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Kurzfassung

Verlustarme Wellenleitungstibergange zwischen planaren Schaltungen und Hohlleiter-
strukturen sind ein wichtiger Bestandteil vieler Hochfrequenz-Systeme. Sie ermoglichen
es, flir verschiedene funktionale Teilsysteme die jeweils giinstigste Wellenleitung zu wéh-
len. Konventionelle Realisierungen dieser Ubergénge sind dabei oft aufwindig in der
Herstellung bzw. Montage und benotigen fiir die Systemintegration verhéltnisméflig viel
Platz. Fiir Systeme mit einer grofien Anzahl an nétigen Verbindungen, wie z.B. bei
Phased-Array-Antennen, bedeutet dies einen erheblichen Aufwand und hohe Kosten.
Deswegen werden in dieser Arbeit neue Konzepte fiir verlustarme Wellenleitungsiiber-
giange vorgestellt, die eine einfache Montage ermoglichen und durch kompakte Abmes-
sungen sehr gut in HF-Systeme integriert werden kénnen. Neben galvanisch kontaktier-
ten Varianten werden auch feldgekoppelte Strukturen vorgestellt, mit denen toleranz-
stabile Designs moglich sind.

Es wird gezeigt, dass sich die hier vorgestellten feldgekoppelten Uberginge wie Richt-
koppler verhalten und dass diese Richtkoppler grundséatzlich als Immitanzinverter ver-
wendet werden konnen. Dies wird erstmals mit S-Parametern beschrieben, wobei dadurch
eine direkte Relation zwischen Koppelfaktor und Inverterkonstante hergestellt werden
kann. Daraus ergibt sich ein exakter Zusammenhang zwischen der Inverterkonstanten
und den im Ubergangsbereich auftretenden Gleich- und Gegentaktwellenwiderstéinden.
Diese Abhéngigkeit wurde bisher nur mit einer Naherung beschrieben, die in dieser Ar-
beit verbessert wird.

Durch die Invertereigenschaften der feldgekoppelten Wellenleitungsiibergéinge kénnen
diese als integraler Bestandteil eines Filters verwendet werden. Es werden die notigen
Schritte fiir die Ermittlung der Startwerte eines Filters mit integrierten Ubergéingen
fiir eine nachfolgende Optimierung der Filterfunktion vorgestellt. Ausgehend von die-
sen Startwerten werden verschiedene Beispiele von Filtern mit integrierten Ubergiangen
gezeigt.

Die vorgeschlagenen Uberginge werden durch verschiedene Messaufbauten erfolgreich

verifiziert. Dabei wird auch die Eignung von selektivem Lasersintern fiir die Realisierung
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von Wellenleitungsiibergangen untersucht. Die Messungen bestétigen die in der Simula-
tion untersuchten Eigenschaften. Auflerdem wird ein Prototyp eines Bandpassfilters mit
integrierten Wellenleitungsiibergangen von Mikrostreifenleitung auf Hohlleiter aufgebaut
und gemessen. Dabei zeigt der hier vorgestellte Aufbau geringe Verluste im Vergleich zu
anderen in planarer Technologie integrierten Entwiirfen mit Hohlleiterfiltern.

Die erzielten Ergebnisse demonstrieren somit das Potenzial der hier erstmals vorge-

stellten Konzepte fiir zukiinftige hochintegrierte HF-Systeme.
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Abstract

Low loss waveguide interconnections between planar circuits and waveguides are an
important element in many RF-systems. They allow choosing the best transmission
line concept for each functional component of the system. Conventional realizations
of interconnections are often costly to produce and to assemble. Furthermore they need
proportionally more space in the system. For systems with a high number of connections,
e.g. phased-array antennas, this leads to a extensive effort and high cost. Thus this work
proposes new concepts for low-loss highly integrated transitions, which are also easy
to manufacture and to assemble while maintaining compact dimensions for the ease
of integration into RF-systems. Besides galvanically contacted solutions, field-coupled
solutions are proposed which also enable designs with a high tolerance stability.

It is further shown that the field-coupled interconnections introduced in this thesis
are behaving like directional couplers and that these couplers can in principle be used
as immitance inverters. This behavior is described for the first time with S-Parameters.
This leads also to a direct relation between coupling factor and inverter constant and
further to an exact relationship between the inverter constant and the even- and odd-
mode impedances in the coupling region. This correlation was until now only described
via an approximation, which also could be improved in this work.

Because of the inverter characteristics of the field-coupled interconnections, they can
be used as an integral part of a filter design. The necessary steps for the determination of
initial values for a filter design of an third order waveguide resonator filter with integrated
transitions are shown. This design can then be used for further optimizations of the
filter characteristics. Various filter design examples with different integrated transitions
starting from the initial design are shown.

The proposed interconnections are verified by different test-setups. Thereby the sui-
tability of laser sintering for the realization of specific interconnections is studied. The
measurements prove the good electrical performance shown in the simulations. Further-
more a prototype of a bandpass filter with integrated transitions between microstrip-line

and rectangular waveguide technology is built and measured. The measurements of the
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test setup show lower losses compared to other planar technology integrated approaches
of waveguide filters.
The results thus clearly show the potential of the newly proposed concepts for the use

in future highly integrated RF-systems.
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1. Einleitung

Drahtlose Technologien sind heutzutage fiir viele Anwendungen unverzichtbar und wer-
den fiir verschiedenste Sensorik- und Kommunikationsanwendungen eingesetzt. Durch
die stetige Miniaturisierung von elektronischen Baugruppen kénnen Systeme zur Ab-
standsregelung mittels Radar, Parkassistenten und Bremsassistenten seit einigen Jahren
problemlos in Fahrzeuge integriert werden.

Fiir Kommunikationszwecke wird die drahtlose Ubertragung schon seit Anfang des 20.
Jahrhunderts kommerziell genutzt. Die iibertragenen Informationen entwickelten sich
dabei von Sprachsignalen iiber Videosignale hin zu digitalen Datenpaketen.

Der Bedarf an Bandbreite und die globale Verfiigharkeit steigt dabei stetig an. Ne-
ben der Datenmenge steigt auch die Zahl der Internetnutzer stetig. Laut einer Studie
des IEEE [1] werden im Jahr 2015 drei Milliarden Nutzer weltweit erwartet, mit ei-
nem Datenaufkommen von 81 Exabyte pro Monat. Somit steigt das Datenaufkommen
seit 2010 um etwa 32% jahrlich an. Gleichzeitig steigt die zur Verfigung stehende Ge-
schwindigkeit von Breitbandanschliissen von 7Mb/s auf 28 Mb/s an. Mit zukiinftigen
5G-Anwendungen sollen sogar Ubertragungsraten von bis zu 10 Gb/s méglich sein.

Dabei gibt es neben vielen gut angebundenen Gebieten weltweit immer noch viele
Regionen, in denen keine Breitbandverbindungen iiber Kupferleitungen, Glasfaser oder
terrestrisch aufgebautem Mobilfunknetz zur Verfiigung stehen. Solche Regionen kénnen
zum Beispiel via Breitband-Satellitenverbindungen versorgt werden.

Eine Satellitenverbindung iiber einen geostationdren Satelliten bietet den Vorteil, dass
sie iberall auf der Welt iiber ein korrekt ausgerichtetes Antennensystem erreichbar ist.
Somit kénnen Anschliisse in strukturschwachen Regionen bereitgestellt werden. Die Fir-
ma Futelsat bietet unter dem Namen Tooway bereits ein satellitenbasiertes System fiir
einen Breitbandzugang an [2], der durchaus mit den sonstigen verfiigbaren Breitband-
anschliissen konkurrieren kann [3]. Auch mit mobilen Terminals ist eine Verbindung zu
einem geostationdren Satelliten wihrend der Fortbewegung moglich. Dabei muss das
Antennensystem aber dauernd auf den Satelliten ausgerichtet sein. Die Nachfiihrung

der Antenne muss automatisch erfolgen.
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1 Einleitung

Tabelle 1.1.: Transmissionsfaktor und Bandbreite eines fiinfkreisigen Filters bei unter-
schiedlichen Resonatorgiiten

Resonatorgiite 10000 | 1000 500 100
Transmissionsfaktor in dB -0.12 | —0.4 —0.8 —4
Relative Bandbreiteveranderung - ~74% | —22.2% | —51.9%

Solch eine Nachfithrung wiirde auch eine Kommunikation mit nicht-stationéren Satel-
liten ermoglichen, die die Erde im Vergleich zu geostationéren Satelliten in niedrigeren
Umlaufbahnen umkreisen. Dies hat den Vorteil, dass Sendesignale mit weniger Leistung
verwendet werden kénnen.

Damit sich ein System moglichst adaptiv auf diese verschiedensten Bedingungen an-
passen kann, werden verstirkt sogenannte Phased-Array-Antennen in den Markt einge-
fithrt werden, da in Zukunft auch im mm-Wellenbereich immer mehr Schaltungen mit
kostengtinstigen planaren Schaltungen aufgebaut werden kénnen. Dazu zéhlen unter an-
derem 5G-Systeme, die aufgrund der benotigten Bandbreite ebenso mm-Wellen nutzen
sollen. Diese immer komplexeren Sende-/ Empfangssysteme erfordern oft analoge Filter,
die gerade im mm-Wellenbereich in der Regel mit gekoppelten Resonatoren aufgebaut
werden.

Denn im Gegensatz zu terrestrischen mobilen Endgeréten erfordern Satelliten Sende-/
Empfangsmodule eine deutlich hohere Systemgiite!, bedingt durch die sehr kleinen Emp-
fangs- und grofien Sendeleistungen. Fiir einen guten G/T-Wert benotigt ein Empfangs-
system neben einer sehr guten Antenneneffizienz auch moglichst verlustarme Speise-
leitungen und Filter. Alle Verluste vor dem ersten Verstirker fithren sowohl zu einer
Verminderung des Antennengewinns G als auch zu einer Erhohung der Rauschtempe-
ratur 7". Dies hat fiir das Gesamtsystem eine Verminderung der maximal erreichbaren
Bitrate zur Folge.

Dabei wirkt sich die Gilite des Eingangsfilters besonders stark auf das System aus,
da eine kleinere Giite zu grofleren Transmissionsverlusten und zu flacheren Filterflanken
und somit zur Verringerung der Bandbreite fithrt. In Tabelle 1.1 sind Berechnungen
zur Auswirkung der Filtergiite auf Transmission und Bandbreite fiir ein fiinfkreisiges
Filter aus gekoppelten Resonatoren zusammengefasst. Die Giite eines Resonators hangt
mafgeblich von der verwendeten Technologie ab. Giiten grofler als 200 lassen sich fiir

Millimeterwellenschaltungen kaum in planarer Technologie realisieren [4], SAW Filter

Tm Englischen figure of merit, G/T
2Im gesamten Dokument wird statt einem Komma ein Punkt als Dezimaltrennzeichen verwendet, um
fiir eine konsistente Darstellung mit den verwendeten Grafen zu sorgen.
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Abbildung 1.1.: Ubersicht iiber Resonatorgiiten unterschiedlicher Technologien in Ab-
héngigkeit der Frequenz, nach [5]. Abktrzungen: SL - Stripline, Koax
- Koaxialleitung, SAW - Surface Acoustic Wave, BAW - Bulk Acoustic
Wave, DR - Dielectric Resonator, HL - Hohlleiter.

haben zwar hervorragende Giiten, sind jedoch nur bis zu einer beschrankten Frequenz
und Leistungsdichte einsetzbar. Abbildung 1.1 zeigt eine Ubersicht iiber die erreichbaren
Giiten der verschiedenen Technologien. Daher sind Filter fiir Anwendungen mit hoher
Systemgiite oft durch Hohlleiterresonatoren realisiert [6-8|, obwohl die aktiven Elemente
in planarer Technologie aufgebaut sind. Zwischen diesen beiden Leitungstechnologien
sind deswegen moglichst verlustarme Wellenleitungstibergéinge notwendig, um das G/T

des Antennensystems nicht zu beeinflussen.

Wellenleitungsiibergénge von Hohlleitern auf planare Strukturen kénnen auf verschie-
dene Arten realisiert werden. Die Einkopplung kann orthogonal oder in Ausbreitungs-
richtung sein, was auch oft als Inline-Ubergang, inline transition, bezeichnet wird [9-11].
Die Wellenleiter konnen galvanisch oder nicht galvanisch miteinander verbunden sein.
Dabei weisen feldgekoppelte Ubergénge oft eine bessere Stabilitit gegeniiber Toleranzen
auf [12]. Des Weiteren sind sie vorteilhaft bei Anwendungen, bei denen keine galvanische
Verbindung durch Loéten erfolgen kann, wie z.B. bei Filtern aus metallisiertem Kunst-
stoff [13, 14]. Abbildung 1.2 zeigt eine Ubersicht iiber die verschiedenen Moglichkeiten.
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1 Einleitung
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Abbildung 1.2.: Verschiedene Arten von Wellenleitungsiibergdngen

Eine sehr giangige Methode ist die Einkopplung tiber die Breitseite des Hohlleiters [15—
23]. Bei diesen Ubergingen ist ein kurzgeschlossenes Hohlleiterstiick nétig, da ansonsten
bis zu 50 % der Energie abgestrahlt werden kann. Dazu wird das Substrat galvanisch auf
beiden Seiten mit dem Hohlleiter verbunden und in dessen Anschlussbereich durchgingig
mit Vias versehen. Es gibt auch eine Moglichkeit ohne Vias [24], die Einkopplung erfolgt
dabei tiber eine Patch-Antenne.

Des Weiteren ist die Einkopplung iiber die Stirnseite des Hohlleiters moglich. Auch hier
gibt es galvanische Varianten [11, 25-29] oder nicht-galvanische Varianten mit Antennen
[30-32].

Besonders interessant ist die direkte Integration von Hohlleiterfiltern in planare Schal-
tungen ahnlich einem Bauteil zur Oberflichenmontage [15, 33]. Auch die Nutzung der
Wellenleitungsiibergiange als Immitanzinverter im Filterdesign ist prinzipiell moglich
[34]. Dabei wurden die S-Parameter einer zuvor berechneten Hohlleiterdiskontinuitét
mittels Simulation durch einen iiber einen Masseschlitz feldgekoppelten Ubergang nach-
gebildet.

Die verfiigharen Konzepte fiir Ubergéinge haben zwar hinsichtlich Transmission und

Reflexion gute Eigenschaften, jedoch ist der mechanische Aufbau dieser Uberginge auf-
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wandig. Die bei vielen Konzepten benétigten Vias miissen galvanisch kontaktiert werden,
was Uber Lot- oder Schraubverbindungen sichergestellt werden muss. Auflerdem miissen
die oft notigen A/4-Hohlleiterkurzschliisse mit geeigneten Flanschflachen beim Platzbe-

darf berticksichtigt werden.

Zukiinftige Anwendungen werden kompakte und flexible Aufbauten erfordern und
zunehmend mit Phased-Array-Antennen ausgestattet werden, bei denen eine Vielzahl
an Einzelstrahlern angeschlossen werden miissen. Neben planaren Antennentechnologien

wie Patch-Antennen kommen auch Horn- und TEM-Hornantennen [35] dafiir in Frage.

Deswegen werden in dieser Arbeit verlustarme und gleichzeitig einfach herzustellen-
de Wellenleitungstibergénge zwischen planaren Schaltungen und Hohlleiterstrukturen
vorgestellt. Fir grofitmogliche Flexibilitdt werden besonders einfache Kontaktiermog-

lichkeiten, z.B. klemm- oder steckbare Inline-Ubergénge, untersucht und verifiziert.

Um eine noch groflere Integrationsdichte im System zu erhalten, wird aulerdem ge-
zeigt, dass sich feldgekoppelte Uberginge methodisch in ein Filterdesign integrieren las-

Sell.

Kapitel 2 zeigt durch einen neuen Ansatz basierend auf S-Parametern, wie sich Richt-
koppler unter bestimmten Randbedingungen als Immitanzinverter darstellen lassen. Wei-
ter wird gezeigt, dass sich die in dieser Arbeit vorgestellten feldgekoppelten Wellenlei-
tungstibergange als leerlaufende oder kurzgeschlossene Richtkoppler verstehen, die als
Immitanzinverter durch eine Inverterkonstante beschrieben werden koénnen. Ein feld-
gekoppelter Richtkoppler funktioniert immer dann, wenn innerhalb eines bestimmten
Uberlappungsbereichs zweier Leitungen zwei Feldwellentypen ausbreitungsfihig sind,
und beide auch angeregt werden. Es wird ein direkter analytischer Zusammenhang zwi-
schen den Leitungswellenwiderstdanden dieser Feldwellentypen und der Inverterkonstan-
ten hergeleitet. Auflerdem wird kurz auf das verwendete Simulationsverfahren fir die
Feldsimulationen eingegangen.

In Kapitel 3 werden dann Designs und Simulationen von verschiedenen verlustarmen
Ubergingen vorgestellt. Dabei werden neue, feldgekoppelte und galvanisch kontaktierte
Varianten als Alternative zu den bekannten Ubergéingen vorgestellt. Es wird gezeigt,
dass sich der Vorteil der einfachen Montage von steck- oder klemmbaren Ubergingen
auch positiv auf das Toleranzverhalten auswirkt.

Eine Methode, Uberginge mit einer noch hoheren Integrationsdichte in Hohlleiter-
schaltungen einzubringen, wird in Kapitel 4 vorgestellt. Dabei werden die Richtkoppler-
Eigenschaften der in Kapitel 3 vorgestellten feldgekoppelten Ubergéinge genutzt um sie

mit den neu vorgestellten Methoden aus Kapitel 2 als Inverter direkt in ein Hohllei-
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1 Einleitung

terfilterdesign zu integrieren. Dabei konnen die dufleren Inverter durch feldgekoppelte
Ubergénge realisiert werden. Die dafiir nétigen Schritte im Design und verschiedene
Beispiele von Filtern mit integrierten Ubergéingen werden ebenfalls in diesem Kapitel
gezeigt.

Die Verfikation der in dieser Arbeit vorgestellten Konzepte wird in Kapitel 5 ge-
zeigt. Dazu werden einige Uberginge als Prototypen aufgebaut und gemessen. Neben
Aufbauten aus gefriasten Messingwerkstiicken wurden auch Prototypen durch selektives
Lasersintern hergestellt. Dieses Verfahren eignet sich gut zur fiir klemmbare Ubergangen,
deswegen wird kurz auf diese Fertigungstechnologie und dessen Eignung fiir hochinte-
grierte Hohlleiterschaltungen eingegangen. AnschlieBend werden die Ergebnisse verschie-
dener Testaufbauten mit den durchgefiithrten Simulationen verglichen. Auflerdem wurde
ein Prototyp eines Hohlleiterfilters mit als Impedanzinverter integrierten Ubergingen
aufgebaut und gemessen.

Kapitel 6 gibt dann noch einen Uberblick iiber die in dieser Arbeit vorgestellten Wel-
lenleitungsiibergéinge, die eine wesentlich einfachere Integration und hohere Integrati-
onsdichte bei guter Toleranzstabilitat im Vergleich zu bisher vorgestellten Ubergingen
erlauben. Auflerdem werden einige lohnende Punkte zur weiteren Untersuchung aufge-
fiihrt.
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2. Grundlagen

Dieses Kapitel stellt die theoretischen Grundlagen fiir die in dieser Arbeit betrachteten
Ubergénge vor. Dazu wird insbesondere auf Richtkoppler und deren Verwendung als
Immitanzinverter eingegangen. Die benétigten Beziehungen werden dabei im Gegensatz
zur géngigen Beschreibung [36-38] mit S-Parametern hergeleitet. Damit kann eine bisher
nicht beschriebene exakte Formulierung fiir den Gleich- und Gegentaktwellenwiderstand
eines TEM-Kopplers in Abhéngigkeit der Inverterkonstanten angegeben werden.
AuBlerdem werden die verwendeten Verfahren fiir die durchgefithrten Feldsimulationen

vorgestellt.

2.1. Richtkoppler als Immitanzinverter

In diesem Abschnitt soll gezeigt werden, dass im Prinzip jeder Richtkoppler zu einem
Immitanzinverter abgewandelt werden kann.

Immitanzinverter sind ein héufiges und wichtiges Element in vielen Filterschaltungen,
und sind deswegen auch stets in der einschlagigen Literatur behandelt [36] [37]. Durch
den Einsatz von Invertern kénnen die in den Filterschaltungen eingesetzten Resonato-
ren von Serien- in Parallelschaltungen umgewandelt werden und umgekehrt. Generell
unterscheidet man bei Invertern zwischen Impedanz- und Admittanzinvertern. Die In-
verterkonstanten K fiir den Impedanzinverter und J fiir den Admittanzinverter sind
dabei durch den Kehrwert definiert

1
K= —,
J
wobei K und J stets positive Werte sind. Mit einem solchen Zweitor kann eine beliebige

Lastimpedanz 77, oder eine Lastadmittanz Y7, in

KZ
:Z

J2

Zin n=— 3,
Yo

bzw. Y (2.1)

invertiert werden.
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2 Grundlagen

Abbildung 2.1.: Kaskadierung des verlustlosen reziproken Zweitors S mit einer Lastim-
pedanz Zp,. Die Anordnung soll als Immitanzinverter dienen.

2.1.1. S-Parameter-Ansatz fiir die Modellierung eines Zweitors als

Immitanzinverter

Zunachst soll in allgemeiner Form ein Zweitor in einen Inverter iiberfithrt werden. Dies
geschieht in dieser Arbeit nicht wie in [38, 39] iiber die Transmissionsmatrix, sondern
iiber S-Parameter. Beide Invertertypen konnen im Prinzip durch jedes beliebige verlust-
lose reziproke Zweitor beschrieben werden, das in der Transmission eine Phasenverzoge-

rung von £90° aufweist [39]. Ein solches Zweitor kann durch die S-Matrix

a +jb
+i5b  a

(2.2)

mit dem Bezugswellenwiderstand Zy und a, b € [—1, 1] beschrieben werden. Dieses soll im
Folgenden als Immitanzinverter eingesetzt werden, wie in Abbildung 2.1 dargestellt. Der
Eingangsreflexionsfaktor I's;, der Kaskade aus dem Zweitor S und dem Lastwiderstand
71, kann mittels Signalflussgraph zu

So1I'LS12

[ein =295 —_— 2.3
1t 1-— FLSQQ ( )

bestimmt werden. Mit den S-Parametern aus Gleichung (2.2) ergibt sich

—2F b2@ 2 -1
Fein=a+¥:a—%:a— bl = )
1-Tpra 1—aZ (21, +1) —a(z, — 1)
Calz+1)—adP(z,—1) =0 (2 — 1) a+a®+ b0+ z(a—a® — %)
B (2. +1) —a(z, — 1) B l+a+z,(1 —a)
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2.1 Richtkoppler als Immitanzinverter

Dabei ist z1, = % der normierte Lastwiderstand. Da die Matrix S reziprok und unitér
ist, gilt
a® + b = 1.

Somit kann der Eingangsreflexionsfaktor zu

l+a—zu(l—a) 22—z
Fein = ta ZL( _ a) - E - (24)
l+a+z(l—a) 242

vereinfacht werden.

Da die Schaltung in Abbildung 2.1 als Immitanzinverter eingesetzt werden soll, muss

auch folgende Bedingung erfiillt sein:

K?
T = ——. 2.5
7 2:5)
Die Impedanzen konnen mit ze, = ZZeon und 21, = % noch auf die Systemimpedanz 7,

normiert werden. Damit ergibt sich fiir die Inverterkonstante
K? = ?—022, bzw.
RQ
Zein = Z (26)
Der Wert des Reflexionsfaktors I'c;, kann somit nun auch iiber die Eingangsimpedanz

Zein und Gleichung (2.6) bestimmt werden:

=l 5 o1 Koa (2.7)
Zoin—i_l—E—Fl_KQ"‘ZL. .

1—\ein -

Durch einen Koeffizientenvergleich von (2.7) und (2.4) ergibt sich die Inverterkonstante

k in Abhéngigkeit von a:
I I T+4a

TR 1—a

Somit kann die Inverterkonstante tiber den Reflexionsfaktor eines reziproken verlustlosen

(2.8)

Zweitors beschrieben werden, das auf die Matrix in Gleichung (2.2) zuriickgefiihrt werden

kann.

Darauf kann bekanntlich jedes allgemeine verlustlose Zweitor durch den Anschluss
geeigneter Leitungslangen gebracht werden. In Abbildung 2.2 ist ein allgemeines ver-

lustfreies reziprokes Zweitor mit Leitungen am Ein- und Ausgangstor abgebildet. Dieses
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2 Grundlagen

0, 0,
] <—— _ <—> 2 , 1 2
B —— RY e = — S -

gen

Abbildung 2.2.: Passives, verlustloses und reziprokes Zweitor, angeschlossen an Wellen-
leitungen mit der Systemimpedanz Z; und Ersatzzweitor Sgep.

Zweitor hat die S-Parametermatrix

S= 100 poite

, (2.9)

mit r,¢ € [—1, 1]. Daran sind zwei Wellenleitungen mit der Systemimpedanz Z, und der

Lange 6, und 6, angeschlossen. Fiir ein unitéres reziprokes Zweitor gilt

O+ P2

b3 =

4+ I
2

Werden nun die Langen der beiden angeschlossenen Wellenleitungen zu

61 = ﬁ und 92 = @
2 2
gewahlt, ergibt sich
ro tedEs
Seen = | .. x . 2.10
g |:te]:|:2 r ] ( )

Dadurch kann dieses Zweitor mit r = @ und ¢ = b auf die S-Matrix nach (2.2) zuriickge-

fihrt werden.

2.1.2. Zweitor-Modell eines idealen symmetrischen Richtkopplers

In diesem Abschnitt wird die Ahnlichkeit zwischen einem Immitanzinverter und einem
an zwei Enden leerlaufenden oder kurzgeschlossenen Richtkoppler gezeigt. Ein idealer

symmetrischer Richtkoppler ist ein Viertor mit der S-Matrix [40]

(2.11)
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2.1 Richtkoppler als Immitanzinverter

Eingang ! 2 Durchgang

Isoliert 1 3 Gekoppelt

Abbildung 2.3.: Schaltbild eines idealen symmetrischen Richtkopplers. Die Tore 2 und 3
haben zueinander einen Phasenversatz von 90°, der Koeffizient fiir das
Durchgangstor ist «, der Koeffizient fiir das gekoppelte Tor ist .

Eingang ! a LL oder KS

Ausgang > LL oder KS

Abbildung 2.4.: Schaltbild eines idealen symmetrischen Richtkopplers mit zwei definiert
terminierten Toren. Tor 2 und 3 werden gleichzeitig entweder mit einem
Kurzschluss oder einem Leerlauf abgeschlossen.

Das Prinzipschaltbild fiir einen solchen Richtkoppler ist in Abbildung 2.3 zu sehen. Die
Nomenklatur fiir die Bezeichnung der verschiedenen Tore lautet wie folgt: Tor 1 wird als
Eingang, engl. input, Tor 2 als Durchgangstor, engl. through, Tor 3 als Kopplungstor,
engl. coupled, und Tor 4 als isoliertes Tor, engl. isolated, bezeichnet. Der Koppelfaktor 3
wird auch oft mit C' bezeichnet. Der symmetrische Richtkoppler zeichnet sich dadurch
aus, dass die Phasendifferenz zwischen dem gekoppelten Tor und dem Durchgangstor
+90° betragt:
arg(Ss1) — arg(Ss3;) = +90°.

Wird der Richtkoppler an den Toren zwei und drei mit einem Leerlauf oder einem
Kurzschluss abgeschlossen, reduziert sich die Anordnung auf ein Zweitor. Abbildung 2.4

zeigt einen solchen Richtkoppler mit zwei Leerlaufen bzw. zwei Kurzschliissen.

Richtkoppler an Tor 2 und 3 mit Leerlauf abgeschlossen

Die reduzierte S-Parameter-Matrix ergibt sich fiir diesen Fall mittels Signalflufanalyse

zu
—a? + 3% —j2a8

el g (2.12)

SLL =

11
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2 Grundlagen

Da es sich um einen idealen Richtkoppler handelt, kann Reziprozitat und Unitaritat

vorausgesetzt werden. Deswegen gilt auch

2
S * + [Sul* = (o +5%) = 1. (2.13)
Durch die Substitutionen
ay, = —a? + 2
LL & (2.14)
bLL = —2066

kann der an zwei Toren abgeschlossene Richtkoppler auf die Matrix aus Gleichung (2.2)

zuriickgefiihrt werden:

(2.15)

Richtkoppler an Tor 2 und 3 mit Kurzschluss abgeschlossen

Fiir den Fall dass die Tore mit einem Kurzschluss abgeschlossen sind ergibt sich fiir die

S-Matrix analog

a? — 3% 4208
Ss = | 70 (2.16)
Jj2ap o= f
Fir diesen Fall kann durch die Substitutionen
2 2
ags = o —
e b (2.17)
st = QOéB
die S-Matrix wieder auf die Form von Gleichung (2.2) zuriickgefiihrt werden:
aks  Jbks
Sks = | . . (2.18)
Jbks  axs

Somit ist ein symmetrischer Viertorrichtkoppler mit geeigneten Abschliissen grundsétz-

lich als Immitanzinverter geeignet.

2.1.3. Berechnung der Inverterkonstanten fiir verschiedene

Impedanzinverter mit dem S-Parametermodell

Mit dem vorgeschlagenen S-Parameter-Ansatz konnen nun die Inverterkonstanten von

verschiedenen Zweitoren berechnet werden. In Abbildung 2.5 sind verschiedene Reali-

12
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2.1 Richtkoppler als Immitanzinverter

o K o o J °

1 2 1 2

o o o o)
A4 % A4 #

O 0

1 K=Z7, 2 1 J=Y, 2

o o) o o

N @2 @2 - | @2 _HH @2 -

1 X 2 1 jB 2

Oo—1 O o—1 — —O

Abbildung 2.5.: Prinzipschaltbilder fiir Impedanz- und Admittanzinverter und Beispie-
le fiir Realisierungsmoglichkeiten durch eine \/4-Leitung, sowie durch
eine parallele Induktivitat fir den Impdedanzinverter und eine serielle

Kapagzitit fiir den Admittanzinverter mit jeweils zugehorigen Anschluss-
lingen ¢/2.

sierungsmoglichkeiten fiir Impedanz- und Admittanzinverter dargestellt, wie sie héufig
in der Netzwerktheorie verwendet werden. Zunéchst werden zwei bekannte und haufig
verwendete Realisierungen mit der in dieser Arbeit vorgestellten Methode berechnet,
die in [37] und [41] mit der Transmissionsmatrix hergeleitet werden. Neu vorgestellt
wird die Berechnung der Inverterkonstante in Abhéngigkeit des Koppelfaktors 5 mit der

S-Parameter-Methode fiir einen leerlaufenden Richtkoppler.

%-Leitung mit der Impedanz 7,

Die wohl naheliegendste Realisierung eines Impedanzinverters ist eine % lange Wellen-

leitung mit einer Leitungsimpedanz Z.. Die S-Matrix fiir eine solche Leitung lautet

Ze _Zo .

Zg Zc —2_]

Ze 20 Ze i Zo

S _ Z0+ZC Z0+ZC
A4 =

. Ze _Zo

—2j Zo  Zc

Ze 20 ZcZo
Z0+ZC Z0+ZC
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2 Grundlagen

Wenn man nun in (2.8) den Wert fiir a = Sy, einsetzt, ergibt sich
K)\/4 — Zc-

Somit kann tiber den Wellenwiderstand einer %—Leitung die Inverterkonstante variiert

werden.

Parallele Induktivitat mit zwei seriellen Leitungslangen

Ein weiteres und haufig bei Hohlleiterfiltern eingesetztes Modell eines Impedanzinverters
ist eine parallele Induktivitdt mit der Reaktanz X mit zwei seriellen Leitungslangen
%. Abbildung 2.5 zeigt das Prinzipschaltbild dieser Anordnung. Die S-Matrix dieses

Zweitors lautet

2+y 24y
Sind -
2 A—J0 =Y AT
21y ° 21y ©
Dabei ist y = % = % die normierte Admittanz. a = Siyq,11 kann folgendermafien umge-

stellt werden:

J 2 _

2—1 4+
:\/1—1—4x2 v 1 i

e —e'Y,
1+ 422 V1 + 422
mit
tany = —2x.

Da fiir den Vergleich mit der S-Matrix aus (2.2) ein rein reeller Wert benotigt wird, muss
¢ = —tan"' 2z (2.19)

gelten. Damit kann die Reaktanz in Abhangigkeit der Inverterkonstanten mit (2.8) be-

stimmt werden: B ~
K?—1 B 1 K

= = = r = —-=.
K2+1 1+422 1— K2

Die alternative Losung x =

(2.20)

Kﬁi ;- wiirde fir Werte von 0 < K < 1 negative Reaktanzen
zur Folge haben und wird somit nicht weiter beriicksichtigt. & kann in Abhéangigkeit

von x nun folgendermaflen berechnet werden:
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Dieses Werk ist copyrightgeschiitzt und darf in keiner Form vervielfaltigt werden noch an Dritte weitergegeben werden.
Es gilt nur fir den personlichen Gebrauch.



2.1 Richtkoppler als Immitanzinverter

Zweitor-Modell eines Richtkopplers mit zwei leerlaufenden oder

kurzgeschlossenen Toren

Die zu Zweitoren reduzierten Richtkoppler konnen wie bereits gezeigt als Immitanzin-
verter eingesetzt werden. Dazu wird entweder der Wert des Reflexionskoeffizienten fiir
den leerlaufenden Koppler aus (2.12) oder den kurzgeschlossenen Koppler aus (2.16) in
(2.8) eingesetzt. Fiir den Fall des leerlaufenden Richtkopplers ergibt sich:

o 1_a2+52_52 B2

— I ) 2.21
LL 1—|—a2—52 ag 1_62 ( )

Somit ergibt sich fiir eine gewtinschte Inverterkonstante Ky, folgender Koppelfaktor:

K—Z
{2 = LU (2.22)
1+ K7,
Bei kurzgeschlossenem Richtkoppler ergibt sich fiir die Inverterkonstante
~ 1 + 062 _ 62 Oé2 1 — 62
2 _ _ @
As=1—wsg 7 7 (2:23)
und somit fiir den Koppelfaktor in Abhédngigkeit der Inverterkonstanten
L (2.24)
1+ Kz

Ein Vergleich von (2.21) und (2.23) zeigt, das fiir die beiden Inverterkonstanten folgende
Beziehung gilt:

- 1
K1, = —= 2.25
T (2.25)
und damit auch
Kt = Jks. (2.26)

Somit kann durch ersetzen des Abschlusses von Kurzschluss durch Leerlauf und um-
gekehrt ein Impedanz- in einen Admittanzinverter umgewandelt werden. Fir K2 = 1

ergibt sich der haufig verwendete 3 dB-Koppler.
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2 Grundlagen

2.1.4. Berechnung der Even- und Odd-Impedanzen fiir gegebene

Inverterkonstanten

In diesem Abschnitt wird vorgestellt, wie aus gegebenen Inverterkonstanten die Gleichtakt-
und Gegentakt-Impedanzen, im Englischen mit even und odd bezeichnet, fiir einen reinen
TEM-Koppler berechnet werden konnen. Dabei wird erstmals eine exakte Gleichung zur
Ermittlung der Impedanzen vorgestellt. Auflerdem wird gezeigt, dass sich mit diesen
Gleichungen eine verbesserte Naherung der aus [38] bekannten Beziehungen ableiten

lasst.

Die Even- und Odd-Impedanzen bestimmen den Koppelfaktor C' eines TEM-Kopplers

uber
Lo — 2y

Zo+ 72y
Mit Zy = /Z.Z, konnen die Impedanzen in Abhangigkeit des Koppelfaktors dargestellt

werden:

C=p= (2.27)

e 3 (2.28)
7z g |- = _z [
cT N 1+cC N1+3

Damit kann dann durch geeignete Verfahren die Geometrie fiir die gewiinschte gekop-
pelte Leitungsstruktur berechnet werden. Fiir bestimmte Koppler wie z.B. Koppler in
Mikrostreifenleitungstechnik gibt es dafiir entsprechende Diagramme [36].

Bei der Synthese von Filtern aus gekoppelten Leitungen [36, 37] werden jedoch nur
Werte fiir die Admittanz-Inverterkonstanten berechnet, es erfolgt keine Berechnung des
bendtigten Koppelfaktors. Z, und Z, werden dann durch Naherungen berechnet, die
iiber die Modellierung der gekoppelten Leitungen als Inverter tiber die ABCD-Matrizen
hergeleitet [38] werden.

Mit dem in dieser Arbeit vorgestellten S-Parameter-Ansatz kann nun im Gegensatz
zu [38] eine exakte Formulierung fiir die beiden Impedanzen in Abhéngigkeit der In-
verterkonstanten angegeben werden. Damit beide Methoden verglichen werden konnen,
muss jedoch die S-Matrix aus (2.12) noch modifiziert werden, da bei der hier vorgestell-
ten Modellierung eines Richtkopplers als Inverter die beiden Leitungslangen bereits im
Inverter enthalten sind, in der bekannten Modellierung aus [38] wird der Inverter jedoch
durch die Kapazitat zwischen den gekoppelten Leitungen realisiert.

Deswegen werden zu der S-Matrix aus (2.12) noch zwei Leitungen mit der negativen

Leitungsldnge von —90° an den beiden Toren addiert. Dies entspricht einer Verschie-
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2.1 Richtkoppler als Immitanzinverter

bung der Bezugsebene, auf welche die S-Parameter referenziert werden, um eine Viertel

Wellenlénge. Die modifizierte Matrix lautet dann
o’ — 3% j2ap
Sty = = Sks.
LL [ 208 o — & KS

Somit kénnen nun die weiteren Gleichungen fiir den kurzgeschlossenen Richtkoppler ver-

wendet werden. Damit gilt fiir den Koppelfaktor £ in Abhangigkeit der Inverterkonstante

I S
14+ Ky 1+

32 (2.29)

Aus Griinden der besseren Lesbarkeit soll im folgenden
J=Ju

gelten. Um nun eine Beziehung zwischen dem Koppelfaktor und der Inverterkonstanten
herzustellen, muss zuerst Gleichung (2.27) umgestellt werden. Dazu wird die relative

Impedanz

N
—_
—_
+
=

= Z, = —"— (2.30)

N
+
—_
—_
|
@

Wird Gleichung (2.29) in (2.30) eingesetzt, ergibt sich

V14 2+
z:—i%i% (2.31)
V1i+J2-J

Da die beiden Impedanzen fiir den Gleichtakt- und Gegentaktwellentyp tiber

Zo =/ 2.7,

zusammenhéangen, kann iiber Z, ein exakter Zusammenhang zwischen Inverterkonstan-
te und Even- bzw. Odd-Impedanz fiir den kurzgeschlossenen Richtkoppler hergestellt

werden.
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2 Grundlagen

Es ergibt sich:

Ze—ZO\/Z =7 m_j_zo M—l (232>
B P eI S /ey Y
it 2+

Analog gilt fiir den leerlaufenden Richtkoppler

Ji+ 241 V1t k2
Z‘JLL:ZO\/Z =20, = =%, | —
1o ViR R (2.33)
1, |V1e R
1 J1+ K2

Fiir kleine Werte von J kann mit der Naherung /I + 2z ~ 1 + %x — §x2 Gleichung
(2.31) wie folgt dargestellt werden:

VI R+T e+ T 0+ T 0+ D) 2d+ D)+ P
L-J+Z  (+ Ly L4 J2 4 Jt— J?

~14+2J+2J2

Die Wurzel der relativen Impedanz Z, kann mit

- 2J+2J% 1, - - _

VZ =142 valrmry =2 - SCTH2PE x4 T+ (239)
angendhert werden. Mit Gleichung (2.32) ergibt sich also

[14+ 5 =14

Lo = Zo\ Ly = Zo\| —— ~ Zo(1 =
0 0\ 7 3 o1+ J+ 2J )
-1 1 — 6 ~ 1 -~
Zo=00\Ze =Zo\|— =~ Zo(1—J+ =J?
o 0 r 0 1+ ﬁ 0( J+ 2'] )

fiir den Gleich- bzw. Gegentaktwellenwiderstand.

(2.35)

Diese Néherung weicht beim Koeffizienten fiir das quadratische Glied von der ge-
bréuchlichen Néherung [38]
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2.1 Richtkoppler als Immitanzinverter

3 Gleichtakt
—— exakter Wert
———- vorgeschlagene Naherung
25 L. -- gebrdauchliche Néherung SR
N =
\§ 2 | // = i
N
1.5+ 1
' 0.2 0.4 0.6 0.8 1
J
1 Gegentakt
0.85} . ’ 1
N"T ......
N A ]
N
0.55| SSso :
0.4 ‘ ‘ ‘ ‘
0 0.2 0.4 0.6 0.8 1
J

Abbildung 2.6.: Vergleich der verschiedenen Methoden zur Berechnung der Even- und
Odd-Impedanzen in Abhéngigkeit der Inverterkonstanten J = JZ,, mit
Zy = \/ ZoZ,. Verglichen wurde die exakte Berechnung (2.32), die in die-
ser Arbeit vorgestellte Nédherung (2.35) und die gebrauchliche Naherung
(2.36).

Zo = Zo(1 4+ JZy + (J Z)?)

(2.36)
Zo = Zo(1 — JZy + (J Zy)?)

ab. Der Vergleich beider Naherungsformeln mit dem exakten Wert aus (2.32) zeigt, dass
die hier vorgestellte Approximation deutlich ndher am exakten Ergebnis liegt. Abbildung
2.6 zeigt eine grafische Auswertung der verschiedenen Berechnungen.

Der Vergleich zeigt, dass die neu vorgestellte Approximation deutlich weniger vom

exakten Wert abweicht. Damit kann mit der in dieser Arbeit vorgestellten Methode
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2 Grundlagen

E-Feld

v >
Tor 1 & e Tor 4
Tor 3, Tor 2,

leerlaufend leerlaufend

Abbildung 2.7.: Lingsschnitt eines Inline-Ubergangs mit schematischer Angabe der To-
re. Wellenleitung 1 endet an x; mit einem Leerlauf, Wellenleitung 2
endet an z» mit einem Leerlauf.

Zwei gekoppelte Zwei gekoppelte
Parallelplattenleitungen »  Mikrostreifenleitungen

_\

% MSL 2
MSL 1

T
Elektrische Wand

PPL2 PPL 1

Abbildung 2.8.: Querschnitt durch den Koppelbereich eines Ubergangs zwischen zwei
Parallelplattenleitungen. Durch Forderung einer elektrischen Wand kon-
nen diese durch zwei gekoppelte Mikrostreifenleitungen ersetzt werden.

sowohl die tibliche Approximation verbessert als auch ein exaktes Ergebnis fiir Even-

und Odd-Impedanzen in Abhangigkeit der Inverterkonstanten angegeben werden.

2.2. Inline-Uberginge als leerlaufende Richtkoppler

In dieser Arbeit werden auch Wellenleitungsiibergange vorgestellt, die auf einer Feld-
kopplung zwischen zwei benachbarten Wellenleitungen tiber eine definierte Linge beru-
hen. Diese Wellenleitungsiiberginge haben Richtkopplereigenschaften, auf die im folgen-
den naher eingegangen wird.

In Abbildung 2.7 ist der prinzipielle Aufbau der in dieser Arbeit vorgestellten feldge-
koppelten Ubergiange zwischen zwei Wellenleitungen dargestellt. Beide Wellenleitungen
sind mit einem Leerlauf an den jeweiligen Enden, Tor 2 und Tor 3, abgeschlossen. Im
Bereich zwischen x; und x5 findet die Feldkopplung zwischen den Leitungen statt. Ab-
bildung 2.8 zeigt den Querschnitt durch diesen ldngshomogenen Koppelbereich zwischen
zwei Parallelplattenleitungen. Durch Forderung einer elektrischen Wand als virtuelle

Masse lasst sich die Anordnung auch durch zwei gekoppelte Mikrostreifenleitungen dar-
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2.2 Inline-Uberginge als leerlaufende Richtkoppler

Gleichtakt Gegentakt

[(;i = & E-Feld C - D

Abbildung 2.9.: Schematische Darstellung der Feldwellentypen fiir den Gleichtakt- und
Gegentaktbetrieb eines Inline-Ubergangs zwischen zwei Parallelplatten-
leitungen.

stellen. Darin sind zwei verschiedene Feldwellentypen ausbreitungsfihig, der Gleichtakt-
und der Gegentaktfeldwellentyp. Diese beiden Wellentypen bestimmen tiber ihre Im-
pedanzen Z, und Z, den Koppelfaktor C' nach Gleichung (2.27). Abbildung 2.9 zeigt
schematisch die Feldlinienbilder fiir die ausbreitungsfdhigen Wellentypen im Koppelbe-
reich des Ubergangs.

Mit dem Koppelfaktor lassen sich die S-Parameter eines idealen TEM-Kopplers wie
folgt bestimmen [40]:

511:()
Vv1—C?

V1—C?%cosf+ jsinf
, (2.37)
jCtand

0) = So1 =
pO) = S jtand + /1 — C2
S41:O.

Oé(@) = 521 =

Die Frequenzabhéngigkeit wird dabei iiber die elektrische Lange 6 = 27 (f\éi;?f) [ bertick-
sichtigt, dabei ist e.q die effektive Permittivitdt innerhalb des des Uberlappungsbereichs
in dem die Feldkopplung stattfindet und [ dessen physikalische Léange.

Um das Richtkopplerverhalten eines Inline-Ubergangs zu zeigen, wurde ein Ubergang
zwischen zwei Parallelplattenleitungen gemafi Abbildung 2.10 feldtheoretisch simuliert
und mit einem Leitungs-Modell eines TEM-Kopplers mit zwei leerlaufenden Enden ver-
glichen. Die S-Parameter ergeben sich dabei durch einsetzen von «(f) und (5(f) aus
(2.37) in (2.12).

Als Parameter fiir das Leitungsmodell miissen neben der Lénge des Koppelabschnitts
der Koppelfaktor C' und damit die dazugehorigen Impedanzen, Z, und Z,, der aus-
breitungsfdhigen Wellentypen angegeben werden. Diese Werte kénnen mit geeigneten
Verfahren wie z.B. dem Spektralbereichsverfahren [42] fiir den Querschnitt der Koppel-
region ermittelt werden. Fiir diesen Ubergang wurden die Impedanzen mit den Formeln

fir Parallelplattenleitungen (3.1) und Mikrostreifenleitungen (3.4) abgeschétzt, die im
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Abbildung 2.10.: Langs- und Querschnitt des feldtheoretisch simulierten Ubergangs. Die
angegebenen Mafleinheiten sind in mm.

nichsten Kapitel vorgestellt werden. Abbildung 2.11 zeigt sowohl die S-Parameter des
Ubergangs ermittelt iiber das Leitungsmodell nach (2.37) als auch die S-Parameter er-
mittelt durch eine Feldsimulation.

Der Vergleich der Kurven zeigt, dass der feldgekoppelte Ubergang mit einer adédqua-
ten Genauigkeit durch das Leitungsmodell beschrieben werden kann. Die Nullstellen
der Transmissionsfaktoren liegen mit beiden Berechnungen bei den gleichen Frequenzen.
Dass diese bei etwa 6 und 12 GHz liegen, spiegelt die gewdhlte Uberlappungslinge von
16.5 mm wieder, bei der die elektrische Lange im Medium bei 6 GHz etwa eine halbe Wel-
lenlange betragt. Fir die Abweichungen im Betrag zwischen den beiden Simulationen
gibt es verschiedene Griinde. Zum einen sind die Berechnungen fiir das Leitungsmo-
dell fiir einen reinen TEM-Koppler ausgelegt, die ausbreitungsfahigen Wellentypen im
Koppelbereich des Inline-Ubergangs breiten sich jedoch mit unterschiedlichen Geschwin-
digkeiten aus. Dies fithrt natiirlich zu einem anderen Verlauf des Koppelfaktors C' = 3 in
Leitungsmodell und Feldsimulation. Zum anderen wird in der feldtheoretischen Simula-
tion auch Abstrahlung berticksichtigt. Dadurch kommt es an den offenen Leitungsenden
der beiden Parallelplattenleitungen zu einer Abstrahlung in den Raum und in die Lei-
tungsstruktur. Auflerdem bilden sich an den in der Berechnung als ideal angenommen
leerlaufenden Leitungsenden Streufelder, die parasitire Elemente zum idealen Leerlauf

hinzufiigen.
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|S|/ dB Leitungsmodell

-15.0IIIII|IIII|IIII|IIII|IIII|IIII|IIII
5 6 7 8 9 10 11 12

—

Frequenz / GHz

e=eme= |S|/ dB Feldsimulation

Abbildung 2.11.: Vergleich einer feldtheoretischen Simulation eines Ubergangs von PPL
auf PPL mit dem Leitungsmodell eines TEM-Kopplers.

2.3. Verwendetes Simulationsverfahren

Die im vorigen Abschnitt vorgestellten Methoden zur Analyse der Uberginge mittels
Methoden der Leitungstheorie beruhen auf der Annahme, dass es sich bei den Leitungen
um reine TEM-Leitungstypen handelt. Auflerdem werden weder ohmsche oder dielek-
trische Verluste mit einbezogen noch wird die abgestrahlte Leistung berticksichtigt, die
neben Verlusten zu zuséatzlicher erwiinschter oder unerwiinschter elektrischer Verkopp-

lung fithren kann.

Aus diesem Grund ist neben der leitungstheoretischen Betrachtung eine Berechnung
mittels feldtheoretischer Simulationsverfahren unerlasslich. In dieser Arbeit wurde dazu
die kommerziell erhaltliche Software C'ST Microwave Studio eingesetzt. Diese nutzt ein
Verfahren basierend auf der Finite Integration Technique [43, 44], FIT. Dieses eignet
sich sowohl fiir Berechnung im Zeit- wie im Frequenzbereich [45] und soll im Folgenden

kurz beschrieben werden.
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2 Grundlagen

2.3.1. Finite Integration Technique, FIT

Die Ausbreitung des elektromagnetischen Felds im Raum wird durch die Maxwell’schen

Gleichungen beschrieben. In integraler Form lauten diese:

yﬁE-ds _ —//aB-da (2.38)

0A

jﬂ.ds - //<+J> (2.39)
géﬁD.da = /V//pdv, (2.40)
gégB-da = 0 (2.41)

E und H sind die elektrische und magnetische Feldstarke, D und B die elektrische und
magnetische Flussdichte. J ist die elektrische Stromdichte, p ist die elektrische Raumla-

dungsdichte. Fiir lineare Materialien gelten die beiden Materialgleichungen

D = ¢E, (2.42)
B = uH, (2.43)

mit der Permittivitat ¢ und der Permeabilitiat p. Fiir anisotrope Materialien sind ¢ und
u Tensoren, fiir isotrope Materialien gilt € = €’ — je” und u = ¢/ — ju”. Die Verluste im
jeweiligen Material werden dabei durch die imagindren Anteile beschrieben. Im verlust-
losen Fall ist € = ¢/ = €pe, und p = ' = pop,. AuBerdem kann die endliche Leitfahigkeit
o von Metallen mit

J=0E+Jg (2.44)

berticksichtigt werden, Jg ist dabei die eingepragte Stromdichte.

Fir beliebige dreidimensionale Strukturen konnen diese Gleichungen in den meisten
Fallen nicht analytisch gelost werden. Mit numerischen Methoden kann jedoch eine
Losung angenédhert werden. Dazu muss eine Diskretisierung des gewtinschten Simulati-
onsbereichs durchgefiihrt werden.

Fiir das hier verwendete FIT-Verfahren wird der Raum mittels eines Gitters, dem
sogenannten mesh, diskretisiert. Dabei kann das Grundelement eines Gitters verschie-
dene Formen wie Tetraeder, Prisma oder Quader annehmen. Abbildung 2.12 zeigt eine
solche Einzelzelle fiir ein quaderformiges Gitter. Diese Zelle ist auch unter dem Namen
Yee-Zelle [46] bekannt.
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Abbildung 2.12.: Schematische Darstellung der Feldgrofen in einer Yee-Zelle, nach [47].
Die FeldgroBien mit Indizierung sind exemplarisch fiir je drei Feldkom-
ponenten dargestellt.

Beim FIT-Verfahren werden die Maxwell-Gleichungen in integraler Form nun fiir die

Einzelzellen durch folgende Gleichungen beschrieben:

)
- o . .
Sd = q, (2.47)
Sb = 0. (2.48)

Die Vektoren e und h enthalten die elektrischen bzw. die magnetischen Feldstéirken an
den Kanten der Gitterzellen, die Vektoren b und d enthalten die Flussdichten durch
die Stirnflichen der Gitterzellen. Dabei werden die Linienintegrale iiber eine Stirnfliche
einer Gitterzelle iiber die Matrizen C und C berechnet, indem die diskreten Feldstarken

an den Kanten der jeweiligen Fliche aufsummiert werden. Die Matrizen S und S bilden
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2 Grundlagen

zusammen mit den entsprechenden Vektoren das Integral iiber die gesamte Mantelflache
einer Gitterzelle durch Aufsummieren der diskreten Flussdichten. Flussdichte und Feld-
starke sind auch weiterhin iiber die Materialgleichungen verkniipft, diese werden nun

auch in Matrixform mit
d =M.e b =M,h j=M_,e+js (2.49)

angegeben.
Diese Systematik kann mit bestimmten Erweiterungen neben dem hexahedralen Gitter

auch auf andere Gitterstrukturen angewandt werden [44].

2.3.2. Losung im Zeitbereich

Um die Gleichungssysteme im Zeitbereich zu l6sen, wird an einer definierten Stelle im
Simulationsmodell Energie in Form eines Pulses eingebracht. Anschlieend wird die Aus-
breitung des von der Energie eingespeisten Feldes in der gewahlten Simulationsstruktur
untersucht. Als Abbruchkriterium wird ein bestimmter Energiepegel definiert, der un-
terschritten werden muss.

Die Ableitung nach der Zeit ldsst sich durch ein Zeitsignal mit geniigend kleinen
Zeitschritten At anndhern. Die Gleichungen (2.45) - (2.49) kénnen auf die zwei folgenden
Gleichungen gebracht werden [45]:

en+1/2 _ en—1/2 + AtMe_l [CM“—lbn —|—an}

2.50
bn+1 — b" — Atcen+1/2 ( )

Durch die Diskretisierung in Raum und Zeit ist es nun méglich, die Werte fiir E-
und H-Feld an allen Gitterpunkten zu lésen. Fiir die Losung der jeweiligen Feldkompo-
nenten werden immer die zeitlich vorhergehenden anderen Feldkomponenten benotigt.
Dieses Verfahren wird auch als Bocksprung-Verfahren, leap-frog scheme, bezeichnet. Der
gewahlte Zeitschritt At muss fiir die Konvergenz des Verfahrens klein genug gewahlt
werden. Weitere Details dazu sind auch in [47] zu finden.

Ein Vorteil der Losung im Zeitbereich ist, dass mit nur einem Zeitschritt eine grofie
Bandbreite an Frequenzen gelost werden kann. Aufflerdem kénnen auch elektrisch grofie
Strukturen mit iiberschaubarem Rechenaufwand gelost werden. Da das Abbruchkriteri-
um jedoch die noch im System befindliche Energie ist, fithren resonante Strukturen zu

langen Rechenzeiten und unter Umstanden zu wenig exakten Ergebnissen.
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2.3 Verwendetes Simulationsverfahren

2.3.3. Losung im Frequenzbereich

Besser geeignet fiir resonante Strukturen sind dagegen Verfahren im Frequenzbereich.
Da in dieser Arbeit auch Filter mit integrierten Wellenleitungsiibergéingen untersucht
wurden, wird deswegen auch kurz auf die Losung der Gleichungen im Frequenzbereich
eingegangen.

Im Gegensatz zum Zeitbereich werden hierbei die Gleichungen fiir einzelne Frequenz-
punkte gelost. Da die Frequenzen zeitharmonische Signale sind, kann die Ableitung nach
der Zeit % durch iw ersetzt werden. Um eine gewisse Bandbreite abzudecken, miissen
mehrere Frequenzpunkte berechnet werden, wobei mit geeigneten Interpolationsverfah-
ren die Anzahl der benétigten Frequenzpunkte verringert werden kann.

Die Gleichungen (2.38) konnen durch geeignete Umformung fiir den zeitharmonischen

Fall in folgende partielle Differentialgleichung tiberfithrt werden [47]:
V x [,u_l(v X E)} — w?E = —jwl. (2.51)
Diese Gleichung kann unter Anwendung der FIT-Matrizen zu
(CM,C — ™M) e = —jw] (2.52)

umgeformt werden.

Der Raum wird wie beim Zeitbereichsverfahren diskretisiert, es kann ein tetrahedrales
oder hexahedrales Gitter verwendet werden. Im Gegensatz zum Zeitbereich werden im
Frequenzbereich die Maxwellgleichungen nicht direkt gelost. Statt dessen wird mit Hilfe

von geeigneten Basisfunktionen ein Matrixgleichungssystem der Form
Ax=b (2.53)

gelost. Dabei ist A = CMuflC — w?M, die Matrix mit den Informationen tiber die zu
simulierende Struktur, x = e ist der Vektor mit den gesuchten Feldgrofien und b = —jwj
ist ein Vektor mit den Anregungsfunktionen fiir die jeweilige Frequenz. Eine weiterfiih-

rende Beschreibung ist in [47, 48] angegeben.
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3. Realisierungsmoglichkeiten von
Wellenleitungsubergangen zwischen

Planar- und Hohlleiterschaltungen

In einem HF- oder Antennensystem konnen verschiedene Funktionsblocke, wie Anten-
nenstrahler, Speisenetzwerk, Filter, etc., mit unterschiedlichen Leitungstechnologien rea-
lisiert werden. So kann die jeweils am besten geeignete Technologie fiir eine bestimmte
Funktion im System gewahlt werden. Dies bringt einen entscheidenden Flexibilitatsvor-
teil in das Design des Gesamtsystems ein. In Abbildung 3.1 sind als Beispiel die ver-
schiedenen verwendeten Wellenleitungen in einem Phased-Array-Antennensystem [49]

und die darin benotigten Wellenleitungsiibergange dargestellt.

Damit die verschiedenen Leitungstechnologien moglichst verlustarm miteinander ver-
bunden werden koénnen, sind geeignete Wellenleitungsiibergange unerlésslich. In kom-
pakten Systemen werden neben guten HF-FEigenschaften aulerdem noch verschiedene
Anforderungen an die Geometrie der Uberginge gestellt. Deswegen ist es von Vorteil,
verschiedene Konzepte fiir die Ubergéinge zwischen unterschiedlichen Wellenleitungen zu

untersuchen, da dies einen erheblichen Beitrag zu einem flexibleren Systemdesign leistet.

In diesem Kapitel werden deswegen mehrere Varianten von Ubergéngen zwischen un-
terschiedlichen Wellenleitungen untersucht. Es werden verschiedene Losungsmoglichkei-
ten fiir die bendtigten Uberginge vorgestellt. Die elektrischen Eigenschaften werden mit-
tels Feldsimulation untersucht, die messtechnische Verifizierung ausgewihlter Uberginge

wird in Kapitel 5 gezeigt.
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3 Realisierungsmoglichkeiten von Wellenleitungsiibergangen

Parallelplattenleitung

Parallelplattenleitung
auf Substrat

Hohlleiter

Mikrostreifenleitung

MSL - HL N HL - PPL % J\ PPL - PPL

Wellenleitungsiibergéinge im System

Abbildung 3.1.: Ubergéinge in einem Antennensystem fiir eine mégliche Systemkonfigu-
ration.

3.1. Grundlegende Eigenschaften der verwendeten

Wellenleitungen

In diesem Abschnitt werden grundlegende elektrische Eigenschaften der untersuchten
Wellenleitungen behandelt, auflerdem wird kurz auf die moglichen Einsatzgebiete der

jeweiligen Wellenleitung eingegangen.

3.1.1. Parallelplattenleitung (PPL)

Eine Parallelplattenleitung besteht aus zwei zueinander parallelen Platten mit einer
bestimmten Breite w und einer bestimmten Dicke d. Zwischen den Platten befindet
sich ein Medium mit der Permittivitit €;, aulerhalb der Platten kann sich ein anderes
Medium mit der Permittivitat e; befinden. Abbildung 3.2 verdeutlicht den Aufbau und
zeigt die Ausrichtung des elektrischen und magnetischen Feldes in der Leitung. Somit
gibt es verschiedene Konfigurationen fiir eine Parallelplattenleitung, abhédngig von den
gewahlten Dielektrika und der Plattengeometrie. Bei den in dieser Arbeit verwendeten
Parallelplattenleitungen wurde als Medium 2 stets Luft verwendet. Fiir w > d kann
naherungsweise davon ausgegangen werden, dass sich das E-Feld nur zwischen den beiden

Platten im ersten Medium ausbildet. Der erste ausbreitungsfahige Wellentyp ist eine
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3.1 Grundlegende Eigenschaften der verwendeten Wellenleitungen

E-Feld _*

dig\ Y

H-Feld &

Abbildung 3.2.: Querschnitt einer Parallelplattenleitung mit Breite w und Plattenab-
stand d mit schematischer Darstellung der E- und H-Feldlinien. Zwi-
schen den Platten befindet sich ein Medium mit der Permittivitit e,
auBerhalb ein Medium mit es.

reine TEM-Welle, fiir die folgende Parameter ausgehend von Geometrie und Materialien

berechnet werden konnen [37]:

k= w\/1e
B =k = wy/ie

27
A = ——
£ (3.1)
oo w1
T ne
d
ZC—UE

Dabei ist die Wellenzahl k£ und die Phasenkonstante /3 fiir diesen Wellentyp gleich, ab be-
stimmten Grenzfrequenzen sind allerdings auch hoherwertige Wellentypen ausbreitungs-
fahig fiir die sich dann unterschiedliche Werte fiir £ und 3 ergeben. Diese sind jedoch
keine reinen TEM-Typen mehr, sondern haben Komponenten von E- oder H-Feld in
Ausbreitungsrichtung. Diese TE- und TM-Wellen sind fiir die Anwendungsfélle in dieser
Arbeit unerwiinscht, da diese Wellentypen im Gegensatz zur TEM-Welle dispersiv sind.

Parallelplattenleitung werden bei Speiseleitungen von Antennensystemen [35, 49-51]

und auch fiir Anwendungen im THz-Bereich eingesetzt [52-54].

3.1.2. Hohlleiter (HL)

Bei Hohlleitern gibt es zwei verbreitete Typen: Hohlleiter mit rechteckigem Querschnitt
und Hohlleiter mit rundem, oder auch elliptischen, Querschnitt. Fir die Anwendungen in

dieser Arbeit werden ausschlieBlich Hohlleiter mit rechteckigem Querschnitt! verwendet.

Im Folgenden wird aufgrund der besseren Lesbarkeit statt ,Hohlleiter mit rechteckigem Querschnitt®
nur der Begriff ,,Hohlleiter oder ,,Rechteck-Hohlleiter” verwendet.
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3 Realisierungsmoglichkeiten von Wellenleitungsiibergangen
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Abbildung 3.3.: Querschnitt eines Rechteck-Hohlleiters. Die lange Kante wird iiblicher-
weise mit a, die kurze mit b bezeichnet. Das elektrische Feld ist sche-
matisch durch die roten Feldlinien, das magnetische durch die blauen
dargestellt.

Die Geometrie eines Rechteck-Hohlleiters mit den dazugehérigen Feldlinien ist in Ab-
bildung 3.3 gezeigt. Darin konnen sich grundsatzlich zwei verschiedene Wellentypen aus-
breiten. Beim TE-Wellentyp, engl. T'E-mode, hat nur das elektrische Feld eine rein trans-
versale Komponente, beim TM-Wellentyp, engl. T'M-mode, hat nur das magnetische Feld
eine rein transversale Komponente. Die TE-Welle wird auch oft als H-Welle, die TM-
Welle als E-Welle bezeichnet. Zuséatzlich zu den transversalen Komponenten gibt es im
Gegensatz zu reinen TEM-Leitungen je nach Wellentyp immer entweder eine Komponen-
te des H- oder des E-Feldes in Ausbreitungsrichtung. Die Welle breitet sich somit auch
in Richtung der Seitenwande des Hohlleiters aus. Dort wird sie reflektiert und beschreibt
dadurch eine Art | Zick-Zack“-Kurs. Dadurch vergroflert sich die Wellenlénge und Pha-
sengeschwindigkeit im Hohlleiter im Vergleich zur Ausbreitung im Freiraum. Fiir eine

TE,.,-Welle konnen verschiedene Wellenparameter anhand der Geometrie angegeben

werden [37]:
k= w\/ue
o=y () (51)
a b
8= \Jk— 2
27
A= (3.2)
27
)\g — ?
w
Uph = E
k
T = 577
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3.1 Grundlegende Eigenschaften der verwendeten Wellenleitungen

Fiir Hohlleiter wird meist keine charakteristische Impedanz angegeben, da diese nur fiir
TEM-Leitungen eindeutig definiert werden kann. Es gibt jedoch verschiedene Beziehun-
gen, um einen aquivalenten Wellenwiderstand abzuschatzen, der dann z.B. fiir Leitungs-
modelle verwendet werden kann. Die Leistung-Strom-Definition des Widerstands lautet
) 2

Zopr = """ s, 33
Die beiden anderen Definitionen fiir den aquivalenten Wellenwiderstand sind in Anhang
A aufgefiihrt.

Im Gegensatz zu den anderen in dieser Arbeit verwendeten Wellenleitungen weist der
Hohlleiter ein stark dispersives Verhalten auf. Aulerdem kénnen sich ab einer bestimm-
ten Frequenz auch hoherwertige Feldwellentypen ausbreiten. Fiir die in dieser Arbeit
vorgestellten Ubergdange wurden die Dimensionen des Hohlleiters stets so gewéhlt, dass
sich nur der Grundwellentyp, der TE;,-Typ, ausbreiten kann.

Hohlleiterstrukturen zeichnen sich durch geringe Verluste aus und kénnen grofle Leis-
tungen iibertragen. Deswegen werden sie fiir diverse Anwendungen eingesetzt. Dazu ge-

horen neben reinen Speiseleitungen auch Polarisatoren [56, 57], Resonatoren, auch mit

mehreren Resonanzfrequenzen [58, 59], und verschiedenste Kopplerstrukturen [60-62].

3.1.3. Mikrostreifenleitung (MSL)

Eine weit verbreitete Wellenleitung fiir Millimeter- und Mikrowellenanwendungen ist die
Mikrostreifenleitung. Dieser Leitungstyp besteht aus einem signalfiihrenden Streifenlei-
ter der Breite W und einer Massefliche. Die Feldlinien breiten sich also im gewahlten
Substrat zwischen Streifenleiter und Masseflache, aber auch teilweise im dartiberliegen-
den Medium, meist Luft, aus. In Abbildung 3.4 ist die Geometrie und das Feldlinienbild
einer Mikrostreifenleitung dargestellt.

Da sich die Welle in einer Mikrostreifenleitung in zwei Medien mit unterschiedlichen
dielektrischen Figenschaften ausbreitet, ist es kein reiner TEM-Typ. Die verschiedenen
Permittivitaten der Materialen fiihren zu unterschiedlichen Phasengeschwindigkeiten in
den beiden Medien. Somit gibt es auch Feldkomponenten in Ausbreitungsrichtung. Da
jedoch der Feldanteil im Bereich des Mediums 2 meist deutlich geringer ist als im Medium
1, konnen diese Komponenten vernachléssigt werden. Der Wellentyp einer Mikrostrei-
fenleitung verhélt sich folglich anndhernd wie eine TEM-Welle. Dieser Wellentyp wird
auch als quasi transversal elektromagnetische Welle, kurz QTEM-Welle, bezeichnet [63].
Abhéangig von der Geometrie der Mikrostreifenleitung und dem verwendeten Substrat

kénnen die wichtigsten Parameter wie folgt berechnet werden [37]:
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3 Realisierungsmoglichkeiten von Wellenleitungsiibergangen
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Abbildung 3.4.: Querschnitt einer Mikrostreifenleitung mit schematischer Darstellung
der E- und H-Feldlinien. Der iiberwiegende Teil des E-Feldes befindet
sich im Substrat, ein kleiner Teil des Feldes befindet sich aber im Um-
gebungsmedium, meist Luft. Da sich die Welle in beiden Medien mit
unterschiedlicher Geschwindigkeit ausbreitet, ist es keine reine TEM-
Welle, sondern eine sogenannte QTEM-Welle.

k = w\/pe
B = koy/ee
_27r
B
c (3.4)
Upp = ——
ph \/a
, %ln(%dJr%) fﬁr%gl
¢ 120 fiir W > 1

\/a[%+1,393+0,6671n(%+1,444)]

Der Parameter €, ist dabei die effektive Permittivitdt der Mikrostreifenleitung. Diese
ergibt sich durch die unterschiedlichen Feldanteile in den beiden Medien. Da in den

meisten Fallen Luft als Medium 1 verwendet wird, gilt fiir die effektive Permittivitat:
1 <e <e,

Der genaue Wert héngt dann von der genauen Feldverteilung im Querschnitt einer Mi-
krostreifenleitung ab. Uber Streifenleiterbreite und Substrathéhe kann die effektive Per-

mittivitdt ndherungsweise berechnet werden [63]:

2
er+1 €r—1 1 _w - W
e e \/1+12%+0,04(1 d)} fir W <1
=
ertl | er—l 1 s WS
5 T 5 WSEE fir = >1
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3.1 Grundlegende Eigenschaften der verwendeten Wellenleitungen

Fiir die Synthese des Verhaltnisses % bei gegebenem Wellenwiderstand Z, und relativer
Permittivitdat e, des Substrats gibt es ebenfalls geeignete Beziehungen. Diese sind im
Anhang A angegeben.

Fir die vorangegangen Formulierungen wurde die Dicke des Streifenleiters stets als
unendlich diinn angenommen. Fiir Substrate mit dicken Metallisierungen muss die Me-
talldicke zur genaueren Bestimmung der Leitungsparameter mit einbezogen werden [63—
65].

Mit einer Mikrostreifenleitung kénnen sowohl verschiedenste passive verteilte Elemen-
te realisiert werden als auch aktive Elemente durch Oberflichenmontage aufgebracht
und galvanisch verbunden werden. Dabei erfordert die Mikrostreifenleitung nur eine ein-

seitige Strukturierung, was fiir die Herstellung einen Vorteil darstellt.

3.1.4. Kontaktierung und Ausrichtung der Wellenleitungen

zueinander

Nachdem nun die Geometrien und Eigenschaften der verwendeten Wellenleitungen ein-
gefiihrt werden, soll in diesem Abschnitt kurz auf die verschiedenen Moglichkeiten zur
Kontaktierung und zur Ausrichtung der Uberginge eingegangen werden.

Generell kann man bei jeder Verbindung zwischen zwei Wellenleitungen zwischen ei-
nem galvanisch kontaktierten und einem feldgekoppelten Ubergang unterscheiden.

Beim galvanisch kontaktierten Ubergang ist jeder stromfiithrende Leiter des ersten
Wellenleiters galvanisch mit einem Leiter der zweiten Wellenleitung verbunden. Dies
kann dabei durch Lot-, Schraub- oder Klemmvorgiange bewerkstelligt werden. Falls eine
der beiden Wellenleitungen ein Hohlleiter ist, muss im Systemdesign darauf geachtet
werden, dass durch die galvanische Kontaktierung fiir Gleichstrom oder sehr niedrige
Frequenzen ein Kurzschluss erzeugt wird.

Bei cinem feldgekoppelten Ubergang ist mindestens einer der beiden stromfithrenden
Leiter des ersten Wellenleiters nur iiber das E- bzw. H-Feld mit der Struktur des zweiten
Wellenleiters gekoppelt. Das bedeutet fiir Gleichstrom oder sehr niedrige Frequenzen
einen Leerlauf, der beim Systemdesign beriicksichtigt werden muss.

Ein weiteres Klassifizierungsmerkmal von Wellenleitungsiibergdngen ist die Ausbrei-
tungsrichtung. Haben beide Wellenleiter des Ubergangs die gleiche Ausbreitungsrich-
tung, spricht man von so genannten Inline-Ubergingen [9-11]. Andert sich die Ausbrei-
tungsrichtung beim Ubergang vom einen auf den anderen Wellenleiter um 90°, spricht

man von orthogonalen Ubergingen. Abbildung 3.5 verdeutlicht den Unterschied durch
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3 Realisierungsmoglichkeiten von Wellenleitungsiibergangen
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Abbildung 3.5.: Schematischer Aufbau eines orthogonalen und eines Inline-Ubergangs.
Die Ausbreitungsrichtung der Welle ist jeweils durch einen blauen Pfeil
symbolisiert. Der Koppelabschnitt kann verschiedenste Geometrien ent-
halten. Bei orthogonalen Ubergingen muss eine Leitung oftmals mit
einem gewissen Uberstand definierter Lange versehen werden.

schematische Zeichnungen beider Ubergangsarten. Je nach Anwendungsgebiet und raum-
lichen Rahmenbedingungen bei der Systemintegration kann sich eine der beiden Uber-

gangsarten als die giinstigere erweisen.

3.2. Ubergang von Parallelplattenleitung zu
Parallelplattenleitung

Werden zwei Parallelplattenleitungen mit unterschiedlichen Technologien aufgebaut, ist
auch dazu ein geeigneter Wellenleitungsiibergang nétig. So kann eine Parallelplattenlei-
tung zum Beispiel mit verschiedenen Trégersubstraten aufgebaut werden.
Parallelplattenleitungen ohne Tragersubstrat werden zwar selten eingesetzt, sind aber
durchaus technisch realisierbar, wie in [35] erfolgreich gezeigt. Dort wurden die Leitungen
aus Messing gefridst und an bestimmten Fixpunkten befestigt, zusétzlich wurden an

definierten Stellen Abstandshalter mit giinstigen dielektrischen Eigenschaften eingesetzt.
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3.2 Ubergang von Parallelplattenleitung zu Parallelplattenleitung

Dies fithrt jedoch zu einer sehr aufwéndigen Montage und ist deshalb nur fiir spezielle

Anwendungen zu empfehlen.

Technisch deutlich einfacher nutz- und herstellbar sind Parallelplattenleitungen auf ei-
nem Tragersubstrat. Damit konnen beliebige Leitungsstrukturen mit géngigen Verfahren
auf das Substrat aufgebracht werden. Das Tréagermaterial wird anhand der bendtigten

Spezifikationen fiir die Leitung ausgewahlt.

Die Verwendung von zwei unterschiedlichen Aufbautechnologien in einem System wird
zum Beispiel erfolgreich in [49] gezeigt, wo eine Antennenstruktur mit Parallelplatten-
speisung durch ein planares Parallelplatten-Speisenetzwerk versorgt wird. Des Weiteren
kann durch einen feldgekoppelten Ubergang zwischen zwei Parallelplattenleitungen auch

ein Richtkoppler realisiert werden, wie in Abschnitt 2.1 gezeigt.

3.2.1. Galvanische Kontaktierung

Der galvanisch kontaktierte Ubergang zwischen zwei Parallelplattenleitungen ist ein na-
heliegender Ansatz, da sich ja die prinzipielle Struktur der Leitung nicht andert. Al-
lerdings muss beachtet werden, dass verschiedene Hohen, Breiten und unterschiedliche

Dielektrika moglich sind.

Ein entscheidender Punkt fiir diesen Ubergang ist die Betrachtung der Wellenwider-
stande, Z. aus Gleichung (3.1), der Leitungen auf dem jeweiligen Substrat. Wird der
Wellenwiderstand bei beiden Leitungen gleich gewahlt, ergibt sich keine Reflexion auf-
grund des Impedanzunterschiedes; dennoch gentigt es nicht, nur die Impedanz fiir den
Ubergang zu betrachten, da sich bei zu starken Anderungen der Leitungsgeometrie grofe
Diskontinuitdten herausbilden, die zu Streufeldern, Abstrahlung und Reflexionen fithren
konnen. Deswegen sollten sich die Abmessungen der beiden Leitungen nicht zu stark
unterscheiden. Bei grofien Geometrieunterschieden kénnen durch stufenweise oder kon-

tinuierliche Anpassungen die Eigenschaften des Ubergangs verbessert werden.

Abbildung 3.6a zeigt die Geometrie eines méglichen Ubergangs. Die Breite w und
der Abstand d der jeweiligen Parallelplattenleitung sind so gewahlt, dass sich fiir beide
Leitungen der gleiche Wellenwiderstand Z. ergibt. Die Simulationsergebnisse fiir diesen
Ubergang sind in Abbildung 3.6b gezeigt. Durch die Beibehaltung des konstanten Wel-
lenwiderstandes wird ein sehr breitbandiger Ubergang mit einer Anpassung von mehr

als 15dB tiber mehrere Oktaven erreicht.
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(b) Simulationsergebnisse des Ubergangs

Abbildung 3.6.: Aufbau und Simulationsergebnisse eines galvanisch gekoppelten Uber-

gangs von PPL auf PPL. Fiir eine optimale Anpassung miissen die Wel-
d1

lenwiderstande der beiden Leitungen gleich sein, also = %
W14/€rl W24/ €r2

Fiir die Simulation wurden folgende Parameter verwendet: d; = 0.5 mm,
do = 0.25mm, wy = wy =4mm, €4 =4, €5 = 1.

3.2.2. Feldgekoppelter Ubergang

Bei der feldgekoppelten Variante wird zwischen die beiden Parallelplattenleitungen ein
Koppelsubstrat eingebracht. Dieses Substrat sorgt zum einen fiir einen definierten Ab-
stand, zum anderen kann es als Designparameter benutzt werden, da das Dielektrikum
in einem bestimmten Bereich frei gewahlt werden kann. Dabei wirkt sich besonders die

Permittivitit des gewihlten Substrats auf die elektrischen Eigenschaften des Ubergangs
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3.2 Ubergang von Parallelplattenleitung zu Parallelplattenleitung
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(b) Simulationsergebnisse des Ubergangs

Abbildung 3.7.: Aufbau und Simulationsergebnisse eines feldgekoppelten Ubergangs von
PPL auf PPL fiir zwei verschiedene Langen des Koppelbereichs. Fiir
eine gute Anpassung ist neben der Geometrie der einzelnen Parallel-
plattenleitungen auch die Lange [k entscheidend. Verwendete Langen
lk1 = 6.3mm bzw. lxs = 16.5mm. Gemeinsame Parameter des Uber-
gangs: d; = 2.15mm, dg = 0.254mm, d, = 1.6 mm, w; = wy = 9mm,
€r1 = 1, €K — 233, € = 2.2.

aus. Der geometrische Aufbau des Ubergangs ist wie bei der galvanisch gekoppelten
Variante ein Inline-Ubergang. In Abbildung 3.7a ist die grundlegende Geometrie eines

solchen Ubergangs dargestellt.
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3 Realisierungsmoglichkeiten von Wellenleitungsiibergangen

Dabei ist bei diesem Ansatz vor allem die Lange des Koppelabschnitts [k entschei-
dend; sie muss ein ungeradzahliges Vielfaches einer viertel Wellenlénge sein, wobei die
Wellenldange innerhalb des Koppelsubstrats berechnet wird. Wird die Lénge des Kop-
pelabschnitts zu grof§ gewihlt, treten Nullstellen in der Ubertragungsfunktion auf. In
Abbildung 3.7b sind Simulationsergebnisse der S-Parameter eines Ubergangs mit zwei
unterschiedlichen Uberlappungslingen gezeigt. Deutlich zu erkennen ist die Nullstelle in
der Transmission bei der Frequenz 14.9 GHz fir die Linge [x; = 6.3 mm, was in etwa
der halben Wellenldnge im Koppelsubstrat entspricht. Fiir den gréfleren Wert des Kop-
pelabschnitts [k, = 16.5 mm erkennt man mehrere Nullstellen in der Transmission. Wie
im Abschnitt 2.1 beschrieben, verhilt sich dieser Ubergang somit wie ein Richtkoppler

mit leerlaufenden Enden.

3.3. Ubergang von Parallelplattenleitung zu Hohlleiter

Hohlleiter sind vor allem ab dem Millimeterwellenbereich héufig verwendete Wellenlei-
tungen, da sie keine Abstrahlungsverluste und sehr geringe Dampfung aufweisen. Au-
Berdem konnen verschiedenste passive Elemente mit Hohlleitern realisiert werden: Dazu
gehoren Richtkoppler, Leistungsteiler und Resonatoren, die durch eine Verkettung mit
induktiven oder kapazitiven Hohlleiterblenden héufig zur Realisierung von Filterstruk-
turen verendet werden.

Ein weiterer Vorteil ist, dass mit Hohlleitern sehr hohe Signalleistungen iibertragen
werden konnen, weswegen auch fiir Radar-Anwendungen héufig Hohlleiterspeisungen
zum Einsatz kommen.

Da Hohlleiter und Parallelplattenleitungen ein ahnliches Feldlinienbild aufweisen, eig-
nen sich planare Parallelplattenleitungen sehr gut fiir Ubergéinge von Hohlleiter- zu

Planarschaltungen.

3.3.1. Galvanische Kontaktierung

Parallelplattenleitungen und Rechteck-Hohlleiter haben dhnliche Eigenschaften. Im Prin-
zip unterscheidet sich die Parallelplattenleitung vom Hohlleiter nur durch die beiden
Seitenwande. Diese Seitenwande erzwingen beim Hohlleiter eine Randbedingung fiir das
elektromagnetische Feld. Eine ideale Parallelplattenleitung hat ein magnetische Seiten-
wande als Randbedingung. In beide Wellenleitungen sind ab bestimmten Grenzfrequen-

zen TE- und TM-Wellentypen ausbreitungsfihig.
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3.3 Ubergang von Parallelplattenleitung zu Hohlleiter

Da durch die fehlenden Seitenwande bei der Parallelplattenleitung zwei Leiter vorhan-
den sind, kann auch eine reine TEM-Welle tibertragen werden. Eine untere Grenzfre-
quenz wie beim Hohlleiter gibt es somit nicht. Der TEM-Wellentyp wird in der Parallel-
plattenleitung bevorzugt genutzt, da dieser im Gegensatz zu TE- und TM-Wellentypen
keine dispersiven Eigenschaften aufweist.

Fiir die galvanische Kontaktierung zwischen Hohlleiter und Parallelplattenleitung ist
es vorteilhaft, wenn Hohlleiterhéhe und -breite der der Parallelplattenleitung entspre-
chen, wobei die Hohe das Aquivalent zum Plattenabstand ist. Da sich das Verhéltnis von
Breite zur Hohe beim Hohlleiter meist stark vom Verhéltnis der Breite zum Plattenab-
stand unterscheidet, muss eine Anpassstruktur eingesetzt werden. Diese Anpassstruktur
kann einen kontinuierlichen oder diskreten Verlauf haben.

In Abbildung 3.8a ist die prinzipielle Struktur eines galvanisch kontaktierten Uber-
gangs gezeigt, Abbildung 3.8b zeigt die simulierten S-Parameter des Ubergangs.

Der Ubergang mit einer Stufe zeigt bereits gute elektrische Eigenschaften, die Anpas-
sung ist besser 10 dB innerhalb einer Bandbreite von fast 20 %. Durch hinzufiigen von

weiteren Stufen kénnte die Bandbreite noch weiter gesteigert werden.

3.3.2. Feldgekoppelter Ubergang

Da sich die Feldlinienbilder von Hohlleiter und Parallelplattenleitung stark gleichen, ist
ein feldgekoppelter Inline-Ubergang eine naheliegende Wahl. Ahnlich wie beim feldge-
koppelten Ubergang zwischen zwei Parallelplattenleitungen wird bei diesem Ubergang
ein geeignetes Koppelsubstrat verwendet. Die Uberlappungslinge sollte wieder das un-
gerade Vielfache einer viertel Wellenldnge im Koppelsubstrat betragen, da ansonsten
Nullstellen in der Transmission auftreten kénnen. In Abbildung 3.9a ist der prinzipielle
geometrische Aufbau des Ubergangs gezeigt [66].

Falls die Hohlleiterhdhe im Bereich des Plattenabstands liegt, kann durch die Wahl
eines Dielektrikums mit geeigneter Permittivitdt eine geniigend starke Kopplung er-
reicht werden. Ist die Hohlleiterh6he deutlich gréfer als der Plattenabstand, muss neben
der eigentlichen Koppelstruktur auch eine schrittweise Anpassung der Geometrie erfol-
gen, was mit einer schrittweisen Anpassung des Wellenwiderstands einhergeht. Diese
Methode wird auch fiir Ubergéinge von Koaxialleitungen oder Mikrostreifenleitung auf
Hohlleiter verwendet [55, 67]. In Abbildung 3.9b ist das Simulationsergebnis fiir einen
feldgekoppelten Ubergang gezeigt. Dieser Ubergang erreicht bereits ohne zusitzliche An-
passstrukturen eine Einfiigeddmpfung besser 0.5 dB tiber eine relative Bandbreite von
25 %.
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(b) Simulationsergebnisse des Ubergangs

Abbildung 3.8.: Aufbau und Simulationsergebnisse eines galvanisch gekoppelten Uber-
gangs von PPL auf HL. Fiir eine breitbandige Anpassung miissen eine
oder mehrere Anpassstufen verwendet werden. Es kann auch ein kon-
tinuierlicher Ubergang verwendet werden. Parameter des Ubergangs:
hur, = 1.5bmm, hgs = 0.95mm, dpp;, = 0.5mm, lg = 13.05mm,
wyr, = 24 mm, wg = 7.42mm, wppr, = 6 mm, €1 = €,9 = 1.
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3.3 Ubergang von Parallelplattenleitung zu Hohlleiter
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(b) Simulationsergebnisse des Ubergangs

Abbildung 3.9.: Aufbau und Simulationsergebnisse eines feldgekoppelten Ubergangs von
HL auf PPL. Die Lange des Koppelbereichs bestimmt das Frequenz-
verhalten des Ubergangs. Parameter des Ubergangs: hy;, = 2.1mm,
dg = 0.20mm, dppr, = 1.57mm, lg = 16.5mm, wy, = 28.5mm,
WppL, = 9H1Hl, €1 = 1, €K = 233, €rg = 2.2
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3 Realisierungsmoglichkeiten von Wellenleitungsiibergangen

3.4. Ubergang von Hohlleiter auf Mikrostreifenleitung

Durch die groe Verbreitung der Mikrostreifenleitung werden Ubergénge von dieser auf
Hohlleiter in verschiedenen Ausfithrungen eingesetzt [68-70]. Diese kénnen jedoch meist
nicht den Erfordernissen an hochintegrierte Systemen gerecht werden oder erfordern
eine komplizierte Montage. Deswegen ist auch hier eine Untersuchung von weiteren Rea-
lisierungsmoglichkeiten fiir Wellenleitungstiibergénge notwendig, die auch eine einfache

Montage und Integration in ein HF-System gewéhrleisten.

3.4.1. Galvanische Kontaktierung

Bei der galvanischen Kontaktierung muss das QTEM-Feldlinienbild der Mikrostreifenlei-
tung schrittweise in das Feldlinienbild einer T'E';p-Welle iiberfiihrt werden. Damit werden
auch die unterschiedlichen Impedanzen von Hohlleiter und Mikrostreifenleitung schritt-
weise angepasst. Eine mogliche Konfiguration ist an einen Ubergang von Koaxialleitung
auf Mikrostreifenleitung angelehnt [55]. Der prinzipielle Aufbau eines solchen Ubergangs
ist in Abbildung 3.10 zu sehen.

Die Streifenleitung ist dabei galvanisch mit einem geeigneten Steg im Hohlleiter ver-
bunden. Die Masseflache wird ebenfalls galvanisch mit dem Hohlleiter verbunden. Dieser
Ubergang ermdglicht bei mehreren Stufen den Betrieb iiber den gesamten Frequenzbe-
reich des Hohlleiters. Die Simulation in Abbildung 3.11 erreicht bereits eine gute Anpas-
sung, die durch das Hinzufiligen einer weiteren Stufe auch noch im unteren Frequenzbe-
reich verbessert werden konnte.

Zum Vergleich wurde eine weitere Moglichkeit mit galvanischer Kopplung untersucht.
In [71] ist eine orthogonale Einkopplung vorgeschlagen, die iiber die Seitenwénde des
Hohlleiters erfolgen kann. Dabei wird jedoch von einer balancierten Leitung ausgegan-
gen, die im Hohlleiter ein geeignetes E-Feld erzeugen kann. Dieses E-Feld regt wiederum
die T Eyp-Welle im Hohlleiter an, die sich dann ausbreitet. Abbildung 3.12 zeigt den
prinzipiellen Aufbau eines solchen Ubergangs.

Die Simulationsergebnisse des orthogonal galvanisch gekoppelten Ubergangs sind in
Abbildung 3.13 zu sehen.

Beide vorgestellten Ubergéinge erreichen fast iiber die gesamte Bandbreite eine zu-
friedenstellende Anpassung. Jedoch ist der zuerst vorgestellte Ubergang aus Abbildung
3.10 in der Montage deutlich einfacher, da diese z.B. tiber eine Klemmmechanik be-
werkstelligt werden kann. Der Vergleichsiibergang erfordert eine prézise Positionierung

der planaren Struktur und eine stabile grofiflichige galvanische Kontaktierung von zwei
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Abbildung 3.10.: Aufbau eines galvanisch gekoppelten Ubergangs von HL auf MSL. Der
Aufbau ermoglicht einen breitbandigen Ubergang, die stufenweise An-
passung kann auch kontinuierlich ausgefiithrt werden.

Hohlleitern, dem Hohlleiter-Kurzschluss und dem eigentlichen Hohlleiteranschluss. Dies

macht die Montage deutlich komplizierter.

3.4.2. Feldgekoppelter Ubergang

Wie im Kapitel 2 behandelt, kann eine Mikrostreifenleitung wie eine Parallelplattenlei-
tung mit einer elektrischen Wand in der Symmetrieebene zwischen den beiden Platten
gesehen werden. Somit kann der feldgekoppelte Ubergang einer Mikrostreifenleitung
dhnlich dem vorgestellten Ubergang zwischen Parallelplatten und Hohlleiter aufgebaut
werden, indem durch die Mitte eine elektrische Wand gelegt wird. Dabei wird die Masse-
flache der Mikrostreifenleitung galvanisch mit dem Hohlleiter verbunden. Die eigentliche
Feldkopplung findet dann zwischen dem Streifenleiter und dem Hohlleiter statt. Abbil-
dung 3.14 zeigt die schematische Struktur dieses Ubergangs.
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Abbildung 3.11.: Simulationsergebnisse eines galvanisch gekoppelten Ubergangs von HL
auf MSL nach Abbildung 3.10. Parameter des Ubergangs: dysr, =
0.508mm, hg; = 0.55mm, hg; = 2.04mm, hgy = 4.44mm, hy, =
6.45mm, lg; = 2.02mm, lgy = 2.26mm, lg3 = 1.85mm, wys, =
1.6 mm, wyr, = 12.95mm, €, = 2.2.

Die Lange der Streifenleitung ist dabei wieder entscheidend fiir die Koppeleigenschaf-
ten bei gegebener Frequenz. Da die maximal moégliche Kopplung vom Abstand der Mi-
krostreifenleitung zur oberen Hohlleiterwand abhéngt, darf die Hohlleiterh6he nicht zu
stark von der gewédhlten Substratdicke abweichen. Soll dennoch ein Hohlleiter mit gro-
Berer Hohe gespeist werden, muss nach dem Ubergang eine entsprechende Anpassung
der Hohlleiterhéhe stattfinden. Alternativ kann ein Steghohlleiter im Ubergangsbereich
verwendet werden. Der Steghohlleiter kann dann in einen Hohlleiter mit gleicher Hohe
mit bekannten Methoden [55] transformiert werden. Abbildung 3.15 zeigt die Struktur
dieses Ubergangs mit einem Steghohlleiter im Koppelbereich.

Die Simulationsergebnisse dieses Ubergangs sind in Abbildung 3.16 dargestellt. Durch
die mehrstufige Anpassung wird der gesamte Betriebsbereich des Hohlleiters abgedeckt.
Die Einfiigedampfung ist ab etwa 16.5 GHz besser als 0.2dB. Lediglich im unteren Fre-
quenzbereich bei 15 GHz vergroflert sich wegen der hoheren Reflexionen die Einfiige-
diampfung. Da dieser Ubergang aber fiir einen Frequenzbereich ab 17.7 GHz optimiert
wurde, kann davon ausgegangen werden, dass mit weiteren Iterationsschleifen die An-

passung auch an der unteren Bandkante verbessert werden kann.
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Abbildung 3.12.: Aufbau eines orthogonalen galvanisch gekoppelten Ubergangs von HL
auf MSL. Dieser Ubergang benotigt eine differentielle Mikrostreifenlei-
tung.

Da bei diesem Ubergang die Massefliche mit der Innenseite des Hohlleiters galvanisch
kontaktiert ist, ist eine mechanisch stabile Verbindung noétig. Abhangig vom gewéhl-
ten Substratmaterial konnen Verformungen bei diinnen Substraten dazu fithren, dass
das Substrat sich an der Kontaktfliche vom Hohlleiter abhebt. Damit &ndert sich die
ganze Innengeometrie des Hohlleiters und somit auch das elektrische Verhalten. Um
dies zu verhindern, muss ein guter Kontakt sichergestellt werden. Dazu kann am Hohl-
leiter eine mechanische Anderung vorgenommen werden, die eine mechanisch stabilen
und reproduzierbaren Ubergang sicherstellt. Dazu wird an der Hohlleiterseitenwand eine
Fithrungsschiene realisiert, mit der der Abstand zwischen Substrat und Hohlleiter kon-

stant gehalten werden kann. Abbildung 3.17 zeigt die Struktur einer solchen Anordnung.
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Abbildung 3.13.: Simulationsergebnisse eines orthogonalen galvanisch gekoppelten Uber-
gangs von HL auf MSL nach Abbildung 3.12 Parameter des Uber-
gangs: d; = 0.1mm, wpysr, = 0.2mm, /[; = 5.89mm, [, = 6.80 mm,
har, = 2mm, wyr, = 12.95mm, lgs = 2.97mm dyg, = 0.79mm,
hs = 1.85mm, wg = 1.35mm, ¢, = 2.2.
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Abbildung 3.14.: Prinzipieller geometrischer Aufbau eines feldgekoppelten Ubergangs
von HL auf MSL. Der Streifenleiter ist tiber die Lénge lx mit dem
Hohlleiter gekoppelt, die Massefléche ist galvanisch kontaktiert.
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Abbildung 3.15.: Aufbau eines feldgekoppelten Ubergangs von HL auf MSL mit einem
Steghohlleiter im Koppelbereich. Durch diese Anordnung kénnen auch
Hohlleiter mit gréferer Bauhohe verwendet werden. Der Steghohlleiter
wird anschlieflend tiber eine stufenweise Impedanztransformation auf
einen Rechteck-Hohlleiter iiberfiihrt.

Diese Struktur erfiillt rein mechanische Zwecke, und soll deswegen keine Auswirkungen
auf die elektrischen Eigenschaften haben. Da sich in dem Koppelabschnitt fast keine
Felder an den Réandern des Hohlleiters befinden, ist kein Einfluss auf das elektrische

Verhalten des Ubergangs feststellbar, wie durch die Simulationsergebnisse in Abbildung
3.18 deutlich wird.

3.5. Toleranzanalyse

Ein Vorteil der feldgekoppelten Uberginge ist, dass sie, bei Verwendung von flexiblen

Koppeldielektrika, durch einfaches Aufstecken auf das Hohlleiterende mit der Hohllei-

terstruktur verbunden werden konnen und gleichzeitig sehr gute HF-Eigenschaften ha-
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Simulationsergebnisse eines feldgekoppelten Ubergangs von HL auf
MSL nach Abbildung 3.15. Parameter des Ubergangs: dys, =
0.508 mm, dg = 0.127mm, hg; = 0.67mm, hg, = 3.55mm, hg3 =
4.84mm, hygy, = 6.477Tmm, wysy, = 1.6 mm, wg = 1.85mm, ws; =
5.14mm, wsy = 5.13mm, wyy, = 12.954mm, [k = 1.3mm, [lg; =
3.70mm, lgp = 1.86 mm, lg3 = 1.77mm, €, = 2.2, €, = 10.2.

Seitliche Hohenanschlédge

Querschnitt durch den Koppelbereich mit mechanischer Anschlagschie-
ne. Zwei seitlich angebrachte Anschlige verbessern den gleichmafigen
Kontakt iiber die gesamte Lange des Koppelbereichs. Bei Bedarf kon-
nen sowohl die Anschlage als auch der eigentliche Hohlleiteriibergang
mit einer Abfasung versehen werden, um das Einbringen des Substrats
in den Hohlleiter zu erleichtern.
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Abbildung 3.18.: Simulierte S-Parameter des Ubergangs mit den Parametern aus Abbil-
dung 3.16 mit zusatzlichen mechanischen Anschldgen. Diese hatten eine
Hohe von 0.5 mm, eine Breite von 1 mm und eine Lange von 1.3 mm.
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Abbildung 3.19.: Fiir die Toleranzanalyse wurde die planare Struktur, Mikrostreifen-
leitung inklusive Koppelsubstrat, innerhalb eines Bereiches +£Al ver-
schoben.

ben. Durch geeignete mechanische Mafinahmen, wie das Einbringen eines mechanischen
Anschlags in das Design des Ubergangs, kann dabei auch die Reproduzierbarkeit und
Toleranzstabilitiat der Steckverbindung sichergestellt werden.

Dennoch wurde fiir die Uberlappungslinge Ik eine Toleranzanalyse mittels Simulati-
on durchgefithrt. Dafiir wurde die gesamte planare Struktur innerhalb eines bestimm-
ten Toleranzbereichs in Richtung der Ausbreitungsrichtung verschoben. Abbildung 3.19
verdeutlicht die Bewegungsrichtung. Die Simulation wurde fiir einen Ubergang von Mi-
krostreifenleitung auf Rechteckhohlleiter durchgefiihrt. Der Ubergang wurde fiir einen
nicht-standard Hohlleiter der Héhe h = 2mm im Ku-Band optimiert. Abbildung 3.20
zeigt Geometrieparameter und Simulationsergebnisse dieses Ubergangs fiir verschiedene
Werte von Al. Es zeigen sich selbst fiir Toleranzen von bis zu £0.4mm nur geringe

Abweichungen in der Transmission.
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Abbildung 3.20.: Toleranzanalyse eines feldgekoppelten Ubergangs von HL auf MSL mit
einem Steghohlleiter im Koppelbereich nach Abbildung 3.15. Toleran-
zwerte fiir Verschiebung £Al nach Abbildung 3.19 von —0.4mm bis
0.4mm. Parameter des Ubergangs: dysy, = 0.508 mm, di = 0.127 mm,
hS1 = 0.67mm, hS2 = 1.67mm, hS3 = 1.46mm, hy, = 2mm,
wys, = 1.6mm, wg = 1.7mm, wg; = 3.95mm, wg, = 4.61 mm,
wyr, = 12.954mm, lx = 0.6mm, lg; = 4.84mm, lg = 2.16 mm,
ls3 = 1.45mm, €,y = 2.2, ¢, = 10.2.

Um die Toleranzstabilitéit mit einem konventionellen Ubergang zu vergleichen, wurde
deswegen auch ein sehr hiufig verwendeter feldgekoppelter Ubergang zwischen Mikro-
streifenleitung und Hohlleiter untersucht [72]. Bei diesem orthogonalen Ubergang wird
der Streifenleiter mittig durch die breite Hohlleiterseite in den Hohlleiter eingefiihrt, wie
in Abbildung 3.21 dargestellt.

Der Abstand d vom Ende der Streifenleitung bis zur Hohlleiterwand stellt dabei ei-
ne Kapazitit dar, mit der die elektrische Kopplung des Ubergangs beeinflusst werden
kann. Durch das Verdndern dieser Kapazitdt kann das Verhalten bei gleichbleibendem
Abstand modifiziert werden. Dies kann durch die Variation der Breite w; des Stifts er-
reicht werden. Diese Methode ist besonders fiir Hohlleiter mit geringer Hohe, die aus
Platzgriinden oft in hochintegrierten Systemen verwendet werden, geeignet. Eine gerin-
ge Hohlleiterhohe fithrt nimlich bei einem Ubergang ohne Endkapazitit zu einem sehr

geringen Abstand von Stift und Hohlleiterwand und wére somit sehr toleranzkritisch, da
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Abbildung 3.21.: Aufbau eines konventionellen, orthogonalen, feldgekoppelten Uber-
gangs von HL auf MSL.

sich das HF-Verhalten bei einem ungewollten galvanischen Kontakt zwischen Stift und

Hohlleiterwand sehr stark dandert.

Dieser Abstand wurde fiir die Toleranzanalyse des feldgekoppelten orthogonalen Uber-
gangs untersucht. Hierbei wurde der Abstand d aus Abbildung 3.21 um den Wert +Al

verandert.

Wie aus den durchgefithrten Simulationen in Abbildung 3.22 hervorgeht, ist der kon-
ventionelle Ubergang deutlich empfindlicher hinsichtlich einer Verschiebung der plana-
ren Struktur. Eine Verschiebung von mehr als +0.1 mm fiihrt zu einem Kurzschluss des
ansonsten feldgekoppelten Ubergangs und wird deswegen nicht in der Simulation auf-

gefiihrt. Die Verschiebung im negativen Bereich zeigt eine deutliche Verschlechterung
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Abbildung 3.22.: Toleranzanalyse eines konventionellen, orthogonalen, feldgekoppelten
Ubergangs von HL auf MSL nach Abbildung 3.21 fiir Toleranzwerte
+Al von —0.4 mm bis 0 mm. Die Parameter des Ubergangs waren: d =
0.1mm, we = 1.46 mm, ¢ = 0.33 mm, hy, = 2mm, wyr, = 12.954 mm,
lgs = 3.86 mm, wys, = 0.4mm, dysr, = 0.79mm, hg = 1 mm, wg =
6.84mm, €, = 2.2.

des ansonsten guten Transmissionsverhaltens. Ein konventioneller Ubergang miisste bei
diesen GroBenverhéltnissen folglich immer noch mit Hilfe von Abstimmschrauben be-
ziiglich der Ubertragungseigenschaften justiert werden, falls keine exakte Positionierung

garantiert werden kann.
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4. Integration von feldgekoppelten

Ubergingen in ein Filterdesign

In Kapitel 3 wurden die Wellenleitungstibergédnge als separate Bestandteile eines HF-
Systems behandelt, welche zwei verschiedene Wellenleitungen moglichst verlustarm ver-
binden sollen. Deswegen wurden die elektrischen Eigenschaften der Ubergéinge auf gerin-
ge Einfiigeddmpfung im gewiinschten Frequenzbereich optimiert. Dieses Vorgehen wird
in den meisten Hochfrequenz- und Antennensystemen verwendet. Dadurch wird dem
jeweiligen System jedoch eine zusétzliche ,Komponente® hinzugefiigt. Ein kompakteres
System kann dadurch erreicht werden, dass man die ohnehin bendtigten Uberginge in
die Funktion einer bereits bestehenden Komponente integriert.

In den meisten HF-Systemen sind analoge Filter ein wichtiger Bestandteil. Fiir verlust-
arme Filter sind Resonatoren mit hohen Giiten erforderlich. Im Millimeterwellenbereich
werden deswegen oft Hohlleiterfilter verwendet. Fiir die Synthese dieser Filter werden
Resonatoren verbunden durch Immitanzinverter verwendet [36, 41|, die durch Blenden
oder andere Diskontinuitaten realisiert werden.

Wie in Kapitel 2 gezeigt, konnen leerlaufende Richtkoppler stets als Immitanzinverter
verwendet werden. Da sich die in dieser Arbeit vorgestellten feldgekoppelten Uberginge
wie leerlaufende Richtkoppler verhalten, wird deswegen in diesem Kapitel die Moglichkeit
untersucht, diese in ein Filterdesign zu integrieren.

Bereits in [34] wurde erfolgreich gezeigt, dass ein orthogonaler Ubergang von Mikro-
streifenleitung auf Hohlleiter in ein Filterdesign integriert werden kann. Dazu wurden
mittels Feldsimulation die S-Parameter einer induktiven Iris extrahiert. AnschlieSend
wurde ein iiber einen Masseschlitz elektrisch gekoppelter Ubergang entworfen, der eine
betragsgleiche Transmission aufwies. Die benotigte Phase wurde dann mit einer entspre-
chend gewahlten Lénge der Zuleitung zum Resonator erreicht.

Die in dieser Arbeit vorgestellten Beispiele beruhen auf einer Modellierung des Uber-
gangs als Richtkoppler. Somit kann mit dieser Methode ein Design-Flow entworfen wer-
den, der es erméglicht, die Startwerte fiir ein Filterdesign mit integriertem Ubergang

vorab anhand der benétigten Inverterkonstante zu wéhlen.
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Abbildung 4.1.: Schaltbild eines dreikreisigen Filters, bestehend aus drei Resonatoren
und vier Impedanzinvertern. Fiir ein symmetrisches Filter muss Ky, =
K34 und K5 = K3 gelten.

4.1. Ermitteln der Startwerte fiir ein Filterdesign mit

Inline-Ubergingen als Immitanzinverter

In Abschnitt 2.1 wurde gezeigt, dass jeder symmetrische Richtkoppler als Immitanzinver-
ter eingesetzt werden kann, und dass sich auflerdem die feldgekoppelten Inline-Uberginge
aus Kapitel 3 als Richtkoppler mit zwei leerlaufenden Toren modellieren lassen. Mit die-
sen zwei Voraussetzungen ist es nun moglich, Filterdesigns mit verschiedenen integrierten
Ubergingen zu synthetisieren und zu simulieren. Die dazu nétigen Design-Schritte fiir
den Entwurf eines dreikreisigen Bandpassfilters werden in diesem Abschnitt vorgestellt.
Die Grundstruktur des Filters besteht dabei aus idealen Invertern und Resonatoren wie

in Abbildung 4.1 gezeigt.

4.1.1. Bestimmung des Filterprototypen und der benotigten
Inverterkonstanten

Fir einen Filterentwurf mit den Eckfrequenzen w; und ws und der Mittenfrequenz

wp = y/wiwy nach der Insertion-Loss-Methode [37] miissen als Erstes die normierten

Blindleitwerte fiir einen Tiefpassprototypen aus entsprechenden Filtertabellen, z.B in

[36] oder [37], entnommen werden. Dazu wird eine Frequenztransformation von Tiefpass

auf Bandpass in dem gewiinschten Frequenzbereich benotigt:
1
m—("’—“o). (4.1)

A= =2t ist dabei die relative Bandbreite. Nun kénnen tber die geforderten Werte fiir

Welligkeit im Durchlassbereich und benétigte Unterdriickung in den Sperrbereichen die
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4.1 Ermitteln der Startwerte fiir ein Filterdesign

normierten Elementwerte entnommen werden. Daraus kénnen die Werte fiir die Immi-
tanzinverter berechnet werden.

Fiir Hohlleiterfilter mit induktiven Blenden werden Inverterkonstanten fiir Impedan-
zinverter ermittelt, wobei auch die frequenzabhéngigen Eigenschaften des Hohlleiters in

Betracht gezogen werden miissen. Die Inverterkonstanten ergeben sich zu [41]

. A
KOl - 7T2 HL7
g1
~ A
Ry = — L firn=1,2... N—1 (4.2)

2\/ 9In—19n 7

~ WAHL

K = |——H
A 29NgN+1

Die relative Bandbreite Ayp, = % berticksichtigt dabei die dispersiven Eigenschaften
des Hohlleiters iiber die Hohlleiterwellenlange.

Die Resonatorenldnge wird auf eine halbe Wellenldnge bei der Mittenfrequenz festge-
legt. Somit stehen die Anfangswerte fiir ein Filterdesign aus %—Resonatoren und idealen

Impedanzinvertern fest.

4.1.2. Ermitteln der realen Filtergeometrie aus dem

Filterprototypen

Die ermittelten Werte werden nun fiir ein Filter aus gekoppelten Hohlleiterresonatoren
umgesetzt. Die auleren Impedanzinverter werden in einem dritten Schritt durch inte-
grierte Uberginge realisiert. Abbildung 4.2 zeigt die verschiedenen Geometrien fiir den
jeweiligen Designschritt.

Die Inverterkonstanten werden in einem ersten Schritt durch induktive Blenden im
Hohlleiter realisiert. Der entsprechende Blindleitwert dieser Blenden kann mit Gleichung
(2.20) bestimmt werden, die bendtigte Phasenverschiebung kann mit Gleichung (2.19)
berechnet werden. Der Wert der Blendenoffnung wg, kann fiir einen Hohlleiter der Breite
a uber eine Naherung [41] bestimmt werden, der bendtigte negative Wert fir die Pha-
senverschiebung kann durch eine Verkiirzung der Hohlleiterresonatoren erreicht werden.
Die dazu notigen Beziehungen sind im Anhang A zu finden, die Lénge [;, der Hohlleiter-
blenden wird dabei stets als unendlich kurz angenommen. Fir die Simulationen werden
reale Langenwerte verwendet.

Mit diesem Vorgehen erhélt man ein Startdesign fiir eine reines Hohlleiter-Filter mit

einer Geometrie wie in Abbildung 4.2b gezeigt.
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4 Integration von feldgekoppelten Ubergingen in ein Filterdesign

Ausgehend von diesem Filterdesign kénnen nun die d&ufleren Impedanzinverter durch
feldgekoppelte Uberginge ersetzt werden, wie in Abbildung 4.2c angedeutet. Dazu miis-
sen als erstes die Materialstarken fiir das Leitungs- und das Koppelsubstrat festgelegt
werden. Um eine ausreichend grofie Kopplung zwischen der planaren Struktur und dem
Hohlleiter zu ermoglichen, sollte die Dicke des Koppeldielektrikums nicht grofler als die

des planaren Substrats gewahlt werden.

Danach muss die Permittivitat fiir das Leitungssubstrat und eine geeignete Paral-
lelplattenbreite fiir den Koppelbereich ermittelt werden. Die Werte miissen so gewahlt
werden, dass sich daraus die richtigen Gleichtakt- und Gegentakt-Wellenwiderstande
fir die benoétigte Inverterkonstante k£ ergeben. Die gesuchten Widerstande konnen mit
Gleichung (2.33) berechnet werden.

Uber die Breite und die Permittivitit wird der Gleichtakt-Wellenwiderstand festge-
legt. Dieser kann fiir eine gewiinschte Struktur mit den Beziehungen (3.1) abgeschétzt
werden, indem die Impedanz im Koppelbereich durch die Impedanz einer dquivalen-
ten Parallelplattenleitung angendhert wird. Die Geometrie dieser Leitung kann dabei
folgendermaflen angendhert werden: Die Leiterbreite ist der Mittelwert aus der Leiter-
breite der PPL auf dem Substrat und der Breite des Hohlleiters, der Plattenabstand der
Mittelwert aus der Dicke des PPL-Substrats und der Hohlleiterhohe. Da es sich um zwei
iiberlappende Leitungen handelt, muss der ermittelte Wert fiir die Leitungsimpedanz
verdoppelt werden.

Die Permittivitat des Koppelsubstrats bestimmt dann die Impedanz des Gegentakt-
wellentyps welcher durch eine Mikrostreifenleitung angenahert werden kann. Die Strei-
fenleiterbreite dieser Leitung entspricht hierbei der Breite der Parallelplattenleitung, die
MSL-Dicke entspricht der Stirke des Koppelsubstrats. Da diese Leitungsstruktur zwei-
mal im Koppelabschnitt auftritt, muss die ermittelte Impedanz auch hier verdoppelt
werden. Als Bezugsimpedanz fiir Gleich- und Gegentakt-Impedanz wird der aquivalente
Leitungswellenwiderstand des verwendeten Hohlleiters mit Gleichung (3.3) verwendet.

Eine weitere Moglichkeit ist eine Suche der entsprechenden S-Parameter iiber Glei-
chung (2.8). Dabei muss der Wert a fiir die Ubergangsstruktur mittels Vollwellenanalyse
ermittelt werden.

Die vorgeschlagene Design-Methode wurde mit einem Simulationsbeispiel verifiziert.
Dazu wurde ein dreikreisiges Filter im X-Band entworfen, die Spezifikationen und ge-
wéhlten Abmessungen fiir Hohlleiter und Substrate sind in Tabelle 4.1 zu finden.

Mit dem oben beschriebenen Vorgehen wurden dann Startwerte fiir eine weitere Op-

timierung gefunden. Zum Vergleich wurden sowohl Werte fiir ein reines Hohlleiterfilter

o8

Dieses Werk ist copyrightgeschiitzt und darf in keiner Form vervielfaltigt werden noch an Dritte weitergegeben werden.
Es gilt nur fir den personlichen Gebrauch.
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(a) Schaltbild aus idealen Elementen
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(b) Realisierung durch gekoppelte Hohlleiterresonatoren, Lingsschnitt
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(c) Realisierung mit als Impedanzinverter integrierten Ubergiingen

Abbildung 4.2.: Verschiedene Schritte im Design eines Hohlleiterfilters mit als Impedan-
zinverter integrierten Ubergingen. Aus dem idealen Filterentwurf 4.2a
wird zuerst die Hohlleitergeometrie 4.2b entworfen. Zuletzt werden die
Ubergénge als Inverter integriert.
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4 Integration von feldgekoppelten Ubergingen in ein Filterdesign

Tabelle 4.1.: Gewiinschte Spezifikationen des Filters und gewahlte Abmessungen fiir
Hohlleiter und Substrate

Frequenzbereich 7.5 —8.0GHz
Welligkeit im Durchlassbereich 0.5dB

Anzahl der Kreise 3
Hohlleitergeometrie wyr = 28.5mm | hg, = Smm
Blendenlénge l, = 0.1mm
Substratgeometrie dppr, = 2.2mm | dy = 1.4mm

als auch fiir ein Filter mit als Inverter integrierten Ubergingen berechnet. Die ermittel-

ten Startwerte fiir beide Varianten sind in Tabelle 4.2 zusammengefasst. Die simulierten

Tabelle 4.2.: Ermittelte Werte fiir Filterprototypen und Realisierungen durch HL-Filter
und HL-Filter mit integrierten Ubergingen

Werte der Tiefpassprototypen und resultierende Inverterkonstanten

Tiefpass-Prototypen g=gs=1 g2 = g3 = 1.5963
Inverterkonstanten Ko = K3y = 0.343 | Kjp = Ko = 0.142

Realisierung durch Hohlleiterfilter
Blendeno6ffnungen wp, = 12.5mm Wy = 8.0 mm
Resonatorlangen lres1 = 22.4mm lreso = 24.0 mm
Realisierung durch HL-Filter mit als Inverter integrierten Ubergingen
Blendenoffnung innere Inverter Wy = 8.5 mm

Zo ~ 148.5¢)

Even- und Odd-Impedanzen 7.~ 750

WppL, = 5.5 mm
Geometrie des Inline-Ubergangs | e, = 2.33, 6,1 = 2.2
Iy = 6.3mm

Resonatorlangen sy = 25.2mm lres2 = 24.0 mm

S-Parameter fiir das reine Hohlleiter-Filter sind in Abbildung 4.3 dargestellt. Die mit-
tels Simulation ermittelten S-Parameter fiir das Filter mit den integrierten Ubergéngen
sind in Abbildung 4.4 gezeigt. Die Startwerte fiir das Filter mit integrierten Ubergin-
gen liefern ein gutes Ergebnis mit zufriedenstellender Anpassung und Bandbreite. Da in
der Simulation keine Verluste berticksichtigt wurden, muss die zur Unitaritdt fehlende
Leistung abgestrahlt werden. Der Anteil der abgestrahlten Energie héingt mit der Gro-
Be der Hohlleiterapertur zusammen. Durch Anpassungen dieser Aperturfliche oder der
Parallelplattenbreite kann die Abstrahlung beeinflusst werden.

Das Filter kann nun durch weitere Optimierungen verbessert und auf eine gewtinschte

Spezifikation gebracht werden.
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4.1 Ermitteln der Startwerte fiir ein Filterdesign

S,,| Simulation/ dB
IS,,| Simulation/ dB

Abbildung 4.3.:

S,,| Simulation/ dB
S,,| Simulation/ dB

Abbildung 4.4.:
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Simulierte S-Parameter des dreikreisigen Hohlleiterfilters mit den ermit-
telten Startwerten.
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Simulierte S-Parameter des dreikreisigen Hohlleiterfilters mit integrier-
ten Ubergéngen von PPL auf Hohlleiter fiir die ermittelten Startwerte.
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4 Integration von feldgekoppelten Ubergingen in ein Filterdesign

4.2. Designbeispiele fiir Filter mit integrierten
Ubergingen

In diesem Abschnitt werden verschiedene Designbeispiele fiir das dreikreisige Filter mit
unterschiedlichen Wellenleitungsiibergdngen gezeigt. Dabei wurden auf Basis der Start-
werte die geometrischen Werte mit Hilfe einer feldtheoretischen Simulation und Opti-

mierung ermittelt.

4.2.1. Hohlleiterfilter mit integriertem Ubergang von
Parallelplattenleitung auf Rechteckhohlleiter

Das erste Beispiel fiir einen integrierten Filter wurde aus dem vorgestellten Startdesign
aus 4.1 entwickelt. Die Geometrie des Filters ist wie in Abbildung 4.2¢ gezeigt.

Die simulierten S-Parameter fiir dieses Filter mit integriertem Ubergang sind in Abbil-
dung 4.5 gezeigt. Das Filter hat innerhalb des Frequenzbereichs von 7.5 bis 8 GHz eine
Anpassung von besser als 16 dB und eine maximale Einfiigeddmpfung von 0.5dB. In
der Simulation wurden keine Verluste durch Dielektrika oder nicht ideal leitende Struk-
turen mit einbezogen. Die Transmission hat sich im Vergleich zur Simulation mit den
Startwerten deutlich verbessert. Der Grund dafiir liegt bei der durch die Optimierung
vergroflerten Plattenbreite. Diese verkleinert die offene Apertur des Hohlleiters und fiihrt

somit zu weniger Abstrahlverlusten.

4.2.2. Hohlleiterfilter mit integriertem Ubergang von
Mikrostreifenleitung auf Rechteck-Hohlleiter

Das zweite Filterdesign wurde fiir einen Ubergang von Mikrostreifenleitung auf Hohllei-
ter entworfen. Als Hohlleiterhohe wurde diesmal 3 mm gewéhlt, das Substrat der Mikro-
streifenleitung hat eine Dicke von 2.2 mm. Aus Startwerten konnte durch Optimierung
mittels Feldsimulation die Geometrie nach Abbildung 4.6a bestimmt werden. Fiir mehr
Flexibilitéit bei der Optimierung wurde die Streifenleiterbreite im Ubergangsbereich ver-
schieden von der Breite der Zuleitung gewahlt.

Die Simulationsergebnisse fiir dieses Filter sind in Abbildung 4.6b dargestellt.
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Abbildung 4.5.: Simulierte S-Parameter eines dreikreisigen Filters mit zwei integrierten
Ubergingen von PPL auf HL nach Abbildung 4.2c. Folgende Geometrie-

/

parameter wurden verwendet: [} ; = 26.13mm, Lo = 23.23mm, wyy =

10.29mm, l;, = 0.1 mm, wyp, = 28.5mm, hyy, = 5 mm, wppr, = 13, 2 mm,
Iy =54mm, dy = 1.4mm, dppr, = 2.2mm, €,; = 2.2, x = 2.33.

Das Filter hat im Bereich von 7.5 bis 8 GHz eine Anpassung besser als 13dB und eine
Einfiigeddmpfung besser als 1.3 dB. Obwohl eine Mikrostreifenleitung an sich keine star-
ke Abstrahlung aufweist [73], kommt es durch die geringe Breite der Mikrostreifenleitung
zu Verlusten durch Abstrahlung. Diese wird jedoch durch die strahlende Hohlleiteraper-
tur verursacht, die bei kleinen Leiterbreiten grofier wird. Fiir noch kleinere Leiterbreiten
kann die wirksame Aperturfliche durch Verwendung eines Steghohlleiters reduziert wer-

den.

4.2.3. Hohlleiterfilter mit integriertem Ubergang von
Mikrostreifenleitung auf Steghohlleiter

Bei diesem Filter wird fiir den Ubergangsbereich ein Steghohlleiter verwendet. Die Re-
sonatoren sind weiterhin mit Rechteck-Hohlleitern aufgebaut. Denkbar waren auch Fil-
terstrukturen mit Resonatoren aus Steghohlleitern [74, 75], in dieser Arbeit werden aber
lediglich Rechteck-Hohlleiter als Resonatoren benutzt, da fiir den Nachweis der Inver-

terfunktion die Wahl der anschliefenden Resonatoren nicht entscheidend ist. Es muss
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4 Integration von feldgekoppelten Ubergingen in ein Filterdesign

2.23

—Pp

i s . +
; 0.8
3341 3 221 [+
_tz_. - - =" - T -7 102 285 ’ I

Querschnitt B-B°

A 4

558 25.68 001 2333 15
£=2.33 | > gh o>
A R —
B E 2.21
£=2.2 A‘ ]'3‘
Langsschnitte Querschnitt A-A
(a) Geometrie und Abmessungen, alle Mafeinheiten in mm.
0
-5
-10-
aalian)
o o
= zhA 15—
g .8
= =] 20~
g E
2r 25—
\“ v
30—
_35 ||||||||||||II|IIII|IIII||||||||II|IIII
60 65 70 75 80 &85 90 95 100
—
Frequenz/ GHz

(b) Simulationsergebnisse S-Parameter

Abbildung 4.6.: Aufbau und Simulationsergebnisse eines dreikreisigen Filters mit zwei
als Impedanzinverter integrierten Ubergingen von MSL auf HL.
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4.2 Designbeispiele fiir Filter mit integrierten Ubergingen

allerdings wegen der gréBeren Anderung der Impedanz und der entstehenden Diskonti-
nuitat eine Leitungstransformation von Steghohlleiter auf Rechteckhohlleiter verwendet
werden, die mit einem sogenannten stepped-impedance-transformer [27, 55] realisiert
wird.

Der Aufbau des Filters mit Abmessungen ist in Abbildung 4.7a gezeigt, die Werte
wurden durch eine Optimierung aus einer Startgeometrie ermittelt.

Abbildung 4.7b zeigt die Simulationsergebnisse fiir das Filter mit integriertem Steg-
hohlleitertibergang.

Es wird eine gute Anpassung von mehr als 16 dB im Bereich von 7.5 bis 8.0 GHz er-
reicht, die Einfiigedampfung liegt in dem gleichen Bereich bei weniger als 1dB. Die zur
Unitaritat fehlende Leistung wird auch hier wieder abgestrahlt, da bei der Simulation
keine Verluste durch ein Dielektrikum oder endliche Leitfahigkeit des Metalls bertick-
sichtigt wurden.

Durch den Steghohlleiter im Koppelbereich kann trotz kleinerer Streifenbreite und
groBerer Hohlleiterabmessungen eine geringere Abstrahlung im Vergleich zum Ubergang

von Mikrostreifenleitung auf Hohlleiter erreicht werden.

4.2.4. Hohlleiterfilter mit integriertem Ubergang zur

Oberflaichenmontage

Als abschlieBendes Beispiel wird die Integration eines feldgekoppelten Ubergangs in
einen Hohlleiterfilter zur Oberflichenmontage gezeigt. Dies ermoglicht es, ein hochgiiti-
ges Hohlleiterfilter dhnlich einem diskreten Bauteil direkt auf eine planare Schaltungs-
struktur aufzubringen. Die mechanische Befestigung kann dabei durch 16ten, schrauben
oder leitfahiges kleben erfolgen. Mit geeigneten Fertigungsverfahren liefen sich so auch
fiir die Massenfertigung geeignete Filterelemente herstellen.

In der Literatur finden sich bereits einige Vorschlidge zur Realisierung solcher Filter.
In [15] wurde ein Hohlleiterfilter mit einer metallisierten Schaumstruktur entworfen. Die
Enden des Filters wurden dabei mit E-Ebenen-Knicken versehen und mit orthogonalen
Hohlleiter-Mikrostreifenleitungsiibergdngen mit der planaren Struktur auf der Oberfla-
che verbunden. In [67] und [33] wurde ein Hohlleiterfilter mit einem galvanisch kontak-
tierten stepped-impedance-transformer direkt auf die planare Struktur aufgebracht. Eine
Struktur, die bereits den Ubergang von Mikrostreifenleitung auf Hohlleiter als Inver-
ter nutzt, wurde in [34] vorgestellt. Der Ubergang wurde hierbei durch eine iiber einen

Masseschlitz elektrisch gekoppelte Mikrostreifenleitung realisiert. Die S-Parameter dieses
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(b) Simulationsergebnisse S-Parameter

Abbildung 4.7.: Aufbau und Simulationsergebnisse eines dreikreisigen Filters mit zwei
als Impedanzinverter integrierten Ubergingen von MSL auf HL. Im

Koppelbereich wird ein Steghohlleiter verwendet.
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Abbildung 4.8.: Aufbau und Abmessungen eines oberflichenmontierbaren Hohlleiterfil-
ters mit als Impedanzinverter integrierten feldgekoppelten Ubergingen
von Mikrostreifenleitung auf Hohlleiter. Alle Mafle in mm.

Ubergangs wurden dabei durch eine Verdnderung der Schlitzgeometrie an den Betrag der
S-Parameter einer zuvor berechneten Hohlleiterblende angenéhert, die bendtigte Pha-

senverschiebung wurde durch Variation der Leitungslange erreicht.

Fiir die in dieser Arbeit vorgestellte Realisierung kann dagegen eine geeignete Start-
geometrie durch die in Abschnitt 4.1 vorgestellten Schritte gefunden werden. Der Kop-
pelbereich fiir diese Variante dhnelt dem Ubergang von Mikrostreifenleitung auf Steg-
hohlleiter. Jedoch wurde der stepped-impedance-transformer in der Art modifiziert, dass
nun ein Teilbereich des Hohlleiters eine Stufe in y-Richtung des Hohlleiters aufweist.
Diese Hohlleiterstufe kann in einer planaren Schaltung dann durch dicht aneinanderlie-
gende Durchkontaktierungen mittels Vias angenéhert werden. Der anschlieSende untere
Teil des Hohlleiterfilters kann nun durch die Metallisierung auf dem Substrat realisiert
werden. Fir das Hohlleiterfilter ist somit lediglich ein strukturiertes Oberteil erforder-
lich. In Abbildung 4.8 ist der Aufbau mit Abmessungen eines dreikreisigen Filters mit
integrierten Ubergingen dargestellt.

67

Dieses Werk ist copyrightgeschiitzt und darf in keiner Form vervielfaltigt werden noch an Dritte weitergegeben werden.
Es gilt nur fir den personlichen Gebrauch.



4 Integration von feldgekoppelten Ubergingen in ein Filterdesign

M

_35 IIII|IIII|IIII|IIII|IIII|IIII|IIII|IIII

60 65 70 75 80 &85 90 95 100

—
Frequenz/ GHz

Abbildung 4.9.: Simulierte S-Parameter des dreikreisigen Filters zur Oberflichen-
montage.

Die simulierten S-Parameter dieses Filters sind in Abbildung 4.9 gezeigt. Das Filter
erreicht eine Anpassung von besser als 15dB und eine maximale Einfiigeddmpfung von
0.5dB im gesamten Durchgangsbereich. Damit ist beim oberflichenmontierbaren Filter
die Abstrahlung im Vergleich zu den anderen vorgestellten Filtern am geringsten. Damit
ist dieses neu vorgestellte Integrationsprinzip sehr gut fiir hochgiitige und hochselektive

Filteranwendungen geeignet.
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5. Ergebnisse

Um die in dieser Arbeit vorgeschlagenen Wellenleitungsiibergénge und Filterstruktu-
ren auch messtechnisch zu verifizieren, wurden verschiedene Testaufbauten angefertigt.
Fiir die Herstellung der planaren Strukturen wurden Standardprozesse eingesetzt, Hohl-
leiterstrukturen wurden tiberwiegend durch Fris- und Erodierverfahren gefertigt. Des
Weiteren wurden einige Metallstrukturen mittels selektivem Lasersintern mit dem Fer-
tigungssystem EOS M 400 [76] hergestellt. Damit kénnen auch komplexere Strukturen
in einem Stiick aufgebaut werden. Um die Eignung dieses Herstellungsverfahrens fiir die
Ubergénge zu verifizieren, wurden dafiir einige Teststrukturen hergestellt, messtechnisch

erfasst und bewertet.

5.1. Untersuchung der erreichbaren Giite von

Lasersintertechnik im Vergleich zu Frasverfahren

Selektives Lasersintern ist ein Herstellungsverfahren, bei dem ein Bauteil schichtwei-
se aus einem Basismaterial in Granulatform aufgebaut wird. Die jeweiligen Schichten
werden durch einen Sinterprozess mittels Laserstrahl gebildet. Somit kénnen komplexe
dreidimensionale Strukturen erzeugt werden. Da im Herstellungsprozess oft nur noch
ein geeignetes computergeneriertes 3D-Modell des Bauteils vorhanden sein muss, wird

dieses Verfahren oft im sogenannten Rapid-Prototyping-Bereich eingesetzt.

Um einige erste Anhaltspunkte fiir die Eignung des Verfahrens fiir HF-Wellenleiter
zu finden, wurde eine bekannte Hohlleiterstruktur, ein Hohlleiterbandpassfilter, mittels
Lasersintern hergestellt. Dieser Messaufbau wurde dann mit dem &dquivalenten gefras-
ten Testaufbau verglichen. Des Weiteren wurde die Eignung des Verfahrens fiir hohere

Frequenzen durch das Anfertigen von verschiedenen Resonatoren abgeschétzt.
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Abbildung 5.1.: Abmessungen und Fotografie einer Filterhalbschale des Testfilters [77].
Das Filter wurde aus Messing gefréist, die Hohlleiterhohe betrug
12.6 mm. Aus fertigungstechnischen Griinden wurde die Halbschale in
der H-Ebene geschnitten.

15 361
1282 2059/ 24.06 |

1.71 5.17

2337\ 23.95)

6.36

| 3598

7

(b) Fotografie des Filters

5.1.1. Voruntersuchung Bandpassfilter

Der Messaufbau besteht aus einem Filter aus gekoppelten Hohlleiterresonatoren [77].
Das Filter weist aulerdem zwei kurzgeschlossene Hohlleiterstiicke zur Erzeugung von

Nullstellen im Sperrbereich auf. Abbildung 5.1 zeigt den Léangsschnitt des Filters mit

Abmessungen und ein Foto der gefrasten Filterhalbschale.

Dieses Filter wurde mit den gleichen Maflen als Lasersinter-Bauteil angefertigt. Da
das Sinterverfahren prozessbedingt nicht mit beliebigen Werkstoffen durchgefiihrt wer-

den kann, wurde als Werkstoff fiir dieses Filter nicht Messing sondern Aluminium aus-
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5.1 Untersuchung der erreichbaren Giite Lasersintertechnik - Frasverfahren

Abbildung 5.2.: Foto des mit Lasersintertechnik hergestellten Bandpassfilters aus Alu-
minium. Die Flanschflichen wurden mechanisch nachbearbeitet.

gewahlt. Ein Foto des gesinterten Filters ist in Abbildung 5.2 zu sehen. Beide Bauteile
wurden mit einem Vektor-Netzwerk-Analysator gemessen. Die zur Messung verwende-
ten Standardiibergange von WR112-Hohlleiter auf Koaxialleitung wurden mittels TRL-
Kalibration berticksichtigt. Die Messergebnisse beider Filter sind in Abbildung 5.3 zu

sehen.

Wie aus der Messung ersichtlich, erreichen sowohl das aus Messing gefréste als auch
das mittels Lasersintertechnik hergestellte Filter gute Werte fiir die Einfligedampfung.
Die geringen Abweichungen zur Simulation kommen durch die in der Simulation nicht
berticksichtigten Verluste durch Metall und nicht-ideale Kontaktierung zustande. Ob-
wohl der Leitwert von Aluminium mit oay, = 36.6 - 106 % deutlich besser als der von
Messing oMessing = 19.5 - 106 % ist, haben beide Strukturen annidhernd die gleichen Ver-
luste. Das lasst auf deutliche Unterschiede bei der Oberflachenrauhigkeit schlielen. Fiir
nicht resonante Strukturen kann bei kurzer Leitungsldange jedoch die hohe Oberflachen-
rauhigkeit toleriert werden, da die Verluste des Filters bei guter Anpassung trotz einer
Bauteilldinge von insgesamt 23 cm nicht grofler als 0.2 dB sind. Da die Abmessungen der
Wellenleitungsiibergidnge deutlich kleiner sind, und es sich um nicht-resonante Struktu-
ren handelt, scheint ein Einsatz des Fertigungsverfahrens fiir diesen Zweck also dennoch

zielfithrend.
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(b) Vergleich mit der Simulation

Abbildung 5.3.: Messergebnisse fiir die Bandpassfilter. In 5.3a sind Transmission und Re-
flexion der beiden Filter dargestellt, in 5.3b ist die Transmission beider
Messungen im Vergleich zu einer verlustlosen Simulation gezeigt.
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5.1 Untersuchung der erreichbaren Giite Lasersintertechnik - Frasverfahren
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Abbildung 5.4.: Langsschnitt des verwendeten Hohlleiterresonators ohne Flansche. Alle
MafBeinheiten in mm. Die Hohlleiterhéhe betrug hyr, = 3.56 mm.

Voruntersuchung Hohlleiterresonatoren

Um die Technologie auch fiir den Einsatz bei Ubergingen fiir hohere Frequenzen zu
bewerten, wurden als Testobjekte schwach gekoppelte Hohlleiterresonatoren aufgebaut.
Da die Oberflaichenrauhigkeit des Bauteils bei dem verwendeten Sinterprozess auch vom
verwendeten Werkstoff abhéngt, wurde neben Aluminium auch noch Titan, orjan =
2.6-106 % , als Werkstoff untersucht. Durch die schwache Kopplung kann der Resonator
naherungsweise als unbelastet angesehen werden. Somit kann die Giite iiber die 3dB-

Breite der Transmission bei der gewiinschten Frequenz bestimmt werden.

Die geometrische Struktur des Resonators mit einer Resonanzfrequenz bei 30 GHz ist
in Abbildung 5.4 zu sehen. Breite und Hohe entsprechen den Maflen des Standardhohl-
leiters WR-28 mit wyr, = 7.11mm und hgp, = 3.56 mm. Mit dieser Teststruktur ist
es moglich sowohl eine Aussage tiber die Rauhigkeit durch die Giite als auch tiber die

geometrische Abweichung tiber die Mittenfrequenz zu erhalten.

Es wurde je ein Resonator aus Aluminium und ein Resonator aus Titan mittels La-
sersintertechnik hergestellt. Eine Fotografie der Resonatoren ist in Abbildung 5.5 zu
sehen. Abbildung 5.6 zeigt einen Vergleich der gemessenen S-Parameter mit den Ergeb-
nissen einer Feldsimulation. Fiir die Simulation wurden die verlustbehafteten Standard-
Materialwerte des Simulationsprogramms fiir die beiden Metalle verwendet. Die Messung
wurde mit Standardiibergéngen fiir WR-28 von Hohlleiter auf Koaxialleitung durchge-
fithrt. Als Kalibration wurde eine Thru-Kalibration auf Ebene des Hohlleiteriibergangs
verwendet. Aus der Messung ist ersichtlich, dass beide Kurven von den dazugehorigen
Simulationsergebnissen abweichen. Die Giiten der gemessenen Resonatoren sind deutlich
geringer als die in der Feldsimulation vorhergesagten Werte. Die Giite () kann iiber die

3dB-Bandbreite Bsgp aus den gemessenen Kurven iiber

Q _ BSdB
f101
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5 Ergebnisse

Aluminium- Titan-
Resonator Resonator

Abbildung 5.5.: Fotografie der mittels Lasersintertechnik hergestellten Resonatoren. Bei
dem Modell aus Titan ist eine kleinere Oberflaichenrauhigkeit erkennbar.
Die Flanschflachen wurden mechanisch nachbearbeitet.
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Abbildung 5.6.: Vergleich der Feldsimulation mit den gemessenen S-Parameter-Werten
fiir die beiden Resonatoren aus Titan und Aluminium.
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5.2 Messtechnische Verifikation der Ubergéinge von PPL auf HL

Tabelle 5.1.: Vergleich zwischen gemessenen und simulierten Resonatorgiiten

Messung | Simulation | Wert aus [79]
Aluminium 776 3314 1380
Titan 452 892 560

bestimmt werden, wobei fig; die erste mogliche Resonanz fiir die Hyo-Welle im Hohlleiter
ist.

Die aus den Messungen ermittelten Giiten [78] werden in Tabelle 5.1 mit der Si-
mulation und einer weiteren Messung aus der Literatur [79] verglichen. Wie aus der
Tabelle zu entnehmen ist, weichen die messtechnisch ermittelten Giiten stark von der
Simulation und dem anderen Vergleichswert aus der Literatur ab. Die Abweichung von
der Simulation ldsst sich durch die in der Simulation nicht beriicksichtigte Oberflachen-
rauhigkeit erklaren. Die Abweichung zur Literaturreferenz kann verschiedenste Griinde
haben. Unter anderem wurden verschiedene Sinterprozesse eingesetzt, aulerdem wurde
in [79] eine leicht verédnderte Metalllegierung verwendet, um bessere Ergebnisse bei der
Oberflachenrauhigkeit zu erreichen. Dort wurden die Werte auflerdem fiir einen anderen
Frequenzbereich bestimmt, was sich bei gegebener Oberflichenrauhigkeit positiv auf die
Giite auswirken kann.

Da das hier verwendete Lasersinter-Verfahren selbst bei Aluminium keinen Giitefaktor
von mehr als 800 erreicht, ist somit ein Einsatz bei hoheren Frequenzen aufgrund der

grofferen Verluste durch die Oberflachenrauhigkeit nicht zu empfehlen.

5.2. Messtechnische Verifizierung der Ubergiinge von

Parallelplattenleitung auf Hohlleiter

Der Ubergang von Parallelplattenleitung auf Hohlleiter wurde sowohl fiir den galvanisch
kontaktierten Ansatz als auch fiir den feldgekoppelten Ansatz als Teststruktur aufgebaut.
Fiir den galvanischen Ansatz wurde neben dem klassischen gefrédsten Messaufbau auch

ein Messaufbau in Lasersintertechnik untersucht.

5.2.1. Galvanisch kontaktierter Einzeliibergang

Dieser galvanisch kontaktierte Ubergang wurde fiir eine spezielle Schnittstelle innerhalb
eines Industrieprojektes entworfen. Da ausreichend Léinge fiir den Ubergangsbereich zur

Verfligung stand, wurde eine Anpassung mit einer kontinuierlichen Struktur, einem taper
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Gesamtbauteil

WPPL

untere Hilfte Klemmmechanik

Abbildung 5.7.: 3D-Modell des Ubergangs von PPL auf HL mit galvanischer Kontaktie-

rung in verschiedenen Darstellungen.

ausgewihlt. Der Ubergang soll eine Parallelplattenleitung der Breite wpp;, = 8 mm mit
einem Hohlleiter der Breite wgr, = 28.5mm und der Hohe Agr, = 2mm verbinden. Als
Substrat fiir die Parallelplattenleitung wurde Rogers RT5880 mit einer Permittivitat von

€, = 2.2 verwendet.

Die Struktur des Ubergangs mit den Abmessungen ist in Abbildung 5.7 gezeigt, Ab-
bildung 5.8 zeigt ein Foto des aus Messing gefrésten Testaufbaus. Eine gute galvanische
Verbindung wird dabei durch eine Klemmmechanik bewerkstelligt. Der Parameter ap
der Klemmmechanik ist dabei kleiner als die Dicke der angeschlossenen Parallelplatten-
leitung, der Parameter by muss grofler gewahlt werden. Dadurch wird eine Federkraft

erzeugt, die das Substrat mechanisch stabil in Position hélt.

Fiir die Verifikation des Ubergangs wurden zwei Ubergénge gefertigt und back-to-back
gemessen. Dabei wurden die beiden Hohlleiteranschliisse durch Flansche miteinander
verbunden. Die Messung auf der Parallelplattenseite wurde mit Adaptern von Koaxial-
leitung auf Parallelplattenleitung durchgefiihrt, die in einer anderen Arbeit eigens fiir die
Messung der verschiedenen Parallelplattenstrukturen entwickelt wurde [77]. Wie aus Ab-
bildung 5.9 hervorgeht, haben diese Adapter mit einer Anpassung von besser als 18 dB
im gesamten genutzten Frequenzbereich sehr gute elektrische Eigenschaften. Da diese
Messung in einer back-to-back-Konfiguration durchgefiihrt wurde, betriagt die maximale

Einfigedampfung pro Messadapter maximal 0.2 dB.
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Messadapter Koax auf ~ PP-Leitung mit A/4- DUT - Ubergang
PPL Trafo HL auf PPL

Abbildung 5.8.: Fotografie des galvanisch kontaktierten Ubergangs von PPL auf HL.
Mit abgebildet sind die fiir die Messung bendétigte %—Leitung und ein
Messtibergang von Koaxialleitung auf Parallelplattenleitung.
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Abbildung 5.9.: Gemessene S-Parameter einer back-to-back Konfiguration von zwei
Messadaptern nach [77]. Zur Verbindung der beiden Adapter wurde ei-
ne Parallelplattenleitung auf einem Rogers RT5880 Substrat mit 4 mm
Breite und 40 mm Lange verwendet.
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5 Ergebnisse

Mit diesen Messadaptern wurde nun der galvanisch kontaktierte Ubergang back-to-
back gemessen. Kalibriert wurde auf koaxialer Ebene, die Messadapter sind somit in der
Messung enthalten. In der Simulation wurden die Uberginge jedoch nicht beriicksichtigt.

Der Vergleich der S-Parameter zwischen der Feldsimulation und dem gemessenen Tes-
taufbau ist in Abbildung 5.10 zu sehen, auflerdem sind die Simulationsergebnisse eines
Einzeliibergangs gezeigt. Die Ubereinstimmung zwischen Simulations- und Messergeb-
nissen ist gut. Man erkennt die durch Mehrfachreflexion an den verschiedenen Diskonti-
nuititen entstehende Welligkeit in der Anpassung, die zu einer bis zu 6 dB schlechteren
Anpassung fithren kann. Fast im gesamten Frequenzbereich wird eine Einfiigeddmpfung
besser als 1dB erreicht, lediglich ab etwa 9.5 GHz erhoht sich die Dampfung aufgrund
der nicht optimalen Anpassung. Werden noch die beiden in der Messung enthaltenen
Adapter und die Zuleitungen berticksichtigt, erreicht man in der Messung eine Einfiige-

dampfung von kleiner 0.25 dB fiir einen Einzeliibergang.

5.2.2. Galvanisch kontaktierter Ubergang im Systemverbund

Der bereits erfolgreich getestete Einzeliibergang wurde nun im Rahmen eines Indus-
trieprojektes fiir die Kontaktierung innerhalb eines Antennensystems verwendet. Der
Ubergang soll ein planares Parallelplatten-Speisenetzwerk mit einem Hohlleiterhybrid
verbinden, der in diesem Fall zur Trennung von rechtszirkular und linkszirkular polari-
sierten Signalen verwendet wird. Da Lasersintern in der Voruntersuchung fiir den Fre-
quenzbereich bis etwa 8 GHz als geeignet eingestuft wurde, wurde die gesamte Struktur
aus einem Stiick mittels dieser Technologie gefertigt.

Der Hybrid wurde als sogenannter branch-line-coupler mit zwei Stufen ausgefithrt. Die
zweite Stufe erhoht die Bandbreite des Hybrids. Der grundsétzliche Aufbau mit Abmes-
sungen ist in Abbildung 5.11 zu sehen. Die beiden Léngen [; und I, bestimmen dabei
den Frequenzbereich des Hybrids und kénnen deswegen nicht beliebig verdndert werden.
Da der Abstand der beiden Ausgénge dieses Hybrids fiir die Anwendung aus system-
technischen Griinden deutlich zu grof ist, miissen die Anschlusspunkte zu den jeweiligen
Speisenetzwerken noch angepasst werden. Dies erfolgt mit einer schrigen Hohlleiterver-
bindung. Die Linge dieser Verbindung kann damit gleichzeitig fiir den Ubergang auf
die verwendete Parallelplattenleitung genutzt werden. Der galvanische Ubergang aus
Abschnitt 5.2.1 wurde deswegen in die schriag angeordneten Anschlussleitungen des Hy-

brids integriert. Eine Fotografie des gefertigten Bauteils ist in Abbildung 5.12 zu sehen.
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(b) Vergleich Simulation und Messung back-to-back

Abbildung 5.10.: Simulierte und gemessene S-Parameter fiir den galvanischen Ubergang
von PPL auf HL. In 5.10a ist die Simulation fiir einen einzelnen Uber-
gang gezeigt. In 5.10b wurde ein back-to-back-Aufbau gemessen und
mit der Simulation verglichen. Die Parameter des Ubergangs nach
Abbildung 5.7 sind: w, = 17.25mm, [, = 12.2mm wpp;, = 8min,
dppr, = 0.534 mm. Die Parameter fiir die Klemmmechanik sind: ap =
0.434mm, bp = 0.734mm. Der %—Trafo fir die Mikrostreifenleitung
hatte eine Breite von 6.3 mm und eine Lange von 5.7 mm mit je 10 mm
Anschlusslange.
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5 Ergebnisse

Tor 1 d I d, Integrierter Ubergang

Tor 2

Tor 3

Abbildung 5.11.: Langsschnitt durch das 3D-Modell des Hybrids. Die Parameter des Hy-
brids sind: hgr, = 2mm, hy = 1.09mm, d; = 1.08 mm, dy = 2.36 mm,
[; =11.96 mm, [y = 11.33 mm. Der Hybrid ist symmetrisch aufgebaut,
die Uberginge auf eine PPL mit wppr, = 8mm und dpp, = 0.534 mm
sind analog Abbildung 5.7 aufgebaut. Die Hohlleiterbreite betragt im
gesamten Bereich wyr, = 28.5 mm

Abbildung 5.12.: Fotografie des aus Aluminium hergestellten Hybrids mit integriertem
Ubergang von Hohlleiter auf Parallelplattenleitung.

Die galvanische Kontaktierung der Parallelplattenleitung erfolgt wieder iiber eine
Klemmverbindung. Gemessen wurde der Hybrid mit einem Zweitor-Netzwerkanalysator.
Aus sechs verschiedenen Messungen kénnen damit iiber Ausnutzung der Symmetrie die
Viertor-S-Parameter des Bauteils gemessen werden. Auf der Seite des PPL-Anschlusses
wurden wieder die bereits vorgestellten Adapter von Koaxialleitung auf Parallelplatten-
leitung verwendet, auf der Hohlleiterseite wurden mittels Lasersintern gefertigte Hohlleiter-
Koaxial-Uberginge genutzt, die speziell fiir die reduzierte Hohlleiterhohe gefertigt wur-
den [78]. Es wurden Messungen fir Eingangsanpassung, Isolation, Transmission und
Phasendifferenz an den Ausgéngen durchgefiihrt, und mit den Werten der Feldsimulati-
on verglichen.

In der Simulation wurden die Messadapter von Parallelplattenleitung auf Koaxial-
leitung mit zugehoriger PPL-Transformationsleitung nicht berticksichtigt. Fiir die Aus-
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5.2 Messtechnische Verifikation der Ubergéinge von PPL auf HL

sagekraft beziiglich Betrags- und Phasendifferenz an den beiden Ausgéngen ist dieser
Unterschied aufgrund der Symmetrie des Bauteils nicht entscheidend. Abbildung 5.13
zeigt Anpassung und Isolation, Abbildung 5.14 Betragsmessung und Phasendifferenz der
Ausgénge.

Die Anpassung ist mit besser als11dB im Bereich von 7.25 bis 8.4 GHz sowohl auf der
Hohlleiterseite als auch auf der Parallelplattenseite als gut zu bewerten, wenn in Betracht
gezogen wird, dass die Kalibrierebene fiir die Messungen auf der Koaxial-Ebene lag, da
keine geeigneten Kalibrierkits fiir diesen Messaufbau zur Verfiigung standen. Somit sind
auch die eingesetzten Messadapter in der Messung abgebildet, die bei spaterer Verwen-
dung des Bauteils jedoch wegfallen kénnen. Auch eine Isolation von mehr als 13 dB im
gewiinschten Bereich ist zufriedenstellend. Die vorgestellten Uberginge von Parallelplat-
tenleitung auf Hohlleiter sind somit gut angepasst und kénnen auch im Systemverbund
erfolgreich eingesetzt werden.

Bei der Transmission ist im Vergleich zur Simulation jedoch eine deutlich héhere Ab-
weichung beim Betrag festzustellen. Auch die Phasendifferenz zwischen den Ausgéngen
erreicht mit Werten von 100 bis 113 ° nicht die in der Simulation prognostizierte Diffe-
renz zwischen 85 und 95 °, wobei die Phasendifferenz durch die Uberginge nicht negativ
beeinflusst wird. Kritisch fiir die elektrischen Eigenschaften ist neben der bereits ange-
sprochenen hohen Oberflaichenrauhigkeit auch die geringe Bauhohe des gesamten Bau-
teils. Kleinere Hohlleiterhohen fiihren bei nicht endlicher Leitfahigkeit des verwendeten
Materials zu hoheren Verlusten. Ebenso sind die Flanschflichen an der Hohlleitersei-
te durch den kompakten Aufbau sehr klein, wodurch kein ausreichender mechanischer
Kontakt durch Verschrauben sichergestellt werden konnte.

Diese kritischen Punkte sind jedoch dem Aufbau des Hybrids, und nicht dem Auf-
bau des Ubergangs anzulasten. Somit zeigt diese Messung, dass die Realisierung von
Ubergingen mittels Lasersintertechnologie im Frequenzbereich unter 10 GHz in Betracht

gezogen werden kann.

5.2.3. Feldgekoppelter Ubergang

Auch fiir einen feldgekoppelten Ubergang zwischen Parallelplattenleitung und Hohllei-
ter wurde ein back-to-back-Messaufbau erstellt und gemessen [66]. Der Ubergang wur-
de fiur einen Hohlleiter mit Ay, = 2.15mm und wyr, = 28.5mm und eine Parallel-
plattenleitung mit Plattenabstand dpp;, = 1.6 mm ausgelegt. Um den Testaufbau auf
der Hohlleiterseite an einen Netzwerkanalysator anschlieBen zu kénnen, wurden zwei

Hohlleiter—%—Transformatoren fiir den gewiinschten Frequenzbereich entworfen und mit-
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(b) Isolation

Abbildung 5.13.: Vergleich von Messung und Simulation fiir Anpassung und Isolation
des gesinterten Hybrids nach Abbildung 5.11. Tor 1 und Tor 4 sind die
Hohlleiteranschliisse, Tor 2 und Tor 3 die Parallelplattenanschliisse.
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5.2 Messtechnische Verifikation der Ubergéinge von PPL auf HL

IS}/ dB Simulation
IS|/ dB Messung

Phasendifferenz/ © Simulation
Phasendifferenz/ © Messung

Abbildung 5.14.:
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(b) Phasendifferenz zwischen Tor 2 und Tor 3

Vergleich von Messung und Simulation fiir Transmission und Phasen-
differenz des gesinterten Hybrids nach Abbildung 5.11. Tor 1 und Tor
4 sind die Hohlleiteranschliisse, Tor 2 und Tor 3 die Parallelplattenan-
schliisse.
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5 Ergebnisse

Abbildung 5.15.: Foto des Testaufbaus fiir den feldgekoppelten Ubergang von PPL auf
HL. Es wurde ein back-to-back-Aufbau erstellt und mit zwei Standard-
Hohlleiter-Koaxial-Adaptern versehen.

tels FErodierverfahren gefertigt. Diese transformieren die Hohlleiterhohe auf die Mafle
eines vorhandenen Koax-Hohlleiter-Standardadapters. Ein Foto des Testaufbaus ist in
Abbildung 5.15 gezeigt.

Die geometrischen Abmessungen des Messaufbaus sind in Abbildung 5.16a gezeigt. Als
Tragermaterial fiir die Parallelplattenleitung wurde Rohacell gewéhlt. Dieses Material
ist fiir Prototypenaufbauten sehr gut geeignet, da es gut verarbeitet werden kann und
sehr geringe dielektrische Verluste aufweist. Die Parallelplattenleitung wurde mittels
Kupferklebefolie aufgebracht. Als Koppelsubstrat wurde Rogers RT 5870 mit einem e,
von 2.33 gewéahlt.

Gemessen wurde mit einem Netzwerkanalysator. Die Ubergéinge von Koaxialleitung
auf den Standard WR-112 Hohlleiter wurden bei der Kalibration berticksichtigt. Dafiir
wurde ein selbst erstelltes TRL Hohlleiterkalibrierkit verwendet. Die Ergebnisse der
Messung im Vergleich zur Simulation sind in Abbildung 5.16b gezeigt.

Die Ubereinstimmung zwischen den gemessenen und simulierten Ergebnissen ist gut,
lediglich ein kleiner Frequenzversatz fiir die beiden Resonanzen in der Anpassung ist
erkennbar. Innerhalb einer relativen Bandbreite von 20 % wird eine Einfiigedampfung
von besser als 0.8 dB erreicht. Abziiglich der Verluste in Zuleitungen und der Parallel-
plattenleitung erreicht ein Einzeliibergang somit eine Einfiigeddmpfung von etwa 0.3 dB.

Trotz eines manuell gefertigten Parallelplattenaufbaus und manuell justiertem Koppel-
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(b) Simulationsergebnisse des Ubergangs

Abbildung 5.16.: Vergleich zwischen der Messung und Simulation des feldgekoppelten
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5 Ergebnisse

substrat konnte ein gutes Ergebnis erzielt werden, was fiir die Toleranzstabilitat des

feldgekoppelten Ubergangs spricht.

5.2.4. Feldgekoppelter Ubergang mit Anpassung

Bei Verwendung eines Substrats mit einer grofleren Permittivitat fir die Parallelplat-
tenleitung sind fiir ein gutes HF-Verhalten des feldgekoppelten Ubergangs Anpassstruk-
turen notwendig. Als Anpassschaltung bieten sich auf dem Substrat realisierbare PPL-
Strukturen an. In diesem Messaufbau wurde die Anpassung mittels eines \/4-Transfor-
mators realisiert. Der Messaufbau dhnelt dem aus Abschnitt 5.2.3. Abbildung 5.17a zeigt
den Messaufbau mit der angepassten Koppelstruktur.

Als Substrat fiir die Parallelplattenleitung wurde Rogers RT5880 verwendet, das Kop-
peldielektrikum wurde mit Rogers RT5870 realisiert und mechanisch durch klemmen
fixiert. Fiir mehrfaches Ein- und Ausstecken des Ubergangs kann es an den Réndern
des Substrats fiir die Parallelplattenleitung festgeklebt werden. Die Anordnung wurde
mit einem Netzwerkanalysator mit Kalibration auf Hohlleiterebene gemessen. Abbildung
5.17b zeigt den Vergleich zwischen den gemessenen und simulierten S-Parametern.

Die Ubereinstimmung zwischen Simulation und Messung ist gut, die geringen Abwei-
chungen ergeben sich durch die in der Simulation nicht berticksichtigten Verluste der
Materialien. Die Anpassung ist iiber eine relative Bandbreite von fast 25 % besser als
10dB, die gemessene Einfiigedampfung erreicht mit bis zu 0.6 dB ebenfalls einen guten
Wert. Fiir einen einzelnen Ubergang kann somit unter Beriicksichtigung der Verluste

von Zuleitungen eine Einfiigeddmpfung von 0.25dB erreicht werden.

5.3. Messtechnische Verifikation des Ubergangs von

Mikrostreifenleitung auf Hohlleiter

Der Wellenleitungsiibergang von Mikrostreifenleitung auf Hohlleiter wurde als feldgekop-
pelte Variante aufgebaut. Da dieser Ubergang eine dhnliche Struktur wie der Ubergang
von Parallelplattenleitung auf Hohlleiter aufweist, wurde das Prinzip des Ubergangs mit
dem vorhandenen Testaufbau aus Abschnitt 5.2.3 verifiziert. Damit ist die Hohlleiterho-
he wieder auf 2.15mm und die Breite auf 28.5 mm festgelegt.

Der Ubergang auf eine Mikrostreifenleitung erfordert eine Anpassstruktur. Diese be-
steht wieder aus einem \/4-Transformator, der auf der Mikrostreifenleitung realisiert
wurde. Abbildung 5.18 zeigt eine Fotografie der verwendeten MSL-Struktur. Als Sub-
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Abbildung 5.17.: Vergleich zwischen der Messung und Simulation des feldgekoppelten
Ubergangs von PPL auf HL mit Anpassstruktur. Abmessungen fiir die
Querschnitte wie in Abbildung 5.16a, Anpassstruktur nach Abbildung

5.17a.

87

Dieses Werk ist copyrightgeschiitzt und darf in keiner Form vervielfaltigt werden noch an Dritte weitergegeben werden.
Es gilt nur fir den personlichen Gebrauch.



5 Ergebnisse

Abbildung 5.18.: Fotografie der Mikrostreifenleitung mit %—Trafo als Anpasselement.

strat fiir die Mikrostreifenleitung wurde Rogers RT5H880 verwendet, fiir den Koppelbe-
reich wurde Rogers RT5870 genutzt. Der Messaufbau mit Abmessungen ist in Abbildung
5.19 dargestellt.

Abbildung 5.20 zeigt den Vergleich der gemessenen mit den simulierten S-Parametern
der Struktur. Fiir die Messung wurde der Netzwerkanalysator auf Hohlleiter-Ebene ka-
libriert.

Die Ubereinstimmung zwischen Simulation und Messung ist wieder sehr gut. Die
Schwankungen in Transmission und Reflexion sind durch den verwendeten Aufbau zu
erklaren. Da der Aufbau mit dem A/4-Transformator nicht speziell fiir diesen Messauf-
bau entworfen wurde, kommt es zu mehreren Reflexionsstellen innerhalb des gewahlten
Frequenzbereichs. Diese werden durch den Abstand zwischen den Diskontinuitdten des
wiederverwendeten Aufbaus verursacht. Dadurch kommt es zu Uberlagerung von riick-
laufenden Wellen, was zu einer Verschlechterung der Reflexion von bis zu 6 dB fiihren
kann. Dieses Problem kann durch Modifikation der Leitungslange behoben werden. Fiir
gut angepasste Bereiche erreicht die Messung des back-to-back-Aufbaus Einfiigeddmp-
fungen von 0.8 dB. Somit kann ein Einzeliibergang unter Beriicksichtigung von Leitungs-
verlusten eine Einfiigeddmpfung von 0.3dB erreichen. Die Ergebnisse der Verifikation
sind deswegen als gut zu bewerten und zeigen, dass mit dieser Art Ubergang steckbare

Adapter von Mikrostreifenleitung auf Hohlleiter realisiert werden kénnen.

5.4. Bandpassfilter mit integrierten Inline-Ubergingen

Um die vielversprechenden Simulationen fiir einen in das Filterdesign integrierten Uber-
gang zu verifizieren, wurde ein Prototyp eines Hohlleiterfilters mit integriertem Uber-
gang erstellt [80]. Dazu wurde ein Aufbau aus drei gekoppelten Hohlleiterresonatoren

ausgewahlt, die inneren Impedanzinverter wurden mit induktiven Blenden realisiert, die
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Abbildung 5.19.: Messaufbau fiir einen feldgekoppelten Ubergang zwischen MSL und HL
mit Anpassstruktur. Alle Mafleinheiten sind in mm.

auferen Inverter durch einen Wellenleitungsiibergang von Hohlleiter auf Mikrostreifen-
leitung. Als Substrat fiir die Mikrostreifenleitung wurde RO3003 von der Firma Rogers
gewdhlt, mit einer Dicke von dg,, = 0.76 mm. Fiir eine 50 2-Leitung muss die Streifenlei-
terbreite dann etwa 1.9 mm betragen. Eine SMA-Buchse mit einem Pin-Durchmesser von
1.4 mm kann somit ohne weitere Anpassungen einfach auf die Leitung gelotet werden. Als
Koppelsubstrat wurde das Material Rogers RO3010 verwendet. Um dieses mechanisch
auf der Mikrostreifenleitung zu fixieren, wurde es an der entsprechenden Stelle im Uber-
gangsbereich aufgeklebt. Abbildung 5.21 zeigt das Simulationsmodell des Ubergangs.

Das dreikreisige Hohlleiterfilter mit den integrierten feldgekoppelten Ubergingen wur-

de mittels Frastechnik aus einem Messingblock hergestellt. Der Aufbau besteht aus einem
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Vergleich zwischen der Messung und Simulation des feldgekoppelten

Abbildung 5.20.:
Ubergangs von MSL auf HL nach Abbildung 5.19.

Resonatoren

Koppelsubstrat

Koaxanschluss

Abbildung 5.21.: Schnitt durch das Simulationsmodell des Filters mit als Impedanzin-
verter integrierten Ubergingen.
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5.4 Bandpassfilter mit integrierten Inline-Ubergéngen

strukturierten Teil und einer nicht strukturierten Bodenplatte. Beide Teile kénnen mit-
tels Schraubverbindungen galvanisch verbunden werden. Obwohl die Schnittebene fiir
den Hohlleiter nicht ideal ist, wurde dieser Aufbau aufgrund der besseren Fertigbarkeit
einer Schnittebene in der E-Ebene vorgezogen. In Abbildung 5.22 sind der prinzipiel-
le Aufbau mit Abmessungen und Fotografien des gefriasten Bauteils und des gesamten
Messautbaus gezeigt.

Gemessen wurde mit einem Netzwerkanalysator mit koaxialer Kalibration. Die An-
schlusslange der beiden Mikrostreifenleitungen betrug 12.5 mm. Der Vergleich zwischen
Simulation und Messung ist in Abbildung 5.23 gezeigt.

Die Ubereinstimmung zwischen den simulierten und den gemessenen S-Parametern ist
gut. Die gemessene Einfiigeddmpfung im gewtinschten Frequenzbereich liegt zwischen
1.8 und 1.1dB, wobei der maximale Wert durch die bei dieser Frequenz nicht ideale
Anpassung verursacht ist. An dieser Stelle gibt es auch einen deutlichen Unterschied
zwischen gemessener und simulierter Anpassung. Der Grund dafiir sind die unterschied-
lichen Referenzebenen von Messung und Simulation. Bei der Simulation wurde die Re-
ferenzebene auf die Mikrostreifenleitung gelegt, bei der Messung lag die Referenzebene
bei den SMA-Anschliissen. Eine mogliche Fehlanpassung zwischen Koaxialanschluss und
Mikrostreifenleitung wurde so in der Simulation nicht berticksichtigt.

Beriicksichtigt man die Verluste der SMA-Stecker und der Zuleitungen, etwa 0.8 dB,
erreicht das Filter eine minimale Einfligedampfung von 0.3 dB. Dies zeigt, dass die In-
tegration von Ubergingen als Immitanzinverter ein geeignetes Vorgehen fiir zukiinftige

hochintegrierte HF-Systeme ist.
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Abbildung 5.22.: Prinzipieller Aufbau und Fotografien des Hohlleiterfilters mit integrier-
ten Ubergéngen mit Inverterfunktion. In 5.22b ist der strukturierte Teil
des aus Messing gefertigten Filters zu sehen, in 5.22¢ ist das komplett
montierte Filter mit angeschlossenen Substraten gezeigt.
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Abbildung 5.23.: Vergleich der gemessenen Daten mit der Feldsimulation fir ein Hohl-
leiterfilter mit als Impedanzinverter integrierten Ubergingen nach Ab-
bildung 5.22.
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6. Zusammenfassung und Ausblick

In dieser Arbeit wurden neue Moglichkeiten zur Realisierung und Integration von ver-
lustarmen Wellenleitungsiibergangen zwischen Planar- und Hohlleiterschaltungen un-
tersucht. Im Gegensatz zu bisher gebrauchlichen Konzepten wurde hierbei verstarkt auf
eine einfache Montage und Herstellung bei gleichzeitig geringen elektrischen Verlusten
geachtet. SchwerpunktméiBig wurden auch feldgekoppelte Uberginge aufgrund ihrer gu-
ten Toleranzstabilitat und Integrationsmoglichkeiten als Immitanzinverter untersucht.

Zunéchst wurde gezeigt, dass sich die hier vorgestellten feldgekoppelten Uberginge wie
leerlaufende Richtkoppler verhalten. Dazu wurde erstmals basierend auf S-Parametern
beschrieben, dass an zwei Toren leerlaufende bzw. kurzgeschlossene Richtkoppler als Im-
mitanzinverter genutzt werden kénnen. Mit der Beschreibung mittels S-Parametern kann
im Gegensatz zu den bisher bekannten Beziehungen eine exakte direkte Relation zwi-
schen Inverterkonstante und Even- bzw. Odd-Impedanz fiir an zwei Toren leerlaufende
bzw. kurzgeschlossene Richtkoppler hergestellt werden. Auflerdem wurde eine neue Néhe-
rung fiir diesen Zusammenhang vorgestellt, welche die Genauigkeit der bisher gebrauchli-
chen Néherung deutlich ibertrifft. Damit wurden erstmals passende Beschreibungen fiir
entsprechende Leitungsmodelle bereitgestellt, um die in dieser Arbeit vorgestellten feld-
gekoppelten Inline-Ubergénge unter bestimmten Voraussetzungen als Immitanzinverter
in Filterentwiirfen zu verwenden.

Da in modernen HF-Systemen verschiedenste Wellenleitungen fiir unterschiedliche
funktionale Teilbereiche eingesetzt werden kénnen, wurden des Weiteren diverse Mog-
lichkeiten zur Realisierung von Wellenleitungsiibergangen zwischen Planar- und Hohl-
leiterschaltungen vorgestellt. Dazu wurden sowohl galvanisch kontaktierte als auch feld-
gekoppelte Varianten von Ubergéngen zwischen Hohlleitern, Mikrostreifenleitungen und
Parallelplattenleitungen untersucht. Dabei wurden vor allem steck- und klemmbare Ver-
bindungen in Betracht gezogen, die ohne Lot- oder Schraubverbindungen einen verlustar-
men Ubergang zwischen den jeweiligen Wellenleitungen ermoglichen. Durch verschiedene
Simulationen wurde dabei gezeigt, dass diese neuartigen Konzepte iiber gute Transmis-

sionseigenschaften verfiigen und dennoch eine einfache Herstellung und Montage ermog-
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6 Zusammenfassung und Ausblick

lichen. Aulerdem wurde die Toleranzstabilitit eines feldgekoppelten Inline-Ubergangs
im Vergleich zu einem konventionellen Wellenleitungsiibergang untersucht. Der hier vor-
gestellte Ansatz weist dabei deutlich mehr Stabilitat gegeniiber Herstellungstoleranzen

auf als die konventionelle Variante.

Die in den Grundlagen behandelten Richtkopplereigenschaften der Inline-Uberginge
wurden dann fiir eine Integration der Uberginge in ein Hohlleiterfilter genutzt. Da-
zu wurde anhand der bereitgestellten neuen Beziehungen ein Verfahren zur Ermittlung
der Geometrie eines Hohlleiterfilters mit integrierten Ubergingen ausgehend von den in
dieser Arbeit vorgeschlagenen Leitungsmodellen vorgestellt. Dadurch konnten geeignete
Startwerte fiir eine nachfolgende Optimierung der Filterfunktion durch eine Feldsimula-
tion ermittelt werden. Anschliefend wurden verschiedene Beispiele fiir optimierte Filter-
entwiirfe untersucht. Dabei wurden Uberginge von Parallelplattenleitung auf Hohlleiter
und von Mikrostreifenleitung auf Hohlleiter als Immitanzinverter in das Filterdesign in-
tegriert. Weiterhin wurde auch eine Moglichkeit vorgestellt, die vorgeschlagenen Wellen-
leitungsiibergiange fiir ein oberflichenmontierbares Filter anzuwenden. Die behandelten
Beispiele zeigen, dass mit den in dieser Arbeit eingefithrten Konzepten neuartige hochin-
tegrierte Filter realisierbar sind, welche tiber Filterprototypen und mit den hier erstmals

vorgeschlagenen Leitungsmodellen der Inline-Uberginge synthetisiert werden kénnen.

Die verschiedenen in dieser Arbeit vorgestellten Konzepte wurden anschliefend mess-
technisch verifiziert. Dabei wurde auch die Herstellung von Wellenleitungsiibergangen
mittels Lasersintertechnik im Vergleich zur Herstellung mittels Frastechnik untersucht.
Dazu wurden verschiedene Testmuster wie Resonatoren und Filter mit beiden Technolo-
gien aufgebaut und anschliefend die elektrischen Eigenschaften gemessen. Daraus geht
hervor, dass die Lasersintertechnik fiir Frequenzen bis zu 10 GHz trotz verhéltnisméafig
hoher Oberflichenrauhigkeit gentigend gute elektrische Eigenschaften aufweist und des-
wegen fir die in dieser Arbeit behandelten Strukturen verwendet werden kann. Unter
Beriicksichtigung dieser Erkenntnisse wurden dann verschiedene Uberginge zwischen
planaren Strukturen und Hohlleitern aufgebaut und gemessen. Dabei wurden sowohl
Testaufbauten mit galvanischer Kontaktierung als auch Aufbauten mit feldgekoppelten
Ubergingen untersucht. Die Messungen der verschiedenen Testaufbauten weisen geringe
Einfligedampfungen auf und verifizieren die erzielten Ergebnisse der Simulationen. Da-
durch wird gezeigt, dass klemm- und steckbare Uberginge von Hohlleitern auf planare
Strukturen auch in der Praxis realisierbar sind. Die guten elektrischen Eigenschaften der
zum Teil handgefertigten Aufbauten bestatigen aulerdem die in den Simulationen vor-

hergesagte gute Stabilitit gegeniiber Fertigungstoleranzen. Auch ein dreikreisiges Hohl-
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leiterfilter mit als Immitanzinverter integrierten Ubergéingen wurde als Testaufbau er-
stellt und gemessen. Die zwei duBeren Inverter wurden dabei durch feldgekoppelte Uber-
gange von Mikrostreifenleitung auf Hohlleiter realisiert. Das Filter mit den integrierten
Ubergingen wurde aus einem Messingblock gefrist, die planaren Strukturen wurden mit
Standard-Prozessen auf kommerziell erhéltlichen Substraten realisiert. Der Testaufbau
erreichte dabei in den Messungen geringe Werte fiir die Einfiigeddmpfung innerhalb des
Durchlassbereiches und eine gute Flankensteilheit. Somit konnte die Messung das Po-
tenzial der hier vorgestellten Methode fiir die Nutzung von Wellenleitungsiibergédngen

als Immitanzinverter in hochintegrierten HF-Systemen bestétigen.

Fir die Wellenleitungsiibergdnge wurden in der Arbeit bereits einige Ansétze fur ei-
ne moglichst stabile Verbindung zwischen Substrat und Hohlleiter vorgestellt. Weitere
Untersuchungen kénnten die mechanischen Eigenschaften der steckbaren Verbindungen
weiter verbessern. Durch geeignete Arretierungen kénnten die Uberginge somit auch
den Anforderungen an in der Industrie iiblichen Umwelttests standhalten. Des Weiteren
konnten dabei durch die Implementierung von Schirmungs-Mechanismen die elektrischen
Eigenschaften noch weiter verbessert werden. Das hier untersuchte Lasersinter-Verfahren
konnte dabei fiir die Herstellung von innovativen, in Frastechnik nicht realisierbaren,

Strukturen genutzt werden.

Auch eine weitere Untersuchung des hier vorgestellten und mittels Feldsimulation un-
tersuchten Konzepts eines oberflichenmontierbaren Filters ist lohnenswert. Ein beson-
deres Augenmerk konnte dabei auf die Wahl eines geeigneten Werkstoffes fiir die Her-
stellung des Filter-Bauteils gelegt werden. Dieses konnte z.B. aus metallisiertem Kunst-
stoff hergestellt werden, welcher durch Spritzguss-Verfahren in grofien Stiickzahlen sehr
kostengiinstig hergestellt werden kann. Damit kénnten hochgiitige Hohlleiterfilter kos-
tengtlinstig auf planare Strukturen aufgebracht werden, und so eine gute Alternative zu
den bisher weithin verbreiteten planar integrierten Filterstrukturen bieten, welche durch
die begrenzten Giiten der planaren Resonatoren groflere Werte fiir die Einfligedampfung

zur Folge haben.

Bei heutigen Mobilfunk-Basisstationen fiihren besonders galvanische Kontaktierungen
mittels Schraub- oder Lotverbindungen zu unerwiinschter passiver Intermodulation, ka-
pazitiv gekoppelte Strukturen hingegen scheinen dagegen weniger anfillig zu sein. Um
den Einsatz der Ubergangskonzepte im Mobilfunkbereich fiir 5G-Anwendungen weiter
zu priifen, ist deswegen das Verhalten der Ubergénge hinsichtlich passiver Intermodula-
tion ein interessanter Punkt. Dazu miisste das Verhalten der Wellenleitungsiibergange

bei hoheren Ubertragungsleistungen untersucht werden. Dabei konnten sich besonders
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6 Zusammenfassung und Ausblick

die feldgekoppelten Uberginge aufgrund ihrer nicht galvanischen Anbindung als giinstig

hinsichtlich passiver Intermodulation erweisen.
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A. Weitere nutzliche Beziehungen

A.1. Aquivalenter charakteristischer Wellenwiderstand

eines Hohlleiters

Neben der Leistung-Strom-Definition konnen noch die Spannung-Strom- und die Leistung-

Spannung-Definition angegeben werden:

b
Zeut = 2% ZTE
a

2b
Zepu = —ZTE
a

A.2. Ermittlung der Geometrie einer
Mikrostreifenleitung bei gegebenem
Wellenwiderstand

Mit diesen Beziehungen kann das Verhaltnis % bei gegebenem Wellenwiderstand Z. und

relativer Permittivitit ¢, des Substrats berechnet werden.

Fiir%SQ:
E_ 8e4
d e2A_—9’
mit
Z. le,+1 € —1 0,11
A=— 0,23 .
60\ 2 +e,q+1(’ - er)
Fﬁr%22gﬂt:
w 2 r—1 0,61
:{(B—l)—ln(QB—l)—l—€ {ln(B—1)+0,39— }},
d m €r €
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A Weitere niitzliche Beziehungen

mit

607>
B= e
A.3. Berechnung der Resonatorlangen bei Verwendung

von Induktivitaten als Impedanzinverter

Die benétigte Phasenverschiebung ¢ fiir durch Induktivitaten realisierte Inverter konnen
tiber Anschlusslangen berticksichtigt werden. Da negative Phasenverschiebungen bené-

tigt werden, verkiirzt sich die Resonatorlédnge [; des i-ten Resonators auf

Ag0 Ag0 bi it
lesi: J 92: g - . Al
Resd = 97 1 7 2 (7” 2 T (A1)

A.4. Blindleitwert einer induktiven Blende im Hohlleiter

Mit dieser Beziehung kann der Blindleitwert einer induktiven Blende in einem Hohlleiter

abhéngig von der Blendendffnung wg; und der Hohlleitergeometrie bestimmt werden:

b~ 2—7 cot? <7rw131> [1 + &Y — o ST sin? (WwBl)] ,
2a 47 a

2 3 2
mit § = |/ w?eu — (W> und 3 = \/<7T) — w2ep.
a a

(A.2)
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B. Messung eines
Antennendemonstrators mit

klemmbaren Ubergingen

Im Rahmen eines Industrieprojektes wurde ein Antennendemonstrator fiir die Kommuni-
kation im Frequenzbereich zwischen 7.25 und 8.4 GHz entwickelt [49]. Dieser wurde mit
verschiedenen Technologien und Wellenleitungen aufgebaut. Die Apertur bestand aus
einem mittels Lasersintertechnik aufgebautem TEM-Hornantennen-Array, das Speise-
netzwerk wurde planar in Parallelplattenleitungstechnik aufgebaut. Die anschliefenden
Hohlleiterhybride und -filter wurden wieder mittels Lasersintertechnik aufgebaut. Die
Verbindung wurde mit den in dieser Arbeit vorgestellten klemmbaren Uberginge aus
Kapitel 3 realisiert. Abbildung B.1 zeigt Bilder des Antennendemonstrators. Die Anten-
ne wurde in der Compensated-Compact-Range (CCR) Messanlage [81] der Hochschule
Miinchen vermessen. Abbildung B.2 zeigt ein Foto des Testaufbaus in der CCR. Die Mes-
sung des Antennengewinns im Vergleich zur Simulation ist in Abbildung B.3 gezeigt. Die
gemessene Antennencharakteristik unterscheidet sich von der simulierten lediglich im Be-
trag des Gewinns, die Form des Strahldiagramms stimmt jedoch sehr gut mit den simu-
lierten Werten iiberein. Der Grund fiir die starke Abweichung beim Gewinn sind Verluste
in den Hohlleiterfiltern und im Parallelplatten-Speisenetzwerk. Die in Abbildung B.3 ge-
zeigte Kurve wurde bereits um 3dB korrigiert, was in etwa den gemessenen Verlusten
der Hohlleiterfilter entspricht. Da die Parallelplatten-Speisenetzwerke nicht mit einer
genauen Zweitormessung erfasst werden konnten, sind diese Verluste und auftretende
Phasenabweichungen zwischen den Antennen-Zeilen noch in der Messung vorhanden.
Somit konnten die in dieser Arbeit vorgestellten Wellenleitungsiibergidnge auch erfolg-

reich in einem Antennensystem eingesetzt werden.
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B Messung eines Antennendemonstrators mit klemmbaren Ubergingen

Hohlleiterfilter

-

Hybride mit Integrierte Ubergiinge
Ubergingen auf Koax

Abbildung B.1.: Fotos des Antennendemonstrators. Der Demonstrator besteht aus ei-
ner Apertur mit vier Zeilen und 16 Spalten. Die Antennenapertur
wurde mittels Lasersinterverfahren aus Titan hergestellt, das PPL-
Speisenetzwerk wurde auf Rogers RT5880 Substrat aufgebaut. Hybrid
und Filter sind aus Aluminium in Lasersintertechnik hergestellt.

Hauptrefiektor Subreflektor

Antennendemonstrator

Abbildung B.2.: Messaufbau fiir den Antennendemonstrator in der CCR der Hochschule
Miinchen.
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Abbildung B.3.: Vergleich von gemessenem Antennengewinn (rot) und simuliertem Ge-
winn (griin gestrichelt) [49]. Die gemessene Kurve wurde fiir den Ver-
gleich aufgrund der auftretenden Verluste in den Hohlleiterfiltern um
3dB korrigiert. Gemessen wurde bei 8.15 GHz
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