarresonator darstellt, aufgeschli en. 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 Werksto en bestehen wie jene in Satelli-
tenreceivern [1, 2, 3].

In Zukunft sollen auch Mobilfunk-Basisstationen mit keramischen Filterelemen-
ten ausgerustet werden. Diese kostengunstige und platzsparende Alternative zum
Hohlraumresonator-Filter (engl.air cavity elter ) wirde der drahtlosen Kommuni-
kation viele neue Mdglichkeiten erd nen.

Ein grol3es Problem einer heutigen Basisstation (endgdase Transceiver Station
kurz: BTS) ist die Tatsache, dass sich der Leistungsverstarker (engtower Ampli-
er, kurz: PA) am Boden beesndet und Uber eine Leitung mit der Antenne verbun-
den ist. Diese Verbindung verursacht eine Dampfung von ca. 3 dB. Keramische Filter
wurden es nun erlauben, eine PA-Einheit direkt an der Antenne unterzubringen. Da-
durch waren die Leitungsverluste eliminiert. Zusatzlich ergébe sich die Moglichkeit
die Energiee"zienz weiter zu steigern, indem man mehrere Antennen mit hoherer
Richtwirkung auf einem Mast unterbringt und jede Antenne mit einer eigenen PA
niedrigerer Leistung versorgt. Dadurch kann die Anforderung an hohere Datenra-
ten mittels Multiple Input Multiple Output (MIMO) Konzept erfillt werden. Zudem
lassen sich bei niedrigem Verkehrsaufkommen nicht bendétigte Endstufen abschaltet,
womit die Leistungsaufnahme reduziert wird.

Um all dies umsetzen zu kdnnen, sind jedoch Resonatoren mit hohen Giiten (jen-
seits der 1500) erforderlich. Aul3erdem besteht unter Umstanden die Notwendigkeit,
klassische Designwege zu verlassen und neue Ansétze zu enden.

All dies soll Gegenstand dieser Arbeit sein. Ziel ist es, durch entsprechende Ent-
wicklungsarbeit geeignete Wege zum Design von keramischen Hochfrequenzeltern
(HF-Filter) fur eine Base Transceiver Station (BTS) zu enden und Richtlinien zu
deren Dimensionierung zu erstellen.
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1.2 Herstellungsprozesse dielektrischer Keramik-

Resonatoren

Keramiken sind Werksto e von fester, vollig oder weitgehend kristalliner Natur. Di-
elektrische Keramiken z&hlen zur Gruppe der sonderkeramischen Werksto e. Dies
bedeutet, dass sie hauptsachlich aus oxidischen Ausgangssto en gewonnen werden [4].
Das Ausgangsmaterial ist ein sehr feines Keramikpulver. Dieses wird unter hohem
Druck in seine Form gepresst. Abhangig von Grol3e und Geometrie geschieht dies ent-
weder mit einer Uniaxialpresse, oder beispielsweise mithilfe isostatischer Verfahren.
Danach wird der Keramikrohling bei einer Temperatur von ca. 105@ vorgesintert
(entkohlt, engl. decarbonategl. Die Keramik besitzt nun noch nicht ihre vollstandige
Harte und kann somit noch bearbeitet werden, was jedoch zumeist nur flr Prototy-
pen Anwendung ndet. Im Anschluss wird das Material bei ca. 140C gesintert. Bei

der Pressung ist bereits zu bericksichtigen, dass es durch den Sinterprozess zu einer
Volumenschrumpfung von in etwa 50 % kommt. Dies muss bereits in der Herstellung
der Presswerkzeuge bericksichtigt werden [1].

>

Abbildung 1.1: Dielektrischer Resonator mit Verkirzungskapazitat

Der gesinterte Keramikteil ist sehr hart und spréde. Er wird nun mit einer leitfa-
higen Metallschicht Uberzogen. Hierfur gibt es verschiedene Mdglichkeiten, z.B. das
galvanische Aufbringen von Kupfer oder Silber. Der Resonator ist nach diesem Pro-
zessschritt vollstandig mit der diinnen Metallschicht Gberzogen. 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 Verkiurzungskapazitat, siehe Abschnitt 2.4 auf Seite 17) auf der Vorderseite er-
wuinscht, so werden diese einfach als Struktur mit einer bestimmten Tiefe bereits
beim Pressen in die Keramik eingebracht und bleiben somit beim Schleifen tbrig
(siehe Abbildung 1.1). Es besteht spater auch die Mdglichkeit, durch handisches 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 nachtraglich in das Metall eingeschli en. 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
uber 80 % aus gemahlenem Silberpulver, geringen Mengen an Glas,uss (Borsilikate)
sowie Haftoxiden [2].
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2 Theoretische Grundlagen

Nachstehendes Kapitel dient der Erlauterung von Grundlagenwissen, welches fur
das Verstandnis dieser Diplomarbeit notwendig ist. Dieser Theorieteil bildet die
Grundlage fur samtliche darauf folgenden Betrachtungen.

2.1 Die Permittivitat "

Die Permittivitat ¢ ist ein Maf3 fur diedielektrische Leitfahigkeit also die Durchlas-
sigkeit eines dielektrischen Materials fur elektrische Felder. In der Literatur endet
sich noch haueg die veraltete BezeichnuntDielektrizitatszahl”.

Der Tensor¢ setzt sich nach Gleichung 2.1 zusammen aus deermittivitat fir Va-
kuum ¢y und der relativen Permittivitat ¢, .

¢ = GoGr (2.1)

Hierbei gibt ¢, das Verhaltnis der Permittivitat eines bestimmten Materials zu
jener von Vakuum an. Die relative Permittivitat ist also eine dimensionslose Zahl.
Dies gilt nicht fur ¢y, wie in Gleichung 2.2 ersichtlich.

1 2 g g5a2.10 228 2.2)

“° oo vm

Wird ein elektrisches Feld an ein Dielektrikum angelegt, so richten sich die La-
dungstrager im isolierenden Medium am &auf3eren Feld aus. Es kommt zur Ausbildung
eine Polarisationsfeldes, welches dem aufR3eren Feld entgegenwirkt.

b=c.b (2.3)
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Fur elektrotechnische Anwendungen wird die relative Permittivitat von Luft meist
vernachlassigt ¢, = 1), da sich der tatsachliche Wert nur geringftigig von dem fur
Vakuum unterscheidet.

Fur andere Materialien wird oft nur ein skalarer Wert furg, angegeben, obwohl die
Permittivitat eigentlich von vielen Faktoren abhéngig ist. Nur fir isotrope Medien
ist ¢, auch wirklich ein Skalar, der nur bei konstanter Temperatur und Frequenz
ist ¢, auch konstant ist. Diese Tatsache wird jedoch flr viele Applikationen aus
Grunden der Einfachheit vernachlassigt. Insbesondere fiur isotrope Medien ist die
Annahme einer skalaren Permittivitat wegen der statistischen Kornverteilung sehr
gut erfullt [5, 6, 7].

2.2 Der Gltebegri

Ein zentraler Wert fUr das Filterdesign ist die sogenannt&ute. Sie ist ein Mal3 fur
die Verluste pro Schwingungsperiode und kann daher als charakteristische GrofR3e fur
Resonatoren angesehen werden.

2.2.1 Schwingkreise

Bei Verschaltung einer Kapazitat 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 Widerstdnde
RL und Rc¢ in (1) stellen die Verlustwiderstande der Induktivitat und der Kapazi-
tat dar, in (2) sind sie zu einem Gesamtverlustwiderstandky zusammengefasst.
Abbildung 2.1(2) kann als einfachstes Ersatzschaltbild (ESB) fur einen realen Reso-
nator (also unter Beriicksichtigung von Verlusten) angesehen werden. Der parasitare
Verlustwiderstand der Kapazitat liegt im Kondensator-Ersatzschaltbild tblicherwei-
se parallel zu C. Bei dem in Abbildung 2.1 dargestellteRc handelt es sich um
einen sogEquivalent Series Resistor (ESR)Durch aul3ere 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 wurde sich mit einer entsprechenden Periodizitat unendlich fortsetzen, wenn es
sich bei den beiden Bauelementen um ideale Kapazitaten und Induktivitdten han-
deln wirde. Da jedoch beide Bauelemente parasitare Eigenschaften — hier sei insbe-
sondere der Serienverlustwiderstand der Induktivitat erwédhnt — aufweisen, wird die
Schwingung nach einiger Zeit ausklingen [8, 9].

i

Abbildung 2.1: Ersatzschaltbild eines realen Parallelschwingkreises

Als charakteristische Grof3e eines Schwingkreises wird seResonanzfrequent
bzw. die Resonanzkreisfrequenzg angegeben.

-1
= +—
% LC
i
2p LC

(2.4)

Bei Verbindung des Schwingkreises mit einem Generator werden die Schwingungen
von auf3en vorgegeben. Man spricht in diesem Fall von erzwungenen Schwingungen [8].
Das Minimum der GesamtimpedanzZy des Schwingkreises liegt bei der Resonanz-
frequenz und entspricht einem rein reellen Widerstand, namlich de@esamtverlust-
widerstand R,. Dies bedeutet, dass im Resonanzfall die Verluste im Schwingkreis
durch die ohmschen Verluste in den parasitaren Widerstanden der einzelnen Bauteile
verursacht werden.
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2.2.2 Gultedeenition aus der gesamten gespeicherten Energie

Die Glute eines Schaltkreises ist ganz allgemein deeniert als d2is-fache Verhalt-
nis der gesamten gespeicherten Energiyes zur VerlustenergieW, innerhalb einer
Schwingungsperiode:

2P - Wyes
= — 2.
Q= . (2.5)
Gleichung 2.5 kann auch Uber die Verlustleistun&, deeniert sein:
W
Q= Bt (2.6)
\
Ganz allgemein lasst sich fur die Gute schreiben:
q q
2ee(" Wyt W,
Q= 2 g M @)
\Y

Die GesamtenergiéNyes ist die Summe der Energien im elektrischen und magneti-
schen Feld zu einem bestimmten Zeitpunkt. Fir den Resonanzfall gilt:
~ U U
Woes = ;’ JIHPdv = g JIEFav (2.8)

Der Nachteil dieser allgemeinen Gutedeenition ist jedoch, dass es sich hierbei um
eine reine RechengroRe handelt, die in dieser Form nicht gemessen werden kann.
Fur verschiedene Bauelemente oder Schaltungen ergeben sich aber aus 2.5 bzw. 2.6
unterschiedliche, einer Messung zugangliche Gutedeenitionen [9, 10].

2.2.3 Gultedeenition aus dem Phasenwinkel

Die bekannteste Deenition der Gute ist jene Uber defPhasenwinkeli .

Q=tani = 2= — = — (2.9)
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Die urspriingliche Idee des Gutebegri es war es, eine Mdglichkeit zur qualita-
tiven Beschreibung der Bauelemente Spule und Kondensator zu geben. Fir diese
Anwendung funktioniert die Deenition nach Gleichung 2.9 auch sehr gut, zumal
sie recht einfach mit Impedanz- oder Admittanzmessbriicke bestimmt werden kann.
Fur verlustbehaftete Schwingkreise ist jedoch nur die Gite 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 Gute nach der
Deenition aus Gleichung 2.9 wirde aber — unabhangig von den tatsachlich auftre-
tenden Verlusten — fur den Fall der Phasenresonanz immer gleich Null sein. Dies
bedeutet, dass eine Dee<nition der Gite Uber den Phasenwinkel flr resonanzfahige
Gebilde ungeeignet ist. Einzige Losung ware hier eine Berechnung der Einzelglten
von Kapazitat und Induktivitat, um daraus eine Gesamtgute 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 tatsachlichen GréRen von Ka-
pazitdt und Induktivitat eines Resonators ist nicht immer trivial. Daher ist eine
Methode, welche die Kenntnis jener Werte zur Berechnung der Glite voraussetzt,
fur ein e"zientes Arbeiten nicht zielfihrend [9].

2.2.4 Gultedeenition aus der Bandbreite bei Resonanz

Die fur Resonanzzweipole sinnvollste und daher Ubliche Deenition der Glite ist
jene Uber die Bandbreite. Der Begri Bandbreite f bezeichnet hier die 3dB-
Bandbreite, alscrz]jgne Bre_l_ite der Resonanzkurve, bei welcher sich zwei Impedanzwerte
um den Faktor % bzw. 2 (dies entspricht -3dB bzw. +3dB) vom Maximalwert
(bei fo) unterscheiden (siehe Abbildung 2.4 auf Seite 17). Dies geht aus der Glite-
berechnung anhand des ESB fur Schwingkreise hervor. Mittels der nachstehenden
Herleitung wird gezeigt, woraus sich der Wert von 3dB als Schranke fur die zur
Guteberechnung herangezogene Bandbreite ableitet.

10
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1_R , G _@&CR , G _rma*O

Q @mL @®C &@LC  &®C  &C

0= B®C _ &®C
Gges 2 a-"eq(aezaeg)
3 1 4

®e= - B
Y |- ey = Gges
2 @C = Gges £ ||, = | 2Gges @ Sp1 = 3,01dB
/2 &) A 3 dB-Bandbreite

Daher lautet die Deenition fir die Gute anhand der Bandbreite:

f
Q= é}ﬂ (2.10)
Die Messung der Gute erfolgt also Ublicherweise aus den Paramet&n bzw. Sy,

(siehe Abschnitt 2.3), wie in der Abbildung 2.2 ersichtlich ist [9].
An folgendem Beispiel wird gezeigt, wie sich die Giute Anhand d&;-Methode

mit den aus Abbildung 2.2 gewonnenen Werten errechnen lasst:

1,9642GHz+1,9621GHz
o= fo_ . _ 1L96315GHz _ oo
f = 0,002143GHz  0,002143GHz

2.2.5 Belastete und unbelastete Gite

Wird ein Gutewert aus einem Streuparameter (S-Parameter) errechnet, so handelt
es sich nicht um die eigentliche Glte des unbelasteten Resonators selbst, da allein

11
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Abbildung 2.2: S,;-Methode zur Bestimmung der Gite

—&— H=14

d=3

durch die Messung ein Lastzustand entsteht und somit das Ergebnis beein,usst wird.

Daher ist der gemessene Wert der Glte, welcher im Allgemeinen bidastete Glte

Q) (engl. loaded Q bezeichnet wird, um den in Gleichung 2.11 beschriebenen von

S,1 abhéangigen Korrekturfaktor zu korrigieren. Das Ergebnis reprasentiert die Glite

des Resonators ohne externe Beschaltung und wird daher austbelastete GiteQ,

(engl. unloaded Q genannt.

1

Qu:QI'l_ 321

(2.11)

Fur vergleichende Betrachtungen wird stets der Wert der unbelasteten Gute heran-

gezogen, da nur er eine Aussage Uber die tatsachliche Giite darstellt. Die belastete
Gute hangt wesentlich von der Messmethode bzw. der dul3eren Beschaltung (also von
der auBeren Last) des Resonators ab. Uber sie lasst sich keine Aussage hinsichtlich
der Resonatorgute ableiten.

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

1,96315GHz
Q= 0,0021431GHz ~ 916,033
O, = Q 916 033 ~
“1-S,  1- (- 11,632dB)
= % = 1241
1- 10~

Far Ankopplungen schlechter als -40dB kann die Korrektur nach Formel 2.11
vernachlassigt werden, da der Terrq_lT21 sehr klein wird und somit nahezu keinen
Ein,uss mehr auf das Ergebnis hat [10, 11, 12].

2.3 Die Streuparameter

Streuparameter (kurz: S-Parameter, englscattering parameter$ dienen der Be-
schreibung des Verhaltens von Mehrtoren in der Hochfrequenztechnik. Diese Be-
schreibung erfolgt Uber eine in das Toeinlaufende Welle asowie einer vom Tor
re,ektierten, also einerrtcklaufenden Welle siehe Abbildung 2.3). Die Quadrate
von a und b entsprechen den transportierten Leistungen.

=t

—

[

———————————————
%_

%_
—
r———

——

Abbildung 2.3: Vor- und rucklaufende Welle zur Bestimmung der S-Parameter
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Die Angabe von S-Parametern ist immer verbunden mit einem Bezugswiderstand
Z,,, andernfalls sind die S-Parameter nicht vollstandig. Der Vorteil von S-Parametern
liegt darin, dass sie messtechnisch einfach (z.B. mittels Netzwerkanalysator, siehe
Abschnitt 2.9) zu erfassen sind und daher eine grol3e Praxisrelevanz besitzen. Wei-
ters lassen die S-Parameter eine vollstandige Beschreibung einer linearen Blackbox
mit beliebig vielen Toren zu. Abhangig von der Anzahl der Tore erhéht sich ledig-
lich die Anzahl der Parameter. So geniigen zur Beschreibung eines Zweitores vier
Streuparameter, wahrend ein Dreitor neun S-Parameter bendétigt.

Die Beziehung zwischerStrom | und Spannung Uam Tor ist durch die externe
Impedanz Zgegeben:

U
Z=—
I
Daraus lasst sich nun mit denlLeitungswellenwiderstand,, der Re,exionsfaktor r
deenieren:
b _ Z = ZW

r=—=
a 2+ 727,

(2.12)

Far den primitivsten Fall eines Eintores ist der Re,exionsfaktor r der einzige exis-
tente S-Parameter, alsd,;. Es gilt die Beziehung:

b=r-a=S;;-a
Analog dazu lautet die Deenition der S-Parameter flr ein Zweitor:
bh=Si-a1+ Spp-a

=Sy a1+ Sp-a

Beziehungsweise in Matrix-Schreibweise:

Q R Q R Q R Q R
a g :(S).aalb:as11 S1z, 5y,
a Sy Sy ap

14
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Oder allgemein furn Tore:

.

b1 Snl

R
S11
: : é (2.13)

OO O
POOO O

R Q
Slné .
. . C
. : - C
a

<+ Spn

Die sog.Streumatrix S aus Gleichung 2.13 weist fur 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 isg( = S;; ).
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 Uber die gegebenen Symmetrie-Bedingungen au illt.

Den einzelnen S-Parametern wird fur Zweitore im allgemeinen folgende Bedeutung
zugeordnet:

S = ;’1—1 |a,=0 - - - EIngangsre,exionsfaktor bei re,exionsfrei abgeschlossenem
Tor 2

Sy = 22—2 |la,=0 - - - AUsgangsre,exionsfaktor  bei re,exionsfrei abgeschlossenem

Tor 1

Sy = gz—l |a,=0 - - - VOrwartsubertragung bei re,exionsfrei abgeschlossenem
Tor 2

Sy = 21—2 |a, =0 - - - RUckwartsubertragung bei re,exionsfrei abgeschlossenem

Tor 1

In Bezug auf die S-Parameter sind noch einige Begri e zu erwahnen, welche in der
Hochfrequenztechnik Gebrauch enden. Dies sind insbesondere die sB@ck,uss-
dampfungsowie dieEinfigedampfungwelche charakteristische Grof3en von Vierpo-
len darstellen.

15
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2.3.1 Ruck,ussdampfung

Die Re,exionsparameterS;; und S, in logarithmischer Darstellung werden Ruck-
,ussdampfung (engl.return loss) genannt.

a1 = - 2009|Sq4|
(2.14)
ag = - 20l0g|Sy,|

2.3.2 Einfugedampfung

Als Einfugedampfung (engl.insertion loss) a, oder Einflgeverlust bezeichnet man
den logarithmierten Parameter der Vorwartsibertragunds,;. Bei aktiven Netzwer-
kelementen spricht man auch von der Einfligeverstarkung (enghsertion power
gain). Abbildung 2.4 zeigt die Einfugedampfunga,, Verlustdampfunga,, max. Be-
triebsdampfunga,,, 3dB-Bandbreite f sowieBandmittenfrequenzf ,, im Passband.

ae = - 200g|Sy| (2.15)

Bei Verlustlosigkeit muss aus Grinden der Energieerhaltung folgende Beziehung
gelten:

1Sul® + [Sxl® =1
|S22l” + 1S12l* = 1
bzw. allgemein:
(59" -(S)=(1) (2.16)

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

Abbildung 2.4: Darstellung der einzelnen Dampfungen

2.4 Der Ya-Resonator

Bereits im Abschnitt 2.2 wurde das Prinzip eines Schwingkreises erlautert. Aus-
gehend davon moge nun deH s-Resonator beschrieben werden. Das ESB eines
Y s-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 Kapazitat und Induktivitat nicht als

Bauteil vorliegend ist.

o— o
o——---y  o—1
_—

Abbildung 2.5: Kurzgeschlossenef s»-Resonator mit Ersatzschaltbild

Prinzipiell handelt es sich bei dem Resonator aus Abbildung 2.5 um ein kurzge-
schlossenes Leitungselement mit dé&iéngel = i und dem WellenwiderstandZ,,.

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

Am kurzgeschlossenen Ende debs-Leitungsresonators beendet sich das Stom-
maximum, also der Maximalwert der magnetischen Feldstéarke, wahrend am o enen
Ende (also am Eingang) die Spannung (und somit auch die elektrische Feldstéarke) ihr
Maximum besitzt. Bei den in dieser Arbeit verwendeten Resonatoren handelt es sich
ausschlie3lich um dielektrische Koaxialresonatoren, also im Prinzip um kurzgeschlos-
sene koaxialé/ s-Leitungselemente mit einem keramischen Dielektrikum. Daher wird
im Folgenden auch nur auf Koaxialresonatoren ndher eingegangen [1, 2, 9].

2.4.1 Ys-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 Freiraumwellenlange in der
Keramik um den Faktor % kirzer ist. Dadurch fallt die Bauform kleiner aus, was
eine Platzersparnis sowie einen Gewichts- und unter Umstéanden auch Kostenvor-
teil bringen kann. Gleichung 2.4 lasst sich also fir einen dielektrischen Resonator
mangels diskreter Bauelemente im ersten Schritt nicht direkt anwenden. DReso-
nanzfrequenzf , des Resonators in Abhangigkeit devYakuumlichtgeschwindigkeit ,c
der relativen Permittivitdt ¢, sowie derResonatorlange list wie folgt deeniert:

c

fo= = (2.17)

Im Wesentlichen enden zwei Arten koaxialer Resonatoren Verwendung. Dies sind
zum Einen Resonatoren mit rundem Innen- und Aul3enleiter, sowie Resonatoren mit
rundem Innen- und viereckigem Auf3enleiter. Es sind zwar alle anderen Kombina-
tionen denkbar und fur bestimmte Anwendungen auch zweckméaRig, jedoch liegen
genannte Formen am h&uegsten vor. Fur Filterapplikationen werden hdueg quader-
formige Resonatoren mit rundem Innenleiter verwendet. Die Grunde hierfur sind
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vielfaltiger Natur. Einerseits erlauben sie beim Zusammenfligen zu einer Filterein-
heit einfachere und stabilere mechanische Konstruktionen, andererseits lassen sich
aber auch dadurch erst verntinftige Aperturkopplungen realisieren, da je eine Flache
planparallel an die benachbarte angefugt werden kann. Weiters ist das Gutepoten-
tial solcher Geometrien groRRer, da eine grol3ere Metallober,dche vorhanden ist und
auch dem Feld in Summe mehr Keramik zur Verfigung steht. Vielfach winscht
die Fertigung jedoch (zu Lasten der Gute) 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 kdnnten
sonst Ecken herausgeschlagen werden.

Bei der Berechnung ist auf die vorliegende Geometrie Acht zu geben und ggf. die
Formel um einen geeigneten Korrekturfaktor zu ergénzen. Die gegebenen Formeln in
der Literatur sind ublicherweise fir Resonatoren mit rundem Innen- und Aul3enleiter.

Abbildung 2.6: Bemal3ung eines Koaxialresonators

Fir kreisrunde Querschnitte innen [hnendurchmesser § und aul3en AulRendurch-
messer D gilt:

= n— (2.18)
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mit;

6 .
b 1

60!
Co 2b

FUr Resonatoren mit quadratischer Querschnitts,ache des Aul3enleiters und kreis-
runder Querschnitts,dche des Innenleiters wird eine Naherungsformel verwendet,
welche sich durch den KorrekturfaktorU = 1,0787 von der Ursprungsformel un-
terscheidet, wobei hier derAuf3endurchmesser Ddurch die Resonatorhdohe Her-
setzt wurde (siehe Abbildung 2.6). Dieser Faktol ist ein aus numerischen Feldbe-
rechnungen ermittelter Wert. Diese Berechnungen haben gezeigt, dass quadratische
Querschnitte der Seitenlange H den selben Kapazitatsbelag aufweisen wie ein zylin-
drischer Leiter mit einem Durchmesser vo® = UH. Dies gilt mit hoher Genauigkeit
fur einen sehr grof3en Bereich von in der Praxis relevanten Verhaltnissen v%n

[0 N

U . UH
Z®=60! —-In—- 2.19
. . (2.19)

Daraus lassen sich dafapazitatsbelag C'sowie derinduktivitatsbelag L’ der Leitung
errechnen:

T __

i G _ 2PGG
c'= = —L (2.20)
Z%  IntH

) e L0 )
L“:%/:lgan%? (2.21)

Umgekehrt lasst sich auch der Wellenwiderstand der verlustlosen Leitung bei be-
kanntem Kapazitatsbelag nach Gleichung 2.22 bestimmen.

| -~

UB CoGr

7%= ci

(2.22)

Anhand dieser Beziehungen kann bei bekannter Lange Uber die Leitungsbelage
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 \erkirzungskapazitaten

Metallische Strukturen auf der Vorderseite des Resonators Uben einen kapazitiven
Ein,uss aus. Sie stellen eine zuséatzliche Kapazitat dar, welche sich zur Resonator-
kapazitat aus dem ESB in Abbildung 2.5 hinzuaddiert. Dadurch steigt die Gesamt-
kapazitat, wodurch die Resonanzfrequenz nach der Beziehung aus Gleichung 2.4
niedriger wird.

Dies bedeutet, dass der Resonator bei gleicher Resonanzfrequenz eine kirzere
Lange besitzt. Daher wird diese Kapazitat aucNerkirzungskapazitatgenannt. Aus
diesem Grund ist stets zu beachten, dass sich jede metallische Flache, die auf der
Vorderseite des Resonators aufgebracht wird, sich wie eine Verkirzungskapazitéat
auswirkt und Ein,uss auf die Resonanzfrequenz hat.

Gleichzeitig kann dieser E ekt aber auch bewusst ausgenutzt werden um den Reso-
nator zu tunen. Hierbei wird eine Metall,&che in die Vorderseite integriert, welche
handisch stickweise bis zum Erreichen der gewilnschten Resonanzfrequenz abge-
schli en wird. Damit kbnnen 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 Uberblicksmafig nur mit den zwei wichtigsten
Vertretern, ndmlich dem Tschebysche -Filter und dem Butterworth-Filter. Abbil-
dung 2.7 zeigt den qualitativen Verlauf der Filterfunktionen naciischebysche (rot)
und Butterworth (grin).
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!

Abbildung 2.7: Filterfunktionen nach Tschebysche (rot) und Butterworth (griin)

2.5.1 Tschebysche -Filter

Tschebysche -Filter haben eine sehr steile Filterfunktion. Das bedeutet, dass die
Dampfung links und rechts des Passbandes sehr schnell abféllt, was auch fir viele
Anwendungen gefordert wird. Allerdings verlauft die Dampfung im Passbandbe-
reich nicht monoton. Das Filter besitzt eine Welligkeit (engl.ripple), welche im
Designprozess festgelegt werden muss. Je grol3er die zulassige Welligkeit ist, desto
steiler werden auch die Filter,anken. Versucht man den Ripple klein zu halten, so
wird das Filter ,acher.

AuRerdem besitzt das Tschebysche -Filter ein relativ groRes Uberschwingen der
Sprungantwort [9, 12, 14, 16].

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

2.5.2 Butterworth-Filter

Das Butterworth-Filter hat im Gegensatz zum Tschebysche -Filter einen mo-
notonen Verlauf der Dampfung im Bereich des Passbandes, die Flankensteilheit
der Filterkurve ist dafurr jedoch geringer. Auch ein betrachtliches Uberschwingen
bei der Sprungantwort (welches sich mit hoherer Ordnung verschlechtert) ist beim
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Butterworth-Filter ebenso vorhanden, fallt aber geringer aus als beim Tschebysche -
Filter. Der Phasengang besitzt eine kleine Nichtlinearitat.

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

2.6 Kopplungsbandelter

Filter fur hohe Frequenzen kénnen durch Verkopplung mehrerer Resonatoren reali-
siert werden. Diese Filter werderKopplungsbandesltergenannt. In diesem Abschnitt
sollen die theoretischen Grundlagen zur Realisierung von mehrkreisigen Kopplungs-
bandeltern durch Kopplung mehrerer dielektrischer Koaxialresonatoren erdrtert 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 Fallen tber eifpertur,
also eine Art “Fenster” in der Metallisierung zwischen zwei Resonatoren (siehe
Abbildung 2.8 sowie Abbildung 2.11). Sowohl die Grdl3e, als auch die Position dieses
Aperturfensters nehmen dann Ein,uss auf Intensitat und Art der Kopplung. Wie in
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Abschnitt 2.4 beschrieben, beenden sich die Maxima von Strom und magnetischer
Feldstarke auf der Kurzschlussseite, wahrend Spannung und elektrische Feldstarke
ihr Maximum auf der o enen Seite des Resonators besitzen. Aus dieser Uberlegung
ist bereits ersichtlich, dass tUber die Position der Apertur entweder das magnetische
oder das elektrische Feld fur die Kopplung hauptverantwortlich ist. Daher bewirkt
eine Apertur nahe der Kurzschlussseite eine vorwiegend induktive Kopplung, wah-
rend bei Aperturen nahe dem o enen Ende der kapazitive Teil Gberwiegt. Bei Hoch-
frequenzeltern aus aperturgekoppelten Resonatoren werden induktive Kopplungen
bevorzugt, da der Luftspalt zwischen den beiden Keramikkdrpern eine kapazitive
Kopplung aufgrund der Fertigungstoleranzen praktisch nicht beherrschbar macht.
In Abbildung 2.9 ist das Ersatzschaltbild eines zweikreisigen Kopplungsbandslters
dargestellt. Daraus lasst sich deBetriebsubertragungsfaktoiAg deenieren.
o ___
_2U, Ry

Ag = — — 2.23
= R (2.23)

o b

& H'H

O O
O ® O

Abbildung 2.9: Ersatzschaltbild eines zweikreisigen Kopplungsbandelters

Mithilfe der Verstimmung V l&sst sich dienormierte Kopplung K (Gleichung 2.24)
einfuhren.

3 4

1
Vi=(B1+ Byp)-R1= &Cy+ Cyp) - =L R
3 L4
Vo=(B2+ Byp) -Ro= &Cy+ Cyp) - -~ R2
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Dies bedeutet, dass die Resonanzfrequenz jedes Einzelresonators innerhalb eines
Kopplungsbandelters abhangt von seiner Eigenresonanzfrequenz (bestimmt von sei-
ner Reaktanz) zuzuglich der Reaktanz der Kopplung. Unter der Annahme, dass die
beiden Resonatoren die selbe Resonanzfrequenz, sowie die gleiche belastete Gite
besitzen, giltV, = V, = V.

n
K = |812| . Rle (224)

Eingesetzt in den Betriebsiubertragungsfaktor ergibt sich Gleichung 2.25.

~ + 2jK
1+ K2- V2+2jV

As (2.25)

Hierbei steht das positive Vorzeichen in Gleichung 2.25 fir die kapazitive Spannungs-
kopplung B, = &G,, wahrend das negative Vorzeichen fir die induktive Strom-
kopplung B, = - steht.

Die Verstimmung V beschreibt hier die Frequenzabhangigkeit voAg 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 uber den gesamten Frequenz-
bereich.

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

Blindwiderstande wurde|Ag| hier den Wert 1 (0 dB) erreichen.

Uberkritische Kopplung K > 1: Anpassung ist nur im Bereich der sog-H6cker-
verstimmungrealisiert.

Aus diesen Zusammenhangen ersieht man, dass fur den Betrag des Betriebsiuber-
tragungsfaktors bei einem einzelnen Resonanzkréfss | | Vi gilt, wahrend fir ein
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Abbildung 2.10: Unterkritische, Uberkritische und kritische Kopplung
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Abbildung 2.11: Zweipoliges Filter mit Aperturkopplung
zweikreisiges Filter|Ag| I & gilt. Die Flankensteilheit 2%el wird also groRer, je
mehr Kreise an einer Kopplung beteiligt sind [2, 9, 12, 14, 17].
Fir den Einsatz im Filterdesign hat sich auf3erdem noch défopplungskoe!zient k
aus Gleichung 2.26 als praktikabel erwiesen. Hierbei handelt es sich um den Quo-
tienten aus Kopplungsbandbreite fy und Mittenfrequenzf .,, wobei als Kopplungs-
bandbreite (oder auch:Koppelweit§ jener Bereich zwischen den Maxima zweier
benachbarter Hocker bezeichnet wird.
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Der Kopplungskoe!zient k stellt im Prinzip eine relative Bandbreite dar und ist
ein Mal3 fur die Intensitat 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 machtige Simulationsplattform fur alle Arten von
Elektromagnetischen Feldproblemen. Sie besteht aus mehreren Simulationsmodulen
fur die unterschiedlichsten Anwendungen. Das Computer Simulation Technology
(CST) Microwave Studio (MWS) ist eines dieser Module und stellt ein Tool zur
Durchfihrung von 3D EM Simulationen flur HF-Probleme dar. Die Software ist sehr
benutzerfreundlich, daher lassen sich auch komplexe Geometrien sehr gut in MWS

CST MICROWANVE STUDIO®

erstellen [20].

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. Fir diese Volumszellen werden
dann die elektrischen und magnetischen Felder berechnet [21]. Die Berechnung Uber-
nimmt in diesem Fall ein Zeitbereichsloser (Transientenldser, engransient Solver).
Ebenso ist auch ein Frequenzbereichsléser (englequency Domain Solvey, wie ihn
beispielsweise HFSS verwendet, fur CST verfiigbar. Der Vorteil vom Transientenldser
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liegt jedoch darin, dass die Berechnung der S-Parameter breitbandig durchgefuhrt
werden kann [22]. Fur resonante Strukturen ergibt sich daraus jedoch der Nachteil,
dass die Simulationszeit bei Verwendung eines Transientenlosers wesentlich hoher
ist als die Rechenzeit eines Frequenzbereichslésers. Um dem entgegen zu wirken und
die Simulationszeiten trotzdem in einem vertretbaren Rahmen zu halten, missen
verschiedene andere Werkzeuge zur Unterstlitzung 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 Simulationsmdglichkeiten. 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 kénnen 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 Mdglichkeit einer Parameterstudie (engParameter Sweepbesteht.
Hierbei fuhrt 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 (endasic Shapey Quader, Kugel, Zylin-
der, Kegel und Torus. Ubeboolesche Funktionen konnen diese Geometrien dann
miteinander wechselwirken, d.h. es kdnnen 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 Groél3e fest-
legen. Beim Erstellen des Elements kénnen nun entweder mittels der Maus die prag-
nanten Punkte exiert 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 auBasic Shapes
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Jedem Objekt wird auch einMaterial mit spezieschen Eigenschaften zu-
gewiesen. Hierfur steht eine Materialbibliothek zur Verfigung, in welcher zahllose
Materialien bereitgestellt werden. Zusatzlich besteht die Mdglichkeit, selbst Materia-
lien zu deenieren und diese zur bestehenden Bibliothek hinzuzufiigen, sowie bereits
generierte Materialien in ihren Eigenschaften zu verdndern. Zugewiesene Materialien
sowie deren Parameter lassen sich jederzeit nachtraglich andern. Die Materialpara-
meter kbnnen auch mit Variablen belegt werden.

Weiters ist dasSimulationsgebiet zu deenieren. Hierflr missen neben verschie-
densten Materialparametern auch die Grol3e der Box und diRandbedingungen
(engl. boundarieg angegeben werden. Fir die Simulation von Resonatoren haben
sich zwei Randbedingungen als praktikabel erwiesen. Dies sind zum einenediéetric
boundaries(siehe Abbildung 2.14), welche eine Art Schirmbox miPerfect Electric
Conductivity (PEC) darstellen, sowieopen boundarieswelche auftre ende Wellen
bis ins Unendliche fortsetzen. Dies bedeutet also, dass das Verhalten von Resonato-
ren relativ einfach geschirmt und ungeschirmt untersucht werden kann. Fir Anten-
nensimulationen ist daher unbedingt auch die o ene Randbedingung zu wéhlen.

Zur Verkurzung der Simulationszeit kdnnen zusatzlich nocBymmetrieebenen
eingefuhrt werden( wie in Abbildung 2.14 dargestellt). Diese beschranken die Simu-
lation dann auf die Halfte bzw. ein Viertel des urspringlichen Gebiets, was die Zeit
erheblich verkirzen kann.
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Abbildung 2.14: Resonator mitelectric boundariesund einer Symmetrieebene

Eine sehr wichtige Einstellung, welche von Hand vorgenommen werden muss, ist
dasMesh . Das Mesh ist ein orthogonales Gitter und teilt das Simulationsgebiet in
kleine Volumselemente. Wird das Mesh zu grob gewabhlt, so ist das Ergebnis ungenau
und wenig vertrauenswirdig. Je feiner das Mesh wird, desto genauer féallt 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 Ubrigen Bereiche gréber aufzurastern.
Hierbei ist darauf zu achten, dass elektrisch leitfahige Strukturen (also Metalle,
ausgenommen PEC) mdglichst mit jeder Flache auf einer Meshlinie anliegen. Fur
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 mdglich, an jede Seite eine Meshlinie zu legen. In diesem
Fall ist unbedingt darauf zu achten, dass kein@hin 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 (siehe 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 Ubertriebenen Malie
zu steigern, kdnnen oft andere Vereinfachungen getro en werden. So ist es beispiels-
weise fur einen Resonator ausreichend, wenn man den (runden) Innenleiter als Voll-
zylinder ausfuhrt. Da durch den Skine ekt ohnehin nur eine dinne leitfahige Schicht
an der Wandung des Zylinders fiir das HF-Signal von Relevanz ist, beein,usst diese
Simpliezierung das Ergebnis nicht, sofern sichergestellt ist, dass die Leiter,ache min-
destens der vierfachen Skintiefe entspricht. Abbildung 2.16 zeigt ein solches Modell
mit zugehodrigem, hinreichend genauem Mesh. Solche Vereinfachungen helfen auch
bei der AuRenmetallisierung. Sie kann ebenso dicker gewahlt werden, da die kleins-
te Meshzelle von ihrer Dicke abhangig ist. Das Verhéltnis von grol3ter zu kleinster
Meshzelle bestimmt jedoch wesentlich die Simulationsgeschwindigkeit [20, 23, 24].
Zur zusatzlichen Steigerung der Simulationsgeschwindigkeit kann auch noch ein AR-
Filter Anwendung enden. Dies ist im Abschnitt 2.8 n&her erlautert.
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Abbildung 2.16: Vermeshter Koaxialresonator mit ausgefilltem Innenleiter

2.8 Das Autoregressive Filter

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

Im Prinzip ist ein AR-Filter ein Inenite Impulse Response (IIR) Filter, also ein
allpoliges Filter. Die mathematische Deenition lautet:

&
a - Xp i+ ki (2.27)

i=1
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Die Annéaherung an den aktuellen Term erfolgt also durch eine linear gewichte-
te Summe vorangegangener Terme in der Reihe. Diese Gewichte nennt midR:
Koe!zienten a;. Mit N wird die Ordnung bezeichnetk; ist das Rauschen. Die Her-
ausforderung bei der AR-Schatzung ist nun, die “besten” Werte fig; bei gegebener
Reihex; zu enden.

Zur Berechnung existiert eine Vielzahl an Moglichkeiten. Viele davon setzen voraus,
dassx; linear und stationar ist. Man geht also davon aus, dass 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-FehlerRoot
Mean Square quadratischer Mittelwert) rasch, jedoch nur bis zu einer bestimmten
Grenze. Irgendwann lasst sich durch Erhéhung der Ordnung der Fehler nicht mehr
wesentlich verkleinern [25, 26].

2.9 Netzwerkanalysatoren

Ein Netzwerkanalysator (kurz: NWA, im Englischen oft auchvNA fur Vector Net-
work Analyzep ist ein Messgerat der Hochfrequenztechnik zur Bestimmung der
S-Parameter, also Re,exion und Transmission.

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

Aus den gemessenen Signalen (re,ektiertes Signal am Eingang und Signal am Aus-
gang des DUT) errechnet sich der NWA sowohl die Re,exionY;;) sowie auch die
Transmission S;;) und stellt diese Parameter graesch auf einem Monitor als Funk-
tion der Frequenz dar.

Moderne Netzwerkanalysatoren bieten dem Benutzer vielfaltige Mdglichkeiten in
der Messdatenauswertung, wie z.B. integrierte Auswertesoftware mit Macros fur
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Abbildung 2.17: Prinzip eines Netzwerkanalysators
verschiedenste Funktionalitaten. AuRerdem verfigen heute i.d.R. alle Gerate Uber

einen USB-Anschluss, viele sogar Uber einen Netzwerkanschluss fir 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 Glten sowie verschiedener Ein,ussfaktoren angestellt werden.
Durch geeignete Simulationen sowie entsprechende mathematische Kontemplationen
konnen die auftretenden E ekte nachvollzogen werden.

3.1 Berechnung der Resonatorgute

Ausgehend von den allgemeinen Grundlagen zur Gite in Abschnitt 2.2 kénnen Uber-
legungen zur unbelasteten Gute einzelner Koaxialresonatoren angestellt werden. In
dieser Arbeit moge die mathematisch ermittelteGesamtgltemit Qges bezeichnet
werden, wahrend es sich bei den Grol3éelastete GuteQ, und unbelastete GuteQ,,

um Messwerte oder Werte aus einer Simulation handeln soll.

Die GesamtglteQes Setzt sich zusammen aus deBlte der Keramik Q., der Gu-

te der Kurzschlussseitedgs, der Gite der Metallisierung Q; sowie derGulte der
Abstrahlung Qyaq -

1 1 1 1 1
= — + + — 4+
Qges Q(; QKS Qé Qrad

Fur die meisten Betrachtungen wirdQ,,q vernachlassigt, da die Abstrahlung fur

(3.1)

kleine Geometrien kaum Auswirkungen zeigt. In Abschnitt 3.4 wird jedoch naher
auf diesen E ekt eingegangen.

Den grof3ten Anteil anQges besitzt die Glte der Metallisierung, sowie auch jene
Kurzschlussseite. Die Keramikgite mag zwar sehr grol3e Werte annehmen, wie aber
aus Formel 3.1 ersichtlich ist, kann die Gesamtgtite nicht gro3er sein als der kleinste
Gltebeitrag einer Komponente. Daher ist der Auf3enmantel prinzipiell ein beschran-
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kendes Element bei Gltebetrachtungen von dielektrischen Resonatoren.

Ausgehend von Gleichung 2.8 lassen sich mathematische Kontemplationen im Hin-
blick auf die erreichbare Gute eines DR anstellen. Man erhalt daraus in weiterer Folge
die Gleichungen 2.20 fiir derkapazitatsbelagC' und 2.21 fiir deninduktivitatsbelag
L', welche noch um eine Gleichung fiir deWiderstandsbelagR' erweitert werden
muss.

3 Tl
i Rs 1 UH
=% on "4 (3.2)
Hierbei seiR der Ober,achenwiderstand bestimmt durch die speziesche Leitfahig-

keit & = %, sowie dieSkintiefe Q

1
RS - ﬁ (3'3)
.1
®eys

Die vollstandigen Ausgangsgleichungen sind also:

T __

Ci: gr:%

7% In%
cz® LU UH
|—7:7 i
L Y, 2b In d
aio B 1 2 OHf
“2pO UH d

Daraus lasst sich die Gute vom metallischen Aul3enmantel nach Gleichung 3.5 be-
rechnen.

el  2.UH InYt

R O 1+W

Qa = (3.5)

Die Kurzschlussgite hangt von de¥ s-Lange des Resonators (bestimmt durch das
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¢ der Keramik) sowie derSkintiefe Oab.

_2-UH InSi
Qs = =g~ T - o (36)
U] d

Die Summe der Guten des Auf3enmantels sowie der Kurzschlussseite, die &ige
der gesamten LeitungQgy = Qs+ Qks, kann somit nach Gleichung 3.7 rechnerisch
ermittelt werden.
A UH
Qug = 2 l,JH 1 I:?)'ln1T

O p 1+ UH 4 8UH |nUH
P 1+ + o Ing

(3.7)

Diese Gleichungen gelten nur fir Resonatoren mit quadratischer Aul3enleiterquer-
schnitts,ache. Fur konzentrisch-zylindrische Resonatoren muss lediglich der Kor-
rekturfaktor U = 1,0787 weggelassen werden. Dies bedeutet, dass anstelle der
Resonatorh6he Hder Aul3endurchmesser Deingesetzt wird. [10, 14].

Die Gesamtgute lasst sich nun durch Addition der Kehrwerte der Einzelgiten
gemald Gleichung 3.1 berechnen. Dieramikglte Q. ist dabei ein Materialpara-
meter, welcher der Speziekation des jeweiligen Werksto es zu entnehmen ist. Hier-
bei muss beachtet werden, das®. i.d.R. von der Frequenz abhangt. Eine typi-
sche Angabe in einer Speziekation ist daher haueg ein Gute-Frequenz-Produkt
Q-f = Q;-fo= Kkonst.

Q-f

Qg: fo

(3.8)

Q¢ nimmt linear mit der Frequenz ab. Auch die anderen Giten sind von der Frequenz
abhangig. Fur die Simulationen in dieser Arbeit ist stets eine Gite von 50000 bei
1 GHz verwendet worden. Dies entspricht also einer Gite von 25000 bei 2 GHz.
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3.2 Ein,ussgrofRen und guteverandernde Fakto-
ren

Die Gute eines Resonators ist nach Formel 3.11 abh&ngig von den vorher genannten
Einzelguten. Dabei kann der Wert der Gesamtgite - wie aus der Gleichung ersicht-
lich - nicht gréRer werden als die kleinste Einzelgite. Aus diesem Grund leistet jener
Teil mit der kleinsten Gute (namlich die AuBenmetallisierung) gleichzeitig auch den
grof3ten Beitrag zur Gesamtgute. Die wertmalRig hoéchste Gute wird der Keramik
zugeschrieben. Sie bewegt sich Ublicherweise im Berel€h.

Hohe Guten sind mit dielektrischen Resonatoren nur realisierbar, wenn auch die
geometrischen Abmessungen hinreichend grol3 sind, dem elektrischen Feld also ge-
nigend Keramik und Metall zur Verfugung gestellt wird. Als empirische Faustformel
zur Abschétzung des Glutepotentials eines DR um 2 GHz hat sich ein Richtwert von
ca. 100 Gutepunkten pro Millimeter Resonatorh6he bewahrt. Fir kleine Abmes-
sungen stimmt diese Abschéatzung recht gut, bei Resonatorhéhen tber 10mm steigt
jedoch die Ungenauigkeit stark an, da diese Schéatzregel viele E ekte unberticksich-
tigt lasst, welche erst bei genannten GréRenordnungen eine Relevanz erhalten.

Die erreichbare Gute ist also nach oben hin beschrankt durch die maximal reali-
sierbaren Einzelguten sowie durch andere parasitare E ekte (siehe Abschnitt 3.4).
Die mit einer bestimmten Resonatorgrof3e erreichbare Gite kann unter Umstanden
ein rein theoretischer Wert sein, welcher sich in der Praxis in dieser Form gar nicht
realisieren lasst. Der Grund hierfur liegt darin, dass auch die Ankopplung Ein,uss
auf die Resonatorgite nimmt. Um einen DR schwach kapazitiv anzukoppeln, werden
kleine Metallpads aus der Metallisierung herausgearbeitet. Dadurch sinkt die Fla-
che wirksamen Metalls, was au@; Auswirkung hat. Ahnlich verhalt es sich beim
Einbringen von Aperturen in das Metall.

Zusatzlich zum Ein,uss auf die Gite der Metallisierung wird der Resonator durch
die Ankopplung auch kapazitiv belastet. Dies verursacht eine Anderung der Reso-
nanzfrequenz, da sich di&oppelkapazitatenCy zur Shuntkapazitat des Resonators
hinzuaddieren. Dies ist im ESB in Abbildung 3.1 dargestellt.

Umrechnung der Serienschaltung voiRy und Cy in eine Parallel-Ersatzschaltung
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Abbildung 3.1: Ersatzschaltbilder eines kapazitiv angekoppelten Resonators

mit Ry und Cy:

1 I 1
j&Cc g t+ el
1 1
- = 3 4
R Ro 1+ Rgai-?(?z

Daraus ergibt sich der aquivalente Parallelwiderstan&;:

Ro
R, __0
17 R2e2C2
. 3 jee G
122G = Ty RzeC?

fur: Rga#CZ t 1 folgt:

c,tc
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bei Resonanzae= &

Qo = Roae- (C+2Cy) £ Roae (C+2Cy)

3 4
2Rq 2 R, 1
= = /CE 7:2 - 1
S21 Ro+ Ry~ 2+ R Sa
R = Qo
° 7 &C+2Cy)
3 4
5 1l 1 . Qo _ Ro
So1 HAC +2Cy) R%éCE
1 Aoy B
Cr = . (C+2C
K 2ROQ0$ Sl -1 ( k)
i o> y
b
0
Co=ti+ 1+7)
C=2bge - - a (3.9)
P0G InCH 2 '
. 1 o1 . ® C4C @
=~ Tt T P, T Ci
L(C+2Cy) LC 1+ % 1+ 2 1+
A B 3 4
fo, Cx
fo=f - 1- Zf. 1+ =%
0 f C
Cx
fL_of.2X 3.10
c (3.10)

Die Kapazitat der Ankopplung geht also direkt in den Frequenzversatz ein. Dies be-
deutet auch, dass bei bekanntem Frequenzversatz auf die Koppelkapazitat rickge-
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schlossen werden kann. Zu beachten ist hierbei jedoch, dass vorhergehende Rechnung
die Streukapazitat vernachlassigt. Diese fuhrt ebenfalls zu einem Frequenzversatz,
welcher hier unbertcksichtigt bleibt.

Wie bereits eingangs erwahnt, dient als Koppelkapazitat zumeist ein Teil der Au-
Renmetallisierung. Durch Abtrennen einer deenierten Flache mittels eines Frasers
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 Metall,achen aus dem Mantel der Wert der
Gute beeintrachtigt wird. Selbiges gilt analog auch fur Aperturen. Durch Verringern
der wirksamen Flache steigt der Ober,achenwiderstand an und der Induktivitatsbe-
lag andert sich. AuRerdem gleicht ein entmetallisierter Bereich einer ungeschirmten
Stelle, wodurch es zu hoheren Strahlungsverlusten kommen kann.

Es existieren jedoch auch noch weitere Moéglichkeiten zur Ankopplung des Filters,
ohne die AuRenmetallisierung strukturell zu verandern. Eine gangige LOsung ist die
Verwendung einer frontseitigen Metall,ache (wirkt allerdings auch als Verkirzungs-
kapazitat), oder auch die Kopplung durch Einbringen eines isolierten Leiterstiicks
in den Hohlzylinder des Innenleiters.

3.2.1 Zusammenhang zwischen Glte und Resonatorhdhe

Wie bereits ausgefiuhrt wurde, ist die Gite von der Héhe des Resonators abhangig.
Uber geeignete Simulationen lasst sich dieser Umstand gut veranschaulichen. Bei Re-
sonatoren von vorliegender Grol3e ist davon auszugehen, dass zusatzlich Strahlungs-
e ekte auftreten. Hierzu kénnen, durch die Wahl unterschiedlicher Randbedingun-
gen, diese abstrahlungsbedingten Verluste untersucht werden. Eine nahere Erlaute-
rung, sowie die Beweisfuhrung hierzu, sndet sich in Abschnitt 3.4. Im Zuge dieser
ersten Untersuchungen hinsichtlich der Gite von Koaxialresonatoren sei zunachst
nur festgestellt, dass bei einer Simulation mit soglectric boundariesdie Gesamt-
energie im Simulationsgebiet bleibt (entspricht mathematisch einem geschlossenen
Ober,achenintegral) und es somit zu keiner Abstrahlung in das Fernfeld kommen
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kann, wahrend bei Verwendung voropen boundariesin Energieabtransport zuge-
lassen wird, wodurch die Strahlungsverluste in das Ergebnis der Giteberechnung mit
ein,ieBen. Im realen Aufbau wirde dies einer Messung mit und ohne Schirmgehéause
entsprechen.

Fur samtliche Simulationen wurde eine Keramikgute vo@. = 25000 sowie einem
Leitwert der Metallisierung vona = 3-10' ¥ m verwendet. Bei den DRs handelt es sich
um 2 GHz Y 2-Resonatoren mit", = 7,5 bzw. ", = 21. Um mdglichst hohe Giten
erreichen zu konnen, ist das Verhaltnis vorResonatorhéhe zu Innendurchmesser
H —

7 = 3 gewahlt worden, was sehr nahe am optimalen Verhaltnis vo%u = % =3,6
liegt [3].

G | HImm] | d[mm]|S; [dB] | fo [GHZ] | f[MHz] | Q| Qu
12 4 -17,82 1,956 1,80 1087 | 1247
14 4,71 -19,24 1,949 1,50 (| 1299 1458
7,5 16 53| -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 53| -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: Ein,uss der Resonatorhéhe auf die Gite eines DRs ohne Abstrahlung

Aus Tabelle 3.1 ist gut zu ersehen, dass die Glte mit steigender Resonatorhthe
groRer wird. Der maximal erreichbare Wert stagniert jedoch irgendwann, da die be-
schrankte Gute der Metallisierung zum Tragen kommt. In Tabelle 3.2 ist klar zu
erkennen, dass bei o enen Réndern die Gltewerte aus Tabelle 3.1 nicht mehr zu
erreichen sind. Die Gite bei open boundaries ist nicht nur generell niedriger als jene
bei electric boundaries, zuséatzlich weist sie flr gro3e 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 o ensichtliche Verdacht nahe, dass diese Ef-
fekte aufgrund der Abstrahlung eintreten. Die Beweisfuihrung dazu endet sich — wie
bereits erwahnt — in Abschnitt 3.4 ab Seite 47.

G | HImm] | d[mm]|S; [dB] | fo [GHZ] | f[MHz] | Q| Q.
12 4 -18,80 1,957 2,00 978 | 1105
14 4,7 -21,33 1,950 2,00 975| 1067
7,5 16 53| -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 -10,41 1,968 2,60 757 | 1084
14 4,7 -12,36 1,964 2,36 | 834 | 1099
21 16 53| -13,78 1,960 2,13 922 | 1159
18 6,0 -15,55 1,956 2,04 | 958 1149
20 6,7 -17,83 1,952 2,10 930 | 1067

Tabelle 3.2: Ein,uss der Resonatorhthe auf die Giite eines DRs mit Abstrahlung

AulRerdem geht aus den Tabellen 3.1 und 3.2 deutlich hervor, dass die Resonanz-
frequenz mit steigender Resonatorhdhe niedriger wird. Die Ursache hierfur ist die
Streukapazitat des Resonators, also jene parasitare Kapazitat, die durch das Streu-
feld auf der o enen Seite des Resonators ausgepragt wird. Im ESB wilrde diese
Kapazitat parallel zur Shuntkapazitédt des Resonators liegen, sie addiert sich also
zur Shuntkapazitat hinzu. Die dadurch grol3er werdende Gesamtkapazitat bewirkt
eine niedrigere Resonanzfrequenz. Das Streufeld und somit auch die Streukapazitat
hangen von der Geometrie ab und werden mit steigender Querschnitts,ache grolier.
Daher ist der Versatz der Resonanzfrequenz bei grol3erem H hoher.
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Abbildung 3.2: Verlauf der Gute in Abhangigkeit der Resonatorhdhe fug, = 7,5
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3.2.2 Ein,uss von Aperturen auf die Gite

Fir die Simulation von aperturbedingten Gute&dnderungen gelten die selben Vor-
aussetzungen wie fur vorherige Beschreibung der Simulation verschieden hoher Re-
sonatoren. Exemplarisch sei hier in Tabelle 3.3 und Abbildung 3.4 ein Resonator
mit einer HOheH = 12 mm, mit % =3 und ¢, = 21 mit zwei Aperturen jeweils glei-
cher GroRRe Aperturlange l,) unter Verwendung vonopen und electric boundaries

gezeigt.
Boundaries| Ia, [MM] | Sy [dB] | fo [GHz] | f[MHz] | Q Qu
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: Ein,uss der AperturgroRe auf die Gute Q eines 2 GH#4-Resonators

Au allig hierbei ist, dass die Gite beielectric boundariesmit steigender Apertur-
lange sogar besser wird, obwohl eigentlich durch das Wegnehmen der Metall,ache
das Gegenteil zu erwarten ware. Der Grund fur diesen E ekt ist hdchstwahrschein-
lich in Gleichung 3.5 zu suchen. Der Widerstand der Ober,ache wird durch das
Entfernen von Metall zwar (Aufgrund des geringer werdenden Querschnitts) grol3er,
was die Gute prinzipiell verschlechtert, jedoch durfte der Induktivitdtsbelag wegen
der gednderten Geometrie Uberproportional steigen, was in einem Anstieg der Gite
resultiert.

Gut zu sehen ist, dass mibpen boundariegie Gute stark einbricht wenn das Aper-
turfenster gréRer wird. Die Begriindung dafur ist wiederum in den starker werdenden
Strahlungsverlusten mangels Schirmung des Innenleiters zu suchen.
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Abbildung 3.4: Verlauf der Gite in Abhangigkeit der Grol3e der Aperturen

3.3 Parasitare E ekte bei hoheren Frequenzen

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

Peaks links vom Passband (also bei niedrigeren Frequenzen) sind unerwiinscht und
unbrauchbar. Im héheren Frequenzbereich lassen sie sich aber konstruktionsbedingt
nicht vermeiden. Hauptsachlich handelt es sich hierbei um ausbreitungsfahige Quer-
moden, sprich Hohlleitermoden deren Frequenz von der Resonatorhohe H bestimmt
ist, die also quer zum Hauptmode (der sich in Langsrichtung im Innenleiter aus-
pragt) ausgebildet werden. Daher ist die Gré3e 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 voi$,; bei verschiedenen Reso-
natorhbhen H dargestellt. Gut zu erkennen ist hierbei, dass der erste Quermode bei
steigender Hbhe stetig gegen das Nutzsignalband wachst.

152,1] in dB

H=12
H=14
H=16
H=18
H=20

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

Abbildung 3.5: S,;-Parameterschar fur verschiedene Resonatorhhen H

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

3.4 Strahlungsverhalten koaxialer Resonatoren

Ein Koaxialresonator, wie er in keramischen Hochfrequenzeltern (HF-Filter) An-
wendung endet, stellt aus elektrischer Sicht eir s-Leitungselement dar. Daher liegt
die Vermutung nahe, dass sich Uber dieses Leitungsstiick auch eine gewisse Abstrahl-
charakteristik ergibt. Die Auf3enmetallisierung (Mantel,ache 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 Ausbreitungsmaoglichkeit fur
das Feld, nadmlich die o ene Vorderseite. Aus dieser Betrachtung ist erkennbar, dass
die Abstrahlung mit der Grof3e der nichtmetallisierten Flache wachst. Fir geome-
trisch sehr kleine Filter ist die Abstrahlung also in den meisten Anwendungsfallen
vernachlassigbar. Um hohe Guten realisieren zu kénnen, missen die Resonatoren in
ihren aulBeren Abmessungen relativ grol3 werden, was jedoch auch eine hdohere 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 E ekt
zulasten der Resonatorgute geht.

Die Tabelle 3.1 auf Seite 42 zeigt, dass also eine groRere Resonatorhdhe ein ho-
heres Gutepotential bietet. Jene in der Tabelle dargestellten Gutewerte sind Er-
gebnisse einer Simulation mit CST MWS, bei welcher die Randbedingungen auf
“electric boundarie$ 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 GUtewerte stitzen sich auf eine Simulation
mit “ open boundariey stellen also reale Gliten eines Resonators im Freiraum dar. In
beiden Fallen wurde das Verhaltnis vorfiResonatorhthezu Innendurchmesser;; =
gewabhilt.

Bei einem Vergleich der beiden Tabellen fallt auf, dass die Di erenz zwischen
optimaler und realer Gute mit steigender Resonatorhéhe immer grof3er wird (sie-
he Abbildungen 3.2 und 3.2). Um dies zu verdeutlichen, enden sich beide Tabel-
len zusammengefasst in Tabelle 3.4. Hierbei ist — gemaR der bereits getro enen
Konvention — Qqes jene Giite, welche sich aus darbelasteten Gilte bei open boun-
daries Q, sowie derunbelasteten Gilte bei electric boundarie®, errechnet. Die
Berechnung erfolgt nach Formel 3.11.

Bereits in Abschnitt 2.2 ist erortert, dass sich die maximale Gite nicht beliebig durch

VergroRern des Keramikvolumens steigern lasst, sondern aufgrund beschréankter Gu-
ten der Metallisierung begrenzt wird. Die Abbildungen 3.2 und 3.3 zeigen jedoch

48



Studien am Einzelresonator

HImm]| Su| Qu| Qp| Qad [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 GliteQqes eines 2 GHzY s-Resonators mit", = 21

deutlich, dass es nicht nur zu einer Stagnation der Gite, 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 Gite 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
begriundet, dass sich das Feld in Bereichen hoherer Permittivitat (also in der Kera-
mik) starker auspragt als in Luft (¢ = 1).

Dieser E ekt 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 Giute des Resonators gemald Formel 3.1 ergibt, so gilt:

1 1 1 1 1
= —+ + — +
Qges Qg QKS Qé Qrad

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

luste zu einem gesamteparallelen VerlustwiderstandR, zusammengefasst sind, mit
Ausnahme der Abstrahlung. Diese sei durch delbstrahlungsverlustwiderstandR, o4
reprasentiert.
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Abbildung 3.6: Resonator-ESB allgemein (1) und fir den Spezialfall Resonanz (2)
Fur die Gesamtgute Q gilt also nun:

1 _1, .1
Qges Qp Qrad

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

2
So = R
2 + Rng
i =2+ Ro
S21 Rges
3 4

1
RO :2 Rges ) Si - 1
21

1 1 So1
Yo=— =
Ro ZRgeS 1 = Szl

50



Studien am Einzelresonator

Wobei sichRges, Rp und Rag Wie folgt ergeben:

. Ry, - Rrad
Rges =Rp € Riag = 5
ges p rad Rp+ Rrad
sziQp
w'cres
1- O 1- S,

Rrad =2Rp - 85 2. Sy,

Daher qilt fur die Giten:

Qrad = Rrad - ®Ges

Qp = Rp$' Cres
Qrad — Rrad
QIO I:QIO

Auf dieser Basis lasst sich nun tiber dewirkungsgrad Odie Strahlungsverlustadmit-

tanz Y,yq ermitteln.

}_ Rrad _ Rrad + Rp

= RoRag C
Rpp+ Rr:d Rp
C")= Rp - Qges
Rrad + Rp Qrad + Qges
. _ Yrad
Qad - Yp + Yrad + YO
Yp:i — ai‘Qes
RD QIO
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3 4
1 1 S,
Yo+t Yiag =— 1+ =
PR TR, 2 1- S,
C 3 4 D
.. 1 1 S
Yiad = — 1+ = +Y,
rad C?ad Rp 2 1- 821 rad
.. C 3 4D
Qa1 1+ 1 Sx

"1- Qu Ry 2 1- Sy

Durch fortgeschrittenes Aquivalenzumformen und Riickeinsetzen ergibt sich dann
die GesamtglteQqes unter Berlcksichtigung der Abstrahlung des Resonators.

Qp 'Qrad — ] 2(1’ Qad)%: 22

Qo+ Qad " Qua+2(1- Qua)5&
1

Qges = Qp - 1+ Oud

1. A \1- So1
2(1' Qad )2, S;i

Qges =

(3.11)

Der Wert fiir den Strahlungswirkungsgrad).q lasst sich aus der Simulation von
MWS entnehmen. Hierzu muss eifrareeld Monitor bei der Mittenfrequenz gesetzt
werden. Dann liefert CST den Wert derradiation e ciency , was dem Strahlungs-
wirkungsgrad entspricht.

Mittels Formel 3.11 kann gezeigt werden, dass es sich bei dem Giuteverlust zwischen
open und electric Boundaries tatsachlich um die Abstrahlung des Resonators han-
delt. Wird jener Wert der Glite, welcher bei vollstandiger Schirmung des Resonators
errechnet wurde, um die Abstrahlung korrigiert, so erhalt man die Gite des Reso-
nators im Freiraum, also ohne Schirmungsmafnahmen. Diese Abstrahlung wird bei
grolRerer Resonatorh6he geometrisch bedingt groRer, 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 | = 8,2mm bei einer Permittivitat der Keramik vong, = 21.

Es ist zu ersehen, dass der Guteverlust durch die Abstrahlung zustande kommit.
Aus der Abbildung 3.7 kann der von CST ermittelte Strahlungswirkungsgrad von
Q. = - 5,042dB entnommen werden, was einem linearen Wert vd,g = 0,313184
entspricht.

52



Studien am Einzelresonator

Abbildung 3.7: 3D-Strahlungsdiagramm eines Resonators

Der Parameter S,; endet sich in Tabelle 3.1 (mit S;; = - 14,99dB = 0, 031696,
ebenso wie der Wert der Gute (mitQ, = 1482), welcher in Formel 3.11 alQ, ein-
gesetzt wird. Damit ergibt sich:

1
Qges = 1482 - 1+ 0313184

2(1- 0,313184) 0-B%

=1013

Die Rechnung liefert also einen Wert fur die Glte mit Abstrahlung vorQges = 1013,
wahrend der simulierte Wert in Tabelle 3.2Q, = 1067 liefert. Dies entspricht einer

Abweichung von ca. 5%, was hauptsachlich mit numerischen Ungenauigkeiten der
Simulation sowie etwaigen Rundungsfehlern in der Rechnung zu begrinden ist. Fur
alle anderen Simulationen ergeben sich auch erheblich geringere Abweichungen. So-

mit kann die aufgestellte Theorie, dass der Verlust an Gute 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 4.2: Ermittlung der Koppelweite fy eines Zweipolslters

Da das Filterdesign ein aufwandiger Prozess ist, kann auch hidicrowave O ce
ein wertvolles Hilfsmittel sein. So muss bei der Simulation keine Rucksicht auf die
Impedanzen sowie die Anpassung genommen werden. Der exportierte Touchstone
aus CST kann inMicrowave O ce in ein Schematic alsSubcircuit eingefiigt werden.
Dieser Subcircuit lasst sich dann extern (beispielsweise mit Kapazitaten) beschalten,
wodurch sich eine Tuningmadglichkeit der Ports ergibt. Somit ist es mdglich, das Filter
dort fur Performanzbetrachtungen relativ einfach anzupassen. Abbildung 4.3 auf
Seite 57 zeigt ein inMicrowave O ce angepasstes Dreipolelter mit einer zulassigen
Welligkeit von 0,1395 (entspricht -15 dB). Gut zu erkennen sind hier die drei Notches
der drei Filterkreise im S;;-Parameter, die Bandbreite fp von ca. 150 MHz sowie
der Verlauf von Passband und Sperrdampfung.
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Abbildung 5.3: S-Parameter beim Tuningvorgang eines Sechspolslters

Abbildung 5.4: Idealer Tschebysche -Verlauf fir ein Sechspolslter
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Abbildung 5.8: Zweipolelter mit metallisierter Vorderseite zur Schirmung

H [mm] || p [mm] | | [mm] | fo [GHZ] fp [MHz] || a, [dB] Q
0,8 5,64 1,915 13,70 -0,66 | 1150

1 5,91 1,922 17,30 -0,51| 1250

16 15 6,46 1,929 25,70 -0,34| 1200
2 7,03 1,899 32,40 -0,27| 1200

3 7,56 1,908 44,70 -0,25| 1000

0,8 4,72 1,887 12,50 -0,87 | 1000

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

20 15 5,50 1,932 27,60 -0,32| 1150
2 5,93 1,950 40,00 -0,29| 900

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

Tabelle 5.1: Ein,uss verschiedener Schirm,achen

5.3.2 Resumee der Analysen zur Schirmung

Um niedrige Einfuige- und Verlustdampfungen erreichen zu kdénnen, ist eine Schir-
mung der Filterelemente unabdingbar. Speziell bei Filtern héherer Ordnung wird
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