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1 Einleitung

1.1 Hintergrund und Motivation

Die Einbettung von Mikrowellenschaltungen in ein Metallgeh&use ist ein iibliches Verfah-
ren, um verschiedene Schaltkreiselemente elektrisch voneinander zu isolieren und die Ein-
und Abstrahlung elektromagnetischer Felder zu vermeiden. Liegt die zur Betriebsfrequenz
der Mikrowellenschaltung zugehorige Wellenlidnge in der Grofenordnung der Gehduseab-
messungen, konnen Gehduseresonanzen angeregt werden. Diese fiihren zu einer parasitiren
elektromagnetischen Wechselwirkung der Komponenten der Mikrowellenschaltung und be-
eintrachtigen die Schaltungsfunktion. Diese Beeintriachtigungen machen sich durch Einbrii-
che in der Ubertragungscharakteristik, Oszillationen oder anderen Stérungen bemerkbar.

Methoden zur Démpfung der Gehduseresonanzen, z.B. durch Anbringen absorbierender
oder resistiver Schichten unterhalb des Metalldeckels, erfordern einen ausreichenden Platz
und zusétzliche Prozesse in der Herstellung der geschirmten Mikrowellenschaltung. Ferner
14Kt sich zeigen, dass diese Mafnahme die elektromagnetische Verkopplung nicht vollstandig
unterdriicken kann und zu einer Verdnderung des Schaltungsverhaltens fiihrt [1].

Am Beispiel der in Bild 1.1 dargestellten Mikrowellenschaltung (LNB, Low Noise Blockcon-
verter) ist die elektrische Isolierung benachbarter Komponenten und die Schirmung gegen
externe Felder mit Hilfe eines Metallgeh&uses zu erkennen. Durch manuelles Anbringen von
Absorbermaterial an der Innenseite des Metallgehduses wird der Einfluss der Geh#usereso-
nanzen reduziert.

Aufgrund des Trends zu immer hoheren Betriebsfrequenzen wird in Zukunft die Proble-
matik der elektromagnetischen Verkopplung der Komponenten der Mikrowellenschaltung
mit den Gehiuseresonanzen ein wichtiger Aspekt in der Phase der Schaltungsentwicklung
sein.

Ziel dieser Arbeit ist die Untersuchung der elektromagnetischen Wechselwirkung zwischen
der Mikrowellenschaltung und den Geh&useresonanzen des sie umgebenen Metallgehduses.
Schwerpunktméfig werden drei Fragestellungen behandelt.

Die erste zu untersuchende Fragestellung befafit sich mit der Ursache der parasitiren Ver-
kopplung von Gehiuseresonanzen mit der Mikrowellenschaltung. Mit Hilfe einfacher feld-
basierter Ansétze soll ein physikalischer Einblick in diese elektromagnetischen Koppelme-
chanismen vermittelt werden.

Immer hohere Betriebsfrequenzen und zunehmende Packungsdichten integrierter Mikro-
wellenschaltungen fiihren dazu, dass eng benachbarte Schaltungselemente nicht mehr als
isoliert voneinander betrachtet werden diirfen, sondern die elektromagnetischen Verkopp-
lungen durch Oberflichenwellen, Abstrahlung und Geh&useresonanzen zu beriicksichtigen



1 FEinleitung

Bild 1.1: Mikrowellenschaltung (LNB) mit abgenommenem Gehausedeckel.

sind. Da die heutigen Schaltungssimulatoren diesem Anspruch nicht geniigen, befasst sich
der zweite Schwerpunkt dieser Arbeit mit der Extrahierung eines elektrischen Ersatzschalt-
bildes aus den feldbasierten Ansétzen, das die parasitdre Verkopplung der Mikrowellen-
schaltung mit den Geh&useresonanzen beschreibt. Dieses Ersatzschaltbild kann in einem
kommerziellen Schaltungssimulator verwendet werden. Als Vorbild dient die Entwicklung
eines elektrischen Ersatzschaltbildes fiir einen Parallelplattenresonator zur Beschreibung
des Schaltrauschens in mehrlagigen gedruckten Schaltungen (siche Anhang A.1).

Die Untersuchung der Beeinflussung der Mikrowellenschaltung durch Geh#useresonanzen
in Metallgehdusen mit komplexer Form erfordert den Einsatz dreidimensionaler Vollwellen-
simulatoren. Besonders effizient fiir die Analyse komplexer Geometrien sind Zeitbereichs-
verfahren, wie die TLM- oder FDTD-Methode. Im Gegensatz zu den frequenzbasierten
Verfahren, wie die Momenten-Methode oder Finite-Elemente-Methode, bei denen zur Lo-
sungsfindung Matrizen invertiert werden, wird die Losung bei den Zeitbereichsverfahren
iterativ berechnet. Zur Bestimmung der frequenzabhéngigen Feldkomponenten werden bei
den Zeitbereichsverfahren die zugehorigen abgeklungenen Zeitsignale einer Fouriertrans-
formation unterworfen. Weisen die zu untersuchenden Strukturen einen hohen Q-Faktor
auf, klingen die Zeitsignale langsam ab, was zu nicht akzeptablen Rechenzeiten fiihrt. Aus
dieser Problematik resultiert die dritte Fragestellung. Es ist zu kldren, wie innerhalb ak-
zeptabler Rechenzeiten aus den Zeitsignalen der Zeitbereichsverfahren die Elemente des
elektrischen Ersatzschaltbildes zur Beriicksichtigung der elektromagnetischen Wechselwir-
kung der Gehéuseresonanzen mit der in das Gehéduse eingebetteten Mikrowellenschaltung
ermittelt werden konnen.

Ausgangspunkt fiir die Bearbeitung der hier aufgefiihrten Fragestellungen sind semi-analy-
tische Feldansitze mit denen der Einflufs einfach geformter Metallgehduse auf das elek-
trische Verhalten der Mikrostreifenstruktur erfasst wird. Hierzu werden in der Literatur
verschiedene Verfahren vorgestellt.
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Bei den auf der Momenten-Methode basierenden Verfahren wird der Einfluk eines recht-
eckformigen Metallgehduses auf die passive verteilte Mikrostreifenstruktur in den Green-
schen Dyaden beriicksichtigt. Dabei kommen verschiedene Methoden zum FEinsatz, wie
das Spiegelungsprinzip [2], [3], [4], die Leitungstheorie [1], [6], [7], [8] (Immittanzansatz
[5]) oder die Entwicklung der Greenschen Funktionen in Eigenfunktionen [9], [10]. In die-
sen Ansdtzen wird die elektromagnetische Wechselwirkung der Mikrostreifenstruktur mit
den Gehéuseresonanzen durch die Verkopplung der elektrischen Felder der Gehdusemo-
den mit den elektrischen Flichenstromdichten auf der Mikrostreifenstruktur beschrieben.
Besonders interessant sind die Verfahren nach [3| und [6], bei denen sich die Greenschen
Funktionen in einen Term, der die offene passive Mikrowellenstruktur beschreibt, und einen
Term, der den Gehéduseeinfluss beriicksichtigt, aufsplitten lassen. Hierdurch ist es moglich,
auf effiziente Weise verschiedene rechteckférmige Gehdusegeometrien zu analysieren, ohne
die numerisch aufwendige Berechnung der Impedanzmatrix der offenen Mikrowellenschal-
tung neu berechnen zu miissen. Gegeniiber dem Ansatz von [3] wird in [6] der Gehduse-
einfluss durch ein elektrisches Ersatzschaltbild beschrieben, das in einem kommerziellen
Schaltungssimulator verwendet werden kann. Die Gehduseresonanzen, die durch Parallel-
schwingkreise beschrieben werden, koppeln iiber ideale Ubertrager, die mit den Segmenten
der Mikrostreifenleitungen in Reihe verschaltet sind, mit der Mikrostreifenstruktur. Eine
methodische Herleitung der Netzwerktopologie des Koppelnetzwerks fehlt allerdings. Ein
ahnlicher Ansatz wird in [11] vorgestellt. Das Geh#use wird durch eine Hohlleiterstruktur
ersetzt, die durch ein Leitungsersatzschaltbild beschrieben werden kann. Die Kopplung der
Gehiuseresonanzen mit der Mikrostreifenstruktur erfolgt iiber ideale Ubertrager an den
Mikrostreifendiskontinuitéten.

Ein anderes Verfahren, das sich wesentlich von den oben beschriebenen Methoden unter-
scheidet, wird in [12] und [13| vorgestellt. Dieses Verfahren basiert auf der Theorie der
planaren Schaltungen (siche Anhang A.1), mit der das elektrische Verhalten der Mikro-
streifenstruktur durch eine Impedanzmatrix beschrieben werden kann.

Die elektromagnetische Verkopplung der analytisch ermittelten Gehdusemoden erfolgt mit
den magnetischen Stromdichteelementen entlang der Peripherie der Mikrostreifenstruktur
und wird durch eine Koppeladmittanzmatrix beschrieben. Mit Hilfe des Segmentierungs-
verfahrens [14] wird aus den Impedanzmatrizen der Mikrostreifenstruktur und der Koppel-
admittanzmatrix eine Gesamtimpedanzmatrix ermittelt, die anschliefsend in eine S-Matrix
umgewandelt werden kann. Der Vorteil dieses Verfahrens liegt in der Beschreibung des
elektrischen Verhaltens beliebig komplizierter Mikrostreifengeometrien in Form einer Im-
pedanzmatrix.

Fiir die Behandlung der in dieser Arbeit definierten Fragestellungen erwiesen sich die in
[6], [9] und [12], [13] vorgestellten Verfahren als besonders vorteilhaft.

1.2 Gliederung der vorliegenden Arbeit

Die vorliegende Arbeit gliedert sich in vier Hauptkapitel und drei Anhédngen, in denen die
Grundlagen zum Verstindnis der hier vorgestellten Verfahren zusammengefasst sind. In
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Kapitel 2 werden die transversalen elektromagnetischen Felder der Resonanzmoden her-
geleitet, die in einem rechteckformigen Metallgehduse mit einem planaren Substrat als
Inhomogenitét angeregt werden. Diese Anordnung stellt die Basisstruktur einer gehdu-
sten Mikrowellenschaltung dar. Obwohl komplexe Nullstellen zur Ermittlung der Gehau-
seresonanzen mit Hilfe numerischer Methoden berechnet werden, wird in diesem Kapitel
vom analytischen Verfahren gesprochen, da zur Bestimmung der Feldkomponenten kein
Vollwellensimulator erforderlich ist. Die vorgestellten Ansétze zeigen die Ursache der elek-
tromagnetischen Verkopplung zwischen Gehduseresonanzen und der Mikrostreifenstruktur
auf. Sie dienen als Grundlage zur Bestimmung der Koppelmatrizen und den zugehorigen
elektrischen Ersatzschaltbildern. In diesem Zusammenhang ist die Greensche Funktion von
Bedeutung, deren Herleitung ebenfalls in diesem Kapitel vorgestellt wird. Neben dem An-
satz zur Beschreibung der elektromagnetischen Wechselwirkung zwischen der elektrischen
Flachenstromdichte auf der Mikrostreifenstruktur und den Gehdusemoden, erfolgt auf Basis
des Dualitatsprinzips auch die Herleitung des Ansatzes zur Beschreibung der elektroma-
gnetischen Verkopplung magnetischer Flachenstromdichten mit den Geh&duseresonanzen.
Dieser Ansatz ermoglicht die Untersuchung beliebig geformter Mikrostreifenstrukturen.

Der Schwerpunkt des Kapitels 3 liegt in der Extrahierung elektrischer Ersatzschaltbilder
aus den problembeschreibenden Feldgleichungen. Auf Basis der in Kapitel 2 vorgestellten
Ansitze, wird die Topologie der elektrischen Ersatzschaltbilder zur Beschreibung der elek-
tromagnetischen Verkopplung zwischen den Gehduseresonanzen und den elektrischen sowie
magnetischen Fliachenstromdichten der Mikrostreifenstruktur hergeleitet. Hierzu werden
verschiedene Methoden vorgestellt und ineinander iiberfiihrt. Ferner wird gezeigt, wie die
Bauelemente dieser Netzwerke zu bestimmen sind. Die Giiltigkeit der Modelle wird fiir
einfache Mikrostreifenstrukturen durch den Vergleich mit Ergebnissen aus Vollwellensimu-
lationen demonstriert.

In Kapitel 4 wird als Vertreter eines Zeitbereichsverfahrens die TLM-Methode vorgestellt,
mit der die elektromagnetische Beeinflussung der Mikrostreifenstruktur durch Gehéusereso-
nanzen in einem Metallgehduse komplexer Form untersucht werden kann. Zur numerischen
Bestimmung der Greenschen Funktionen werden verschiedene Konzepte zur Anregung elek-
trischer und magnetischer Stromdichteelemente, die im Rahmen dieser Arbeit in einem
selbsterstellten TLM-Simulator implementiert wurden, diskutiert.

Das Kapitel 5 beschéftigt sich mit der Signalverarbeitung der Zeitsignale, die mit einer
TLM-Simulation erzeugt werden. Hier werden verschiedene Fragestellungen diskutiert, wie
aus den aufgenommenen Datensitzen die Koppelmatrizen bzw. die zugehorigen elektri-
schen Ersatzschaltbilder extrahiert werden kénnen. Es werden Konzepte der statistischen
Nachrichtentechnik vorgestellt, mit denen lange Simulationszeiten fiir Strukturen mit ho-
hem Giitefaktor vermieden werden. Ferner werden diese Konzepte zur Extrahierung der
Gehéuseresonanzen aus den zeitabhingigen Datensitzen der TLM-Simulation verwendet.
In diesem Zusammenhang wird ndher auf die Prony-Methode in Verbindung mit der Singu-
larwertzerlegung eingegangen. Am Beispiel verschiedener Mikrostreifenstrukturen werden
die aus der TLM-Methode extrahierten Systemmatrizen bzw. elektrischen Ersatzschaltbil-
der in einem Schaltkreissimulator implementiert und die Ubertragungscharakteristik mit
Ergebnissen aus Vollwellensimulationen verglichen.
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2.1 Einfiihrung

Ziel dieses Kapitels ist die Ableitung eines einfachen mathematischen Modells zur Beschrei-
bung der elektromagnetischen Wechselwirkung zwischen der Mikrostreifenstruktur und den
Resonanzmoden des Metallgehduses, in das die Mikrostreifenstruktur zur Vermeidung der
Abstrahlung oder aus Griinden der Storfestigkeit eingebettet wird. Aus diesem Modell soll
die Ursache der Verkopplung hervorgehen und ein elektrisches Ersatzschaltbild in Form
eines Netzwerks oder einer Systemmatrix (Streu-, Impedanz-, oder Admittanzmatrix) ex-
trahiert werden, das in einem kommerziell erhéltlichen Schaltungssimulator implementiert
werden kann.

Die Grundlagen fiir dieses mathematische Modell bilden die elektromagnetischen Feldglei-
chungen und Greenschen Funktionen, deren Herleitung in den folgenden Abschnitten fiir
die Gehdusestruktur nach Bild 2.1 beschrieben wird. Hierzu werden im Abschnitt 2.2 die
transversalen Felder in den beiden Regionen der Hohlleiterstruktur nach Bild 2.1 in eine
Reihe gewichteter Hohlleitermoden entwickelt, die durch elektrische Flachenstromdichten
auf der Mikrostreifenstruktur in der Grenzschicht angeregt werden [9]. Die Wichtungsfak-
toren bestimmen sich aus der Grenzschichtbedingung.

<

hl D

b

X

Bild 2.1: Beidseitig in z-Richtung kurzgeschlossener Rechteckhohlleiter mit einem planaren
dielektrischen Substrat.
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Zur Untersuchung der elektromagnetischen Verkopplung der Gehduseresonanzen mit den
elektrischen Streufeldern entlang der Peripherie der Mikrostreifenstruktur, die durch fik-
tive magnetische Fliachenstromdichten beschrieben werden konnen, erfolgt im Abschnitt
2.3 die Herleitung der entsprechenden Ansitze nach Abschnitt 2.2 unter Verwendung des
Dualitétsprinzips [15].

Die vorgestellten Ansétze beziehen sich auf eine harmonische Zeitabhéngigkeit.

2.2 Elektrische Flachenstromdichten

Fiir den in Bild 2.1 dargestellten rechteckférmigen Hohlleiter, der in z-Richtung beidseitig
kurzgeschlossen und in dem ein planares dielektrisches Substrat eingebracht ist, lassen
sich beziiglich der z-Richtung die transversalen elektromagnetischen Felder der TE,,,- und
TM,,,,-Moden im Raumbereich 0 durch

Bueys) = YL e s ey, (2.)
(e
(o

1 .y imn ~imn COS(kOZmn
Hotr(xvyvz) = _ZZJXO u

sin(Kkozmn

) imn
h))t (z,y), (2.2)

und im Raumbereich 1 durch

7 ~imn SHL k zmn imn
Eltr('rayaz> = ZZ 17% tE (SC,y), (23)

sin(k1zmnh

) imn Azmn COS(lﬁzmn ) imn
Hltr(xa ?J, Z) = Z Z] Y Sln<k1zmn ) t (l’, y)7 (24)

mit den zugehorigen Eigenwerten

kamn = k(Q]_kCan’ (25)
klzmn = k%_kgmna (26)
R (2.7)

mm
kxm = —, 2.8
. 2.5)

nmw
kyn - T, (29)

und den Wellenzahlen

k(] = W\/€p U0, (210)

kl = /Er1lir1 ]{ZO (211)

unter Verwendung der Leitungstheorie beschreiben.
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In den Glelchungen (2.1) bis (2.4) ist:

i :  TE- oder TM-Mode bzgl. der z-Richtung (i € {TE, TM})

m,n :  Summationsindizes iiber alle TE- und TM-Moden

amn :  Spannungskoeffizient

tP"(z,y) : normierte, transversale Strukturfunktion des elektrischen Feldes
t7"(z,y) : normierte, transversale Strukturfunktion des magnetischen Feldes
yimn : charakteristische Admittanz des leeren Hohlleiters (Raumbereich 0)
y'imn : charakteristische Admittanz des gefiillten Hohlleiters (Raumbereich 1)

Im einzelnen bestimmen sich die charakteristischen Admittanzen des leeren und des gefiill-
ten Hohlleiters fiir die TE,,,- und TM,,,-Moden zu

y JBmn kcg;;” (2.12)
T = 19
yme k;:n, (2.14)
yTMmn %Ei%. (2.15)

Zwischen den transversalen Strukturfunktionen des elektrischen Feldes der TE,,,- und
TM,,,,-Moden

tEEmnCUay) = Nimn glmn( y) e — Nomn g2mn< y) €y (2'16)

tE‘an(fL‘, y) - NZmn glmn( y) €z + Nlmn men( y) ey (217)
mit den Funktionen

Gimn(2,y) = co8(kym x) sin(ky, y), (2.18)
Gomn(x,y) = sin(kym x) cos(ky, y) (2.19)

und den Normierungskoeffizienten

'\/g :m=0An#0

Nipn =4 0 : m#0ANn=0 (2.20)
\%kiﬁn : m#0AN#0,
(0 :m=0An=#0

Nopn = 2 : m#A0ANn=0 (2.21)
\\/%kk;n : m#0ANn#DQ,

sowie den Strukturfunktionen des magnetischen Feldes, existiert der Zusammenhang

t" () = e x ti" (2,y) (2.22)
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bzw. A A
ty(z,y) = —e, X tF" (z,y). (2.23)

Die Strukturfunktionen der elektrischen und magnetischen Felder erfiillen die Orthonor-
mierungsrelationen

imn ikl 4 J 1t m=kAn=I
JA:[tE tEdA_{O: m#kAn#l, (2.24)

imn _ gikl _ 1: m=kAn=1
£th tHdA_{O: m#kAn#l (2.25)
Die Integration in den Gleichungen (2.24) bzw. (2.25) erfolgt dabei iiber die Hohlleiter-

querschnittsfliche A.

Fliefsen in der Grenzschicht auf einer unendlich diinnen Metallisierung elektrische Flachen-
stromdichten J g, wie es bei Mikrostreifenstrukturen ndherungsweise der Fall ist, dann gilt
fiir das magnetische Feld die Grenzschichtbedingung

e, X (Hi"(v,y,h) — HY" (2,9, b)) = Js, (2.26)

wobei e, der Einheitsvektor in z-Richtung ist. Mit den Gleichungen (2.2), (2.4) und (2.23)
folgt aus Gleichung (2.26) fiir die elektrische Flidchenstromdichte

Jo ==Y ) Y (h) @™ g (,y). (2.27)
O— o0
I=cC
imn
XO
Yimn
imn 1 = 1(h) A
Y. (h) = —C 5 z=h
m Zimn imn v imn
£h) Y, (h) Y,
z=0
O— o0

Bild 2.2: Leitungsersatzschaltbild des beidseitig kurzgeschlossenen rechteckférmigen Hohl-
leiters mit eingebrachtem planaren dielektrischen Substrat.

Wie im Leitungsersatzschaltbild fiir den Resonator mit eingebrachtem planaren Substrat
in Bild 2.2 dargestellt, ist Y:""(h) die Eingangsadmittanz in Héhe der Grenzschicht z = h.

in

Die Eingangsadmittanz setzt sich aus der linksseitigen Eingangsadmittanz Y{™"(h) und der
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rechtsseitigen Eingangsadmittanz Y (h) der beiden einseitig kurzgeschlossenen Hohlleiter
zusammen

Yig™(h) = Y{™" (h) + Y3 (h), (2-28)

mit
Yim(h) = —jY5" cot(kosmn (¢ — b)), (2.29)
Yimr(h) = —5Y" cot(kigmn h). (2.30)

Werden beide Seiten der Gleichung (2.27) mit der Strukturfunktion des elektrischen Feldes
t'!(x,y) multipliziert und iiber die Hohlleiterquerschnittsfliche A integriert, so ergibt sich
mit der Orthonormierungsrelation (2.24) der Zusammenhang

i = —z(0) [[ Igla.v) - 5" () dA, (2:31)
A

mit der Gesamtimpedanz

2™ () = G 2.32)

Zur Ausbildung von Gehduseresonanzen kommt es, wenn die Resonanzbedingung
Vg™ (h) = Y3 (h) + Y3 (h) = 0 (2.33)

erfiillt wird. Unter Verwendung der charakteristischen Admittanzen der Gleichungen (2.12)
bis (2.15) und den Eingangsadmittanzen der einseitig kurzgeschlossenen Hohlleiter der Glei-
chungen (2.29) und (2.30) erhilt man bzgl. der z-Richtung die charakteristische Gleichung
der TE,,,-Moden (auch LSE,,,-Moden genannt, Longitudinal Section Electric)

k zmn
Kommn €Ot (Kogmn (€ — h)) = =22 ot (K1gmn h) (2.34)
,Url

und der TM,,,,-Moden [15], [16], [17] (auch LSM,,,-Moden genannt, Longitudinal Section
Magnetic)

kogmn tan(kogmn (¢ — h)) = —@ tan(kizmn h). (2.35)
rl

Die Losungen der Gleichung (2.33) bzw. der Gleichungen (2.34) und (2.35) stellen die Re-
sonanzfrequenzen w,,,; der Gehdusemoden dar. Thre Bestimmung erfolgt numerisch. Ver-
luste des Substrates lassen sich in einer komplexen Dielektrizitétszahl €. oder einer kom-
plexen Permittivititszahl L, beriicksichtigen und resultieren in einer komplexen Losung
Wl = Wemnl + JWimni wobei der Realteil Wrmm = Re{w,,,,;} der Resonanzkreisfrequenz
des zugehorigen Gehdusemodes entspricht. Das Verhiltnis von Real- und Imaginérteil der
komplexen Resonanzkreisfrequenz w,,,; beschreibt die Giite () = wr yni/2wi ;i des Gehéu-
semodes.
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Die TE,,,;- und TM,,,;-Moden werden nun durch 3 Indizes gekennzeichnet. Die beiden
ersten Indizes m und n charakterisieren weiterhin die ausbreitungsfihigen Moden des Hohl-
leiters. Der dritte Index [ wird zur Durchnumerierung der moglichen Losungen w,,; der
transzendenten Gleichungen (2.34) und (2.35) verwendet. Die Zahlweise des dritten Inde-
xes wird in der Literatur jedoch unterschiedlich gehandhabt [15], [16], [18], [19]. Wie in
[15], [16] erfolgt in dieser Arbeit die Zahlweise des dritten Indexes in Anlehnung an den
zugehorigen leeren Resonator. Bei den TM,,,,,,-Moden wird die kleinste Resonanzfrequenz
mit dem Index [ = 0 und bei den TE,,,,;-Moden mit dem Index [ = 1 gekennzeichnet.
Unter der Voraussetzung, dass die Kantenldnge des Resonators in x-Richtung grofer ist
als in y-Richtung (a > b), ist bei den TM,,,;~-Moden die erste angeregte Gehduseresonanz
der TM10-Mode (bzw. LSM;;0-Mode) und bei den TE,,,;-Moden der TE;q;-Mode (bzw.
LSElOl—Mode).

Die elektromagnetische Verkopplung zwischen den Moden des Gehduses und den in der
Grenzschicht fliefenden elektrischen Flachenstromdichten wird in Gleichung (2.31) durch
das Fliachenintegral beschrieben. Die Kopplung ist am stirksten, wenn die elektrische Fla-
chenstromdichte parallel zur elektrischen Strukturfunktion der Hohlleitermoden ausgerich-
tet ist. Es besteht die Moglichkeit durch geeignete Positionierung der Mikrostreifenstruktur
auf dem Substrat die Kopplung zu reduzieren [1].

Werden zur Schirmung der Mikrowellenschaltung Hohlleiter mit einer anderen Querschnitts-
geometrie als der rechteckformigen verwendet, sind in den Gleichungen (2.16) und (2.17)
die entsprechenden Strukturfunktionen zu verwenden.

Fiir eine spezielle Stromdichteverteilung auf der Mikrostreifenstruktur sind die Spannungs-
koeffizienten 4™ der elektromagnetischen Felder nach Gleichungen (2.1) bis (2.4), die
durch die Stromdichte angeregt werden, mit Gleichung (2.31) mittels der Momentenmetho-
de zu bestimmen. Fiir den Spezialfall einer Anregung mit einem Einheitsstromdichteele-
ment lassen sich mit Gleichung (2.31) die Greenschen Funktionen im Ortsbereich fiir eine
Stromdichte auf der Substratoberfliche ermitteln [9]. Hierzu sei fiir den rechteckférmigen
Resonator nach Bild 2.1 in einem Quellenpunkt P, (x4, y,, 2, = h) auf der Substratoberfla-
che das in k-Richtung (k € {x,y}) orientierte transversale Einheitsstromdichteelement

Jg(r,y) = i dlig e 0(x — x4) 0(y — yg) (2.36)
betrachtet [20], dessen Amplitude den Wert
iy dlyy = 1 (2.37)

annimmt. Man bezeichnet den Term i, dly, als elektrisches Dipolmoment. Mit der Fla-
chenstromdichte nach Gleichung (2.36) und der Gleichung (2.31) lassen sich aufgrund der
Stetigkeit des elektrischen Feldes in der Grenzschicht bei z = h aus der Beziehung (2.1)
oder (2.3) die Feldkomponenten des elektrischen Feldes fiir die TE,,,- und TM,,,,-Moden
herleiten

Ejgclncuy) = Qf;’imn@a%xqayq)iqdlkqa (238)
E;Tg"(:p,y) = gf;”m”(x,y;xq,yq)zqdlkq. (2.39)

10
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Der hochgestellte Index EJ in den Greenschen Funktionen g™ und g™ deutet dar-
auf hin, dass die elektrischen Felder durch eine elektrische Stromdichte angeregt werden.
Fiir einen in x- und y-Richtung orientierten elektrischen Dipol (k = z und k& = y) mit
dem Dipolmoment von Eins ergeben sich daraus fiir die einzelnen Moden die Greenschen
Funktionen des elektrischen Feldes

gEJlmn(xay§xq>yq) = —Z"™"(h)tg n(xtpyq)t v (@, y), (2.40)
G @y ye) = =20 B (s ) B (), (2.41)
gEszn(x’y;xq’yq) — _Zim"(h)t’mn(;p )tlmn(:p,y), (242)
g @y gy yg) = =2 () iy (g, ) iy (2, y). (2.43)

Der zweite tiefgesetzte Index in den Funktionen (2.38) bis (2.43) kennzeichnet die Strom-
dichtekomponente im Quellenpunkt P, (x4, y,, 2, = h), die im Aufpunkt P(x,y,z = h) die
elektrische Feldkomponente anregt, welche durch den ersten tiefgesetzten Index x bzw. y
beschrieben wird. Unter Verwendung der Gleichungen (2.16) bis (2.21) ergeben sich durch
die Uberlagerung der Greenschen Funktionen der TM,,,,,- und TE,,,,,-Moden (2.40) bis (2.43)
die Greenschen Gesamtfunktionen

m=0 n=0 cmn
Cos(kxqu) sin(kynyy) cos(kxm) sin(ky,y),  (2.44)
4(I)mn kxmk n mn mn
Bloyagy) = —3 3 D bnkin g1ty _ g .
m=0 n=0 cmn
sin(Kkxm®q) cos(kynyq) cos(kxmx) sin(ky,y),  (2.45)
4(I)mn kxmk n mn mn
ey = 303 Danbnbe o) grom )
m=0 n=0
Cos(kxqu) sin(kynyq) sin(kxmx) cos(ky,y),  (2.46)
40 k2
EJ . o mn yn Tan xXm TEmn
ﬂyy (x7y7xQ7yq) - ZOZO ab <k:gmn— (h) + kgmng (h)) '
Sin (kxm®q) 08(kynyq) sin(kxmx) cos(kyny),  (2.47)
mit
I im=n=
D=4 2 :m=0Vn=0 . (2.48)
1 :m=#0An#£0

11
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2.3 Magnetische Flachenstromdichten

Fiir die Resonatorstruktur nach Bild 2.1 ergeben sich nach dem Dualitétsprinzip [15] die
transversalen Felder im Raumbereich 0 zu

; ~imn. COS(Kogmn 2)) imn

Hy, (7,y,2) = ZZ con( ksmnE h;; ty" (2, y), (2.49)
; imnimn S kozmn(c imn

EOtr(xa Y, Z) = Z Z]Z COSEk’(o]zmnEC h>)>) tE ("L‘a y)a (250)

und im Raumbereich 1 zu

; ~imn COS(K1zmn2) Limm
Hifeps) = XY €Os(hiamn2) yomn 4. (251)

coS klzmnh)

i o zmn”mn Sln(klzng) imn
Eltr('rvyaZ) - _ZZ.]Z 2 m tE (.T,y), (252)

mit i € {TE,TM}. Die Grofe ™" wird als Stromkoeffizient des Modes bezeichnet, der
durch die Indizes m und n gekennzeichnet ist.

Die charakteristische Impedanz des leeren Hohlleiters (Raumbereich 0) ZJ™ und des ge-
fiilllten Hohlleiters (Raumbereich 1) Z{™" in den Gleichungen (2.50) und (2.52) sind die
Kehrwerte der charakteristischen Admittanzen der Gleichungen (2.12) bis (2.15)

mn Wi fr1
gy = S, (2.51)
=0  wey ’
grvmn . Fiamn (2.56)
=1 B WEOET‘I- .

Werden die Moden des metallischen Gehduses durch magnetische Flichenstromdichten in
der Grenzschicht bei z = h angeregt, so mufl die Grenzschichtbedingung

€z X (Egﬁn(x’ Y, h) - Ezl?;n@jv Y, h)) = _MS (257)

erfiillt sein. Mit den transversalen elektrischen Feldern der Gleichungen (2.50), (2.52) in
der Grenzschicht und der Beziehung (2.22) ergibt sich der Zusammenhang

Z Z Zmr(hy g (). (2.58)

Dabei ist Z!""(h) die Eingangsimpedanz an der Stelle z = h, die sich gemdf dem Leitungs-
ersatzschaltbild 2.3 aus den Eingangsimpedanzen Z;"™"(h) und Z"""(h) der beiden einseitig

12
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kurzgeschlossenen Hohlleitern entsprechend

Za" (h) = 2™ (h) + Z7™" (h) (2.59)
mit
Zm(h) = 5Z0" tan(kogmn(c — h)), (2.60)
Z"(h) = §Z7 tan(kimmnh) (2.61)
zusammensetzt.

Multipliziert man beide Seiten der Gleichung (2.58) mit ¢i¥(x, 1) und integriert iiber die
Hohlleiterquerschnittsfliche A, so ergibt sich mit der Orthonormierungsrelation (2.25) der
Zusammenhang

" = =y ) ([ Mis(a,y) - () dA, (2:62)
A
mit der Gesamtadmittanz .
Ymn(p) = — 2.63
an der Stelle z = h.
O — o
Z=cC
Zi(r)nn
imn
Z
imn 1 B l(h)i 4
Z. h = - ,: : = h
III( ) Y mn . jv
mmn I
S (h) Zr(h) annn
z=0
O — o0

Bild 2.3: Leitungsersatzschaltbild eines beidseitig kurzgeschlossenen rechteckférmigen Re-
sonators mit planarer dielektrischer Schicht.

Gehduseresonanzen werden angeregt, wenn die Resonanzbedingung
Ziy"(h) = Z{™ (h) + Z™"(h) =0 (2.64)
fiir spezielle Kreisfrequenzen, den sogenannten Resonanzkreisfrequenzen w,,,,;, erfiillt wird.

Mit den Eingangsimpedanzen der einseitig kurzgeschlossenen Hohlleitern der Gleichungen
(2.60), (2.61) und den zugehorigen charakteristischen Impedanzen der Gleichungen (2.53)

13
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bis (2.56) lassen sich beziiglich der z-Richtung die charakteristischen Gleichungen der TE,,,,,-
Moden (LSE,,,-Moden)

k
Kommn €Ot (Kogmn (¢ — h)) = — Z’”” ot (k1zmn h) (2.65)
rl

und der TM,,,,,-Moden (LSM,,,,-Moden)

k zmn
Kommn tan(Kogmn (¢ — h)) = ——2" tan(kizmn h) (2.66)

€r1

herleiten. Die Gleichungen (2.65), (2.66) und ihre Losungen sind bereits im Abschnitt 2.2
fiir die elektrische Flachenstromdichte als anregende Grofen hergeleitet und diskutiert wor-
den.

Die elektromagnetische Verkopplung zwischen den Moden des Metallgehduses und der mag-
netischen Flachenstromdichte in der Grenzschicht wird durch das Integral in Gleichung
(2.62) beschrieben. Die Kopplung ist am stérksten, wenn die Komponenten der magneti-
schen Fliachenstromdichte parallel zu den Komponenten der magnetischen Strukturfunktion
der Moden liegen.

Unter Verwendung des Dualitdtsprinzips werden analog zu der Vorgehensweise nach Ab-
schnitt 2.2 die Greenschen Funktionen des rechteckformigen Resonators in Bild 2.1 fiir ein
im Quellenpunkt P, (z4,vq, 2 = h) auf der Substratoberfliche befindliches transversales
magnetisches Einheitsstromdichteelement

M(x,y) = u, dlgger 6(x —4) 6(y — yq) (2.67)

bestimmt, das in k-Richtung (k € {x,y}) orientiert ist und dessen Amplitude den Wert
U, dlg =1 (2.68)
annimmt. Mit den Beziehungen (2.22) und (2.62) lassen sich aufgrund der Stetigkeit des
magnetischen Feldes in der Grenzschicht bei z = h aus Gleichung (2.49) oder Gleichung

(2.51) mit der magnetischen Flachenstromdichte nach Gleichung (2.67) die Feldkomponen-
ten des magnetischen Feldes bestimmen

Hﬁ:}?%l’,y) = Q)I;I]i\/[7imn<x7y;xmyQ>qulk‘(I’ (269)
H"(z,y) = Q}I,{;V“m"(:c,y;xq,yq)qulkq. (2.70)

HM,imn

Der hochgestellte Index HM in den Greenschen Funktionen g und g™ kennzeich-

xk vk
net die magnetischen Felder, die durch eine magnetische Stromdichte hervorgerufen werden.
Fiir ein in x- und y-Richtung orientiertes magnetisches Einheitsstromdichteelement erge-

ben sich fiir die einzelnen Moden die zugehdrigen Greenschen Funktionen des magnetischen

14
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Feldes zu

Gt (@ g 2, yg) = =Y (h) G (4, Yg) i (7, )

= =Y""(h) tiy" (24, ) Ly (2, 9), (2.71)
Gy @,y g yg) = Y (R) by (g, yg) i (2, 9)

= YR (g, ) iy (2, Y), (2.72)
G @ i T, y)) = YR (24, 5g) thiy" (2, 9)

= Y"(h) by (g, yg) tien" (2, y), (2.73)
g @y we,yy) = Y () (24, yg) thiy (2, )

= Y (h) i (2g, Yg) i (2, ). (2.74)

Aus den Gleichungen (2.71) bis (2.74) lassen sich unter Verwendung der Gleichungen (2.16)
bis (2.21) die Greenschen Gesamtfunktionen des magnetischen Feldes durch die Uberlage-
rung der TE,,,,- und TM,,,,-Moden herleiten

4(1)771” mn k:)%m mn
i) = =30 M (B ymuny ¢ fy e )
m=0 n=0 cmn cmn
sin(k:xqu) co8(kynyq) sin(kxmx) cos(kyny),  (2.75)
4(I)mn kxmk n mn mn
gf;v[(xv y7 :L‘q7 yq) = Z Z ab kQ — (ZTM (h) - XTE (h)) ’
m=0 n=0 cmn
08 (kxm®q) sin(kynyq) sin(kxmx) cos(kyny),  (2.76)
4(I)mn kxmk n mn mn
TR CRTEORTAIE ZOZO — kaZ (y™mR () — Y TEm ()
Sin(Kxm®q) cos(kynyq) cos(kxmx) sin(kyny), (2.77)
4 ky
HM . _ mn xXm TMmn n TEmn
gyy (.Tu Y; xqu yq) - ZO ZO ab <k§mnz (h) + k}g);nnx (h,)) .

08 (kxm®q) sin(kynyy) cos(kxmx) sin(ky,y),  (2.78)

mit der Konstanten ®,,, geméf Gleichung (2.48).
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3 Ansatze zur Bestimmung von
Koppelnetzwerken

3.1 Einfiihrung

Fiir die Untersuchung von Hochfrequenzschaltungen stellen die Schaltungssimulatoren ein
wichtiges Werkzeug fiir den HF-Entwicklungsingenieur dar. Der Schaltungssimulator er-
moglicht die Analyse der Gesamtschaltung, die sich aus verteilten passiven Strukturen
und konzentrierten passiven und aktiven Bauelementen zusammensetzt, im Zeit- und Fre-
quenzbereich. Die in der Regel komplexen verteilten passiven Strukturen, die Mikrostreifen-
leitungen, Durchkontaktierungen, Metallgehduse und andere passive Bauelemente umfassen
kénnen, lassen sich mittels elektrodynamischer Vollwellensimulatoren analysieren. Das Er-
gebnis stellt in den meisten Fillen eine Systemmatrix (S-, Z-, Y-Matrix) dar, die in den
Schaltungssimulator in Form eines N-Tores implementiert werden kann.

Die Bestimmung der Systemmatrix mittels eines Vollwellensimulators nimmt in der Ent-
wicklungsphase der Hochfrequenzschaltung den groften Zeitraum ein. Fiir addquate Ent-
wicklungszeiten der Schaltung sollte daher der Einsatz eines Vollwellensimulators fiir grofe
komplexe Strukturen in einer Optimierungsschleife vermieden werden. Andererseits ist fiir
die Beriicksichtigung der elektromagnetischen Verkopplung zwischen den Komponenten der
Hochfrequenzschaltung, die z.B. durch enge Nachbarschaft, Oberflichenwellen, Abstrah-
lung oder Gehduseresonanzen zustande kommt, der Finsatz eines Vollwellensimulators un-
verzichtbar, da diese Koppelmechanismen in den Modellen der Schaltungssimulatoren nicht
erfasst werden. Einen Kompromiss zu dieser Problematik stellen Methoden dar, mit denen
der Koppelmechanismus separat vom elektrischen Verhalten der Hochfrequenzschaltung in
Form einer Matrix oder eines elektrischen Ersatzschaltbildes beschrieben werden kann. Da-
bei kommen analytische Ansétze oder Verfahren mit geringem numerischen Aufwand zum
Einsatz. Diese Vorgehensweise wird z.B. zur Beschreibung der parasitaren elektromagneti-
schen Verkopplung zwischen den angeregten Moden in einer gedruckten Schaltung (PCB,
Printed Circuit Board) und den Bauelementen auf dem PCB verwendet. Die gedruck-
te Schaltung wird durch einen Parallelplattenwellenleiter beschrieben (zweidimensionales
Feldproblem). Zur Extrahierung eines Koppelnetzwerks werden zunéchst fiir den Parallel-
plattenwellenleiter die Greenschen Funktionen in Eigenfunktionen entwickelt [15]. Durch
den Koeffizientenvergleich der einzelnen Entwicklungsterme der abgeleiteten Greenschen
Funktion mit der Eingangsimpedanz eines Parallel- oder Serienschwingkreises 1dt sich di-
rekt ein elektrisches Ersatzschaltbild ableiten (siehe Anhang A.1.1).

In analoger Weise wird dieser Ansatz in [13] verwendet, um den parasitéren Einfluss von
Gehédusemoden eines rechteckférmigen Gehduses mit homogener Materialfiillung auf die
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3 Ansitze zur Bestimmung von Koppelnetzwerken

Ubertragungseigenschaften von Mikrostreifenstrukturen zu beschreiben (dreidimensiona-
les Feldproblem). Die elektromagnetische Verkopplung der Gehdusemoden mit der Mikro-
wellenschaltung erfolgt dabei iiber die elektrischen Streufelder entlang der Peripherie der
Mikrostreifenstruktur, die durch eine fiktive magnetische Linienstromdichte beschrieben
werden kann. Die Ansdtze und die Ableitung der zugehorigen Greenschen Funktionen sind
im Anhang A.3 zusammengefaft.

Zur Beschreibung der elektromagnetischen Wechselwirkung der Gehéduseresonanzen mit
der in das Metallgehduse eingebrachten Hochfrequenzschaltung in einem Schaltungssimu-
lator werden in den nachfolgenden Abschnitten mit Hilfe der in Kapitel 2 beschriebenen
Ansétze verschiedene Methoden zur Bestimmung der Systemmatrix (Koppelmatrix) und
des zugehorigen elektrischen Ersatzschaltbilds (Koppelnetzwerks) vorgestellt. Der Grund-
gedanke der drei vorgestellten Verfahren liegt in der Segmentierung der elektrischen bzw.
magnetischen Stromdichte, deren Segmente sich durch elektrische bzw. magnetische Strom-
dichteelemente charakterisieren lassen [21]. Diese Stromdichteelemente sind auch die Basis
zur Bestimmung der Greenschen Funktionen (siehe Kapitel 2). Im Gegensatz zur Herleitung
der Greenschen Funktionen weisen die Amplituden der Einheitsstromdichteelemente in den
hier vorgestellten Verfahren einen Wert ungleich Eins auf, was zu einer Multiplikation der
Greenschen Funktionen mit einem Faktor bzw. einer Umskalierung fiihrt.

Aus Griinden der Ubersichtlichkeit erfolgt die Herleitung der Koppelmatrix und des Kop-
pelnetzwerks fiir einen einzelnen Mode. Fiir beliebig viele Moden sind die Ergebnisse ent-
sprechend dem Superpositionsprinzip zu iiberlagern.

Die Giiltigkeit der abgeleiteten Koppelnetzwerke wird fiir einige kanonische Beispiele de-
monstriert. Diese wurden der Literatur [6] entnommen.

3.2 Koppelimpedanznetzwerk

Zur Ableitung der Koppelimpedanzmatrix und des zugehorigen Koppelimpedanznetzwerks
wird die Mikrostreifenstruktur durch die elektrische Flachenstromdichte ersetzt. Es wird
davon ausgegangen, dass sich die Komponenten der Mikrostreifenstruktur (Leitungen, Fil-
ter, Richtkoppler, u.a.) aus schmalen Mikrostreifenleitungen (Breite der Leitung ist im
Vergleich zur Wellenlinge klein) zusammensetzen, da in diesem Fall die Leitungsstrom-
dichtekomponenten quer zur Ausbreitungsrichtung vernachlissigt werden kdnnen.

In den folgenden drei Abschnitten wird die Koppelimpedanzmatrix mit drei verschiedenen
Methoden bestimmt, die sich ineinander iiberfiihren lassen. Die Herleitung des zugehorigen
elektrischen Ersatzschaltbildes wird im Abschnitt 3.2.4 gezeigt.

3.2.1 Feldbasierter heuristischer Ansatz

Die Mikrostreifenstruktur auf dem Substrat wird durch die elektrische Flichenstromdichte
Jg reprasentiert und derart segmentiert, dass die longitudinale elektrische Flichenstrom-
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3 Ansitze zur Bestimmung von Koppelnetzwerken

dichte auf den Segmenten naherungsweise konstant ist. Fiir diesen Fall 14t sich die Strom-
dichte durch die Summe

Q
Js = leq (3.1)
q=1

beschreiben, wobei Jg, die Stromdichtekomponente auf dem g-ten Stromdichtesegment ist.
Der Ort eines Segmentes wird durch seinen Mittelpunkt P, (x,,y,, h) auf der Substrat-
oberfliche charakterisiert. Anschliefend wird mittels der Gleichungen (2.1) bzw. (2.3) die
transversale elektrische Feldstarke

Ei?;)n = Ei?m (Tp, Yp) = amn t%«]mn (Tps Yp) (3.2)
in den Segmentmittelpunkten, die gleichzeitig auch die Beobachtungspunkte P, (z,, yp, h)

darstellen, ermittelt. Der Spannungskoeffizient 4" in Gleichung (3.2) bestimmt sich nach
Gleichung (2.31) zu

W = =2 () [ T4, yq) - ™ (g, yg) dA, (33)
A

wobei tﬁ”;” = ti""(z,,y,) die Strukturfunktion des elektrischen Feldes im Quellenpunkt

Py (7q,Yq, h) des g-ten Stromdichtesegments ist. Mit Gleichung (3.1) ergibt sich fiir den
Spannungskoeffizienten 4" in Gleichung (3.3) der Zusammenhang

Q
@zmn = —sznUl) Z jj iSq(x(b yq) ’ tiﬂmn('r% yq) dA(I’ (34)

q=1 A,

mit A, der Fliche des ¢-ten Stromdichtesegments. Hierbei wurde die gleichméfige Kon-
vergenz der Reihe fiir die Flidchenstromdichte Jg vorausgesetzt und die Reihenfolge von
Integration und Summation vertauscht. Aufgrund der feinen Segmentierung lafst sich die
elektrische Feldstirke (beschrieben durch die elektrische Strukturfunktion 2" (z,y)) und
die elektrische Fléchenstromdichte Jg, (74,y,) entlang der Segmente als néherungsweise
konstant ansehen. Damit vereinfacht sich der Spannungskoeffizient in Gleichung (3.4) zu

Q
B R =20 S )+ Alsy [ sy ) d (3:5)

q=1 Wy

wobei der vektorielle Charakter der elektrischen Flichenstromdichte auf den Langenvektor
Alg, des Segments iibertragen wurde. Die Segmentldnge Alg, sollte dabei kleiner als ein
Zehntel der Wellenldnge, der sich auf der Mikrostreifenleitung ausbreitenden Grundwelle
(sog. Quasi-TEM-Welle), sein. In Gleichung (3.5) beschreibt das Integral

/ oo (0 9a) dw, = i, (3.6)

Wq

den Strom, der im Punkt P, (z,,y,, h) in das Segment der Breite w, hineinfliefst.
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3 Ansitze zur Bestimmung von Koppelnetzwerken

Multipliziert man in Gleichung (3.2) die elektrische Feldstirke im Beobachtungspunkt
mit der Segmentléinge Alg, des zugehorigen Stromdichtesegments, so ergibt sich unter
Beriicksichtigung der Beziehungen (3.5) und (3.6) die Spannung im Beobachtungspunkt
P, (z,,yp,, h) entlang des Segmentes

Q

H;mn = Ei?;n ) Alsp = Zlmn<h) <Z t;«]mn@qv yq) ’ AlSq <_1q>> ’ tijmn@pa yp) ) AlSp- (3-7)
q=1

Aufgrund der Konvention der Zeigerrichtungen des Verbraucher-Bezugspfeilsystems wird

das negative Vorzeichen der Gleichung (3.7) den in den Segmenten hineinflieRenden Stréomen

1, zugeordnet.

y
Pp(-xp’ypsh)
Isq \V\Vq
B, (xq g+ h) @
g7 A /A; \/Wp
q Sq AlSp Ap
@ X

zZ

Bild 3.1: Definition der Segmentgeometrie und Netzwerkgrofen fiir ein Segment im
Anregungs- und Beobachtungspunkt in der Ebene z = h.

In Bild 3.1 sind die Segmentgeometrie und die Netzwerkgrofen fiir zwei beliebige Segmen-
te einer Mikrostreifenstruktur im Anregungspunkt P, (z4,y,, h) und Beobachtungspunkt
P, (xp, yp, h) auf der Substratoberfliche dargestellt.

Wie aus Gleichung (3.7) ersichtlich, liefert jedes elektrische Dipolmoment i, Alg, der ein-
zelnen Segmente einen Beitrag zur Spannung gﬁ”” im Beobachtungspunkt P, (z,, yp, h).

Erfolgt die Berechnung der Spannung g;,m" in Gleichung (3.7) fiir jedes einzelne Segment

p=1,2,..., P mit P = Q, so lakt sich die folgende Matrixform ableiten

Uy 2811 ZS12 251Q G}
mn mn mn mn o

Uy | &s2r &s22 Tt Zs2Q ) 33
=T T “ 11 - | (3.8)
mn imn immn imn ;

Up Z3p1 Zsp2 "' ZSPQ L

Die Impedanzparameter z§* der Koppelimpedanzmatrix Zg(jw) in Gleichung (3.8) be-
stimmen sich dabei zu

2 = 2 () e i, (39)
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3 Ansitze zur Bestimmung von Koppelnetzwerken

mit
”g&m =ty (4, Yq) - Alsg, (3.10)
p =y, 0,) - Alsy (311)

Nach den Gleichungen (3.9) bis (3.11) nimmt der Koppelimpedanzparameter seinen ma-
ximalen Wert an, wenn die Segmente im Anregungs- und Beobachtungspunkt parallel zur
elektrischen Feldstirke ausgerichtet sind.

3.2.2 Reziprozitiatstheorem

Ist die elektrische Feldverteilung und die Stromdichteverteilung bekannt, stellt das Rezi-
prozititstheorem [15| die effizienteste Methode zur Berechnung der Koppelimpedanzmatrix
dar. Wie in Bild 3.2 skizziert, 14t sich mit Hilfe des Reziprozitdtstheorems eine Beziehung
fiir die elektromagnetische Verkopplung zwischen einem Stromdichtesegment in einem An-
regungspunkt P, (z,,y,, h) und einem Stromdichtesegment in einem Beobachtungspunkt
P, (z,,yp, h) herleiten

Zpg = T JI E, (r,y) Js,(z,y) dA. (3.12)
P A

In Gleichung (3.12) ist E,,, die elektrische Feldstéirke entlang des Segments im Beobach-
tungsort P, (7, yp, h), die durch die elektrische Flichenstromdichte Jg, im Anregungspunkt
Py (24,4, ) hervorgerufen wird. Die Stréme i, bzw. i, flieken in die zugehérigen Segmente
hinein.

JS w
. 250> Wq  Py(x, .y, h) ®
197 Aq7dlg Ap

Bild 3.2: Segmentgeometrie und Feld- bzw. Netzwerkgrofen fiir zwei Stromdichtesegmente
auf der Substratoberfliche im Anregungs- und Beobachtungspunkt zur Auswer-
tung des Reziprozititstheorems.

Fiir die elektrische Flachenstromdichte Jg, im Anregungspunkt P, (x4, y,, h)

I (,y) = iy dly 6(z — 24) 0(y — ) (3.13)
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und die elektrische Flichenstromdichte Jg, im Beobachtungspunkt P, (zp,y,, h)
lSp(xv y) = iy dl,é(x —x,) 6(y — yp) (3.14)

und der transversalen elektrischen Feldstarke E;?;" nach Gleichung (3.2) im Beobachtungs-
punkt, ergibt sich mit Gleichung (3.3) und der Ausblendeigenschaft der Delta-Distribution
aus dem Reziprozititstheorem (3.12) die Beziehung

mit
nf]m” = tgm"(:pq,yq)-dlq, (3.16)
T = (2, ) - dl. (3.17)

Damit das Integral in Gleichung (3.12) auf einfache Weise gelést werden kann, wurden
die Stromdichtesegmente zunéchst mit Hilfe der Gleichungen (3.13) und (3.14) durch in-
finitesimale Stromdichteelemente beschrieben. Hieraus ergeben sich aus Gleichung (3.12)
die Greenschen Funktionen in Impedanzform. Durch Umskalierung der Dipollédngen di der
infinitesimalen Dipole auf die zugehorigen Segmentldngen Alg in den Gleichungen (3.16)
und (3.17) gemék

imn immn Als

nsq = q —dqu s (318)
immn immn Als

nSp = P Tp, (319)

p

lassen sich die Impedanzparameter der Matrix in Gleichung (3.8) ermitteln.

3.2.3 Greensche Funktionen

Sind die Greenschen Funktionen fiir die Resonatorstruktur bekannt, ist das in diesem Ab-
schnitt vorgestellte Verfahren zur Bestimmung der Impedanzparameter besonders geeig-
net.

Bei der Methode der Greenschen Funktionen regt ein beliebig orientiertes Einheitsstrom-
dichteelement im Quellenpunkt P, (x,, v, h) auf der Substratoberfliche nach Gleichung
(3.13) die transversalen elektrischen Feldkomponenten des Feldes Ei?;,” eines TE,,,,- oder
TM,,,-Modes im Beobachtungspunkt P, (z,,y,, h) entsprechend den Beziehungen (2.38)

und (2.39) an

EJimn
XX (

Eimn(xmyp) = g
E™ (2, y) = g

Tp, Yp; Tg, yq) Zq dlxq + gf;,imn(l,p’ Yp; g, yq) Zq dlyq, (320)

Blimn(y oy, Vo) i, dlsg _'_Q}I?;,imn<xp’yp; Tq,Yq) iy dlyq.  (3.21)

yX
Entlang des Segments im Beobachtungspunkt P, (x,,y,, h) fillt dann die elektrische Span-
nung ab A '

umn = B dl,. (3.22)

p =tr(zp,yp
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Mit den Gleichungen (3.20) und (3.21) folgt fiir die Spannung u’™ aus der Gleichung
(3.22)

u,"" =g (X Yol Ty Yg) By lxg Al + 00" (@, Ypi T, Yg) Ly dlyq oyt 3.23)

gf,f’zm" (Tp, Yp Tq, Yg) L dlxq dly, + gEJ o (Tp, Yp3 g, Yg) Ly dlyq dlyp.

Fiir einen einzelnen Mode ergibt sich unter Verwendung der Beziehungen (2.40) bis (2.43)
fiir die Spannung g;m” der Gleichung (3.23) der Zusammenhang

zmn . szn<h> (tzmndlxq 4 tzmndl ) (tzmndlxp 4 tzmndl ) ( q)

Exq Eyq Exp Eyp

_p imn imn imn (324)
=Z""(h) (tE (xquq) -dl, -ty (l’p, yp) : dlp) (_—q)'
Aus Gleichung (3.24) 148t sich dann unmittelbar der Koppelimpedanzparameter

ermitteln, mit n/™ und n)™ nach Gleichung (3.16) und (3.17). Die Umskalierung der
Dipollingen in den Termen n}™" und n/™" entsprechend Gleichung (3.18) und (3.19) liefert
die Impedanzparameter nach Gleichung (3.9).

3.2.4 Elektrisches Ersatzschaltbild

Wie im Anhang A.2 gezeigt, kann fiir die in Gleichung (3.8) abgeleitete Koppelimpedanzma-
trix Z§"" (jw) ein elektrisches Ersatzschaltbild angegeben werden. In Bild 3.3 ist die Zusam-
menschaltung des elektrischen Ersatzschaltbildes mit einer segmentierten Mikrostreifen-
leitung dargestellt, mit der die elektromagnetische Wechselwirkung eines Gehdusemodes
und der Mikrostreifenleitung in einem Schaltungssimulator untersucht werden kann.

Fiir die Ubertragerverhiltnisse ist ein weiterer Index | zur Nummerierung der Gehiusereso-
nanzen gemaf Kapitel 2.2 eingefiihrt worden. Dieser wird auch im Folgenden zur Indizierung
der Resonanzfrequenzen und der Netzwerkelemente verwendet.

bbb

1mnl 1mnl
ngi ng3

Tor 1 Tor 2 Tor 3 Tor 4 Tor 5 Tor 6 Tor 7

Bild 3.3: Verbindung des elektrischen Ersatzschaltbildes der Koppelimpedanzmatrix eines
Gehdusemodes mit einer segmentierten Mikrostreifenleitung am Beispiel von 7
Segmenten.

22



3 Ansitze zur Bestimmung von Koppelnetzwerken

Fiir ein vollstéindiges elektrisches Ersatzschaltbild, ist noch die Eingangsimpedanz Z"™"(h)
des Hohlleiterresonators in der Umgebung der Gehduseresonanzfrequenz w,,; durch ein
dquivalentes elektrisches Netzwerk zu beschreiben. Unter der Voraussetzung schwacher
Verluste, ist die elektromagnetische Verkopplung zwischen den Mikrostreifensegmenten nur
dann ausgepréigt, wenn das Metallgehduse in Resonanz ist. Fiir diesen Fall ist das zugehorige
Leitungsersatzschaltbild der Hohlleiteranordnung nach Bild 2.2, das auch beliebige dielek-
trische planare Schichtanordnungen enthalten kann, durch einen RLC-Parallelschwingkreis
beschreibbar. Die Resonanzfrequenz und die Schwingkreiselemente konnen aus der zugeho-
rigen Eingangsadmittanz Y (h) = 1/Z"""(h) ermittelt werden.

Verluste der Substrate werden durch eine komplexe Permittivititszahl

& =6~ j& (3.26)
oder im Fall von Absorbermaterial durch eine komplexe Permeabilitdtszahl

Ho= e — JHy (3.27)
beriicksichtigt. Ist die Struktur verlustlos, so ist die Eingangsadmittanz Y!"™"(h) imaginir.

Sind die planaren dielektrischen Schichten verlustbehaftet, so weist die Eingangsadmittanz
neben dem Imaginérteil auch einen Realteil auf

Yin™ (h) = Re{Y3y™ (h)} + j ImA{Y5" ()} (3.28)
Zunéchst wird aus der Bedingung
Im{Y™(h)} =0 (3.29)

die Resonanzkreisfrequenz w,,,; bzw. Resonanzfrequenz f,,,; berechnet. Anschliefend wird
fiir den zugehorigen Resonanzmode die Kapazitit C*™™ des Parallelschwingkreises aus der
Beziehung

Ccimnl — 1 ——Im {yimn(p)} (3.30)

W=Wmnl

ermittelt [22]. Zwischen der Kapazitit C’im”l, der Induktivitit L™ und der Resonanz-
kreisfrequenz w,,,; gilt der bekannte Zusammenhang

1
w. =
mnl A /Cimnl Limnl ’

aus dem die Induktivitit L™ des Parallelschwingkreises bestimmt werden kann.

(3.31)

Im Resonanzfall ist der Imaginérteil der Eingangsadmittanz des Parallelschwingkreises Null
(Im{Y!™(h)} = 0) und der Realteil reprisentiert den Leitwert des Parallelschwingkrei-
ses

Gimnl — Re{YfI’f”(h)}‘w:wmm : (3.32)
Das elektrische Ersatzschaltbild der Koppelimpedanzmatrix nach Bild 3.3 ist nur fiir einen
Resonanzmode giiltig. Werden mehrere Resonanzen im Gehause der Mikrowellenschaltung
angeregt, so ergibt sich fiir jeden einzelnen Gehiuseresonanzmode ein entsprechendes Er-
satzschaltbild nach Bild 3.3. Diese sind dann in Serie zu schalten. Entsprechend bedeutet die
Reihenschaltung der Netzwerke eine Addition der Koppelimpedanzmatrizen der zugehori-
gen Resonanzmoden zu einer Gesamtkoppelimpedanzmatrix. In Bild 3.4 ist das allgemeine
elektrische Ersatzschaltbild fiir N Gehduseresonanzmoden dargestellt.
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Bild 3.4: Allgemeines dquivalentes elektrisches Ersatzschaltbild der Koppelimpedanzmatrix

fiir N verschiedene Gehduseresonanzmoden.

3.3 Koppeladmittanznetzwerk

Nach dem Dualitédtsprinzip laft sich die elektromagnetische Verkopplung der Mikrostrei-
fenkomponenten mit den Moden des Gehduses auch durch ein Admittanz-Netzwerk be-
schreiben. Die Wechselwirkung erfolgt dabei zwischen den Geh&useresonanzen und der
magnetischen Flichenstromdichte. Entsprechend der Zielsetzung dieser Arbeit, bei der die
Mikrostreifenstruktur und das Koppelnetzwerk in einem Schaltungssimulator implemen-
tiert werden sollen, ist zunéchst ein Modell der Mikrosteifenstruktur erforderlich, das die
Anregung magnetischer Stromdichten und die Beschreibung der elektromagnetischen Kop-
pelmechanismen mittels elektrischer Netzwerkgrofen erlaubt.

Zur Modellierung einer magnetischen Stromdichte werden Konzepte der Antennentheorie
(Huygenssches Prinzip) zur Beschreibung von sog. Schlitzstrahlern, wie es in Bild 3.5 a) fiir
eine Mikrostreifenkante und in Bild 3.5 b) fiir eine Patchantenne gezeigt ist, angewendet.
Das elektrische Streufeld E ¢ entlang der Mikrostreifenperipherie ist mit der magnetischen
Flachenstromdichte M ¢ nach dem Huygensschen Prinzip [16] iiber die Randbedingung

My=-nxEq (3.33)
verkniipft. Im Fall von Bild 3.5 a) steht der Normalenvektor n senkrecht auf der Mikro-
streifenstruktur und im Fall Bild 3.5 b) senkrecht zur Mikrostreifenperipherie (magnetische
Wand) und ist nach auen gerichtet. Die beiden Darstellungen in Bild 3.5 a) und 3.5 b)
sind dquivalent und werden im Rahmen dieser Arbeit verwendet.
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Bild 3.5: Modellierung der magnetischen Stromdichte entlang einer Mikrostreifenstruktur
nach dem Huygensschen Prinzip.

Die Theorie der planaren Schaltungen (siehe Anhang A.1) erméglicht die Anregung ei-
ner magnetischen Stromdichte entlang der Peripherie der Mikrostreifenstruktur und die
Beriicksichtigung der elektromagnetischen Wechselwirkung zwischen externen Feldern und
den Netzwerkgrofen Strom und Spannung an Toren entlang der Mikrostreifenperipherie
in einem Schaltungssimulator. Hierzu wird um die Mikrostreifenstruktur eine magnetische
Wand gelegt. Die Streufelder an den Mikrostreifenkanten werden durch eine definierte Er-
weiterung der Peripherie beriicksichtigt. Entlang der magnetischen Wand lassen sich nun
Tore mit einer vorgegebenen Breite definieren, wie dies exemplarisch an einer Mikrostrei-
fenleitung mit offener Stichleitung in Bild 3.6 angedeutet ist. Fiir die einfache Mikrostrei-
fenleitung wird das Bandleitungsmodell verwendet [23], [24].

Beziiglich der Tore entlang der Mikrostreifenperipherie 146t sich das elektrische Verhalten
der Mikrostreifenstruktur durch die Greensche Funktion in Impedanzform beschreiben.
Hierzu wird die zweidimensionale, inhomogene Wellengleichung fiir die planare Struktur
unter Beriicksichtigung der Randbedingungen geldst (siehe Anhang A.1).

Der Spannungsabfall iiber die Tore entlang der Peripherie der Mikrostreifenstruktur wird
zur Modellierung der magnetischen Fliachenstromdichte genutzt, die nach Abschnitt 2.3 Ur-
sache der im Metallgehduse angeregten Gehiuseresonanzen ist und eine parasitire elektro-
magnetische Wechselwirkung mit der in das Gehéuse eingebetteten Hochfrequenzschaltung
hervorruft [12].

Wie in Bild 3.6 am Beispiel des g-ten Tores dargestellt, gilt zwischen der Torspannung u,
und der zugehdrigen elektrischen Feldstiarke E,, der Zusammenhang

E == (3.34)
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mit der Substraththe h. Das magnetische Stromdichteelement nach Gleichung (3.33) ist
mit der elektrischen Feldstéirke der Gleichung (3.34) verkniipft.

Koppeltore Externes

Externes Ausgangstor

z  Eingangstor

Bild 3.6: Planare Schaltung am Beispiel einer Mikrostreifenleitung mit offener Stichleitung.

Basierend auf dem Verfahren in [12| werden in den folgenden Abschnitten verschiedene
Methoden zur Ermittlung der Koppeladmittanzmatrix und dem zugehorigen elektrischen
Ersatzschaltbild beschrieben. Das in dieser Arbeit vorgestellte Konzept unterscheidet sich
jedoch in zwei wesentlichen Punkten von dem in [12] vorgestellten Verfahren. In dieser Ar-
beit wird das Metallgehduse mit der teilweise homogenen Materialfiillung durch ein elek-
trisches Leitungsersatzschaltbild beschrieben und nicht durch eine homogenen Materialfiil-
lung der effektiven Permittivitét beschrieben. Dadurch lassen sich die elektromagnetischen
Felder innerhalb des inhomogen gefiillten Resonators genauer bestimmen. Untersuchun-
gen zeigen, dass die externen Eingangs- und Ausgangstore der Hochfrequenzschaltung in
der Koppeladmittanzmatrix mitberiicksichtigt werden miissen, da sie einen wesentlichen
Beitrag zur elektromagnetischen Verkopplungen der Gehdusemoden mit der Hochfrequenz-
schaltung liefern [11].

3.3.1 Feldbasierter Ansatz

Zunichst wird die Peripherie der Mikrostreifenstruktur derart segmentiert, dass die mag-
netische Stromdichte entlang der Segmentkanten (Tore) konstant ist. In diesem Fall 148t
sich die magnetische Stromdichte wie folgt angeben

Q
Mg(x,y) = > My, (3.35)
q=1
mit
M, =u,dl, Iz —xq) 6(y — yy), (3.36)

wobei u, dl, das Pendant zum elektrischen Dipolmoment 7, dl, darstellt.

In den Quellenpunkten P, (z,,y,, h) der Grenzschicht regt die magnetische Stromdichte
nach Gleichung (3.35) ein transversales magnetisches Feld an, das sich in den Beobachtungs-
punkten P, (x,,y,, h) innerhalb der Grenzschicht fiir einen Mode nach Gleichung (2.49)
bzw. (2.51) zu

Al

H" = Eﬁ?"(fﬁpa yp) = &.mn tgnn(xpv yp) (3.37)

==trp
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bestimmt. Der Stromkoeffizient i in Gleichung (3.37) wird iiber das Koppelintegral der
Gleichung (2.62) ermittelt

~imn

"=y ) [ M(y) - 67 (e, y) dA, (3.38)
A

wobei ¢ (x, ) die Strukturfunktion des magnetischen Feldes und Y (h) die Gesamtad-
mittanz nach Gleichung (2.63) ist.

Diese Situation ist in Bild 3.7 fiir jeweils ein Anregungs- und Beobachtungstor entlang
der Peripherie von zwei unterschiedlichen Mikrostreifenleitungen verdeutlicht. Das magne-
tische Stromdichteelement Mg, regt in der Kante des Beobachtungstors ein transversales

magnetisches Feld H é?;" an.

Mit den Gleichungen (3.35) und (3.38) folgt fiir das transversale magnetische Feld der
Gleichung (3.37) im Beobachtungspunkt P, (x,,y,, h) die Beziehung

Q
H™ (2p,yp) = (‘an(h) Z u, dly -ty (g, ?/q)> " (2, Yp)- (3.39)

q=1

Aus Gleichung (3.39) ist ersichtlich, dass jedes magnetische Stromdichteelement der Am-
plitude u, dl, entlang der Mikrostreifenperipherie einen Beitrag zum magnetischen Feld im
Beobachtungspunkt P, (z,,y,, h) entlang der Mikrostreifenkante liefert.

In Bild 3.8 ist ein vergroferter Ausschnitt eines Beobachtungstores entlang einer Mikro-
streifenkante dargestellt, an der aufgrund der magnetischen Stromdichte nach Gleichung
(3.35) ein transversales magnetisches Feld angeregt wird.

Bild 3.7: Anregung eines transversalen magnetischen Feldes im Beobachtungspunkt (Tor)
P, (z,,yp, h) einer Segmentkante durch ein magnetisches Stromdichteelement im
Anregungspunkt (Tor) P, (x4, y,, h) einer anderen Segmentkante.
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X

zZ

Bild 3.8: Senkrecht zur Segmentkante orientierte elektrische Stromdichte Jg,,,, hervorge-
rufen durch das transversale Magnetfeld H!""(x,,y,) im Beobachtungspunkt

By (2, Yp, h).-

Fiir einen Normalenvektor n senkrecht zur Mikrostreifenstruktur in z-Richtung wird in den
Beobachtungspunkten der Segmentkanten (Tore) aufgrund der allgemeinen Grenzschicht-
bedingung

Js=nx(H,-H,), (3.40)

auf der Mikrostreifenstruktur (H, = 0) eine elektrische Flachenstromdichte Jg hervorge-
rufen '
Js(@p,yp) = Jsp = €: X H" (2, yp)- (3.41)

Fiir die Berechnung der Koppeladmittanzmatrix ist nur die transversale elektrische FIla-
chenstromdichtekomponente Jg,,, senkrecht zur Segmentkante relevant (siehe Bild 3.8), da
nur diese einen elektrischen Strom

T = J gy dly (3.42)

Y

im Beobachtungstor der Breite dl, hervorruft [25]. Dieser Strom ™" 14kt sich aus der
Gleichung (3.41) ermitteln

lSnp = Jg (;L’p, yp) T€p = (ez X ﬂi;nn@pv yp)) * €n, (3.43)

wobei e,, der transversale Einheitsvektor senkrecht zur Mikrostreifenkante ist. Durch zykli-
sche Vertauschung der Vektoren ergibt sich aus der Gleichung (3.43) fiir die Stromdichte
J s, die Beziehung

lSnp = (ez X Eﬁ?"(%vyp)) e, = (e, x e,) 'ﬂi;nn(xpa Yp)- (3.44)

In Gleichung (3.44) ist e, X e, ein transversaler Einheitsvektor, der tangential zur Seg-
mentkante der Lange dl, orientiert ist.
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Aus den Gleichungen (3.42) und (3.44) l&ft sich nun eine Beziehung ableiten, die den

imn

Strom ™" und das transversale magnetische Feld H{"(x,,y,) im Beobachtungspunkt
P, (z,,yp, h) miteinander verkniipft
Z;i)mn = _Ei;nn(xpv Yp) - dl. (3.45)

Der Vergleich der Gleichung (3.22) mit Gleichung (3.45) zeigt die Giiltigkeit des Dualitéts-
prinzips.

Wertet man Gleichung (3.45) unter Verwendung der Gleichung (3.39) fiir alle Tore p =
1... P mit P = @ entlang der Mikrostreifenperipherie aus, so lift sich das folgende Glei-
chungssystem in Matrixform angeben

mit
imn rmn L vmn
g _ 22' i Yo 32:2 QQ:Q Cu, = %2 , (3.47)
i vy =0

Die Admittanzparameter g;?" der Koppeladmittanzmatrix Y """ (jw) berechnen sich zu

mit
nli,m" = tg”"(:cp, Yp) - dl, (3.49)
n = ) -l (3.50)

Zur Bestimmung der Parameter der Koppeladmittanzmatrix Y (jw) in Gleichung (3.46)
ist man in Gleichung (3.36) von magnetischen Einheitsstromdichteelementen der Linge di
entlang der Mikrostreifenperipherie ausgegangen. Mit Blick auf die praktische Umsetzung
zur Ableitung elektrischer Ersatzschaltbilder bzw. deren zugehdorigen Systemmatrizen ist es
sinnvoll die Lénge dl der magnetischen Einheitsstromdichteelemente durch die Lange Alg
zu approximieren, was einer groberen Segmentierung der Peripherie der Mikrostreifenstruk-
tur entspricht. Die Segmentlinge (Torbreite) Alg sollte dabei kleiner als ein Zehntel der
Wellenlénge der sich auf der Mikrostreifenstruktur ausbreitenden Quasi-TEM-Welle sein.
Die Beriicksichtigung der Segmentlingen Alg erfolgt durch Umskalierung der Admittanz-
parameter in Gleichung (3.48) geméf

imn mn Als
imn mn Als
nsq = q qu’ (352)
woraus die zugehorigen Admittanzparameter
Y = Y () g ngy”, (3.53)

der Admittanzmatrix Y5""(jw) resultieren.
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3.3.2 Reziprozitatstheorem

Eine andere Moglichkeit, die Admittanzparameter der Gleichung (3.47) zu bestimmen,
besteht in der Auswertung des Reziprozititstheorems, das sich unmittelbar mit dem Dua-
litatsprinzip [15] aus Gleichung (3.12) ableiten 1ait

1
qu = _U—Up jj Etrp ('Tu y) ’ MSp<x7 y) dA. (354)
4P A

In Gleichung (3.54) ist H,,, das transversale magnetische Feld am Ort der magneti-
schen Stromdichte M ,, das durch eine magnetische Stromdichte Mg, im Quellenpunkt
Py (z4,yq, h) angeregt wird (siehe Bild 3.9). Die Spannungen u, und u, beschreiben die
anregenden Grofen im Quell- und Beobachtungspunkt, aus denen sich mit Hilfe des Huy-
gensschen Prinzips die magnetischen Stromdichten aus der zugehdrigen transversalen oder
vertikalen elektrischen Feldverteilung entlang der Mikrostreifenperipherie bestimmen las-
sen. Mit dem magnetischen Stromdichteelement im Anregungspunkt P, (x4, y,, h)

qu($, y) = Uy dl,6(z —x4) 6(y — yq) (3.55)
und dem magnetischen Stromdichteelement im Beobachtungspunkt P, (z,, yp, h)

Mg, (z,y) = u,dl,6(x — x,) 6(y — yp) (3.56)

folgt mit Gleichung (3.39) fiir einen Quellpunkt (einen Summanden) aus Gleichung (3.54)
unmittelbar die Beziehung

mit
nli,m” =t (2, yp) - dl,, (3.58)
W= (2, y,) - dl, (3.59)

Die Umskalierung der Dipollingen entsprechend der Gleichungen (3.51) und (3.52) fiihrt

auf die zugehorigen Admittanzparameter Q;ZL;

3.3.3 Greensche Funktionen

Wie im Abschnitt 3.3.1 dargestellt, ruft ein im Anregungspunkt P, (z,,y,, h) beliebig ori-
entiertes magnetisches Einheitsstromdichteelement auf der Substratoberfliche ein trans-
versales magnetisches Feld Hy»" (ein Gehiusemode!) im Beobachtungspunkt P, (2, y,, h)
hervor, dessen Komponenten mit den Greenschen Funktionen wie folgt verkniipft sind (siehe

Abschnitt 2.3)

H (2, yp) = goi ™ g dlg + g " 1y dlyg, (3.60)
Hy" (2, yp) = g™ g dlg + g0 " 1 dlyg. (3.61)
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Bild 3.9: Torgeometrie und Torgréfen in der Substratoberfliche fiir zwei Segmentkanten
im Anregungspunkt P, (x,,v,, h) und Beobachtungspunkt P, (z,,y,, h) zur An-
wendung des Reziprozititstheorems.

Befindet sich nun im Beobachtungspunkt P, (x,,y,, h) die Kante einer Mikrostreifenstruk-
tur, fliekt entsprechend der Gleichung (3.45) ein elektrischer Strom Z;m” senkrecht in das Tor
der Breite dl, hinein. Sind die Greenschen Funktionen bekannt, folgt mit den Gleichungen
(3.60) und (3.61) aus der Gleichung (3.45) nach einigen Umformungen

i = Y (h) (6 (g, Yy) g + T (24, g) dlyg) -
(i (2, ) by + 2 (2, yp) dlyp) 0,

= Y""(h) (ti’fm(xq, Yq) - dly " (2, ) - dlp) Uy- (3.62)
Aus Gleichung (3.62) berechnen sich die Koppeladmittanzparameter zu
wimn __ P __ mn mn _1mn
Yo = v Y (h) ny™ ng™, (3.63)
mit
nli,m” = tﬁ”"(:cp,yp) -dl,, (3.64)
n =t (2, y,) - dl,. (3.65)

Durch Umskalierung der Admittanzparameter gemif den Gleichungen (3.51) und (3.52)
ergeben sich die zugehdrigen Admittanzparameter g’é’;}:, fiir deren Admittanzmatrix sich

auf relativ einfache Weise ein elektrisches Ersatzschaltbild angeben lafst.

3.3.4 Elektrisches Ersatzschaltbild

Am Beispiel der elektromagnetischen Verkopplung einer gehdusten Mikrostreifenleitung mit
einem Gehdusemode ist in Bild 3.10 das elektrische Ersatzschaltbild der Koppeladmittanz-
matrix Y5™ nach Gleichung (3.47) und die segmentierte Mikrostreifenstruktur in Form
einer Impedanzmatrix Z,, gezeigt.
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Aus Griinden der Ubersichtlichkeit sind die elektrischen Verbindungen der Tore des Kop-
pelnetzwerks mit den Toren der Impedanzmatrix der Mikrostreifenleitung nicht dargestellt.
Die Langskanten der Mikrostreifenleitung sind in 7 Segmente unterteilt. Die schmalen Kan-
ten werden durch ein einzelnes Tor beschrieben. Auf der Basis der Theorie planarer Schal-
tungen (sieche Anhang A.1) wird das elektrische Verhalten der Mikrostreifenleitung durch
eine Impedanzmatrix Z,; beschrieben. Dabei wurde davon ausgegangen, dass das elek-
trische transversale Streufeld und das vertikale elektrische Feld vom oberen zum unteren
Leiter der Mikrostreifenstruktur entlang der Mikrostreifenperipherie sich nicht wesentlich
unterscheiden.

Im Anhang A.2.2 wird gezeigt, dass die Koppeladmittanzmatrix Y5"" durch das in Bild
3.10 dargestellte elektrische Koppeladmittanznetzwerk beschrieben werden kann.

Zur Nummerierung der verschiedenen mdoglichen Gehiuseresonanzen ist fiir die Ubertra-
gerverhéltnisse ein weiterer Index [ geméif Kapitel 2.2 eingefiihrt worden. Dieser wird auch
zur Indizierung der Resonanzfrequenzen und der Elemente der Serienschwingkreise verwen-
det.

Im Vergleich zum elektrischen Ersatzschaltbild der Koppelimpedanzmatrix nach Bild 3.4
ist der Schaltungsaufwand fiir die Koppeladmittanzmatrix um den Faktor 2 gestiegen.

Entsprechend der Vorgehensweise nach Abschnitt 3.2.4, in dem die vollstédndige Ableitung
des elektrischen Ersatzschaltbildes zur Beriicksichtigung der elektromagnetischen Verkopp-
lung der elektrischen Flachenstromdichte auf der Mikrostreifenstruktur mit den Gehéuse-
resonanzen in einem Schaltungssimulator beschrieben wird, erfolgt gemifs dem Dualitéts-
prinzip die Approximation der Eingangsimpedanz Zi""(h) des Hohlleiterresonators nach
Bild 2.3 im Bereich der Resonanzfrequenz durch einen Serienschwingkreis. Die Verluste der
Substrate werden in der komplexen Permittivitatszahl der Gleichung (3.26) und/oder der
komplexen Permeabilitéitszahl der Gleichung (3.27) beriicksichtigt.

Tor 1

imn

Y (h)

"l:6r8 \ — Tor 15

\O [ ] ] . l
Tor 16 Tor 16 1 II ngie

Bild 3.10: Verbindung des elektrischen Ersatzschaltbildes der Koppeladmittanzmatrix eines
Gehausemodes mit der Impedanzmatrix der Mikrostreifenleitung.

€
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Im Fall einer verlustbehafteten Struktur weist die Eingangsimpedanz Z{""(h) neben einem
Imaginérteil auch einen Realteil auf
Zig(h) = Re{ Zig™ ()} + § Im{Zig™ (1)},

in in

(3.66)

Aus der Beziehung '
Im{Z:"(h)} =0

in (3.67)
wird zuerst die Resonanzkreisfrequenz w,,,; bestimmt. Anschliefend erfolgt aus der Ablei-
tung des Imaginarteils der Eingangsimpedanz an der Stelle der Resonanzkreisfrequenz w;;,.,;

die Bestimmung der Induktivitiit L™ des Serienschwingkreises

imn 1d immn
L lzgafm{l- (h)}

1n

(3.68)

W=Wmnl

Die Kapazitit O™ des Serienschwingkreises ergibt sich unmittelbar aus der Gleichung
(3.31). Durch Nullsetzen des Realteils der Gesamtimpedanz wird der ohmsche Widerstand
R™n! des Serienschwingkreises bestimmt

R = Re{Zi7" ()], (3.69)
W=Wmnl
[ [ ] [ ] [
J TM110 ] TE101
51 n g1
[ ] [ ] [ ] [ ] [ ]
Tor 2 imnl TM110 TE101
GT™M110 G TE101
| 7 TM110 | TE101
CTM]]O CTE101
[ ] [ ] [ ] [ ]
] TM110 TE101
nsN 1 SN
]

schiedene Gehauseresonanzmoden.
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Das elektrische Ersatzschaltbild der Koppeladmittanzmatrix nach Bild 3.10 ist nur fiir einen
Gehdusemode (Resonanzfrequenz) giiltig. Mehrere Gehdusemoden lassen sich durch die
Parallelschaltung der einzelnen Koppelnetzwerke der angeregten Gehéuseresonanzen bzw.
durch Addition der zugehorigen Koppeladmittanzmatrizen beschreiben. Das Bild 3.11 zeigt
das elektrische Ersatzschaltbild zur Beschreibung der elektromagnetischen Verkopplung von
N Gehdusemoden mit einer Mikrostreifenstruktur.

3.4 Anwendungsbeispiele

Am Beispiel der kanonischen Strukturen der Bilder 3.12 und 3.13, die der Literatur [6]
entnommen wurden, soll nun die elektromagnetische Wechselwirkung zwischen Gehédusere-
sonanzmoden und Mikrostreifenleitungsstrukturen untersucht werden. Hierzu kommen die
in den Abschnitten 3.2 und 3.3 vorgestellten analytischen Verfahren zur Bestimmung der
Koppelimpedanz- und Koppeladmittanzmatrix und den zugehérigen elektrischen Ersatz-
schaltbildern zum Einsatz.

y

A

= X
0 a
Bild 3.12: Geometrie der Mikrostreifenleitung mit offener Stichleitung in einem rechteck-
formigen Metallgeh&use.

Die Mikrostreifenleitungsstrukturen sind in ein rechteckféormiges Metallgehduse eingebracht,
dessen Gehduseabmessungen in den Bildern 3.14 und 3.15 dargestellt sind.

Neben der Gehiusegeometrie ist zur Berechnung der Eingangsadmittanz Y™ (h) und der
Eingangsimpedanz Z/”"(h) in den Bildern 3.14 und 3.15 das zugehérige Leitungsersatz-
schaltbild dargestellt.

Die Eingangsadmittanz Y”""(h) bzw. die Eingangsimpedanz Z""(h) der Gehiusegeome-
trie nach Bild 3.14 wird durch die Gleichungen (2.28) bis (2.30) bzw. durch die Gleichungen
(2.59) bis (2.61) beschrieben.
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a

2

Bild 3.13: Geometrie der Mikrostreifenleitungsunterbrechung in einem rechteckférmigen
Metallgehduse.

Fiir das Metallgehduse nach Bild 3.15 l4ft sich die Eingangsadmittanz
Vi (ha) = Y7 () + Y™ (ha), (3.70)
mit den links- und rechtsseitigen Eingangsadmittanzen

Yi"™" (hy + hy) + jY 5" tan(Kszmnhs)

yimn(p,) = yimn= : , 3.71
- ( 1) - KZan + ijmn(hl + hZ) tan(kZZInnhZ) ( )
Y (hy) = =Y cot(Kimnhn), (3.72)
Y™ (hi +he) = —3Y 5™ cot(ksmmnhs), (3.73)
bzw. die Eingangsimpedanz

Zig" (h) = Z{™" () + Z"" (), (3.74)

mit den links- und rechtsseitigen Eingangsimpedanzen

, Zim(hy + h 1 20 tan (kogmn h
lemn(hl) _ Zémn—imn( 1 +Zm2n) + J4o an( 2 2) ’ (375)
ZQ + j21 (hl + h2) tan(kQZmnhZ)

Z"m(hy) = jZ7 tan(kigmnhi), (3.76)
Z;mn(hl + hg) = ]ngn tan(k’gzmnhg), (377)

ermitteln. Die Berechnung der Schwingkreiselemente aus der Eingangsadmittanz Y™™ (h)
nach Abschnitt 3.2.4 bzw. aus der Eingangsimpedanz Z!""(h) nach Abschnitt 3.3.4 wird
mit dem Computeralgebraprogramm MAPLE [26] durchgefiihrt. Anschliefend erfolgt die
Bestimmung der Koppelimpedanzmatrix oder der Koppeladmittanzmatrix mit dem Pro-

gramm MATLAB [27].
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a) b)
Z
T Z=cC Z=cC
Yimn Zimn
c R 0
©
imn imn
Y \  Zy(n \
mn mn
y Yin(h) — - W Z=h Zinh)— 5 z=h
mn i mn i
@ P Y g Ze(h) 7
h i & z=0 z=0
X b

Bild 3.14: Gehéusegeometrie 1 mit zugehdrigem Leitungsersatzschaltbild fiir die Ein-
gangsadmittanz Y™ (h) und die Eingangsimpedanz Z;,""(h).

in in

Im Fall der Untersuchung der elektromagnetischen Wechselwirkung der elektrischen Fla-
chenstromdichte auf der Mikrostreifenstruktur mit den Gehéduseresonanzmoden mit Hilfe
des Schaltungssimulators ADS [28] werden die Bibliotheksmodelle der Mikrostreifenleitun-
gen mit der Koppelimpedanzmatrix bzw. dem zugehdrigen Koppelnetzwerk verbunden.
Entsprechend wird im Fall der elektromagnetischen Verkopplung der magnetischen FIa-
chenstromdichte entlang der Mikrostreifenperipherie mit den angeregten Gehiusemoden
die Impedanzmatrix, die das elektrische Verhalten der Mikrostreifenstruktur beschreibt,
mit der Koppeladmittanzmatrix bzw. dem zugehorigen elektrischen Ersatzschaltbild ver-
bunden.

a) b)
z
h3=h, . ©0e A e
imn imn
L3 £33
_— Xlzi(n;lll+ hz)—; 17: z=hy+h, Zi'(n;llﬁ hz)—;ﬁi: z=hy+h,
I
hy
Ylmn Zimn
@ , 2 , =2
Ylmn Zlmn
hl imn B l(hiij imn 71(11&7}
y Yin(hy) = 0 z=h Zin(hl) = 0 z=h
Yimn K . Zimn K .
g Yi(hy) yim Zr(hy) zm
&n @ z=0 z=0
x b

Bild 3.15: Gehdusegeometrie 2 mit zugehdrigem Leitungsersatzschaltbild fiir die FEin-

gangsadmittanz Y!™"(h;) und die Eingangsimpedanz Z.""(h,).

in n
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Untersucht wird der parasitire Gehiuseeinfluf auf das Ubertragungsverhalten der Mikro-
streifenschaltung anhand des Transmissionsfaktors so;.

Die Giiltigkeit der abgeleiteten Ersatzschaltbilder wird durch Vergleich mit Ergebnissen
des Vollwellensimulators SONNET [29], das auf der Basis der Momentenmethode arbeitet,
iiberpriift.

3.4.1 Elektrische Flachenstromdichte

Das erste Beispiel sei die in Bild 3.12 dargestellte b = 15 mm lange Mikrostreifenleitung,
an deren Mitte eine offene Stichleitung der Linge L = 1,9 mm angebracht ist. Die Mikro-
streifen haben die Breite w = 1,4 mm und sind auf einem verlustbehafteten Substrat der
Hohe h = 1,27 mm und mit der Permittivitdtszahl ¢, = 10,5 (1 — 50,0023) aufgebracht.
Die Mikrostreifenleitungen weisen einen Wellenwiderstand von 50 €2 auf.

/55, //dB
N
(6)]

-45

-50 I I I I I
9.00 9.50 10.00 10.50 11.00 11.50 12.00

f/IGHz

Bild 3.16: Mit ADS ermittelter Betrag des Transmissionsfaktors der Mikrostreifenleitung
mit offener Stichleitung ohne Metallgehiuse.

In Bild 3.16 ist fiir die aus den Mikrostreifenmodellen von ADS zusammengesetzte Schal-
tung der ermittelte Betrag des Transmissionsfaktors |s,;| ohne Metallgehduse dargestellt
(sog. offene Struktur). Bei ca. f = 11,1 GHz wird der Leerlauf der offenen Stichleitung in
einen Kurzschluf an der Hauptleitung transformiert.

Wird die Mikrostreifenstruktur in ein rechteckférmiges Metallgehduse der Breite a = 24
mm, der Linge b = 15 mm und der H6he ¢ = 12,7 mm eingebettet, kommt es in der Um-
gebung der Betriebsfrequenz der Schaltung zu einer elektromagnetischen Wechselwirkung
der Mikrostreifenstruktur mit dem TM;o-Mode des Gehé&uses.

Mit den Methoden nach Abschnitt 3.2.4 werden aus der Eingangsadmittanz Y "'!(h)
der Gleichung (2.28) die Resonanzfrequenz fi;p = 10,812854 GHz und die Elemente des
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Parallelschwingkreises C™10 — (. 61505 pF, LT™!10 = (,352249 nH und R™0 —
100414, 4925 ) ermittelt.

Soll die Mikrostreifgnleitungsstruktur mit dem Koppelimpedanznetzwerk verschaltet wer-
den, lassen sich die Ubertragerverhéltnisse unmittelbar aus der Gleichung (3.10) oder (3.11)
ermitteln.

Wird die Mikrostreifenstruktur in ADS anstelle des Koppelimpedanznetzwerks mit der
zugehorigen Koppelimpedanzmatrix verbunden, so werden die Impedanzparameter z.B.
mit den Gleichungen (3.9) bis (3.11) berechnet, wobei Z'™!(h) die Eingangsimpedanz
des Parallelschwingkreises mit den Elementen CTM!10 [TMI0 ynq RTMUO dargtellt. Die
prinzipielle Verschaltung des Koppelimpedanznetzwerks mit den Mikrostreifensegmenten
der Haupt- und Stichleitung in ADS ist in Bild 3.17 gezeigt. Hierzu ist die Hauptleitung in
8 Segmente und die Stichleitung in 2 Segmente unterteilt worden.

Alternativ ist in Bild 3.18 die Verschaltung der Mikrostreifenleitersegmente mit der Koppel-
impedanzmatrix dargestellt. Der S-Parameterblock in Form eines 10-Tores (Bild 3.18 oben
rechts) enthélt die Datei der Impedanzparameter fiir den interessierenden Frequenzbereich
(hier im Touchstone-Format). In diesem Fall sind die in Bild 3.18 dargestellten Ubertrager
mit dem Ubersetzungsverhiltnis von 1 fiir eine Spannungs-Strom-Konvertierung notwendig,
da fiir den S-Parameterblock Spannungen als Eingangssignale erforderlich sind. Diese Art
der Verschaltung ist besonders fiir groke komplexe Mikrostreifenleiterstrukturen geeignet.

Fiir verschiedene Segmentléngen (5 Tore, 10 Tore und 20 Tore) ist in Bild 3.19 der Betrag
des Transmissionsfaktors |sq;| der gehdusten Struktur dargestellt. Fiir die Variante, bei der
das Koppelimpedanznetzwerk als 5-Tor ausgefiihrt wird, ist die Hauptleitung in 4 gleich
grofe Leitungsstiicke segmentiert. Die Stichleitung wird durch 1 Segment reprisentiert.

Bild 3.17: Verkniipfung des elektrischen Ersatzschaltbildes des Koppelimpedanznetzwerks
mit der Mikrostreifenstruktur in ADS.
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Bild 3.18: Verkniipfung der berechneten Koppelimpedanzmatrix mit der Mikrostreifen-
struktur in ADS.

Entsprechend wird fiir das 10-Tor bzw. 20-Tor die Anzahl der Segmente der Haupt- und
Stichleitung verzweifacht bzw. vervierfacht. Zusétzlich ist in Bild 3.19 noch das Ergebnis
einer SONNET-Vollwellensimulation aufgenommen. Im Vergleich zur Vollwellensimulation
zeigt das Bild 3.19, dass die parasitire Wechselwirkung zwischen der Flichenstromdichte
auf der Mikrostreifenstruktur und dem TM;j;o-Gehdusemode mit dem Verfahren nach Ab-
schnitt 3.2 sehr gut beschrieben wird. Erwartungsgeméf liegt das Ergebnis mit steigender
Anzahl von Toren ndher am Ergebnis der Vollwellensimulation.
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Bild 3.19: Betrag des Transmissionsfaktors der gehdusten Mikrostreifenleitung mit offener
Stichleitung fiir verschiedene Segmentléngen.
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1 12,0 0,9375 0,16438
2 (12,0 |28125 | 0,13935
3 12,0 4,6875 0,09311
4 1120 |6,5625 | 0,03270
5 12,0 8,4375 | -0,03270
6 12,0 10,3125 | -0,09311
7 1120 12,1875 | -0,13935
8 12,0 14,0625 | -0,16438
9 1130 |75 -0,00813
10136 |75 20,01457

Tabelle 3.1: Ubertragerverhiltnisse des Koppelimpedanznetzwerks und Orte der Segment-
mittelpunkte.

Aus dem Beispiel ist ersichtlich, dass eine Segmentlinge Alg von b/8 = 1,875 mm (dies ent-
spricht einem sechzehntel der Wellenlinge der kleinsten Resonatorquerschnittsgeometrie)
zur Beschreibung der elektromagnetischen Verkopplung ausreicht.

Die Ubertragerverhiltnisse des 10-Tor-Koppelimpedanznetzwerks und die Orte der Seg-
mentmittelpunkte sind in der Tabelle 3.1 aufgelistet.

Zur Reduzierung der parasitiren Kopplung wird eine planare Absorberschicht der Dicke
hs = 1,27 mm mit der Permittivitdtszahl ¢; = 21 (1 — j0,02) und der Permeabilitéts-
zahl p . =1,1(1—j1,4) an der Unterseite des oberen Deckels des Resonators angebracht
(siehe Bild 3.15). Fiir die resultierende Resonatoranordnung laft sich aus der zugehori-
gen Eingangsadmittanz der Gleichung (3.70) des Leitungsersatzschaltbildes in Bild 3.15 b)
die Resonanzfrequenz fi;o = 11,132512 GHz und die Elemente C™!0 —= (0 416435 pF,
L™N0 — ,4908 nH und R™!0 = 623,094 Q) des Parallelschwingkreises bestimmen.

Fiir die Ausfiihrung des Koppelnetzwerks als 10-Tor ist in Bild 3.20 der Betrag des Trans-
missionsfaktors |sy;| dargestellt. Der Gehdusemode wird durch das Absorbermaterial ge-
déampft, jedoch nicht vollstindig unterdriickt. Weiterhin lasst sich feststellen, dass trotz der
Diampfung des Gehiusemodes die geschirmte Struktur ein anderes Ubertragungsverhalten
aufweist, als die offene Struktur (vergleiche Bild 3.16). Die Resonanz der Stichleitung ist
breitbandiger und frequenzverschoben.

Der Vergleich mit einer SONNET-Vollwellensimulation zeigt, dass das Verhalten mit dem
vorgestellten Verfahren gut wiedergegeben wird.

Bei der zweiten untersuchten Mikrostreifenstruktur handelt es sich um die in Bild 3.13 dar-
gestellte Mikrostreifenleitungsunterbrechung, deren Ubertragungseigenschaften durch den
TMi10-Mode des Metallgehduses beeinflufit wird. Die Mikrostreifen sind L = 7,5 mm lang
und w = 1,2 mm breit und liegen im Abstand ¢ = 15 mm voneinander entfernt. Der
Wellenwiderstand der Leitungen betriagt 50 (). Das verlustbehaftete Substrat mit der Per-
mittivitatszahl e, = 10,5 (1 — j0,0023) ist A = 1,27 mm hoch.
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Bild 3.20: Betrag des Transmissionsfaktors der Mikrostreifenleitung mit offener Stichleitung
in einem rechteckférmigen Gehéuse mit Absorbermaterial zur Modendampfung.

Fiir die mit den Bibliotheksmodellen in ADS realisierte Struktur ist in Bild 3.21 der Betrag
des Transmissionsfaktors [so;| ohne Gehéduse dargestellt. Aufgrund der relativ grofen Lei-
tungsunterbrechung zeigt sich erwartungsgeméfl eine hohe Durchgangsddmpfung zwischen
dem Eingangs- und Ausgangstor.
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Bild 3.21: Betrag des Transmissionsfaktores der Mikrostreifenleitungsunterbrechung ohne
Metallgehiuse.
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Bild 3.22: Betrag des Transmissionsfaktors der Mikrostreifenleitungsunterbrechung in ei-
nem rechteckférmigen Metallgehduse mit verlustbehaftetem Substrat.

Wird die Mikrostreifenleitungsunterbrechung in ein Metallgehduse der Breite a = 48 mm,
der Lange b = 30 mm und der Hohe ¢ = 10 mm eingebracht, so kommt es, bedingt
durch die Verkopplung der Mikrostreifenleitungen, mit dem angeregten TM;;p-Mode zu
einer Transmission zwischen dem Eingangs- und Ausgangstor bei der Resonanzfrequenz
des Gehdusemodes (Bild 3.22).

Zur Bestimmung der Koppelimpedanzmatrix sind fiir das rechteckférmige Metallgehuse
mit dem planaren Substrat aus der Eingangsadmittanz nach Gleichung (2.28) des Leitungs-
ersatzschaltbildes Bild 3.14 b) die Resonanzfrequenz fi10 = 5,5045 GHz und die Elemente
CT™IO0 — (0, 4246 pF, L™10 — 0,196887 nH und R™10 = 111746,19¢) des Parallel-
schwingkreises berechnet worden.

Die beiden Mikrostreifenleitungen wurden jeweils dquidistant in 4 Segmente der Linge
AL = 1,875 mm zerlegt, woraus sich eine 8-Tor-Koppeladmittanzmatrix ergibt.

Der Vergleich des Ubertragungsverhaltens der Struktur mit der SONNET-Vollwellensimu-
lation zeigt eine gute Ubereinstimmung mit dem hier vorgestellten Verfahren.

3.4.2 Magnetische Flachenstromdichte

In einem ersten Schritt erfolgt die Berechnung des elektrischen Verhaltens der Mikrostreifen-
struktur in Form einer Impedanzmatrix nach Gleichung (A.45). Hierzu wird das Programm
MATLAB verwendet. Zuvor ist die Anzahl der Tore und damit die Breite der Tore entlang
der Mikrostreifenperipherie zu definieren.

Die Breite der Tore sollte kleiner als ein Zehntel der Wellenldnge der sich auf der Mikro-
streifenleiterstruktur ausbreitenden elektromagnetischen Welle sein.
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Zur Bestimmung der effektiven Breite der Mikrostreifenleitungen nach Gleichung (A.48)
sind die dispersiven charakteristischen Grofen der Mikrostreifenleitungen, wie der Wellen-
widerstand und die effektive Permittivitét, erforderlich. Diese werden mit den Ansétzen
nach Hammerstad [30] oder Kirschning [31| bestimmt. Die Berechnung der Impedanzpa-
rameter iiber die zweifache Reihenentwicklung gemaf Gleichung (A.45) erfolgt in allen
Beispielen fiir jeweils 50 Iterationen.

Zur Analyse der elektromagnetischen Wechselwirkung zwischen der fiktiven magnetischen
Stromdichte entlang der Mikrostreifenperipherie und den Gehduseresonanzmoden wird im
zweiten Schritt die Koppeladmittanzmatrix bzw. das zugehorige Koppeladmittanznetzwerk
ermittelt. Die Untersuchung verschiedener Mikrostreifenstrukturen hat gezeigt, dass die
Koppeltore entlang der erweiterten Peripherie zu definieren sind, da die elektrischen Streu-
felder an den Mikrostreifenkanten eine rdumliche Ausdehnung aufweisen. Zur Definition
der Koppeltore wird die effektive Breite der Bandleitungen bei der Betriebsfrequenz der
Schaltung festgelegt.

Zum besseren Verstindnis der verwendeten Nomenklatur fiir die verschiedenen Torarten
(Eingangs-, Ausgangs-, Verbindungs- und Koppeltor) sind diese am Beispiel der Mikro-
streifenleitung mit offener Stichleitung in Bild 3.23 skizziert. Fiir die offene Stichleitung
ist das Streufeld am Leitungsende beriicksichtigt worden, dessen Effekt sich durch eine
Verlangerung der Stichleitung um Al beschreiben 1dft [32]. Zu beachten ist, dass die Ver-
bindungstore, die verschiedene Segmente der Mikrostreifenstruktur miteinander verbinden
(Segmentierungs-Methode), an der physikalischen Peripherie der Mikrostreifenstrukturen
definiert sind.
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Koppeltor T
e T\T [ 1 tt '4 [ ] ] A
\ /

o— —o

crlbb bl

Bild 3.23: Tordefinition entlang der physikalischen und erweiterten Peripherie der planaren
Schaltung.
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Fiir das erste Beispiel einer 15 mm langen Mikrostreifenleitung, an deren Mitte eine offene
Stichleitung der Lénge L = 1,9 mm angebracht ist, soll die Methode der planaren Schal-
tungen demonstriert werden. Die Mikrostreifenleiter liegen auf einem verlustbehaftetem
Substrat der Hoéhe h = 1,27 mm mit der Permittivitéit ¢, = 10,5 (1 — 50,0023) und weisen
einen Wellenwiderstand von 50 (2 auf. An der unteren Kante der Hauptleitung werden 17
Koppeltore, an der oberen Kante 12 Koppeltore und 5 Verbindungstore definiert.

Das Ein- und Ausgangstor wird durch jeweils ein Tor beschrieben. An den linglichen Kan-
ten der Stichleitung werden jeweils zwei Koppeltore, an einer kurzen Kante 5 Verbindungs-
tore und am offenen Leitungsende 1 Tor definiert. Nachdem die Impedanzmatrizen der
beiden Leitungen berechnet sind, lassen sich diese mit Hilfe des Segmentierungsverfahres
zu einer Gesamtimpedanzmatrix zusammenfassen. Alternativ konnen die beiden Mikro-
streifenleitungen im Schaltungssimulator an den Verbindungstoren miteinander verbunden
werden.

In Bild 3.24 ist die prinzipielle Implementierung der Schaltung in ADS gezeigt. Die beiden
S-Parameterblocke enthalten die berechneten frequenzabhingigen Impedanzmatrizen im
Touchstone-Format. Verbunden sind die beiden S-Parameterblocke iiber die Verbindungs-
tore. Zur Bestimmung des Transmissionsfaktors sind die 50 Ohm-Abschliisse am Eingangs-
und Ausgangstor angebracht. Das Bild 3.25 zeigt den Betrag des Transmissionsfaktors |so |
fiir die Mikrostreifenstruktur nach Bild 3.12 ohne Gehiuse. Die gute Ubereinstimmung mit
Bild 3.16 zeigt die Giiltigkeit der Theorie planarer Schaltungen.

Zur Untersuchung der parasitiren Verkopplung der Mikrostreifenstruktur mit dem TMy;,-
Gehdusemode, werden die Mikrostreifenleiter in ein rechteckformiges Metallgehduse der
Breite a = 24 mm, der Linge b = 15 mm und der Héhe ¢ = 12, 7 mm eingebettet.
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Bild 3.24: Verkniipfung der Impedanzmatrix der Hauptleitung mit der Impedanzmatrix der
Stichleitung in ADS.
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Bild 3.25: Transmissionsfaktor der Mikrostreifenleitung mit offener Stichleitung ohne Me-
tallgehéduse.

Aus der Eingangsimpedanz der Gleichung (2.59) des Leitungsersatzschaltbildes 3.14 b)
sind die Resonanzfrequenz fi,o = 10, 812855 GHz und die Elemente L™!9 = 10, 7131 nH,
CTMI0 — 90,223 fF und R™!M0 = 0, 1735 ) des Serienschwingkreises bestimmt worden.

Die Ubertrager des Koppelnetzwerks lassen sich unmittelbar aus der Gleichung (3.58) oder
(3.59) ermitteln. Alternativ 148t sich die zugehorige Koppeladmittanzmatrix mit der Glei-
chung (3.53) berechnen, wobei Y ™™!! die Eingangsadmittanz des Serienschwingkreises mit
den Elementen RTMUO0 [ TMUO yynd OTMUO qarstellt.

Die Struktur wird durch ein Eingangs- und Ausgangstor sowie 34 Koppeltore beschrieben.
Bei der Resonanzfrequenz ergibt sich eine effektive Leiterbreite von weg = 3,3 mm und
eine effektive Leitungsldnge der Stichleitung von log = 2,3018 mm.

Fiir eine unterschiedliche Anzahl von Koppeltoren und verschiedenen Ansétzen zur Cha-
rakterisierung der Mikrostreifenleitungen (Hammerstad, Kirschning) ist in Bild 3.26 der
Betrag des Transmissionsfaktors |so;| fiir die gehduste Mikrostreifenstruktur dargestellt.
Zum Vergleich wurde dem Bild 3.26 das Ergebnis einer SONNET-Vollwellensimulation
hinzugefiigt.

Der parasitire Einfluss des TM;;o-Modes auf die Ubertragungseigenschaften der Mikro-
streifenstruktur wird mit dem Verfahren nach Abschnitt 3.3 richtig beschrieben. Die beste
Ubereinstimmung mit dem Ergebnis der SONNET-Vollwellensimulation ergibt sich fiir das
36-Tor-Koppeladmittanznetzwerk und den Impedanzmatrizen der Mikrostreifenstruktur,
deren Leitungseigenschaften mit den Ansétzen nach Kirschning beschrieben werden.

Am Beispiel der Koppeladmittanzmatrix mit 36 Toren sind in Tabelle 3.2 die Ubertrager-
verhiltnisse und die Orte der Tormittelpunkte an der Mikrostreifenperipherie, in denen die
Ubertragerverhéltnisse berechnet werden, aufgelistet.
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Bild 3.26: Betrag des Transmissionsfaktors der Mikrostreifenleitung mit offener Stichleitung
in einem rechteckférmigen Metallgehduse fiir verschiedene Modellbeschreibungen
der Mikrostreifenleitung und unterschiedlicher Anzahl von Koppeltoren.

Im nachfolgenden Beispiel wird die vorherige Mikrostreifenstruktur mit dhnlichen Uber-
tragungseigenschaften aber fiir ein Substrat der Héhe 4 = 0,5 mm und der Permittitit
€ =2,2(1—70,0023) neu dimensioniert.

Zur Realisierung eines Wellenwiderstands von 50 €2 wird die Breite der Mikrostreifen auf
w = 1,54 mm festgelegt. Die Lange der Stichleitung betrigt L = 4,73 mm. Untersucht
wird wieder die elektromagnetische Wechselwirkung des TM;;p-Modes mit der Mikrost-
reifenstruktur. Die aus dem Leitungsersatzschaltbild ermittelte Resonanzfrequenz betrigt
fi10 = 11,6480 GHz. Fiir die Elemente des Serienschwingkreises lassen sich die Werte
L™M0 — 10,7131 nH, CT™10 = 13,2678 fF und R™!0 = (, 0501 2 ermitteln.

Die Mikrostreifenperipherie weist 36 Tore auf. Der Betrag des Transmissionsfaktors |so|
der gehdusten Mikrostreifenstruktur ist zusammen mit dem Ergebnis der SONNET-Voll-
wellensimulation in Bild 3.27 wiedergegeben. Fiir dieses Beispiel zeigt sich eine sehr gute
Ubereinstimmung mit dem SONNET-Simulationsergebnis.

Im letzten Beispiel wird die elektromagnetische Verkopplung der Mikrostreifenleitungsun-
terbrechung nach Bild 3.13 mit den TM;;o- und TMy;o-Gehdusemoden untersucht. Dazu
wird die Mikrostreifenleitungsunterbrechung in das Metallgehduse der Breite a = 48 mm,
der Linge b = 30 mm und der Héhe ¢ = 10 mm eingebracht. Das Substrat der Hohe
h = 1,27 mm ist verlustbehaftet und weist die Permittivitatszahl ¢, = 10,5 (1 — 7 0,0023)
auf.

Zwischen dem TMy g-Gehdusemode und der Leitungsunterbrechung findet an der Stelle
x = 0,5a keine elektromagnetische Wechselwirkung statt, da dieser Mode an diesem Ort
eine Nullstelle aufweist. Damit auch der TMsy;o-Mode wirksam ist, wurde die Mikrostrei-
fenleitungsunterbrechung von der Gehdusemitte x = 0,5 a nach x = 0,75 a verschoben.
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i | 2z [mm] |y [mm] |n
1 | 12,0000 | 0,00000 | -0,296590
2 | 10,3410 | 0,48675 | -0,001193
3 | 10,3410 | 1,46025 | -0,003528
4 10,3410 | 2,43375 | -0,005718
5 | 10,3410 | 3,40725 | -0,007670
6 | 10,3410 | 4,38075 | -0,009305
7 | 10,3410 | 5,35425 | -0,010555
8 | 10,3410 | 6,17280 | -0,007681
9 | 10,3410 | 6,83640 | -0,007911
10 | 10,3410 | 7,50000 | -0,007987
11 | 10,3410 | 8,16360 | -0,007911
12 | 10,3410 | 8,82720 | -0,007681
13 | 10,3410 | 9,64575 | -0,010555
14 | 10,3410 | 10,61925 | -0,009305
15 | 10,3410 | 11,59275 | -0,007670
16 | 10,3410 | 12,56625 | -0,005718
17 1 10,3410 | 13,53975 | -0,003528
18 1 10,3410 | 14,51325 | -0,001193
19 | 13,6590 | 0,48675 | -0,001193
20 | 13,6590 | 1,46025 | -0,003528
21 | 13,6590 | 2,43375 | -0,005718
22 | 13,6590 | 3,40725 | -0,007670
23 | 13,6590 | 4,38075 | -0,009305
24 | 13,6590 | 5,35425 | -0,010555
25 | 13,6590 | 9,64575 | -0,010555
26 | 13,6590 | 10,61925 | -0,009305
271 13,6590 | 11,59275 | -0,007670
28 | 13,6590 | 12,56625 | -0,005718
29 | 13,6590 | 13,53975 | -0,003528
30 | 13,6590 | 14,51325 | -0,001193
31 | 12,0000 | 15,00000 | -0,196586
32 | 15,0018 | 7,50000 | -0,070977
33 | 14,4264 | 5,84100 | -0,033278
34 | 13,2755 | 5,84100 | -0,034543
35 | 14,4264 | 9,15900 | -0,033278
36 | 13,2755 | 9,15900 | -0,034543

Tabelle 3.2: Ubertragerverhiltnisse und Orte der Tore an der Peripherie der Mikrostreifen-
struktur.

Aus der Eingangsimpedanz nach Gleichung (2.59) des Leitungsersatzschaltbildes 3.14 b)
146t sich fiir den TM;;0-Mode die Resonanzfrequenz fi;o = 5,5045 GHz und die Elemente
LTMNO0 — 1181596 nH, CT™10 = 70, 75056 fF und R™110 = 0,0249 Q des Serienschwing-
kreises ermitteln.
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Bild 3.27: Betrag des Transmissionsfaktors der modifizierten Mikrostreifenleitung mit offe-
ner Stichleitung in einem rechteckformigen Metallgehduse.

Analog erhélt man fiir den RLC-Serienschwingkreis des TM4;o-Modes die Resonanzfrequenz
fa10 = 7,419354 GHz und fiir die zugehorigen Bauelemente die Werte L™?210 = 11,21 nH,
C™210 — 41 049 fF und R™?21° = 00,0501 2. Die seitlichen Kanten der Mikrostreifenlei-
tungen werden dquidistant mit 10 Toren segmentiert. Am Leitungsanfang und -ende der
beiden Mikrostreifenleitungen wird jeweils ein Tor definiert. Somit weist die gesamte Mi-
krostreifenstruktur 44 Tore auf.

/55, //dB

Hammerstad (36 Tore)
9% . . SONNET

4.00 5.00 6.00 7.00 8.00 9.00
f/IGHz

Bild 3.28: Betrag des Transmissionsfaktors der versetzten Mikrostreifenleitungsunterbre-
chung in einem rechteckférmigen Metallgehduse.
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3 Ansitze zur Bestimmung von Koppelnetzwerken

In Bild 3.28 ist der Betrag des Transmissionsfaktors |so;| der gehdusten Leitungsunter-
brechung mit dem Ergebnis der SONNET-Vollwellensimulation dargestellt. Die zugehdrige
prinzipielle Implementierung in ADS ist in Bild 3.29 dargestellt. Die in den beiden oberen
S-Parameterblocken enthaltenen Impedanzmatrizen der Mikrostreifenleitungen (22-Tore)
sind dabei mit den beiden unteren Koppeladmittanzmatrizen des TM;;¢- und TMy;o-Modes
am Eingangs-, Ausgangs- und an den Koppeltoren verbunden. Alternativ lassen sich die
beiden Koppelmatrizen durch Addition zu einer Gesamtkoppelmatrix zusammenfassen.

22 21 20 19 18

Bild 3.29: Verkniipfung der berechneten Koppelimpedanzmatrizen fiir den
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4 Die TLM-Methode

4.1 Einleitung

In den Kapiteln 2 und 3 wurden analytische Verfahren vorgestellt, mit denen sich die Kop-
pelmatrizen und deren zugehorigen elektrischen Ersatzschaltbilder zur Beschreibung der
elektromagnetischen Verkopplung zwischen Gehdusemoden und Mikrostreifenstrukturen in
Metallgehdusen mit einfachen Formen ermitteln lassen. Die Bestimmung der Koppelmatri-
zen und Koppelnetzwerke fiir komplexe Gehduseformen erfordert jedoch den Einsatz eines
Vollwellensimulators. Zur breitbandigen Analyse komplexer Strukturen eignen sich Zeitbe-
reichsverfahren, wie die TLM- oder die FDTD-Methode. Bei diesen Verfahren erfolgt die
Bestimmung der frequenzabhingigen Feldkomponenten wihrend der Simulation durch eine
Fouriertransformation der zeitabhingigen Feldkomponenten.

Im folgenden Abschnitt 4.2 werden die wichtigsten Grundlagen der TLM-Methode zusam-
mengefasst. Dabei wird schwerpunktméfig auf die Algorithmen zur Anregung der Feldkom-
ponenten eingegangen. Anschliefend wird im Abschnitt 4.3 die Anregung elektrischer und
magnetischer Einheitsstromdichteelemente vorgestellt, die nach Kapitel 2 und 3 zur Be-
stimmung der Koppelmatrizen und den zugehérigen Ersatzschaltbildern erforderlich sind.
Ausgehend vom Literaturansatz |33|, der die Anregung eines elektrischen Stromes in den
Randflichen benachbarter TLM-Zellen erlaubt, wird unter Verwendung des Dualitatsprin-
zips ein Verfahren zur Anregung einer elektrischen Spannung in den Randflichen benach-
barter TLM-Zellen hergeleitet [34]. Mit dieser Spannung 14t sich die Anregung eines mag-
netischen Einheitsstromdichteelements im TLM-Algorithmus realisieren.

Die den Zeitbereichsverfahren bei der Analyse von Strukturen mit hohem Q-Faktor anhaf-
tenden Probleme, wie lange Simulationszeiten, lassen sich mit Methoden der statistischen
Nachrichtentechnik umgehen. In Kapitel 5 wird ndher auf diese Methoden eingegangen.

Eine anschauliche und ausfiihrliche Beschreibung der TLM-Methode findet man in der
Literatur [35] bis [40].

4.2 Der TLM-Algorithmus

Die TLM-Methode ist ein zeit- und raumdiskretes Verfahren zur Analyse beliebig komple-
xer dreidimensionaler Strukturen. Der zu analysierende Simulationsraum wird mit einem
Netzwerk aus senkrecht aufeinander stehenden TEM-Leitungen ausgefiillt, auf denen sich
Spannungsimpulse nach den Gesetzméafigkeiten der Leitungstheorie ausbreiten.
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4 Die TLM-Methode

Den Ort, in dem sich die Leitungen kreuzen, bezeichnet man als Knoten- bzw. Streu-
zentrum. Der unmittelbare Raumbereich um ein Knotenzentrum herum bildet das Dis-
kretisierungselement dieser Methode, die TLM-Zelle (vergleichbar mit der YEE-Zelle im
FDTD-Gitter).

Bild 4.1 zeigt als Beispiel fiir eine kubische TLM-Zelle die Basisstruktur des symmetrisch
kondensierten Knotens (SCN, symmetrical condensed node) [37|, der in der Praxis breite
Anwendung findet und in dieser Arbeit verwendet wird. In Bezug auf die Randflichen stellt
der SCN ein 12-Tor dar.

Die TLM-Methode kann als diskrete Umsetzung des Huygenschen Prinzips zur Wellenaus-
breitung betrachtet werden. Nach Huygens Vorstellung sind die Punkte einer Wellenfront
Quellenpunkte von Elementarwellen, deren Superposition die resultierenden sich ausbrei-
tenden Wellenfronten bilden. In der TLM-Methode reprisentieren die Knotenzentren des
Leitungsnetzwerks die Quellenpunkte dieser Elementarwellen.

Wie aus der Leitungstheorie bekannt, breiten sich auf den Leitungen des TLM-Leitungs-
netzwerks zwei Arten von Spannungsimpulsen aus, die sich in ihrer Ausbreitungsrichtung
unterscheiden. Spannungsimpulse, die auf die Knotenzentren zulaufen, bezeichnet man als
hinlaufende Spannungsimpulse u' und werden mit dem hochgestellten Index i (incident)
gekennzeichnet. Die von den Knotenzentren ablaufenden Spannungsimpulse bezeichnet man
als reflektierte Spannungsimpulse v und werden mit dem hochgestellten Index r (reflected)
gekennzeichnet.

\{
<
ol
=}
<

| B
.
| - P |
‘ i — : — A
| T 7 T —— z
| ! .
I I I //

< >
- >

Ay

Bild 4.1: Geometrie des symmetrisch kondensierten Knotens, bestehend aus 12 Leitungs-
paaren (Verbindungsleitungen).
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4 Die TLM-Methode

Zur Unterscheidung der hin- und riicklaufenden Spannungsimpulse auf den verschiedenen
Verbindungsleitungen einer TLM-Zelle werden drei weitere Indizes eingefiihrt [38]. So be-
findet sich die Spannung w;,; mit ¢,j € {z,y, 2} und i # j auf der Leitung der negativen
Knotenseite (Index n fiir negativ), die in i-Richtung orientiert und in j-Richtung polari-
siert ist, wenn das Koordinatensystem im Zentrum des TLM-Knotens angenommen wird.
Entsprechend findet man die Spannung u;,; auf der Leitung der positiven Knotenseite, die
in -Richtung orientiert und in j-Richtung polarisiert ist.

Der SCN nach Bild 4.1 eignet sich ausschlieflich fiir die Beschreibung der Wellenausbreitung
in homogenen isotropen Materialien. Sind inhomogene oder anisotrope Materialverteilun-
gen zu beriicksichtigen, lassen sich diese durch zusétzliche Stichleitungen, die im Knoten-
zentrum angebracht werden, beschreiben [38], [39].

Eine am Leitungsende offene und eine mit dem Wellenwiderstand (charakteristische Im-
pedanz) der Leitung abgeschlossene Stichleitung, die in Form einer Parallelschaltung im
Kontenzentrum angebracht werden, beschreiben die Wechselwirkung mit dem elektrischen
Feld. Die offene Stichleitung dient zur Modellierung dielektrischer Materialen, mit der an-
gepassten Leitung werden elektrische Verluste beriicksichtigt.

Nach dem Dualitétsprinzip erfolgt die Modellierung magnetischer Materialien, die durch die
Permeabilitatszahl p, beschrieben werden, durch Anbringen einer am Leitungsende kurzge-
schlossenen Stichleitung im Kontenzentrum in Form einer Reihenschaltung. Mit einer weite-
ren Serienstichleitung, die am Leitungsende mit ihrem Wellenwiderstand abgeschlossen ist,
lassen sich magnetische Verluste beriicksichtigen, die z.B. zur Modellierung absorbierender
Randbedingungen (ABC, absorbing boundary conditions) Verwendung finden.

Die Spannungen auf den Stichleitungen werden durch zwei Indizes gekennzeichnet. Die
Spannungen u,; und ue; der offenen und angepassten Stichleitung korrespondieren mit der
elektrischen Feldkomponente F; mit i € {x,y, z}. Entsprechend stehen die Spannungen
der kurzgeschlossenen und der angepassten Serienstichleitung us; und uy,; in Beziehung mit
der magnetischen Feldkomponente H; mit i € {z,y, z}. Damit stehen zur Modellierung
elektrischer und magnetischer Materialien 6 zusdtzliche Stichleitungen zur Verfiigung.

Die Art und Weise, wie die Verbindungs- und Stichleitungen im Knotenzentrum verbun-
den sind, ist unbestimmt. Vielmehr erfolgt die Bestimmung der dquivalenten Gesamtspan-
nung

Jpi
Yini + Yipi + Yini + Yjpi + Yoi + Gei

und des dquivalenten Gesamtstromes

) YiniUn; + Yipillp T YiniWin; + Yipityy; + Yoittg, (4.1)

U; =

i=9 uijpk - uijnk: + uiknj - U’}spj - U’él (42)
' Zjnk + ijk + anj + kaj + Zsi + Rmi

im Knotenzentrum unter Verwendung des Ladungserhaltungsgesetzes und der Erhaltung
des verketteten Flusses [39], wobei (i, 4, k) € {(z,y, 2), (v, z,2), (z,x,y) } ist.

In den Gleichungen (4.1) und (4.2) sind Yinj, Yip; bzw. Zinj, Zip; mit i,j € {z,y, z} die
charakteristischen Admittanzen bzw. Impedanzen der zugehorigen Verbindungsleitungen
und Y,; bzw. Zg; mit i € {x,y, z} die charakteristischen Admittanzen bzw. Impedanzen der

92



4 Die TLM-Methode

Stichleitungen. Die angepassten Parallelstichleitungen lassen sich durch einen Leitwert Gy
und die angepassten Serienstichleitungen durch einen Widerstand R, beschreiben

Ai Aj
Ak
Ai Ay
Ak 7
mit i, j, k € {x,y, z}. In Gleichung (4.3) und (4.4) ist e, und oy, die elektrische Leitfihig-
keit zur Modellierung elektrischer und magnetischer Verluste. Der Index £ korrespondiert

mit den entsprechenden Feldkomponenten. Die dquivalente Gesamtspannung u; und der
dquivalente Gesamtstrom i; sind iiber die Beziehungen

Gek = Oek (43)

Rmk; = Omk (44)

Uy

E = = 4.
1 AZ, ( 5)
/l‘
HZ' — —Z, 4

mit den Feldkomponenten verkniipft.

Die Gleichungen (4.1) und (4.2) lassen sich weiter vereinfachen, wenn die charakteristi-
schen Impedanzen der Verbindungsleitungen des SCN gleich dem Freiraumwellenwider-
stand Zyn; = Zip; = Zy = 120 w2 gesetzt werden (sog. balancierter Knoten)

i i i i i
Upng T Uppi T Wing + Ujpi T Yoilly

4 + Yoi + Gei ( )
i = 9 u}pk - u}nk + u}cnj - u}cpj - ulsz (48)
' 4+ 25 + Tmi '

Dabei sind die Admittanzen y,; = Y,;Zy der offenen Stichleitungen, die Impedanzen zg;; =
Zsi/Zo der kurzgeschlossenen Stichleitungen, die Leitwerte g.; = G.;Zy und Widersténde
Tmi = Rmi/Zo der angepaften Stichleitungen auf den Freiraumwellenwiderstand Z; nor-
miert.

Die raumliche Diskretisierung wird durch die Geometrie der TLM-Zelle bestimmt (siehe
Bild 4.1). Die zeitliche Diskretisierung wird durch das Stabilitatskriterium

€rk Ai Aj
Atm Epr 4.9
o 2 C(]Ak ( )
Atym Pk 2 2 4.10
o 2 C(]Ak ( )

mit i, j, k € {x,y, 2z} und ¢y der Lichtgeschwindigkeit im Vakuum vorgegeben. In Gleichung
(4.9) korrespondiert der Index k mit der zugehorigen k-Komponente des elektrischen und
in der Gleichung (4.10) mit der des magnetischen Feldes. Damit der Algorithmus stabil
lauft, ist aus Gleichung (4.9) und (4.10) der kleinste Zeitschritt zu wéhlen.

Innerhalb eines TLM-Zyklus werden die Spannungsimpulse, die auf die Knotenzentren zu-
laufen in drei Raumrichtungen gestreut und damit in die reflektierten Spannungsimpulse
iiberfiihrt, die im néchsten Zeitschritt als Anregung der benachbarten TLM-Zellen zur
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4 Die TLM-Methode

Verfiigung stehen. Die Abbildungsvorschrift, bei der die hinlaufenden in die reflektierten
Spannungsimpulse iiberfiihrt werden, 14t sich durch die Beziehungen

ugnj = U + Z.chinj - uipj + hij,

Uipj wj — ik Zipj — Uin; + hij, (4.11)
mit (4,7, k) € {(z,v,2), (y, 2z, x), (2, 2,y)} und

ugnj = Uuj — ikZinj - uiipj + hij,

u;pj = uj+ i Lipj — Ui‘nj + hij, (4.12)

mit (i,7,k) € {(z,2,v9), (y,z, 2),(2,y,2)} angeben [39]. Dabei ist der Faktor h;; in Glei-
chung (4.11) und (4.12) iiber die Beziehung

Zinj — Zipj

hiy =
T Zinj + Zig

i i
(uinj — Uip;j

(4.13)

)

definiert. Fiir die reflektierten Spannungsimpulse der Stichleitungen lassen sich die Bezie-
hungen

r i

Ug; = U — Ug,
uzi = Uy,
Ui = % B, (4.14)

mit ¢ € {x,y, 2} angeben.

Weitere wichtige Routinen, die innerhalb eines TLM-Zeitschritts durchzufiihren sind, ist
das Anregen und Auslesen von Feldkomponenten. Hierbei ist zwischen der Zentralabbildung
und der Randflichenabbildung zu unterscheiden. Bei der Zentralabbildung [37] werden die
Feldkomponenten in den Knotenzentren durch die hinlaufenden Spannungsimpulse auf den
Verbindungsleitungen

uiynx = % (Az By + Az ZyH,),
e = 5 (Ar B~ Ay ZyHy).
Uy = % (AyE, — Az Zy H,),
uizny = % (Ay Ey + Az Zy Hy) ,
uiynz = % (AzE, — Az Zy Hy)
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4 Die TLM-Methode

Uy = % (Az E, + Ay Zy Hy),
w, = % (Az E, + Ax Zy Hy) ,
uizpy = % (Ay Ey, — Az Zy Hy) ,
U = % (Az Ex + Ay Zy Hy),
ui(pz = % (AzE, —AyZy,Hy),
Uy = % (Ay Ey + Az Zy H,),
Uy = % (Ax By — Az Zy H,), (4.15)

und den hinlaufenden Spannungsimpulsen auf den Stichleitungen

. 1
U:)X = 5 (ASE EX) y
i 1
Uy = 5 (Ay E}’) ’
. 1
u, = = (AzE,),
2
. 1
Ulsx = —5 (A.T ZSX HX) s
i 1
Ugy = _5 (Ay ZSy HY) ’
. 1
iy = 5 (827 H,), (4.16)

angeregt. Soll z.B. die Feldkomponente F, generiert werden, sind die Spannungsimpulse
Upps gy Ubpgs Uy, der Gleichung (4.15) und wul,, ul, der Gleichung (4.16) im Knoten-

zentrum anzuregen. Da kein magnetisches Feld angeregt werden sollte, werden die magne-
tischen Feldkomponenten in diesen Gleichungen zu Null gesetzt.

Das Auslesen der Feldkomponenten erfolgt bei der Zentralabbildung im Knotenzentrum
iiber die Beziehungen

i i i i
9 uznx + Usz + uynx + uypx + Yox uox

EX x? yJ Z = )
( ) 4 + yOX + gex
Uiy + Uspy + Upmy + Uppy + Yoy Uy
Ey (x7 y? Z) = 2 : = - = yoy Oy?
4+ Yoy T Jey
Uy Wy + Usyy + Uspy + You U,

EZ — 2 ynz ypz
<x’y’z> 4+ yOZ _'_gez
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4 Die TLM-Methode

i i

U — + ) —)
. ypz ynz zny zpy sx
Hy(z,y,2) = 2 ,
4 + ZSX + me
woo—ul ol —d gl
H o 2 ZpX Znx XNZ Xpz Sy
(l‘ Y, ) — 4 ?
+ Zsy + T'my
A ) S R 7, Sy ) S— )
Xpy xXny ynx ypx Sz
Hy(z,y,2) = 2 . (4.17)
4+ 25 + Tmg

Bei der Randflichenabbildung [39] werden die Feldkomponenten in den Randflichen zwi-
schen zwei benachbarten TLM-Zellen angeregt und ausgelesen. Im Gegensatz zur Zen-
tralabbildung ist die Randflichenabbildung bijektiv, d.h. die Feldkomponenten lassen sich
eindeutig aus den zugehdrigen Spannungsimpulsen ableiten und umgekehrt.

Zur Beschreibung der Anregung oder der Ausgabe einer Feldkomponente innerhalb einer
Randfldche in einer der drei Raumrichtungen wird im folgenden eine TLM-Zelle mit dem
Zentrum im Raumpunkt (x,y, z) und deren direkten Nachbarzellen, deren Koordinaten sich
um ein Inkrement in der jeweiligen Raumrichtung unterscheiden, betrachtet.

Beziiglich der x-Richtung sind zur Anregung der Feldkomponenten auf den zugehorigen
Verbindungsleitungen in der Randfliche zwischen den TLM-Zellen in den Raumpunkten
(x —1,y,2) und (z,y, z) die Spannungsimpulse

A A
(AyEy(x - Txvya Z) + Az ZO Hz(x - Txayvz)) )

ufmy(x,y,z) =
. Ax
Ugpy (T — 1,y,2) = Ay Ey(z — 7,3/,2) — Az Zy H,(x —

u;pz(:c - 1l,y,2) = 5

N = N = N = N

9).
<AzEZ<x—ﬁ,y,z)+Ayony< Lz ))
)

w (T, y,2) = <Az E,(x — %,y, 2)— Ay Zy Hy(z — %,y, z) |, (4.18)
festzulegen. Entsprechend sind die Spannungsimpulse
Uy (T +1,y,2) = % (AyEy(er%,y, 2)+ Az Zy H, ,y, )
Uy (7,7, 2) = % (Ay Ey(x + %,y, z)—AzZyH, ,y, )
Uy, (T,y,2) = % (AzEz(:c—l—%,y, 2)+ Ay Zo Hy(x ,y, )
e 102) = 5 (8eEo+ 5 - By Za (ot %,y, 9). @

in der Randfliche zwischen den TLM-Zellen der Raumpunkte (z,y,z) und (x + 1,vy, 2)
anzuregen. Analoge Beziehungen gelten fiir die Anregung der Feldkomponenten innerhalb
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4 Die TLM-Methode

der Randfliche zwischen den TLM-Zellen in den Raumpunkten (z,y — 1,2) und (z,y, 2)
auf den Verbindungsleitungen in y-Richtung

1 A
u;px(x, y—1,2) = 3 (Ax E(z,y — 23/ 2) 4+ Az Zy H, )
uynx(ﬂf,y,2’> = 5 (A.’L‘EX(I‘,ZJ— 7 ) AZZOPI — 7 )
1 A
U;nz(ﬂf,y,2’> = 5 (AZEz<x,y_7y,Z)+ASEZQH T y—— )
Uy (T,y —1,2) = 3 Az E,(x,y — 7,2’) Ax Zy Hy(x,y — 7,,2) ., (4.20)

und fiir die Spannungsimpulse auf den Verbindungsleitungen innerhalb der Randfliche
zwischen den TLM-Zellen der Raumpunkte (z,y, 2) und (z,y + 1, 2)

A
U;px(l‘,y,Z) = A$’EX(,I‘ Y+ 7y Z) ‘I’AZZQ ZL‘ y+— Z

v Ay
uynx($7y+17z) = A$Ex(x,y+7,2) AZZO ,I‘ y+— Z

U;nz(:[,y+1,z) = 9

N — N —= N~ N -

S~ N/ N -7 N -7 N

A
Az Ey(x,y+ —, 2

Qy, )= Az Zo Ha(z,y + 22

Uyps (%59, 2) =

AZEZ(nyr%z)JrAxZO :Ey+—z)
) (4.21)

Zur Anregung der Feldkomponenten auf den Verbindungsleitungen in z-Richtung sind die
Spannungsimpulse

Upnx (2,9, 2) - = % (AwEx Y, ) + Ay Zo Hy(x,y %,z)),

ez = 1) = 5 (80Boyz= 5 - Bz ay - 55.9),

Uy, (T,Y,2) = % (AyE (x,y,2 AQZ) + Az Zy Hy(z,y — %,z)) ,
u;ny(x,y, z—1) = % (Ax Ey(z,y,z — %) — Ax Zo Hy(z,y — %,z)) , (4.22)

in der Randfliche zwischen den TLM-Zellen in den Raumpunkten (z,y,z—1) und (z,y, 2)
zu injizieren. Entsprechendes gilt fiir die Spannungsimpulse in der Randfliche zwischen den
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TLM-Zellen in den Raumpunkten (z,y, z) und (z,y,z + 1)

Az
u;nx(x7y72+1) = (A$EX(I‘,y,Z+7)+AyZO :L‘ y+

u;px<x7 Y, Z) =

Uy (4,9, 2) =

A
(AazEX(az,y,z—l—Tz)—AyZoH x y+— z)

A
(AyEy(a:,y,z—l—Tz)jLAa:ZoH x y+

N = N N~ N

A
u;ny(a:,y,z—l— 1) = (A:UEy(a:,y,z—l— 72) — Ax Zy Hy(z, y+ 5 )) . (4.23)

Soll z.B. in der Randfliche zwischen zwei TLM-Zellen, die mit ihren Knotenzentren in
den Raumpunkten (z,y,z) und (x,y, z + 1) liegen, die Feldkomponente E, angeregt wer-
den (siehe Bild 4.3), ist in der Verbindungsleitung der Zelle mit den Koordinaten (z,y, 2)
der Spannungsimpuls u;py(a:, y, z) auf der positiven Knotenseite und in die Verbindungs-
leitung der Zelle mit den Koordinaten (z,y, 2 + 1) der Spannungsimpuls u, (z,y,2 — 1)
der Gleichung (4.22) auf der negativen Knotenseite zu injizieren. Da keine magnetische
Feldkomponente angeregt werden sollte, werden diese zu Null gesetzt.

Fiir die Ausleseroutine formt man die Gleichungen (4.18) bis (4.23) nach den Feldkompo-
nenten um. Somit ergeben sich fiir die Feldkomponenten in der Randfléche auf der negativen
Knotenseite der TLM-Zelle im Raumpunkt (z,y, 2) fiir die x-Richtung die Beziehungen

Ey(x — %,% 2) = Useny () +Au;py( 1)’
E,(x — %,% 2 = Usen, (T) +Aui(p2(x — 1),

Hy(x — %7%2) _ _Ufmz(x) ;;;ZI;Z(x— 1)

Hale - %w, z) = ey (7) ;Z“;;z(x - 1)’ o)

und in der Randfliche auf der positiven Knotenseite

Ey(x + %,%2) I )+Au;ny(x+ 1)’
Ez(x+%,y,z) _ U )+A“;mz($+1)’

Hy(z+ %y ) = Usep,, () ;:;ZI;Z(.T + 1)’

Blot %vg,z) _ () ;:izr;z(:w 2 .

Analoge Beziehungen lassen sich in y-Richtung fiir die Feldkomponenten auf der negativen
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4 Die TLM-Methode
Knotenseite der TLM-Zelle im Raumpunkt (z,y, 2)
Ay Ui (Y) + Ui (y — 1)
E, _ _ Yynx ypx
(x7 y 2 Y Z) Al‘ 7
Ay Ui () + U (y — 1)
B . _ ynz ypz
Z ('Z‘7 y 2 Y Z) AZ 7
Ay Uyna (Y) = Uyp, (Y — 1)
H . ynz ypz
X<x7 y 2 J z) AI‘ ZO )
Ay Uy (Y) — Ui (y — 1)
Hz,y— 22 5) = —_ymx Y 4.2
@y - 522 T (4.26)
und auf der positiven Knotenseite
Ay U () + Ui (y + 1)
EX — ypx ynx
('CC’ y + 2 Y z) Ax )
Ay Wy (Y) + W (y + 1)
EZ — ypz ynz
(z,y+ =7, 2) X :
Ay Uy (Y) — Uiy (y + 1)
HX — _ ypZ ynZ
Ay Uy (Y) — Uy (Y + 1)
g _ Lyl Uy 4.27
(l‘7 y + 2 Y Z) AZ ZO Y ( )

herleiten. Entsprechende Beziehungen ergeben

sich fiir die Feldkomponenten in der Rand-

flache auf der negativen Knotenseite in z-Richtung

By(z,y, 2 — %) o um(?) +Auipx<z =i
By(z,y, 2 — %) o umy(?) +§;py(z =)
Hy(z,y, 2 — %) _ _u;ny(z) ;;ZZPZ(Z — 1)’
und fiir die positive Knotenseite in z-Richtung
E(z,y,z+ %) _ o u(?) +§inx(2 + 1),
Ey(z,y,z + %) = Uppy (2) +A“§ny(z + 1)’
Hy(ry. 2+ 5) Uapy (2) gf;élj(Z 1)
Hy(z,y,z + %> _ up(2) ;:?;(z—l— 1) a0

Bild 4.2 zeigt das Flussdiagramm einer typischen TLM-Simulation, sowie die prinzipielle
Durchfithrung der verschiedenen Routinen innerhalb eines TLM-Zeitschrittes Aty (TLM-
Zyklus) am Beispiel zweier benachbarter TLM-Zellen.
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Eingabedatei lesen

Initialisierung der TLM—Zellen

Minimalen Zeitschritt bestimmen

Anregung

-
-

[
—

Beobachtungsgrofien auslesen

TLM-Zyklus
At

—
—

tlm

Streuprozef3

=
D
LT B el

e ] T e ]

-
—
-
—

Rand- und Grenzschichtbedingungen

| |
| |

Austausch

LR e
MLt it L

|
|

Signalverarbeitung

Bild 4.2: Flussdiagramm zur Beschreibung der verschiedenen Routinen innerhalb eines
TLM-Zeitschritts.

Im Rahmen dieser Arbeit wurde zur Umsetzung der in den nachfolgenden Abschnitten
vorgestellten Verfahren ein TLM-Simulator programmiert. Derzeitig sind mit diesem Pro-
gramm nur dquidistante Diskretisierungen der Schrittweite Az = Ay = Az = Aly, mog-
lich. Ergidnzende Informationen zur Implementierung der verschiedenen Routinen findet
man in der Literatur [39] und [40].

4.3 Raumliche Anregung von Stromdichteelementen

Zur numerischen Bestimmung der Greenschen Funktionen ist die Art und Weise, wie elek-
trische und magnetische Stromdichteelemente im Vollwellensimulator angeregt werden, von
grundlegender Bedeutung.
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4 Die TLM-Methode

Die mathematische Bestimmung der Greenschen Funktionen erfolgt durch die Anregung
eines elektrischen Einheitsstromdichteelements der Amplitude ¢, dl oder eines magneti-
schen Einheitsstromdichteelements der Amplitude u, dl in einem Raumpunkt P, (24, vy, 24)-
Wihrend in der mathematischen Formulierung infinitesimaler Dipolmomente die rdumliche
Konzentration der Quellen in einem Punkt durch die Delta-Distribution beschrieben wird,
kann diese Art der Anregung im TLM-Vollwellensimulator nur durch eine Quellenanregung
in Form einer Stromquelle ¢, oder Spannungsquelle v, im Mittelpunkt oder in der Randflé-
che einer TLM-Zelle realisiert werden. Die infinitesimale Lange dl, der Dipolmomente wird
durch den rdumlichen Diskretisierungsschritt Aly,, der TLM-Methode approximiert.

Mit Hilfe der Randflichenabbildung soll in den folgenden Abschnitten die Implementierung
einer Stromquelle und einer Spannungsquelle innerhalb einer Randfliche zur Approxima-
tion eines elektrischen und magnetischen Einheitsstromdichteelements vorgestellt werden.
Dazu sei als Beispiel die in Bild 4.3 dargestellte Randfliche in z-Richtung betrachtet, in
der die in x- und y-Richtung polarisierten Verbindungsleitungen zu sehen sind. Auf die-
sen Verbindungsleitungen laufen die reflektierten Spannungsimpulse auf die Randflache zu
(Bewegungsrichtung durch griine Pfeile gekennzeichnet), wihrend die hinlaufenden Span-
nungsimpulse, die am Ende des gegenwértigen TLM-Zeitschrittes erzeugt werden, von der
Randflache ablaufen (Bewegungsrichtung durch blaue Pfeile gekennzeichnet).

,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,

] ~

wl |\ Sl L]
. e A i~8 ulyy (z+1)
—————————————— O R R
N
4:# 777777 ”iny(Z)
/ S B |

z v

L7

yoo T 5 O 1 S e

Bild 4.3: Zu- und ablaufende Spannungsimpulse in einer Randfliche zwischen zwei benach-
barten TLM-Zellen.
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4 Die TLM-Methode

4.3.1 Elektrische Stromquelle

Die theoretischen Grundlagen fiir das Einprégen eines elektrischen Stromes in die Rand-
flichen von TLM-Zellen basieren auf [33]. Mittels der Leitungstheorie 1%t sich fiir die
reflektierten Spannungsimpulse, die auf die Randfliche zulaufen, das elektrische Leitungs-
ersatzschaltbild nach Bild 4.4 angeben. Das Einprégen des Stromes i, in diese Randfliche
wird durch eine ideale Stromquelle beschrieben.

2 ugny (z+1)

()
N

[

O

2 ugpy (z)

Bild 4.4: Elektrisches Leitungsersatzschaltbild fiir die Anregung eines Stromes in der Rand-
flache.

Da der TLM-Algorithmus ausschlieflich mit Spannungsimpulsen arbeitet, sind aus dem
Ersatzschaltbild nach Bild 4.4 die auf die Randfliche zulaufenden Spannungsimpulse zu
ermitteln, die im darauf folgenden Zeitschritt in die Randfliche zu injizieren sind. Die
Gesamtspannnung v in der Randfliche der benachbarten TLM-Zellen ergibt sich nach der
Leitungstheorie zu

Zy .

- (4.30)
Zwischen der Gesamtspannung v und den hinlaufenden sowie reflektierten Spannungsim-
pulsen in der Randfliche gilt der Zusammenhang (siehe Bild 4.3)

u = u_(2) + Uy (2), (4.31)

zpy

u = uizny(z + 1) + Upyy (2 +1). (4.32)

Aus den Gleichungen (4.30) bis (4.32) ergeben sich die auf die Randfliche zulaufenden
Spannungsimpulse

U= Uy (2) iy (4 1) +

i T T ZO .
uzpy<z) = u- uzpy<z) = uzny(z + 1) + 7 lq; (433)
) Z
Uy (2 +1) = u—ug, (2 +1) = uy, (2) + 70 ig- (4.34)
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4 Die TLM-Methode

Den Gleichungen (4.33) und (4.34) ist zu entnehmen, dass zur Einprigung eines Stromes i,
in die Randfliche die Addition von Spannungsimpulsen der Grofe 0,5 Zj i, zu den bereits
auf den Leitungen vorhandenen Spannungsimpulsen erforderlich ist.

Fiir die anderen Raumrichtungen laft sich in analoger Weise die Einprigung eines elektri-
schen Stromes fiir die verschiedenen Verbindungsleitungen in den Randflichen ermitteln.

4.3.2 Elektrische Spannungsquelle

Das Leitungsersatzschaltbild zur Beschreibung der Anregung eines magnetischen Einheits-
stromdichteelements in der Randfliche wird durch Anwenden des Dualitdtsprinzips auf
die Struktur nach Bild 4.4 gewonnen. Nach Bild 4.5 geht die parallel geschaltete ideale
Stromquelle in eine in Reihe geschaltete ideale Spannungsquelle iiber.

2 u;ny (z+1)
O
Z+I ZO
)
Z
y u i
X
Z Z()

O

T
2l (2)

Bild 4.5: Elektrisches Leitungsersatzschaltbild fiir die Anregung einer Spannung in der
Randfliche.

Zunichst ist zu klaren, welche Komponente des magnetischen Einheitsstromdichteelements
mit der Spannungsquelle nach Bild 4.5 angeregt wird. Dazu sei die Grenzschichtbedin-

gung
—MS =€, X (E2 — El) (435)

betrachtet. Mit der Abbildungsvorschrift in Gleichung (4.5) ergibt sich aus Gleichung (4.35)
fiir die y-Komponente der elektrischen Feldstirke in der Randschicht nach Bild 4.3

U2 U

_MS =€, X <A—y — A—y) €y. (436)
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4 Die TLM-Methode

Aus Gleichung (4.36) erhdlt man die Beziehung
MSX Ay = U2 — Uy, (437)

die als Maschengleichung interpretierbar ist. Fiir den in Bild 4.5 angedeuteten Maschen-
umlauf L ergibt sich

Ug = Uy — Uj. (4.38)
Der Vergleich der Gleichungen (4.37) und (4.38) liefert den Zusammenhang zwischen der
Komponente der magnetischen Flichenstromdichte Mg, und der anregenden Spannungs-
quelle u, im Leitungsersatzschaltbild

ug = Msy Ay. (4.39)

Nach Gleichung (4.39) wird durch die Spannungsquelle v, in Bild 4.5 ein magnetisches
Einheitsstromdichteelement mit der Polarisation in x-Richtung in der Randfliche angeregt.
Hierzu sind die auf die Randfliche zulaufenden Spannungsimpulse zu ermitteln, die zum
néichsten Zeitschritt in die Randfliche zu injizieren sind. Dazu wird der Gesamtstrom ¢ in
Bild 4.5 aus einem Maschenumlauf

u;py(z) - u;ny(z + 1) Uqg

‘= 70 27,

(4.40)

ermittelt.

ulzny (z+1)
Z

by (z4]) =

N

z ‘ z+1

y

Bild 4.6: Zu- und ablaufende Stromimpulse und zugehoérige Spannungsimpulse in der Rand-
flache.

Beziiglich des Leitungsersatzschaltbildes Bild 4.6 lift sich nach den Gesetzméfigkeiten der
Leitungstheorie der Gesamtstrom in der Randfliche bestimmen

. ; gy (2) Ugpy (2)
t = Zzpy<z> +Zzpy<z> - TO - TO, (441)
: ur (24 1) ul, (z+1)
i o= i (z+1)+i (z4+1) =22 + = : 4.42
S 1) iy (1) - - (4.42)

Mit den Gleichungen (4.41) und (4.42) ergeben sich aus der Gleichung (4.40) die Span-
nungsimpulse, die zur Anregung des magnetischen Einheitsstromdichteelements im néch-
sten TLM-Zeitschritt in die Randfliche zu injizieren sind

i r u
uzpy(z) = U’zny(z + 1) - Eq7 (443)

: u
Uy (2 +1) = gy, (2) + Eq' (4.44)
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4 Die TLM-Methode

Im Gegensatz zur Anregung eines elektrischen Stromes in einer Randfliche, erfolgt ent-
sprechend den Gleichungen (4.43) und (4.44) die Anregung einer elektrischen Spannung
mit entgegengesetztem Vorzeichen.

In analoger Weise wird dieser Ansatz zum Einpriagen der elektrischen Spannung fiir die
anderen Verbindungsleitungen in den verschiedenen Raumrichtungen verwendet.

4.4 Zeitliche Anregung von Stromdichteelementen

Abhé#ngig von der Problemstellung stehen dem Anwender verschiedene Zeitfunktionen zur
Anregung der elektromagnetischen Feldgrofen zur Verfiigung. Die Impulsanregung liefert
die spektrale Verteilung der Beobachtungsgroke (elektromagnetische Feldkomponente) iiber
den gesamten Frequenzbereich.

Bedingt durch die rdaumliche Diskretisierung lafst sich die Wellenausbreitung in einem TLM-
Gitter nur dann hinreichend genau beschreiben, wenn die grofite, im Anregungssignal ent-
haltene Wellenldnge mindestens zehnmal grofier ist, als die kleinste TLM-Zellengeometrie
Alym,. Bei Signalen, die diese Bedingung nicht erfiillen, kann es zu einer Deformation der
Zeitsignale kommen. In diesem Zusammenhang spricht man von einem Dispersionsfehler.
Damit ist die Impulsanregung fiir viele Anwendungen ungeeignet. Mit einer harmonischen
Anregung mittels einer Kosinus- bzw. Sinusfunktion l&ft sich der Dispersionsfehler mi-
nimieren, jedoch besitzt diese Anregungsform den Nachteil, dass zur Untersuchung eines
Teilspektrums viele Anregungen (Simulationen) mit unterschiedlichen Frequenzen erforder-
lich sind.

Eine breite Anwendung in den Zeitbereichsverfahren (FDTD, TLM) findet der Gaufimpuls.
Dieser stellt einen Kompromif zwischen den Vor- und Nachteilen der beiden oben aufge-
fiihrten Signalformen dar. Ein wesentlicher Vorteil des Gaufimpulses ist die analytische
Beschreibung im Zeit- und Frequenzbereich.

Zur Anregung elektrischer Strome und Spannungen z(t) € {i(¢),u(t)} in der Randfliche
einer TLM-Zelle wird in dieser Arbeit ausschlieklich der modulierte und zeitverschobene
Gaufimpuls

_ (—tg)?

x(t) = Agxe” 202 cos(wo(t — to)) (4.45)

mit der zugehorigen Fouriertransformierten

)202

X(jw) = 7\/2#0 (e_( o e ) e Wt (4.46)

verwendet, wobei X (jw) € {L(jw), U(jw)} ist.
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4 Die TLM-Methode

4.5 Anwendungsbeispiel

Fiir die numerische Untersuchung der elektromagnetischen Verkopplung der Gehdusemo-
den mit der Mikrostreifenstruktur wurde im Rahmen dieser Arbeit ein TLM-Simulator
programmiert. Die Eingabe der Struktur erfolgt iiber eine Textdatei.

Am Beispiel der Gehausestruktur nach Bild 3.14 a) wird im folgenden die Anregung des
TMi10-Modes mittels einer elektrischen Stromquelle demonstriert. Der Simulationsraum
(innere Volumen des Resonators) wird in x-Richtung mit 95, in y-Richtung mit 57 und in
z-Richtung mit 50 TLM-Zellen der Kantenldnge Alyy,, = 0, 254 mm Aquidistant diskretisiert.
Das Substrat mit der Permittivitit ¢, = 10,5 wird in der Hohe mit 5 TLM-Zellen aufgelost.
Abgeschlossen ist der Simulationsraum mit idealen elektrischen Wanden, d.h. mit Wanden
idealer elektrischer Leitfahigkeit (0 — o0).

In der Grenzschicht wird an der Stelle P, (48 Alym, 4 Alyy, 5 Alyy,) entsprechend dem Ab-
schnitt 4.3.1 ein Strom angeregt, der in y-Richtung polarisiert ist. Die Zeitabhangigkeit
der Stromquelle wird durch einen Gaufimpuls der Amplitude A; = 1 A, der Varianz
o =2,44-1071% und einer Zeitverzogerung von t, = 4000 At beschrieben. Der GauRim-
puls ist mit einer Frequenz von wy = 27 10 - 10° rad /s moduliert.

In Bild 4.7 ist der zeitliche Verlauf der Stromquelle dargestellt. Der Betrag der zugehérigen
Fouriertransformierten fiir positive Frequenzen ist in Bild 4.8 zu sehen. Die Bandbreite des
Gaubimpulses wird iiber die Varianz eingestellt und wurde in diesem Beispiel so gewihlt,
dass nur der TM;;-Mode angeregt wird. Das Bild 4.9 zeigt den zeitlichen Verlauf der
elektrischen Feldkomponente Ey(¢) im Beobachtungspunkt P, (48 Aljm, 54 Alyim, 5 Aliim)-

0.8

0.6

0.4

0.2 4

i(t)/A
o

-0.4

-0.6

-0.8

-1 L I I 1 1 I
0 1e-09 2e-09 3e-09 4e-09 5e-09 6e09 7e-09

t/s

Bild 4.7: Zeitlicher Verlauf des im Punkt P, (48 Alym, 4 Alym, 5 Alum) angeregten modulier-
ten Gaulimpulses.
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3-56_10 T T T T T T
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Bild 4.8: Betrag der Fouriertransformierten des modulierten Gaufimpulses fiir positive
Kreisfrequenzen.

400 T T T T T T

300 1

200 r 1

100 | 1

E, (t/(V/m)

~100 | -

-200 1

-300 r 1

_400 1 1 1 1 1 1
0 1e-09 2e-09 3e-09 4e-09 5e-09 6e-09 7e-09

t/s

Bild 4.9: Zeitlicher Verlauf der elektrischen Feldkomponente E,(¢) im Beobachtungspunkt
P, (48 Algim, 54 Algm, 5 Algim ).
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Bei der zeitlichen Abhéngigkeit des angeregten Modes handelt es sich um eine kosinusfor-
mige Schwingung. Die Frequenz der Schwingung betriagt fi10 = 11,048 GHz.

In Bild 4.10 ist die fouriertransformierte magnetische Erregung H, (jw) in einer transversa-
len Ebene bei z = 25 Alyy, gezeigt. Zur besseren Darstellung, wurden alle Vektoren auf eine
einheitliche Lange skaliert. Der auf das Maximum normierte Betrag der Feldkomponenten
ist im Hintergrund farblich dargestellt.
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Bild 4.10: Vektorielle Darstellung der magnetischen Erregung H, (jw) des TMj;9-Modes
in einer transversalen Ebene bei 2 = 25 Aljm.
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5.1 Einleitung

In diesem Kapitel wird die Extrahierung der Koppelmatrizen und der zugehorigen Kop-
pelnetzwerke fiir komplexe Gehéduseformen aus den zeitabhingigen Datensitzen des Zeit-
bereichsverfahrens vorgestellt [34], [41]. Setzt man fiir die komplexen Gehausestrukturen
die gleiche Netzwerktopologie wie fiir die Koppelnetzwerke nach Abschnitt 3.2.4 und 3.3.4
voraus, so impliziert dies auch die gleiche simulationstechnische Vorgehensweise zu ihrer
Herleitung. D.h. zur numerischen Bestimmung der Greenschen Funktionen wird in den
Quellpunkten mit einem Einheitsstromdichteelement angeregt und in den Beobachtungs-
punkten die entsprechende Feldgrofe ausgelesen. Zur Umgehung der Fouriertransformation
erfolgt die Herleitung der Koppelmatrizen aus den zeitabhéngigen Beobachtungssignalen.
Hierzu ist fiir die zeitabhingigen Feldkomponenten in den Beobachtungspunkten ein Sig-
nalmodell zu erstellen, aus dem die Koppelparameter extrahiert werden konnen. Dieses
Signalmodell 145t sich aus einer systemtheoretischen Betrachtung zum Eigenverhalten der
Koppelnetzwerke ableiten. Zur Vermeidung langer Simulationszeiten und zur automati-
schen Extrahierung der Gehduseresonanzen erfolgt die Bestimmung der Koppelmatrizen
bzw. Koppelnetzwerke mittels der Prony-Methode unter Verwendung der Singuldrwertzer-
legung. Hierbei wird ein Verfahren hergeleitet, bei der unter Ausnutzung der Reziprozitét
und der Symmetrie der Koppelmatrizen die Matrizenparameter aus einer einzigen Vollwel-
lensimulation ermittelt werden koénnen.

5.2 Eigenverhalten von Resonatoren aus konzentrierten
Bauelementen

Neben der systemtheoretischen Charakterisierung von Strukturen mit hohem Q-Faktor im
Frequenzbereich durch ihre Systemfunktion (z.B. in Form einer Impedanz- oder Admit-
tanzfunktion), lassen sich diese auch im Zeitbereich durch ihr Eigenverhalten beschreiben.
Das Eigenverhalten resonanter Strukturen wird z.B. durch die homogene Losung der sys-
temspezifischen inhomogenen Differentialgleichung beschrieben. Damit die Signale, die das
Eigenverhalten des Systems beschreiben, detektierbar sind, muf die zeitliche Anregung
begrenzt sein. Diese Eigenschaft wird vom Gaufimpuls im Wesentlichen erfiillt.

Zur Erstellung des Signalmodells, aus dem die Koppelparameter der Koppelmatrizen ex-
trahiert werden sollen, seien zunéchst die Koppelnetzwerke in Bild 5.1 betrachtet. Diese
ergeben sich aus den Koppelnetzwerken nach Bild 3.4 und 3.11 fiir eine Geh&useresonanz
und fiir einen Anregungs- und Beobachtungspunkt.
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Bild 5.1: Koppelnetzwerke fiir einen Anregungspunkt und einen Beobachtungspunkt fiir:
a) die elektrische Fliachenstromdichte, b) die magnetische Flachenstromdichte.

Fiir die folgenden Betrachtungen werden die Strukturen als verlustlos angenommen, damit
die ungedampften Eigenschwingungen der Koppelnetzwerke und des Resonators analysiert
werden kénnen. Im Frequenzbereich wird das Koppelimpedanznetzwerk nach Bild 5.1 a)
durch den Koppelimpedanzparameter
1 jw

Epe T T2 — wrznpnq (5.1)
beschrieben, wobei w, die Kreisresonanzfrequenz des LC-Parallelschwingkreises in Bild 5.1
a) ist. Im Zeitbereich 146t sich das Systemverhalten des Koppelimpedanznetzwerks durch
die inhomogene Differentialgleichung

d?u,(t) 2 _ ngny dig(t)

? —+ Wy up(t) = C dt (52)

beschreiben. Mit der Laplacetransformation ergibt sich aus der Differentialgleichung (5.2)
die Beobachtungsgréfte im Bildbereich
’I’Lp ’I’Lq S

—— 1 (s). (5.3)

C P+aw?

U,(s) =

Die zugehorige Fouriertransformierte (s — jw) des Terms

I s
) =Grra
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in Gleichung (5.3) stellt die Eingangsimpedanz des LC-Parallelschwingkreises in Bild 5.1
a) dar

1 Jjw
CCw?—w?
Nimmt man fiir die Anregung i,(t) eine gaukformige Zeitabhingigkeit geméf der Gleichung
(4.45) an, so kann unter Verwendung der Laplacekorrespondenz

Z(jw) = (5-5)

S

£1{ = }:cos(wr t) (5.6)

52 + w?

nach Abklingen der Anregung (stationirer Fall) die analytische Eigenlosung

(1) = L, (jr)| 52 cos(et + 9) (5.7)

gefunden werden. In Gleichung (5.7) ist |, (jw;)| der Betrag der Fouriertransformierten des
anregenden elektrischen Stromes i,(t) bei der Resonanzkreisfrequenz w, (siehe Bild 4.8) und
¢ ein Nullphasenwinkel, der von der zeitlichen Verzégerung des anregenden Gaufimpulses
abhéngt.

In analoger Weise wird das Koppeladmittanznetzwerk in Bild 5.1 b) im Frequenzbereich
durch den Koppeladmittanzparameter
1 Jw
ypq == —zmnpnq (58)

beschrieben. Im Zeitbereich 14ft sich das Systemverhalten dieses Netzwerks durch die Dif-
ferentialgleichung

d?i,(t) _ ngny dug(t)

dt? L dt

charakterisieren. Das Anwenden der Laplacetransformation auf die Differentialgleichung
(5.9) und umformen nach der Beobachtungsgréfe [, (s) liefert die Beziehung

+ w2i,(t) (5.9)

Bplla 2 17 (g). (5.10)

L(s) = L s?4+w? 1

Fiir den Fall einer gaukférmigen Anregung l&ft sich fiir Gleichung (5.10) im Zeitbereich die
analytische Losung der ungeddmpften Eigenschwingung

ip (1) = U (jeor) | 22 cosent + ), (5.11)

angeben. Die Fourietransformierte des Terms in Gleichung (5.10)

Y(s) = 75 (5.12)

5%+ w?

stellt die LC-Eingangsadmittanz des Serienschwingkreises in Bild 5.1 b) dar
1 jw

YO =-gm o

(5.13)
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Der Faktor |U,(jw;)| in Gleichung (5.11) beschreibt den Betrag der Fouriertransformierten
der anregenden elektrischen Spannung u,(t) bei der Resonanzkreisfrequenz w,. Der Null-
phasenwinkel ¢ héngt von der zeitlichen Verzogerung des anregenden Gaufimpulses ab.
Der Vergleich der Gleichungen (5.7) und (5.11) mit den Koppelparametern der Gleichungen
(5.1) und (5.8) zeigt, dass diese auch aus den Eigenschwingungen extrahiert werden konnen,
wobei die Kosinusschwingung mit der Eingangsimpedanz des LC-Parallelschwingkreises
bzw. der Eingangsadmittanz des LC-Serienschwingkreises gem#f der Gleichungen (5.5)
bzw. (5.13) korrespondiert. Die in den Koppelparametern enthaltenen Komponenten des
zugehorigen Koppelnetzwerks, wie die Kapazitit C, die Induktivitit L und die Ubertra-
gerverhiltnisse n, und n,, lassen sich i.a. nicht separat bestimmen.

Die Giiltigkeit der Gleichung (5.7) soll fiir das elektrische Ersatzschaltbild 5.1 a) mit den
Elementen des Parallelschwingkreises C' = 0,563 pF, L = 0, 368 nH und den Ubertragerver-
héltnissen n, = n, = 1 gezeigt werden. Der Schwingkreis wird mit einer Stromquelle i, ()
gaulformiger Zeitabhéngigkeit angeregt. Der um ¢y = 1, 6933 ns zeitverzogerte Gaubkimpuls
besitzt die Amplitude A; = 1 A, die Varianz o = 2,44 -107'° s und wird durch Multiplika-
tion mit einer um ¢, zeitverschobenen Kosinusfunktion entsprechend Gleichung (4.45) mit
der Frequenz f, = 10 GHz moduliert. Verglichen wird die resultierende Eigenschwingung
nach Gleichung (5.7) mit der Losung der inhomogenen Differentialgleichung (5.2), die mit
dem Computeralgebraprogramm MAPLE numerisch ermittelt wurde. In Bild 5.2 sind die
beiden Ergebnisse gegeniibergestellt.

Die Phasenverschiebung ¢ der Spannung w(t) in Gleichung (5.7) wurde dabei zu ¢ = —w; tj
gesetzt. Wie aus Bild 5.2 ersichtlich, sind beide Signale nach Abklingen der Gauffunktion
deckungsgleich.

E—

-100

-200

Bild 5.2: Vergleich der analytischen Losung der Eigenschwingung (rote Kurve) mit der aus
der Differentialgleichung numerisch ermittelten Losung (griine Kurve).
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5.3 Numerische Validierung der analytischen Ansitze

Mit den Ergebnissen des Abschnitts 5.2 lassen sich die in Kapitel 2 und im Anhang A.3
hergeleiteten frequenzabhéngigen Feldkomponenten fiir einen rechteckférmigen Resonator
mit homogener und teilweise homogener Materialfiillung mit Hilfe einer Zeitbereichssimu-
lation validieren. Dies wird im folgenden fiir zwei Beispiele demonstriert. Dazu werden
die analytisch berechneten frequenzabhéngigen Feldkomponenten mittels den in Abschnitt
5.2 vorgestellten Beziehungen in den Zeitbereich transformiert und mit den numerisch be-
stimmten Signalen im eingeschwungenen Zustand verglichen.

a) b)

Hxx(xp,ypazp) Eyy(xp,)’p,Zp)
Pp(xp,yp.2p) E yx(Xp,¥p»2p) Pp(xp.yp.2p) ' Hxy(xp.yp.2zp)

Pq(xq.yq.2q)
—

uqdlxq Pq(xq.yq-2q) 1 iqdlyq

zZ a zZ a

Bild 5.3: Anregung der elektromagnetischen Feldkomponenten: a) mit einem magnetischen
Einheitsstromdichteelement der Amplitude w, dly,, b) mit einem elektrischen
Einheitsstromdichteelement der Amplitude 2, dly,.

Die beiden untersuchten Félle sind in Bild 5.3 skizziert. Die Gehausestruktur wird dquidi-
stant mit der Schrittweite Aly, = 0,254 mm diskretisiert. In x-Richtung wird die Ge-
hdusegeometrie mit 95 Aly, = 24,13 mm, in y-Richtung mit 57 Aly, = 14,478 mm
und in z-Richtung mit 50 Aly, = 12,7 mm aufgelost. Die Anregung erfolgt in der po-
sitiven Randfliche der TLM-Zelle im Raumpunkt P, (48 Alym, 4 Alim, 5 Alym). Der Beob-
achtungspunkt befindet sich in der positiven Randfliche der TLM-Zelle im Raumpunkt
Pp (48 Altlma 54 Altlma 5 Altlm)-

5.3.1 Der luftgefiillte Resonator

Durch Einprégen einer in y-Richtung orientierten elektrischen Spannung wu, mit einer gauf-
formigen Zeitabhingigkeit wird im Quellpunkt P, (x,,v,,2,) das magnetische Einheits-
stromdichteelement der Amplitude u, Alyy, in x-Richtung angeregt (siehe Bild 5.3 a)).
Der Gaulimpuls mit der Amplitude A, = 1 V ist um ¢, = 6000 Atym zeitversetzt und mit
einer um ¢, zeitversetzten Kosinusschwingung der Frequenz f, = 17 GHz moduliert. Die
Standardabweichung des GauRimpulses betriigt o = 5,4652 - 1071 s. Hieraus ergibt sich
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im Frequenzbereich ein Gaufimpuls, der nur Frequenzanteile im Bereich von 16 GHz bis
18 GHz anregt. In diesem Frequenzbereich werden geméf der Beziehung [15]

o= g (2 (24 (1)’ 511

der TEq1;-, TM111- und der TEsy;-Mode angeregt. Aufgrund des Nulldurchgangs des TEqq;-
Modes bei x = 47,5 Alyy, sind im Beobachtungssignal nur der TE;;;- und TM;;;-Mode
mit der gleichen Resonanzfrequenz fi1; = 16,8963 GHz enthalten. Aus den Gleichungen
(A.182) und (A.191) ergibt sich unter Verwendung der Beziehungen (A.159) bis (A.163)
des Anhangs A.3 fiir die magnetische Erregung durch die Uberlagerung des TE;;;- und
TM;11-Modes im Frequenzbereich

8 Jw 2 2\ .
k—k ks ks k k .
T o (K sinlhar) sz, cosClyy) coslhn):

cos(k,2) cos(k,zq) dlxq u,.

Hyl(2,y, 2, jw) =

Mit den in Abschnitt 5.2 vorgestellten Beziehungen erhélt man aus Gleichung (5.15) den
analytischen Ausdruck fiir die zugehorige zeitabhidngige Feldkomponente

8
k? — k2) sin(kyx) sin(ky k kyyq)-
O = K sinlh) sl coshyn) costhm)

cos(k,2) cos(k,z4) Algm |U, (jwin1)| cos(winit + ¢u)-

H)%i1<x7 y’ Z’ t) =

Da es sich bei dem Resonator um eine verteilte Struktur handelt, 14t sich die Phase ¢y
in Gleichung (5.16) nicht ndher spezifizieren. Fiir das nachfolgend vorgestellte Verfahren
spielt sie keine Rolle. Zum Vergleich mit den numerischen Ergebnissen wurde in Gleichung
(5.16) die Dipollénge dl, durch den Diskretisierungsschritt Alym, approximiert.

In analoger Weise 14t sich die elektrische Feldkomponente Eyx(z,y, 2,t) im Beobachtungs-
punkt ermitteln. Aus Gleichung (A.214) ergibt sich mit den Gleichungen (A.159) bis (A.163)
des Anhangs A.3 fiir die elektrische Feldstirke durch Addition des TE;;;- und TM;q;-
Modes

‘ 8 Jw . .
ol S e 1Y ky ky k kyyq)-
E . (2,y, 2, jw) Vo sin(kxx) sin(kyr,) cos(kyy) cos(kyy,) (5.17)

sin(k,2) cos(k,zq) dlxqu,.

Das Anwenden der Beziehungen in Abschnitt 5.2 auf die Gleichung (5.17) liefert die zeit-
abhéingige Komponente des elektrischen Feldes

8

Ell t) = —k,sin(kyx) sin(ky k kyy,)-

B ,2.0) = b sin(her) siney) o) cos(hy ) )
sin(k,2) cos(k,zq) Algm [U,(jwi11)| cos(wint + ¢r),

wobei ¢g ein unbekannter Nullphasenwinkel ist.
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Bild 5.4: Vergleich der analytisch und numerisch ermittelten magnetischen Feldstérke fiir
eine Anregung mit einer magnetischen Stromdichte in einem luftgefiillten Reso-
nator.

Zur numerischen Bestimmung der Feldkomponenten im Beobachtungspunkt mittels der
TLM-Methode wird eine elektrische Spannung mit der oben beschriebenen gaufférmigen
Zeitabhéngigkeit geméf den Gleichungen (4.43) und (4.44) in die Randfliche des Anre-

gungspunktes eingepraigt.

In Bild 5.4 sind am Beispiel der magnetischen Feldkomponente Hyy(t) die analytisch und
numerisch ermittelten Losungen gegeniibergestellt. Abgesehen von den unterschiedlichen
Nullphasenwinkel, die hier nicht niher betrachtet wurden, zeigt sich eine gute Uberein-
stimmung der Amplituden und der Resonanzfrequenz im eingeschwungenen Zustand.

In der Tabelle 5.1 sind die Ergebnisse fiir die Amplituden und die Resonanzfrequenzen der
Kosinusschwingungen quantitativ gegeniibergestellt.

‘ Funktionsparameter ‘ analytisch ‘ numerisch ‘
fi10 16,885 GHz | 16,983 GHz
Hy(z,y, 2, 1) 0,1735 Am~! | 0,1759 Am~!
Ey(z,y,2,t) 16,13 Vm—! | 17,416 Vm™!

Tabelle 5.1: Vergleich der analytisch und numerisch ermittelten Amplitude und Resonanz-
frequenz der Feldkomponenten in einem luftgefiillten Resonator.
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5.3.2 Resonator mit teilweise homogener Materialfiillung

Ausgehend vom Beispiel des luftgefiillten Resonators wird ein planares Substrat der Hohe
h =5 Alyy, und mit der Permittivitat ¢, = 10,5 in den Resonator eingebracht (siehe auch
Bild 3.14). Zur Anregung eines in y-Richtung orientierten elektrischen Dipols i, Alym wird
im Anregungspunkt ein gaukformiger elektrischer Strom eingepriagt. Der Gaukimpuls mit
der Amplitude A; = 1 A und der Varianz ¢ = 2,4441 - 107* s wird mit der Frequenz
fo = 10 GHz moduliert und um t, = 4000 Aty zeitverschoben. Mit diesem Gaufimpuls
wird im Frequenzbereich von 8 GHz bis 12 GHz nur der TM;o-Gehdusemode angeregt.

Die elektrische Feldkomponente E, (,y, z, jw) im Beobachtungspunkt &kt sich fiir den
TMi10-Mode aus den Gleichungen (2.39) und (2.47) herleiten

. 4 k2 .
Egywmo(%’y7 2, jw) = — %%ZTMH(}U sin(kx124) cos(ky1yq)- (5.19)

sin(ky1w) cos(ky1y) dlyq i,

Nach Kapitel 3.2.4 kann die Impedanzfunktion Z™(h) in Gleichung (5.19) durch die
Eingangsimpedanz eines LC-Parallelschwingkreises gemif der Gleichung (5.5) mit der Re-
sonanzfrequenz fi19 = 11,04537 GHz und den Schwingkreiselementen C' = 0,5611 pF und
L = 0,37 nH ersetzt werden

1 jw 4k
TM110 N Y o
Eyy (z,y, 2, jw) —OTMII0 2 _ Wiy ab k2, sin(kx174) cos(ky1yy)-

sin(kx1z) cos(ky1y) dly, i,

(5.20)

Mit den Beziehungen des Abschnitts 5.2 ergibt sich aus der Gleichung (5.20) fiir die zuge-
horige zeitabhéngige elektrische Feldkomponente

2

E;,FyMllO(l’, Y, z,t) = %k; sin(kx1x4) cos(ky1y,) sin(kxx) cos(ky1y)-
cll

Alyq |1, (jwi10)| cos(wiiit + o).

(5.21)

Die im Beobachtungspunkt angeregte magnetische Feldkomponente H, (7,y, z, jw) 1dkt
sich z.B. aus Gleichung (2.4) herleiten

HIM 2,y 2, jw) = —a ™ G YT cot(koai (e — h)) tiy (2, y). (5.22)

Mit einer in y-Richtung orientierten Dipolanregung folgt mit Gleichung (2.31) und (2.36)
aus Gleichung (5.22)

HM(@,y, 2, jw) =1 2™ (W) EE (24, Yq) Alyq iy 5 93
TM11 _ TM11 ( ° )
Y cot(kogin(c = h)) tyy (2, y).

Die Strukturfunktion des magnetischen Feldes kann mit Gleichung (2.22) aus der Struk-
turfunktion des elektrischen Feldes t}}"!(z,y) = —t£)"" (z,y) ermittelt werden.

76



5 Systemtheoretische Betrachtung

Wird die Impedanzfunktion Z'™!'(h) durch den LC-Parallelschwingkreis mit der Ein-
gangsimpedanz nach Gleichung (5.5) ersetzt, so ergibt sich die endgiiltige Form der magne-
tischen Feldkomponente

‘ | Jw Weq
HTMIO0 (0 o i) = — :

tgi\f/ul<'xq7 yq) t%‘;\/ﬂl(x’ y) COt(kOZH(C - h)) Alyq Zq.

Den analytischen Ausdruck der zeitabhéngigen magnetischen Feldkomponente gewinnt man
durch Anwenden der Beziehungen des Abschnitts 5.2 auf die Gleichung (5.24)

1 Wi11€o
H)?;'Mllo(xa y,z,t) = CTMII0 f tr]%ml(l’qa Yq) @/m(ﬂf, y):

cot(kosi1(c — h)) Alym |1, (jwiro)] cos(wiiot + ¢m).

(5.25)

Da der TM;1p-Mode nur bei der Resonanzfrequenz dominant ist, wird fiir alle Terme mit
Ausnahme der Impedanzfunktion des Parallelschwingkreises w = wq19 gesetzt.

‘ Funktionsparameter ‘ analytisch ‘ numerisch ‘
f110 11,045 GHz | 11,083 GHz
Hyy(z,y, 2, 1) 2,258 Am~! | 2,209 Am~!
Eyy(z,y,2,1) 309,32 Vm~! | 302,26 Vm ™!

Tabelle 5.2: Vergleich der analytisch und numerisch ermittelten Amplitude und Resonanz-
frequenz der Feldkomponenten fiir eine Anregung mit einer elektrischen Strom-
dichte in einem Resonator mit teilweise homogener Materialfiillung.

400 —TM H
Analytisch

300
200 L

100

(®)/(V/m)

y

Y _100f

-2001

-300

—400F iy

L L L L L
0 1 2 3 4 5 6
t/s

Bild 5.5: Vergleich der analytisch und numerisch ermittelten elektrischen Feldstérke fiir eine
Anregung mit einer elektrischen Stromdichte in einem Resonator mit teilweise
homogener Materialfiillung.
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Die numerische Bestimmung der beiden Feldkomponenten im Beobachtungspunkt mit Hilfe
der TLM-Methode erfolgt durch Einprigen des gaulférmigen elektrischen Stromes gemaf
den Gleichungen (4.33) und (4.34) in die Randfliche des Anregungspunktes. In Tabelle 5.2
sind die analytisch und numerisch ermittelten Ergebnisse gegeniibergestellt. Eine grafische
Darstellung der Ergebnisse ist am Beispiel der elektrischen Feldstirke Ey,(¢) in Bild 5.5
dargestellt. In Bezug auf die Resonanzfrequenz und den Feldamplituden zeigt sich eine gute
Ubereinstimmung zwischen der analytischen und der numerischen Methode.

5.4 Bestimmung der Koppelmatrizen aus den
zeitabhangigen Datensatzen der TLM-Simulation

Die automatische Generierung elektrischer Ersatzschaltbilder fiir verteilte passive Struk-
turen mit Hilfe von Zeitbereichsverfahren, im speziellen der TLM-Methode, wird in [42]
und [43] vorgestellt. Diese Verfahren eignen sich besonders, wenn die Netzwerktopologie
unbekannt und die Anzahl der Tore der passiven Struktur gering ist. Fiir die in den Ab-
schnitten 3.2.4 und 3.3.4 hergeleiteten Netzwerktopologien der Koppelmatrizen wird im
folgenden Abschnitt gezeigt, wie die Impedanz- bzw. Admittanzparameter der Koppelma-
trizen aus den Zeitsignalen der TLM-Simulationen extrahiert werden. Aufgrund der grofsen
Anzahl von Toren, die sich durch die Segmentierung der Mikrostreifenstrukturen ergeben,
kann die numerische Bestimmung der Koppelparameter sehr zeitaufwendig werden. Unter
Ausnutzung der Symmetrie- und Reziprozitéitseigenschaft der Koppelnetzwerke wird eine
Methode vorgestellt, mit der die Impedanz- bzw. Admittanzparameter auch fiir komplexere
Gehduseformen aus einer einzigen TLM-Simulation ermittelt werden konnen.

Aus Griinden der Ubersichtlichkeit erfolgt die nachfolgende Diskussion fiir einen einzelnen
angeregten Gehdusemode. Werden mehrere Moden angeregt, so erfolgt die automatische
Extrahierung der Koppelmatrizen aus den Zeitsignalen einer TLM-Simulation mittels der
Prony-Methode unter Verwendung der Singuldrwertzerlegung, die im néchsten Abschnitt
vorgestellt werden.

Die Giiltigkeit des numerischen Verfahrens zur Bestimmung der Koppelmatrizen wird an
einigen Beispielen demonstriert.

5.4.1 Impedanzmatrix

Zunichst soll die grundlegende Idee zur Ableitung der Koppelmatrizen aus einer Zeitbe-
reichssimulation erldutert werden (mehr hierzu in [42]). Ersetzt man in Gleichung (3.24)
Z"™"(h) durch die Eingangsimpedanz eines Parallelschwingkreises und transformiert die
resultierende Gleichung in den Laplacebereich, so folgt die Beziehung

U 1 S

—p<§) = amnp Nq I (§) (526)

=q
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mit

ng = te(zg,y,) - Alg,
n, = te(zy,yy,) -  Al,. (5.27)

Auf die Indizierung der Gehdusemoden nach TE- und TM-Moden wird hier verzichtet, da
bei komplexen Gehéduseformen eine Klassifizierung der Moden schwierig und fiir das hier
vorgestellte Verfahren auch nicht erforderlich ist.

Fiir den Fall eines Anregungs- und eines Beobachtungstors, wird Gleichung (5.26) durch das
elektrische Ersatzschaltbild 5.1 a) beschrieben. Ein Dirac-Impuls als Anregungssignal mit
der zugehdrigen Laplacetransformierten I, (s) = 1 liefert als Ausgangsgroke unter Verwen-
dung der Laplacekorrespondenz in Gleichung (5.6) unmittelbar die zeitabhéingige Spannung
im Beobachtungspunkt

up(t) = % cos(wyt). (5.28)

Bei den hier untersuchten Gehiusestrukturen ist nur die Anregung von Gehiusemoden
im Frequenzbereich um die Betriebsfrequenz der Mikrowellenschaltung von Interesse. Die
Anregung des Resonators mit einer Impulsfunktion wiirde zu einer Anregung sehr vieler
Gehédusemoden fiihren, was die Analyse der zeitabhingigen Simulationsdaten in Bezug
auf die elektromagnetische Verkopplung der Moden und der im Gehé&use eingebetteten
Mikrowellenschaltung unnétig erschweren wiirde. Aus dieser Sicht ist die Anregung mit
einem Gaufimpuls vorzuziehen.

Fiir eine verteilte Struktur, wie sie der Hohlraumresonator darstellt, lassen sich bei Anre-
gung mit einer Gaufkfunktion im eingeschwungenen Zustand die Impedanzparameter aus
dem Signalmodell der Gleichung (5.7) extrahieren. Die Vorgehensweise soll an einem Bei-
spiel erldutert werden. Fiir das Verfahren lafst sich ebenfalls die FDTD-Methode verwen-
den.

Betrachtet sei die in Bild 5.6 dargestellte Mikrostreifenstruktur, bestehend aus einer Mi-
krostreifenleitung und einer in der Mitte der Leitung angebrachten offenen Stichleitung,
die in einem Metallgehduse eingebettet ist und in dem nur ein Gehdusemode angeregt
wird. Nach den in Kapitel 3 vorgestellten Verfahren, wird zunichst die Mikrostreifenstruk-
tur segmentiert. In diesem Beispiel wird die Hauptleitung in 8 und die Stichleitung in 2
Segmente der Linge Alg; unterteilt, die ein Vielfaches des Diskretisierungsschrittes Aly,
betragen. Anregungs- und Beobachtungspunkte werden in den Segmentmittelpunkten de-
finiert. Innerhalb einer TLM-Simulation wird das Geh#use mit Substrat (aber ohne Metal-
lisierung der Mikrostreifenstruktur!) im Mittelpunkt eines beliebigen Segmentes mit einem
elektrischen Strom gemaf den Gleichungen (4.33) und (4.34) angeregt. Die Dipolldnge des
anregenden Stromes entspricht der Geometrie der TLM-Zelle Al 4.

Zur Bestimmung der Impedanzmatrix wird in allen Segmentmittelpunkten die elektri-
sche Feldstarkekomponente E,(t), die parallel zum jeweiligen Segment ausgerichtet ist,
beobachtet.
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Bild 5.6: Segmentierung der Mikrostreifenstruktur und Definition der Segmentmittelpunkte
als Anregungs-und Beobachtungspunkte im TLM-Simulator.

Nach Abklingen des Gaufimpulses ist nur noch die ungedampfte Eigenschwingung des
Gehdusemodes zu vorhanden. Gemék der Gleichung (5.7) 14kt sich die Schwingung der
elektrischen Feldstdrkekomponente

up(t)
Ep(t) - AZ;I
m,p

(5.29)

bzw. die zugehérige Spannung w,(t) in den Beobachtungspunkten durch eine kosinusférmi-
ge Zeitabhangigkeit beschreiben. Die Kosinusschwingungen in den Beobachtungspunkten
weisen untereinander unterschiedliche Amplituden und eine Phasendifferenz von 0 oder
auf

tp(t) = |y (Geor) | 2 cos(iort + By + ), (5.30)

mit ¢, — ¢y, = ¢p, € {0, 7}, wobei ¢, der Nullphasenwinkel der elektrischen Feldstirkekom-
ponente E,(t) im Anregungspunkt und ¢, der Nullphasenwinkel der elektrischen Feldstér-
kekomponente £,(t) im Beobachtungspunkt ist. Die Phase ¢ ist abhéngig von der Definition
des Startpunktes des eingeschwungenen Zustandes. Fiir die in dieser Arbeit vorgestellten
Beispiele wird der Startwert der Eigenschwingungen so gewihlt, dass der Nullphasenwinkel
¢ zu Null gesetzt werden kann, d.h. ¢ = 0.

In Bild 5.7 sind die in den Beobachtungspunkten (Segmentmittelpunkten) detektierten
elektrischen Feldkomponenten dargestellt.
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Bild 5.7: Elektrische Feldstirke in den Beobachtungspunkten im eingeschwungenen Zu-
stand.

Im eingeschwungenen Zustand wurde fiir das gewéhlte Referenzsignal F(t) (die Beobach-
tungsgrofe im Anregungspunkt 1) und die Phase zu ¢; = 0 gesetzt. Wie aus Bild 5.7
ersichtlich, schwingen die elektrischen Feldkomponenten in den Beobachtungspunkten in
Bezug auf das Referenzsignal mit der gleichen oder entgegengesetzten Phase.

Aus den Gleichungen (5.28) bis (5.30) likt sich fiir die Amplituden £, der in den Beobach-
tungspunkten aufgenommenen Zeitsignale im eingeschwungenen Zustand der Zusammen-
hang

- i L, (jwy)]|
B = P 5 = 5.31
P Al‘clm,p P Al‘clm,p ( )
mit non
by =~ (5.32)

ableiten. Da zwischen der Amplitude der Koppelimpedanz Z,, und d_f}n Ubertragerverhlt-
nissen n, und n, ein proportionaler Zusammenhang vorliegt und die Ubertragerverhéltnisse
auch linear von den Dipolldngen Al , und Alym , abhéngen, muf noch die Umskalierung
der Dipollangen auf die zugehorigen Segmentldngen Alg, und Alg, beriicksichtigt werden
(sieche Kapitel 3.2)
. By Algmy,  Alg, Alg,
0= 7 G| Alimp Mg
‘—q (]wr> | tlm,p tlm,q

Die Bestimmung der gesamten Impedanzmatrix iiber Gleichung (5.33) erfordert prinzipiell
die Anregung in jedem Segmentmittelpunkt, was aufgrund der hohen Anzahl an Simula-
tionen sehr zeitaufwendig werden kann. Der Aufwand 14t sich erheblich reduzieren, wenn
man die Symmetrie- und Reziprozititseigenschaften der Impedanzparameter des Koppel-
netzwerks in Bild 3.4 ausnutzt.

(5.33)
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Zunichst wird fiir das Referenzsignal, bei dem der Anregungs- und Beobachtungspunkt
zusammenfallen (p = ¢), mit Gleichung (5.33) die Amplitude der Eingangsimpedanz Zg,,
ermittelt. Anschliefend erfolgt die Bestimmung der Amplituden der verbliebenen Elemente
der Hauptdiagonalen aus den Elementen der Spalte ¢ der Impedanzmatrix geméaf

ZA/gpq

QSpp N ) (534)

%Sqq

mit p € {1, .., P} und P der Anzahl der Segmente. Die noch unbekannten Amplituden der
Elemente der Nebendiagonalen lassen sich dann aus der Beziehung

fe — /3 S (@B, +DDL,)
ZSpg = \/ Zspp\/ Zsgq€’ TP IPT T La (5.35)

ermitteln, wobei die Phasenwinkel ®,, ®r,, ®1, und ®, nur die Werte 0 und 7 anneh-
men konnen, d.h. sie legen das Vorzeichen der Koppelparameter fest. Die Phasenwinkel
®, werden durch Vergleich mit dem Phasenwinkel ®, des Referenzsignals festgelegt. Die
Phasenwinkel &, und &1, ergeben sich aus der Orientierung der Segmente entlang der
kartesischen Koordinatenachsen und sind fiir alle in dieser Arbeit vorgestellten Beispiele
auf Null festgelegt. Damit lassen sich aus einer einzigen Simulation alle z-Parameter der
Koppelimpedanzmatrix ermitteln.

Wird z.B. im Mittelpunkt des Segments ¢ = 1 angeregt, so bestimmt sich die Eingangsim-
pedanz zg,, = zs11 aus der Beziehung in Gleichung (5.33). Durch die Wahl des Referenz-
phasenwinkels ®; = 0 nehmen die Elemente der Hauptdiagonalen positive Werte an. Nach
Bild 5.7 schwingt z.B. die elektrische Feldstirke im Beobachtungspunkt p = 8 in Bezug zur
elektrischen Feldstidrke im Anregungspunkt ¢ = 1 gegenphasig, d.h. &3 = 7 zu setzen. Die
Phasenwinkel &1, und ®p5 der Segmente 1 und 8 werden zu Null gesetzt, da sie in positiver
y-Richtung orientiert sind.

Sind alle Amplituden der Impedanzparameter ermittelt, so erhilt man unter Verwendung
der Laplacekorrespondenz (5.6) und Uberfithrung in den Fourierbereich (s — jw ) unmit-
telbar die Koppelimpedanzmatrix im Frequenzbereich

Zs11 Zsi2 o Z81Q
. Zsa1  Zs22 282 Jw
Zs(jw)=| . . . R R (5.36)
: : - : Wy —w
Zsp1 Zsp2 ZSPQ

mit P = @) der Anzahl der Segmente (Beobachtungspunkte). Diese Koppelimpedanzmatrix
1t sich direkt in einem Schaltungssimulator implementieren.

5.4.2 Admittanzmatrix

Analog zur obigen Vorgehensweise ersetzt man in Gleichung (3.62) die Admittanz Y™™ (h)
durch einen Serienschwingkreis, dessen Admittanz durch Gleichung (5.13) beschrieben wird.
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Die Transformation in den Laplacebereich liefert fiir den beobachteten Strom die Bezie-
hung

———n,n, U, () (5.37)

mit

ny, = tu(xy yp) - Al (5.38)

Fiir den Fall, dass nur ein Anregungs- und Beobachtungstor betrachtet wird, lafst sich
Gleichung (5.37) durch das elektrische Ersatzschaltbild 5.1 b) beschreiben. Bei Anregung
mit einer Dirac-Funktion U, (s) = 1 liefert die Riicktransformation der Gleichung (5.37) in
den Zeitbereich den Strom im Beobachtungspunkt

i(t) = % cos(wit). (5.39)

Zur Bestimmung der Koppeladmittanzmatrix aus einer TLM-Simulation sei als Beispiel
die Mikrostreifenstruktur in Bild 5.8 betrachtet. In y-Richtung werden entlang der Mi-
krostreifenleitungen mit der effektiven Breite weg (siche Anhang A.1) jeweils 4 Tore der
Lange Alg;, mit ¢ € {2..9,12..19} an jeder Mikrostreifenkante definiert. An den Kanten des
Eingangstors, des Ausgangstors und der Mikrostreifenunterbrechung wird jeweils ein Tor
der Lange Als; mit ¢ € {1,10, 11,20} eingefiihrt. Damit 14%t sich die Mikrostreifenstruktur
durch ein 20-Tor beschreiben, dessen Tornummerierung in Bild 5.8 dargestellt ist. Ferner
sind auch die Orientierungen der magnetischen Stromdichteelemente skizziert.

Angeregt wird in einem beliebigen Tor geméf der Beziehungen (4.43) und (4.44) mit einer
gaukformigen Spannung. Die Lange des zur Spannung zugehdrigen magnetischen Einheits-
stromdichteelements ist gleich der TLM-Zellengeometrie Alyy, 4.

Die Koppeladmittanzparameter konnen dann aus den magnetischen Feldkomponenten in
den Beobachtungspunkten der TLM-Simulation und der Beziehung nach Gleichung (5.11)
geméfs

ip(t) = Uy (jeor) | 722 cos(wrt + g + 6) (5.40)

ermittelt werden, wobei ¢, — ¢, = ¢,, € {0, 7} ist. Die Phase ¢ in Gleichung (5.40) kann
durch geeignete Wahl des Startpunktes der Eigenschwingungen zu Null gesetzt werden.
Die Schwingungen der magnetischen Feldkomponenten in den Beobachtungspunkten unter-
scheiden sich untereinander durch verschiedene Amplituden und durch Nullphasenwinkel,
die nur den Wert ¢,, = 0 oder ¢,, = m annehmen kénnen.

Zwischen den magnetischen Feldkomponenten H,(t) entlang der Mikrostreifenperipherie
und den zugehdrigen Stromen senkrecht zu den Mikrostreifenkanten gilt nach Gleichung
(3.45) der Zusammenhang

ip(t) = Hp(t) Aliim,p- (5.41)

In Gleichung (5.41) wird das negative Vorzeichen weggelassen, da es in der Phase ¢ be-
riicksichtigt werden kann.
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Weff
y -
A

®

Bild 5.8: Definition der Tore und der Umlaufrichtung der magnetischen Stromdichteele-
mente.

Aus den Gleichungen (5.40) und (5.41) ergibt sich unter Verwendung der Beziehung (5.39)
die Amplitude der Koppeladmittanzparameter

~ FIp Altlm p
Upg = s 5.42
" = 1, i) 042
mit flp der Amplitude der beobachteten Komponente der magnetischen Erregung, die pa-
rallel zur Mikrostreifenkante im Beobachtungspunkt orientiert ist. Aus der Gleichung (5.42)
erhdlt man dann durch Umskalierung der Langen der magnetischen Einheitsstromdichte-
elemente auf die im TLM-Simulator definierten Torbreiten (Kantensegmente) die Bezie-
hung
sy = H, Algm,  Algy Alg,
> |Qq (]wr)| Altlm,p Altlm,q .

Der Vergleich der Gleichung (5.43) mit Gleichung (5.33) verdeutlicht hier noch einmal das
Dualitatsprinzip.

(5.43)

Aus einer einzigen Simulation lassen sich aufgrund der Topologie des Koppeladmittanz-
netzwerks alle {ibrigen Admittanzparameter bestimmen. Nachdem fiir das Referenzsignal
mit Gleichung (5.43) im Anregungspunkt die Amplitude des Admittanzparameters gsqq
bestimmt wurde (Referenzsignal), lassen sich die Amplituden der verbliebenen Elemente
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der Hauptdiagonalen der Admittanzmatrix aus der Beziehung

78
Jspp = =22, (5.44)
YSaa
ermitteln, mit p € {1,..., P} und P der Anzahl der Tore. Die iibrigen Elemente der
Nebendiagonalen werden mit Hilfe der Gleichung

Yspq = V Uspp V/ Ysaq ¢/ (Pt Lot P (5.45)

berechnet, wobei die Phasenwinkel ®,, ®,,, &1, und @1, nur zwei verschiedene Werte anneh-
men konnen @, &,, O, D1, € {0, 7}. Damit legen diese Nullphasenwinkel das Vorzeichen
der Koppeladmittanzparameter fest. Wiahrend die Nullphasenwinkel ®, durch Vergleich
mit der Referenzphase ®, ermittelt werden, sind die Phasenwinkel ®;, und ®;, durch die
Orientierung der Tore bzw. der magnetischen Einheitsstromdichteelemente geméfs Bild 5.8
festgelegt.

Auf diese Weise ergibt sich die Koppeladmittanzmatrix unter Verwendung der Laplacekor-
respondenz der Gleichung (5.6) und Uberfithrung in den Fourierbereich (s — jw ) zu

Usii Ysiz cc Usio
4 Usa1  Us22 c Us2q Jw
YsGo)=| " . . T | (5.46)
Usp1 Ysp2 -t UsPQ

mit P = @ der Anzahl der Tore (Beobachtungspunkte).

5.5 Die Prony-Methode

5.5.1 Einfiihrung

Die numerische Analyse passiver Strukturen mit hohem Giitefaktor mittels Zeitbereichs-
verfahren, wie der TLM- oder der FDTD-Methode, erfordert eine grofe Anzahl von Zeit-
schritten, damit die Fouriertransformation fiir ausreichend abgeklungene Zeitsignale durch-
gefiihrt werden kann. Eine unzureichende Anzahl von Zeitschritten fiihrt aufgrund des Fen-
sterungseffekts der Beobachtungssignale zu einem Fehler in Form einer sin(z)/z-Funktion
in der Fouriertransformation.

Zur Reduzierung der Simulationszeit und zur Vermeidung der direkten Anwendung der Fou-
riertransformation werden zur numerischen Analyse hochresonanter Strukturen spektrale
Schétzverfahren eingesetzt, die eine Extrapolation (Vorwartspriadiktion) des Simulations-
signals aus einem kurzen aufgenommenen Datensatz ermdglichen und die Bestimmung des
Spektrums aus Modellparametern erlauben.

Die am héufigsten verwendeten spektralen Schitzverfahren sind die harmonischen Dekom-
positionsmethoden nach Pisarenko und Prony [44] - [49], die MUSIC-Methode (MUltiple SI-
gnal Classification) [50] und die parametrischen Verfahren, die das autoregressive (AR)-, das
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moving averaged (MA)- oder das auto regressive moving averaged (ARMA)-Signalmodell
benutzen [51] - [53].

Einen weiteren wesentlichen Vorteil, den die spektralen Schitzverfahren gegeniiber fourier-
basierten Methoden aufweisen, besteht in der Méglichkeit zur Automatisierung der System-
matrizengenerierung bzw. deren zugehdrigen Ersatzschaltbilder. Hierzu eignen sich beson-
ders die Verfahren, die auf Basis der harmonischen Dekomposition arbeiten. Bei diesen
Verfahren wird als a priori Information die Existenz sinusféormiger Signale im Datensatz
angenommen. Der abgetastete Datensatz wird durch ein Signalmodell beschrieben, das
sich aus einer Summe gewichteter komplexer Exponentialfunktionen oder Sinusfunktionen
zusammensetzt. Abhéngig vom Verfahren wird im Zeitreihenmodell eine additive Rausch-
komponente mitberiicksichtigt. Als Ergebnis liefern diese Verfahren die Modellparameter
der extrahierten Schwingungen mit denen das Zeitsignal extrapoliert oder die Fouriertrans-
formierte analytisch bestimmt werden kann [53].

Die Prony-Methode ist gegeniiber der Pisarenko-Methode einfacher zu implementieren und
die Parameter der Schwingungen werden vollstindig bestimmt. Im Gegensatz zur Prony-
Methode werden bei der Pisarenko-Methode die Phasenwinkel der Schwingungen nicht
ermittelt. Daher wurde die Prony-Methode in dieser Arbeit ausgewihlt.

Im Folgenden werden die wesentlichen Eigenschaften der Prony-Methode zusammengefasst,
mit der die Extraktion, der in den Datensitzen der Zeitbereichssimulation enthaltenden
Schwingungen (Moden), durchgefiihrt wird. Eine ausfiihrliche Beschreibung der Prony-
Methode und ihren Varianten ist in [54] zu finden.

Als Eingabeparameter benotigt die Prony-Methode die Anzahl der im Zeitsignal enthalte-
nen Schwingungen. Ihre Bestimmung erfolgt mit der Singuldrwertzerlegung, die im nach-
folgenden Abschnitt vorgestellt wird.

5.5.2 Originalkonzept nach Prony

In dem originalen Prony-Verfahren wird ein Datensatz bestehend aus N dquidistanten Ab-

tastwerten z[1], z[2],..., z[N] durch eine Summe komplexwertiger gewichteter Exponenti-
alterme )

wln) = hyzp ! (5.47)

k=1
approximiert, mit '
by, = Ay e ©F (5.48)

und

2z, = el )T (5.49)

fiir 1 <n < N.In den Gleichungen (5.47) bis (5.49) ist T das Abtastintervall in s, A;, die
Amplitude der zugehérigen Exponentialfunktion, oy, der Dampfungsfaktor in s™!, f; die
Frequenz in Hz und ©; der Nullphasenwinkel in rad.

Sind die Abtastwerte reell, so treten die Amplitudenparameter h;, und zugehorigen Expo-
nentialterme z, als konjugiert komplexe Paare auf. Setzt sich das abgetastete Signal nur
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aus gedampften sinusférmigen Signalen zusammen, so ist die Anzahl p der Exponentialter-
me gerade. Ist fiir das abgetastete Signal noch ein Gleichanteil zu beriicksichtigen, muss p
ungerade gewahlt werden.

Fiir N = p reelle Abtastwerte z[1],z[2], ..., z[N] 148t sich Gleichung (5.47) in die Matrix-
form

228 - 2 hy z[1]
noozmo oz | | h || 22 (5.50)
A SR o h, z[p]

bringen. Sind die z-Parameter der Matrix in Gleichung (5.50) bekannt, liegt ein lineares
Gleichungssystem vor, welches fiir die unbekannten Amplitudenkoeffizienten h, zu losen
ist. In diesem Fall 1at sich das lineare Gleichungssystem fiir N = p Abtastwerte exakt
l6sen. Liegen mehr Abtastwerte vor, als zur Losung des Gleichungssystems erforderlich
sind (N > p), ist das Gleichungssystem iiberbestimmt und eine Losung kann mit Hilfe
der Methode der kleinsten Fehlerquadrate (LS, Least Squares Solution) gefunden werden.
Diese Vorgehensweise findet in der erweiterten Prony-Methode Anwendung. Da aber die
z-Parameter unbekannt sind, werden mindestens N = 2p Gleichungen benétigt, um die
unbekannten Parameter hy, hy ,..., I, 21, 23,---, 2, zu bestimmen. Zudem liegt fiir diesen
Fall ein nichtlineares Gleichungssystem vor, das schwierig zu losen ist.

Prony hat eine Methode gefunden, die es erlaubt, die z- und h-Parameter des Gleichungs-
systems (5.50) getrennt voneinander zu berechnen. Der Schliissel dieser Entkopplung ist
die Erkenntnis, dass fiir N = 2p Abtastwerte Gleichung (5.47) die Lésung einer homogenen
Differenzengleichung mit konstanten Koeffizienten

Z am x[n —m] =0 (5.51)

mit p+ 1 <n < 2p und ag = 1 darstellt, die sich in die Matrixform

x[p] xlp—1] -+ z[1] a z[p+ 1]
z[p +1] x['p] | z[2] a | _ x[p:+ 2] (5.52)
z2p—1] z2p—2] .- zp] ay z[2p]

bringen la8t. Fiir die Beziehung in Gleichung (5.51) findet man in der Literatur den Begriff
der linearen Vorwértspradiktions-Gleichung (FLP, forward linear prediction), da der aktuel-
le Abtastwert x[n| aus der gewichteten Summe vergangener Abtastwerte z[n—1]-- -, x[n—p]
berechnet wird.

Einsetzen der Gleichung (5.47) in die Gleichung (5.51) liefert das charakteristische Polynom

p-ter Ordnung
p

D am2 =0, (5.53)

m=0
mit ag = 1. Die Nullstellen des charakteristischen Polynoms sind die komplexwertigen
Exponentialfunktionen z;.
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Zur Approximation von N = 2p dquidistanten Abtastwerten mit p Exponentialfunktionen,
lasst sich die Methode in drei Schritten zusammenfassen. Im ersten Schritt werden die
Koeffizienten ay, as, ..., a, des Gleichungssystems (5.52) bestimmt. Anschliefend werden in
einem zweiten Schritt die Nullstellen z, des charakteristischen Polynoms (5.53) ermittelt.
Mit diesen Nullstellen lassen sich aus Gleichung (5.49) die Dadmpfungsfaktoren

1
= In(|z) (5.54)
und Frequenzen
1 Im{z.}
= —— Arct —_— 5.9
o= g Aretan () (5:55)

berechnen. Im dritten Schritt wird das Gleichungssystem (5.50) fiir die Amplitudenkoeffi-
zienten h, gelost und mit diesen aus Gleichung (5.48) die Amplituden

Ap = |hy (5.56)
und Nullphasenwinkel
Im{h,}
O = Arct — )
K rctan <R€{ﬁk}> (5.57)

der Exponentialfunktionen bestimmt.

5.5.3 Die erweiterte Prony-Methode (Kovarianz-Methode)

In der Praxis ist im Allgemeinen die Anzahl der Abtastwerte grofer, als zur Bestimmung
der z- und h-Parameter erforderlich ist, d.h. N > 2p. Die daraus resultierenden iiber-
bestimmten Gleichungssysteme (5.50) und (5.52) lassen sich dann mit der Methode der
kleinsten Fehlerquadrate 16sen.

Fiir den iiberbestimmten Fall geht das Gleichungssystem (5.52) in die Form

X-a=-z (5.58)
iiber. In der Gleichung (5.58) ist a der Koeffizientenvektor, & der Datenvektor und X die
Datenmatrix, die sich aus den reellen Abtastwerten x[1], z[2], ..., x[/N] zusammensetzen

el wlp-1] - 2l z[p +1] ay
< _ x[pfrl] ff:‘[p] - z[2] e x[per] az| 2| 59
dN—1] a[N—9 - 2N —y 2[N] 0,

Die Minimierung des Fehlers im Sinne der Methode der kleinsten Fehlerquadrate fiihrt auf
die Normalengleichung
X" X .a=-X" -z (5.60)

In Hinblick auf die parametrischen Verfahren zur Spektralschitzung, lasst sich die Norma-
lengleichung (5.60) auch wie folgt schreiben

Ry -a = —ry, (5.61)
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mit R, der Autokorrelationsmatrix

x|, 1] rx[1,2] -0 L, D]
R, —xT.x— | ™2 r"",[z’ A 2 (5.62)
1] ([P, 2] Txx [P P
und r dem Korrelationsvektor
Txx[1, 0]
pexte— | O (5.63)
sl O
deren Elemente v
x|k 1] = Z zln —1] - x[n — k] (5.64)
n=p+1

aus den Abtastwerten bestimmt werden.

Sind die Spalten der Matrix X linear unabhiingig, d.h. X besitzt den vollen Rang, dann ist
die resultierende Matrix X - X invertierbar und die Losung

a=-X"-z (5.65)

mit Hilfe der Moore-Penrose-Pseudoinversen

-1

Xt =(X"-X) -XT (5.66)
bestimmbar. Die Losung nach Gleichung (5.65) ist identisch mit der Losung zur Bestim-
mung der Parameter eines autoregressiven Modells mittels der Methode der kleinsten Feh-
lerquadrate, auch Kovarianz-Methode genannt.

5.5.4 Identifikation sinusférmiger Signale im Rauschen

Bisher wurde davon ausgegangen, dass die Anzahl der Exponentialterme bekannt und der
Datensatz von Abtastwerten frei von Rauschen ist. Den numerisch ermittelten Nutzsignalen
sind in der Regel Rauschkomponenten iiberlagert, wie sie z.B. bei der Darstellung der
Netzwerkgrofien auf dem TLM-Gitter oder den Feldkomponenten auf dem FDTD-Gitter
als endliche Gleitkommazahlen auftreten (sog. numerisches Rauschen).

Die Uberlagerung der zu analysierenden harmonischen Schwingungen mit Rauschen fiihrt
zu einer ungenauen Schitzung der Frequenzen und Dampfungsfaktoren. Mit kleiner werden-
dem Signal-Rausch-Verhéltnis (SNR) bewegen sich die Nullstellen des charakteristischen
Polynoms in der z-Ebene immer mehr aus ihrer urspriinglichen Lage.

Da in der Prony-Methode die Beriicksichtigung einer additiven Rauschkomponente nicht
vorgesehen ist, werden in der Literatur Verfahren zur Verbesserung der Identifikation har-
monischer Signale aus einem verrauschten Datensatz vorgestellt, die eine Schitzung der
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Anzahl der Harmonischen ermoglichen und die Genauigkeit der Schitzung von Frequenzen
und Diampfungsfaktoren durch Reduzierung des Rauschens in der Daten- bzw. der zugeho-
rigen Autokorrelationsmatrix verbessern. Zu diesen Verfahren z&hlt die Tufts-Kumaresan-
Methode [55], [56], die zur Bestimmung der Anzahl der Harmonischen und zur Rauschredu-
zierung die Vorwarts-, Riickwartspriadiktion und die Singulidrwertzerlegung verwendet.

Lineare Vorwarts- und Riickwartspradiktion

Gemiéf dem Originalkonzept nach Prony lassen sich p Exponentialterme durch die lineare
Vorwirtspradiktionsgleichung (5.51) beschreiben, die sich fir p+1 < n < N in ein li-
neares Gleichungssystem (5.50) bzw. (5.61) tiberfiihren 1&£t. Aus dem zu Gleichung (5.51)
korrespondierenden charakteristischen Polynom

p
A) =D amz"" (5.67)
m=0
lassen sich die Nullstellen
2y, = e (5.68)
fiir 1 <k < p und mit
sp=(ap+j2r fu) T (5.69)

bestimmen. Die gleichen p Exponentialterme lassen sich auch mit einer linearen Riickwirts-
pradiktionsgleichung (BLP, backwards linear prediction)

zp: b z[n —p+ m| =0, (5.70)

m=0
mit by = 1, approximieren.

Entsprechend der Ableitung des linearen Gleichungssystems (5.52) bzw. (5.59) fiir die Vor-
wartspradiktion 1aft sich auch fiir die Abtastwerte z[1], z[2],. .., z[N] aus der Riickwérts-
pradiktionsgleichung (5.70) mit p + 1 < n < N das folgende lineare Gleichungssystem
ableiten

z[2] w3] o alpt] by z(l]
<t} SRR T N T U B B Bt
e[N—p+1] z[N—p+2 --- z[N] by [N —p]

Wihrend das durch die Vorwértspradiktionsgleichung beschriebene Filter zur Vorhersage
des aktuellen Abtastwertes die Summe gewichteter vergangener Abtastwerte verwendet,
wird bei dem durch Gleichung (5.70) beschriebenen Riickwértspradiktionsfilter zur Vorher-
sage des vergangenen Abtastwertes die Summe aktueller gewichteter Abtastwerte benutzt.
Das zu Gleichung (5.70) zugehérige charakteristische Polynom

B(z) = zp: by 277" (5.72)
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besitzt die Nullstellen
2, = e % (5.73)

mit den zu Gleichung (5.69) konjugiert komplexen Exponenten
si=(ap—g2n fu) T (5.74)
fiir 1 < k < p.

Fiir abklingende Dampfungsfaktoren (a; < 0) liegen die Nullstellen des charakteristischen
Polynoms der linearen Vorwértspriadiktionsgleichung (5.67) innerhalb des Einheitskreises
der z-Ebene. Im Gegensatz dazu fallen die Nullstellen der linearen Riickwértspriadiktions-
gleichung (5.72) aufgrund ihrer zur Vorwértspradiktion reziproken Lage entlang der Radien
in der z-Ebene auferhalb des Einheitskreises |54].

Am Beispiel von zwei iiberlagerten Kosinusschwingungen
z(t) = Are™ cos(2m fit + ¢1) + Aze®?" cos(27 fot + o) (5.75)

mit den in Tabelle 5.3 angegebenen Funktionsparametern (Amplitude, Ddmpfungsfaktor,
Frequenz und Nullphasenwinkel) sind in Bild 5.9 die Nullstellen der charakteristischen
Polynome der linearen Vorwirts- und Riickwartspriadiktionsgleichung in der z-Ebene dar-
gestellt. Das Zeitsignal x(t) wurde mit der Frequenz von f, = 5 GHz abgetastet. Nach
der Bestimmung der Koeffizienten a; der Vorwértspriadiktionsgleichung und b; der Riick-
wirtspradiktionsgleichung aus den Gleichungssystemen (5.52) und (5.71) fir N = 8 Ab-
tastwerte, werden die Nullstellen der charakteristischen Polynome ermittelt. Da sich eine
Kosinusschwingung aus zwei Exponentialtermen zusammensetzt, wird die Polynomordnung
auf p = 4 festgelegt.

| Parameter | Schwingung ¢ = 1 | Schwingung i = 2 |

A; 1,0 2,0
a; [s”'] —0,05 fa —0,1f,
f; |GHz] 1,0 1,2
gbi [rad] % i

Tabelle 5.3: Funktionsparameter von zwei iiberlagerten geddmpften Kosinusschwingungen.

Ist der Datensatz von Abtastwerten mit weifem Rauschen additiv iiberlagert, so werden die
charakteristischen Nullstellen aus ihrer urspriinglichen Lage verschoben, was eine falsche
Schitzung der Frequenzen und der Dadmpfungsfaktoren zur Folge hat.

Fiir ein Signal-Rausch-Verhiltnis von SNR = 20 dB ist in Bild 5.10 der zeitliche Verlauf
des Signals nach Gleichung (5.75) mit einem additiv iiberlagertem weifen Rauschprozef
dargestellt.

Zur Untersuchung der Verschiebung der charakteristischen Nullstellen aus ihrer urspriingli-
chen Lage durch das Rauschen, sind in 50 Versuchen neue Rauschsequenzen generiert und
dem Signal nach Gleichung (5.75) additiv iiberlagert worden.
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Bild 5.9: Nullstellen der charakteristischen Polynome eines ungestorten Signals fiir eine
Pradiktionsordnung p = 4: a) Vorwértspradiktion, b) Riickwértspradiktion.
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X(t) + w(t)

t [ns]

Bild 5.10: Uberlagerung von zwei gedimpften Kosinusschwingungen und additivem weifen
Rauschen.

Anschlieend wurden fiir die Polynomordnung p = 4 und N = 48 Abtastwerte die Koeffi-
zienten mit der Methode der kleinsten Fehlerquadrate aus den Gleichungssystemen (5.59)
und (5.71) ermittelt.

In Bild 5.11 sind die Nullstellen der charakteristischen Polynome fiir die 50 Versuche dar-
gestellt. Zusétzlich sind noch die Nullstellen (schwarze Kreuze) des rauschfreien Signals
hinzugefiigt. Deutlich ist die Verschiebung der Nullstellen aus ihren urspriinglichen Lagen
aufgrund des Rauschens sichtbar.

Die Verschiebung der Nullstellen der charakteristischen Polynome aus ihrer ungestorten
Lage durch den Rauschprozess, 1dft sich durch Erhohen der Ordnung der Pradiktionsglei-
chungen deutlich reduzieren. Durch die Erh6hung der Priadiktionsordnung werden jedoch
neben den physikalisch Nullstellen zusétzlich noch weitere unphysikalische, sogenannte nu-
merische Nullstellen, erzeugt. Die Unterscheidung zwischen numerischen und physikalischen
Nullstellen ist bei der Vorwartspradiktion schwierig. Daher wird auch die Riickwartspra-
diktion eingesetzt. Auf diese Weise ldsst sich eine Trennung der physikalischen von den
numerischen Nullstellen durchfiihren, da bei der linearen Riickwartspradiktion die physika-
lischen Nullstellen auferhalb und die numerischen innerhalb des Einheitskreises der z-Ebene
liegen. Der Grund dafiir, dass sich bei der Riickwértspriadiktion die numerischen Nullstellen
innerhalb des Einheitskreises der z-Ebene befinden, liegt an den statistischen Eigenschaften
des stationdren Rauschprozesses, der sich durch die Zeitumkehr nicht dndert.

In Bild 5.12 sind fiir 50 Versuche und einer Erh6hung der Priadiktionsordnung auf p = 8 die
Nullstellen der charakteristischen Polynome dargestellt. Durch die Erh6hung der Polynom-
ordnung gruppieren sich die physikalischen Nullstellen um die ungestorten Nullstellen.
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Bild 5.11: Nullstellen der charakteristischen Polynome eines verrauschten Signals fiir eine
Pradiktionsordnung p = 4: a) Vorwértspradiktion, b) Riickwértspradiktion.
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Bild 5.12: Nullstellen der charakteristischen Polynome eines verrauschten Signals fiir eine
Pradiktionsordnung p = 8: a) Vorwértspradiktion, b) Riickwértspradiktion.
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Ist das Signal-Rausch-Verhiltnis groft genug, besteht damit auch die Md&glichkeit, die An-
zahl der Exponentialterme im Datensatz zu bestimmen.

Im Fall eines verrauschten Signals zeigt die obige Diskussion, dass die Extrahierung der
physikalischen Nullstellen mit Hilfe der beiden charakteristischen Polynome A(z) und B(z)
prinzipiell moglich ist. Die Implementierung der automatischen Bestimmung der physi-
kalischen Nullstellen und damit der Anzahl der im Datensatz enthaltenen Schwingungen
gestaltet sich jedoch recht schwierig.

Ein Verfahren mit dem das Rauschen in einem Datensatz reduziert werden kann und wel-
ches die Moglichkeit der automatischen Bestimmung der Anzahl der Schwingungen im
Datensatz auf einfache Weise ermdoglicht, stellt die Singuldrwertzerlegung (SVD, Singular
Value Decomposition) dar.

Singuldrwertzerlegung

Die Singuldrwertzerlegung ist ein mathematisches Mittel, das zur Spektralschétzung, zur
Rauschreduzierung und zur Bestimmung von Pseudoinversen verwendet wird. Die Singu-
larwertzerlegung laft sich im ersten Losungsschritt der Prony-Methode zur Reduzierung
des Rauschens der Datenmatrizen X der Vorwértspriadiktion in Gleichung (5.61) und der
Riickwértspriadiktion in Gleichung (5.71) einsetzen. Die Datenmatrizen kénnen aus einem
unter- oder iiberbestimmtem Gleichungssystem resultieren.

Im Prinzip wird zur Rauschreduzierung mit der Singuldrwertzerlegung zunéchst die Anzahl
der Eigenfrequenzen iiberschitzt, um sie in einem nachfolgenden Schritt zu reduzieren. Ein
optimaler Wert fiir die iiberschitzte Polynomordnung der charakteristischen Gleichungen
wurde fiir p = 0,75 N in [56] experimentell gefunden, wobei N die Anzahl der Abtastwerte
ist.

Ein wesentlicher Vorteil der Singuldrwertzerlegung gegeniiber obigem Verfahren ist die we-
sentlich einfachere Unterscheidung zwischen den physikalischen und numerischen Nullstel-
len mit Hilfe der Singuldrwerte. Dies erleichtert die Schitzung der Anzahl der in den Ab-
tastwerten enthaltenen Schwingungen.

Die Anwendung der Singulidrwertzerlegung auf die reelle m x n-Datenmatrix X vom Rang
p fiithrt zu einer Aufspaltung dieser Matrix

(2

p
X=U-8-VI' =) ouu; vf (5.76)
=1

in die drei Teilmatrizen

U:(u17u27"'7um)7 V:(V17V27"'7Vn)7 S:(]g 8) (577)

In Gleichung (5.76) und (5.77) ist U eine orthogonale m x m- und V eine orthogonale
n x n-Matrix. Die m x n-Matrix S enthilt entlang ihrer Diagonalen p Singuldrwerte, d.h.
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D = diag(oy, 09, -+ ,0,) ist eine p x p-Diagonalmatrix mit den Singuldrwerten oy bis o,
die sich in absteigender Reihenfolge 0y > 09 > -- -0, > 0 anordnen lassen.

Mit XT =V .ST.UT, UT.U =E und V'-V = E, wobei E die Einheitsmatrix ist, erhilt
man die Beziehungen

X" X = V. (sT-8)- VT, (5.78)
X-X" = U-(s-8")-U", (5.79)

aus denen sich die Gleichungen zur Bestimmung der Eigenvektoren v, und u; ergeben

X' X.-v;, = clv, (5.80)
X X" u; = olu, (5.81)

mit 1 < 7 < p. Die beiden Matrizen XT - X und X - X" teilen sich somit die gleichen
Eigenwerte o (quadrierte Singulérwerte).

Beinhaltet das verrauschte abgetastete Signal & Exponentialfunktionen, dann spannen &
Eigenvektoren, die mit den k£ groften Singuldrwerten korrespondieren, den Signalraum auf.
Die verbliebenen p — k Eigenvektoren, die mit den viel kleineren Singuldrwerten korrespon-
dieren, spannen den Rauschraum auf.

Eine Rauschreduzierung der Datenmatrix X lésst sich durchfiihren, indem die kleinsten
Singuldrwerte aus der Matrix S und die korrespondierenden Eigenvektoren aus den Matri-
zen U und V gestrichen werden. Damit wird die Matrix U auf eine m x k-Matrix U,, die
Matrix V auf eine k x n-Matrix V, und die S-Matrix auf eine k& x k-Matrix S, reduziert.

Zu beachten ist, dass i.a. fiir die in den Gleichungssystemen (5.58) und (5.71) enthalte-
nen Datenvektoren x keine Rauschreduzierung durchgefiihrt wird. Weitere Verbesserungen
hierzu werden in [54] vorgeschlagen.

Mit Hilfe der Singuldrwertzerlegung laft sich fiir die reelle m x n-Matrix X vom Rang p
die Moore-Penrose Pseudoinverse berechnen

p
1
X+=V-S+-UT=§ —v; - ur 5.82
Z:lo-lv ul’ ( )
mit .
D! 0
+ _

S _< 0 o)' (5.83)

In MATLAB stehen zur Durchfiihrung der Singularwertzerlegung und zur Bestimmung der
Pseudoinversen die Funktion svd und pinv zur Verfiigung.

Der Einsatz der Singuldrwertzerlegung soll fiir das obige Beispiel demonstriert werden.
Dazu sei das verrauschte Signal in Bild 5.10 mit einem Signal-Rausch-Verhéltnis von 20 dB
betrachtet. Fiir N = 48 Abtastwerte ist die Ordnung der Priadiktionsgleichungen p = 36
zu wahlen.
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Bild 5.13: Ermittelte Singuldrwerte der Datenmatrix X der Riickwirtspridiktionsglei-
chung.

In Bild 5.13 sind die Singuldrwerte der Datenmatrix X, die aus der Riickwértspriadiktions-
gleichung ermittelt wurden, dargestellt.

Die ersten vier Singuldrwerte der im Signal enthaltenen Exponentialfunktionen, die mit
den physikalischen Nullstellen in der z-Ebene korrespondieren, heben sich deutlich von den
verbliebenen Singuldrwerten, die mit den numerischen Nullstellen in der z-Ebene korre-
spondieren, ab.

Je grofer das Signal-Rausch-Verhiltnis ist, desto stirker unterscheiden sich die Singular-
werte der Eigenschwingungen von den Singuldrwerten der Rauschkomponenten.

Durch eine geeignet gewihlte Schranke werden nur die grofiten Singuldrwerte selektiert. In
den Matrizen U und V der Datenmatrix der Vorwiarts- oder Riickwértspradiktionsgleichung
werden die Eigenvektoren, die mit den Singuldrwerten unterhalb der Schranke korrespon-
dieren, gestrichen. Die reduzierte Datenmatrix X, der Vorwirts- oder Riickwértspradik-
tionsgleichung setzt sich in diesem Beispiel aus der reduzierten 4 x 4-S;, der reduzierten
12 x 4-U, und der reduzierten 4 x 36-V, nach der Gleichung (5.76) zusammen.

Die Nullstellen der zugehorigen charakteristischen Polynome der Vor- und Riickwéartspra-
diktion sind in Bild 5.14 fiir 50 Versuche dargestellt. Wie zu erkennen ist, sind die numeri-
schen Nullstellen weniger gestort und ordnen sich in einem einheitlichen Muster innerhalb
des Einheitskreises an, was représentativ fiir die Anwendung eines Signalmodells aus Ex-
ponentialtermen mit iiberlagertem weifen Rauschen ist [54].

Bei der Eigenwertzerlegung der Datenmatrix, wie sie hier bei der Prony-Methode vorgestellt
wird, spannen die Haupteigenvektoren der Matrix den Signalraum auf.
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Bild 5.14: Nullstellen der charakteristischen Polynome des rauschreduzierten Signals:
a) Vorwartspréadiktion, b) Riickwértspradiktion.
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Die zu den Eigenvektoren korrespondierenden Singuldrwerte, sind gréfer als die Singulér-
werte der Eigenvektoren des Rauschunterraumes.

Neben diesem Verfahren existieren noch weitere Methoden, bei denen durch Anwendung der
Eigenwertzerlegung der durch die Autokorrelations- oder Datenmatrix beschriebene Vek-
torraum in zwei Vektorunterrdume unterteilt wird, dem Signal- und Rauschunterraum.

Zur Erzeugung eines verbesserten Spektralschétzers, 146t sich im Fall der Autokorrelations-
matrix die Eigenwertzerlegung auf zwei verschiedene Arten durchfithren. Behélt man nur
die Informationen der Eigenvektoren des Signalraumes zuriick, d.h. man erzeugt eine neue
Autokorrelationsmatrix mit einem niedrigeren Rang, so lisst sich der Signalrauschabstand
vergrofiern, da der Beitrag der Leistung in den Komponenten des Rauschunterraumes weg-
gelassen wird. Dies ist die Basis fiir Frequenzschéitzverfahren, die nur den Signalraum ver-
wenden. Frequenzverfahren, die den Rauschunterraum verwenden, nutzen die Eigenschaft
der Orthogonalitit zwischen den Eigenvektoren des Signal- und Rauschunterraumes. Hier-
zu zahlt z.B. die harmonische Zerlegung nach Pisarenko und die MUSIC-Methode. Eine
ausfiihrliche Beschreibung dieser Methoden findet man in [54], [57] und [58].
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5.6 Anwendungsbeispiele

In den folgenden Beispielen soll die Extrahierung der Koppelimpedanz- bzw. der Koppelad-
mittanzmatrix aus den Simulationsdaten demonstriert werden. Zur Bestimmung der Kop-
pelimpedanzmatrix werden in einer TLM-Simulation am Ort der Segmentmittelpunkte die
elektrischen Feldkomponenten aufgenommen, die parallel zu den Mikrostreifensegmenten
ausgerichtet sind. Entsprechend werden zur Ermittlung der Admittanzmatrix die zeitab-
héngigen Feldkomponenten der magnetischen Erregung entlang der Tore an der effektiven
Peripherie der Mikrostreifenstruktur aufgezeichnet, die parallel zur Mikrostreifenkante aus-
gerichtet sind. Die Beobachtungssignale werden dann ab einem Zeitpunkt nach Abklingen
der Anregung betrachtet, um das Eigenverhalten der Systeme analysieren zu kénnen. Von
Bedeutung dabei ist, dass dieser Zeitpunkt fiir alle Beobachtungssignale gleich sein muss,
damit die Phasenbeziehungen der Signale untereinander richtig bestimmt werden kénnen.

Bevor die Signalverarbeitung zur Extrahierung der einzelnen Geh&usemoden eingesetzt wer-
den kann, muss das Abtastintervall Aty der stark {iberabgetasteten Simulationssignale um
einen Faktor ka; reduziert werden. Eine Méglichkeit, diesen Reduktionsfaktor festzulegen,
besteht z.B. in der Anwendung des Nyquistkriteriums

kAt = { } = Ata = kAtAttlma (584)

1
ngAttlm

wobei f, die Grenzfrequenz des Gaufimpulses (maximale Anregungsfrequenz) und ¢, das
Abtastintervall des heruntergetasteten Signals ist. Die geschweiften Klammern in Gleichung
(5.84) runden den Faktor ka; auf die néchste kleinere ganze Zahl ab [51].

Zur Ermittlung der Anzahl der Moden in den Eigenschwingungen wird die Anzahl der Ge-
hiusemoden zunéchst iiberschétzt (Tuft-Kumaresan-Methode), um anschliefend die rich-
tige Anzahl der Schwingungen mittels der Singulérwertzerlegung zu ermitteln. Dabei wird
jede Schwingung durch zwei Singuldrwerte charakterisiert. Nachdem die Anzahl der Schwin-
gungen und damit auch die Ordnung p der Priadiktionsgleichungen bestimmt sind, werden
im zweiten und dritten Loésungsschritt der Prony-Methode die Frequenzen, Phasenwinkel
und Amplituden der einzelnen Schwingungen ermittelt.

Auf eine Indizierung der Gehdusemoden nach TM- und TE-Moden wird hier verzichtet,
da diese fiir komplexe Gehduseformen schwierig zu ermitteln und fiir das hier vorgestellte
Verfahren nicht von Bedeutung sind.

Aus den ermittelten Resonanzfrequenzen, Amplituden und der relativen Phasenlage der
Beobachtungssignale zueinander werden die Impedanz- und Admittanzmatrizen entweder
direkt aus den Gleichungen (5.32) bis (5.36) ermittelt und in einem fiir den Schaltungssi-
mulator gingiges Format abgespeichert (z.B. Touchstoneformat) oder es werden die zuge-
hérigen elektrischen Ersatzschaltbilder bestimmt.

Die Giiltigkeit der Modelle wird durch Vergleich der Ubertragungsfunktionen mit den
Ergebnissen aus Vollwellensimulationen iiberpriift. Als Vollwellensimulatoren standen die
Softwarepakete SONNET [29], das auf Basis der Momentenmethode arbeitet, HF'SS [59],
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das die Methode der Finiten Elemente einsetzt und EMPIRE [60], das die Methode der Fi-
niten Differenzen anwendet, zur Verfiigung. Als Schaltungssimulator wurde in dieser Arbeit
ADS2003a verwendet.

5.6.1 Mikrostreifenleitung mit offener Stichleitung in einem
rechteckformigen Metallgehause

Fiir eine gehduste Mikrostreifenleitung, an deren Mitte eine offene Stichleitung mit der
Léange L = 1,9 mm angebracht ist (siehe Bild 3.12), soll die elektromagnetische Verkopplung
mit dem TMj;o-Gehdusemode mittels eines Schaltungssimulators untersucht werden. Die
Mikrostreifenleitungen haben eine Breite von w = 1,4 mm und einen Wellenwiderstand
von 50 €.

Die Bestimmung der Koppelimpedanzmatrix erfolgt mit dem erstellten TLM-Simulator.
Dazu wird der Simulationsraum dquidistant mit einem Diskretisierungsschritt von Aly,, =
0,254 mm diskretisiert. Aufgrund der dquidistanten Diskretisierung weicht die Geometrie
des Gehéduses von der Struktur in Bild 3.12 geringfiigig ab.

In x-Richtung wird die Gehdusegeometrie mit 95 Aly, = 24,13 mm, in y-Richtung mit
57 Alyy, = 14,478 mm und in z-Richtung mit 50 Aly, = 12,7 mm aufgeldst. Am Boden
des Gehauses befindet sich das planare Substrat der Hohe h = 5 Al und der Permitti-
vitdt €, = 10,5. Die Hauptleitung wird in 8 Segmente der Linge Als = 7 Aly, und die
Stichleitung in zwei Segmente der Lange 3 Alyy,, und 5 Alyy, unterteilt.

In der positiven Randfliche der TLM-Zelle des Raumpunktes P, (48 Alyim, 4 Alyim, 5 Aljim)
erfolgt die Anregung mit einer in y-Richtung orientierten elektrischen Stromquelle. Der
zeitliche Verlauf des anregenden Stromes ist ein gaukformiger Impuls, der mit der Frequenz
fo = 10 GHz moduliert und um ¢, = 4000 Atum zeitverschoben ist. Uber die Varianz o
wird eine Bandbreite von 4 GHz eingestellt. Aufterhalb der Bandbreite sind die anregenden
Komponenten des Gaullimpulses vernachlissigbar klein.

Die Abtastfrequenz der simulierten Signale von fy, = 2360,5705 GHz ergibt sich aus dem
TLM-Zeitschritt Aty,, der fiir alle Beispiele auf

Altlm

Aty =
tl 2%

(5.85)

festgelegt wurde, wobei cq die Lichtgeschwindigkeit im Vakuum ist. Bei der Heruntertastung
der Signale wurde jeder 50-ste Wert der simulierten Signale verwendet. Dies entspricht einer
Abtastfrequenz von ca. 47 GHz.

Fiir die verschiedenen Beobachtungspunkte sind in Tabelle 5.4 die Ergebnisse der Amplitu-
den F; und der Nullphasenwinkel ®; der Eigenschwingungen des angeregten Gehdusemodes,
sowie die Nullphasenwinkel ®;, der Segmente aufgefiihrt. In allen Beobachtungspunkten
werden mit der Singuldrwertzerlegung p = 2 Exponentialterme detektiert, was einer einzel-
nen Kosinusschwingung entspricht.
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‘ . ‘p‘ |Ei| [V ‘ P; ‘ P

1

1 12| 3025179 0° 0°
2 | 2| 258,0681 0° 0°
3 |2 175,7023 0° 0°
4 12 67,5319 0° 0°
9 |2 67,2059 180° | 0°
6 | 2| 1753772 | 180° | 0°
7| 2| 2577421 | 180° | 0°
8 2| 302,1918 | 180° | 0°
9 |2 24,3731 180° | 0°
10 | 2 48,3204 180° | 0°

Tabelle 5.4: Amplitude und Nullphasenwinkel der elektrischen Feldstarkekomponente und
Nullphasenwinkel der Stromdichtesegmente in den Beobachtungspunkten des
rechteckférmigen Metallgehéduses.

Hierzu wurden die ersten N = 48 Abtastwerte der heruntergetasteten Beobachtungssigna-
le verwendet und das System mit einer Ordnung der Vorwirtspriadiktionsgleichung von
p = 36 iiberschitzt. In Bild 5.15 ist die Eigenschwingung im Beobachtungspunkt i = 8
dargestellt.
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Bild 5.15: Eigenschwingung im Beobachtungspunkt ¢ = 8 der Mikrostreifenleitung mit of-
fener Stichleitung in einem rechteckformigen Metallgeh&use.

Mit der ermittelten Anzahl der Exponentialterme werden die Frequenz und die Amplitu-

den der Signale in den Beobachtungspunkten mit der Prony-Methode nach Abschnitt 5.5.2
berechnet, wobei zur Bestimmung der Koeffizienten a; und ay nach Gleichung (5.52) das
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iiberbestimmte Gleichungssystem mit der Methode der kleinsten Fehlerquadrate gelést wur-
de. Eine Rauschreduzierung der Datenmatrix war aufgrund des zu geringen Einflusses des
numerischen Rauschens nicht erforderlich. In Bild 5.16 sind fiir die elektrische Feldstérke-
komponente im Beobachtungspunkt ¢ = 8 die Singuldrwerte dargestellt. Da nur dominante
Singuldrwerte vorliegen, stellt das numerische Rauschen kein Problem dar.
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Bild 5.16: Ermittelte Singuldrwerte der Eigenschwingung im Beobachtungspunkt ; = 8 der

Mikrostreifenleitung mit offener Stichleitung in einem rechteckférmigen Metall-
gehéuse.

Mit dem zweiten Losungsschritt der Prony-Methode lafst sich fiir die Eigenschwingung z.B.
im Beobachtungspunkt i = 8 die Resonanzfrequenz f, = 11,047274 GHz ermitteln. Bei die-
ser Resonanzfrequenz betriagt der Amplitudenwert der Gauffunktion |/(jw,)| = 84,04362
pAs. In den Beobachtungspunkten schwingen die Amplituden mit der gleichen oder der
entgegengesetzten Phase (siehe Bild 5.7). Als Bezugsphase wurde die Phase des Signals im
Beobachtungspunkt ¢ = 1 (entspricht dem Anregungspunkt) auf ®; = 0° festgelegt.

Die Z-Matrix 1aft sich unmittelbar aus den Gleichungen (5.32) bis (5.36) bestimmen und
als Touchstoneformat in einem Schaltungssimulator verwenden.

Fiir eine geringe Anzahl von Segmenten 1dft sich auch ein elektrisches Ersatzschaltbild
ableiten. Hierzu wird eine beliebige Kapazitit des Parallelschwingkreises, z.B. C' = 1 pF,
angenommen. Die zugehdrige Induktivitdt von L = 0,207553 nH des Parallelschwingkreises
ergibt sich aus der Gleichung (3.31).

Vergleicht man die Amplituden der Koppelimpedanzen nach Gleichung (5.32) des elektri-
schen Netzwerks Bild 3.4 mit Gleichung (5.33), so laft sich fiir den Anregungspunkt, der
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mit dem Beobachtungspunkt iibereinstimmt (hier i = 1), das Ubertragerverhiltnis

ENm1<N$)2

ngy = /C — 5.86
s V LGeon)| \ Aloma (5.86)
herleiten. Mit dem bekannten Ubertragerverhiiltnis ny; werden die verbliebenen Ubertra-
gerverhéltnisse aus den Beziehungen der Gleichungen (5.32) und (5.33) ermittelt

o _ C B Al Als Als;
T ng |I(jwr)| Algm,1 Algm,;

(5.87)

In der Tabelle 5.5 sind die rdumlichen Koordinaten der Beobachtungspunkte und die er-
mittelten Ubertragerverhiltnisse aufgelistet. Das negative Vorzeichen der Ubertragerver-
héltnisse resultiert aus der Phasenverschiebung von ®; = 180° des zugehoérigen Beobach-
tungssignals in Bezug auf das Referenzsignal und aus der Orientierung der Segmente, die
in diesem Beispiel alle den Phasenwinkel von ®1; = 0° aufweisen. Beziiglich der Beobach-
tungspunkte ¢« = 1..8 ist aus den Tabellen 5.4 und 5.5 die Punktsymmetrie der elektrischen
Feldkomponenten und Ubertragerverhiltnisse gut zu erkennen.

In Bild 5.17 ist die mit unterschiedlichen Verfahren ermittelte Ubertragungsfunktion |sy|
der gehdusten Mikrostreifenleitung mit offener Stichleitung dargestellt. Die Bestimmung
der Ubertragungsfunktion erfolgte mit dem analytischen Verfahren gemif Abschnitt 3.2,
dem numerischen Verfahren, bei dem die Koppelmatrix aus den zeitabhéngigen Signalen
des TLM-Simulators extrahiert wird und mit Hilfe des Feldsimulators HFSS.

| i | @i/Dlgw [ yi/Aliw | 10|
1] 475 35 | 02115
5 475 105 | 0,1807
3 47.5 17,5 0,1230
1 475 245 | 0,0473
9 47.5 32,5 -0,0471
6 47.5 39,5 -0,1228
71 475 16,5 | -0,1805
8 | 475 535 |-02118
9 | 515 285 | -0,0171
10 59,5 28,5 -0,0338

Tabelle 5.5: Koordinaten der Beobachtungspunkte und Ubertragerverhiltnisse der gehéus-
ten Mikrostreifenleitung mit offener Stichleitung.

Das zugehorige CAD-Modell der untersuchten Struktur ist in Bild 5.18 dargestellt. Die
koaxialen Zuleitungen weisen einen Wellenwiderstand von 50 ) auf.

Wie aus Bild 5.17 ersichtlich, zeigt sich eine gute Ubereinstimmung fiir die Ergebnisse der
Ubertragungsfunktion, die mit den unterschiedlichen Verfahren ermittelt wurden.
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Bild 5.17: Vergleich der Ubertragungsfunktionen der gehiusten Mikrostreifenleitung mit
offener Stichleitung ermittelt mit verschiedenen Verfahren.

Bild 5.18: CAD-Modell der gehidusten Mikrostreifenleitung mit offener Stichleitung (Dar-
stellung ohne Gehéusedeckel).
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5.6.2 Versetzte Mikrostreifenleitungsunterbrechung in einem
rechteckformigen Metallgehause

Um die elektromagnetische Wechselwirkung zweier Gehdusemoden mit einer Mikrostrei-
fenstruktur zu untersuchen, sei die Mikrostreifenleitungsunterbrechung nach Bild 3.13 be-
trachtet, die an die Stelle x = 142 Aly;,, verschoben ist.

Die Mikrostreifenleitungen sind w = 1,2 mm breit und liegen auf einem planaren Substrat
der Hohe h = 1,27 mm und der Permittivitit ¢, = 10, 5. Der Wellenwiderstand der Leitun-
gen betrigt 50 (2. Bedingt durch die dquidistante Diskretisierung im TLM-Simulator wei-
chen die Gehduseabmessungen von denen in Bild 3.13 leicht ab. Mit einem Diskretisierungs-
schritt von Alyy, = 0,254 mm wird der Simulationsraum in x-Richtung mit a = 189 Aly,
in y-Richtung mit b = 118 Aly, und in z-Richtung mit ¢ = 39 Al diskretisiert. Die
Substrathohe wird mit h = 5 Aly,, aufgelost. Die einzelnen Mikrostreifenleiter werden in
jeweils 4 Segmente der Lange Alg = 7 Al segmentiert.

In der positiven Randfliche der TLM-Zelle P, (48 Alym, 4 Alyim, 5 Alym) erfolgt die Anre-
gung mit einer in y-Richtung orientierten elektrischen Stromquelle. Der zeitliche Verlauf
des anregenden Stromes entspricht einem mit der Frequenz f, = 6,5 GHz modulierten und
um to = 4000 Atym zeitverschobenen GauRimpuls. Uber die Varianz o wird eine Bandbreite
von 4 GHz eingestellt. Die Beobachtungssignale in den Segmentmittelpunkten wurden um
den Faktor 100 heruntergetastet, was einer resultierenden Abtastfrequenz von ca. f, = 23
GHz entspricht. Eine der acht Eigenschwingungen, die im Beobachtungspunkt ¢ = 1 aufge-
zeichnet wurde, ist in Bild 5.19 dargestellt.

20 T T T T T 7

15 .

10 1

IR
o
T
1

-9

x 10

Bild 5.19: Eigenschwingung im Beobachtungspunkt ¢ = 1 der versetzten Mikrostreifenlei-
tungsunterbrechung in einem rechteckformigen Metallgehduse.
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Bild 5.20: Ermittelte Singuldrwerte der Eigenschwingung im Beobachtungspunkt i = 1 der
versetzten Mikrostreifenunterbrechung in einem rechteckférmigen Metallgeh&use.

ilp| B V] | ., |ou
1|5 |Foy|=0,4283 — —
|Ey | = 11,6841 | &, =0° |0°
|Egq| =3,9740 | &yy =0° |0°
24| |Fy =11,2822 | ®5=0° |0°
|Eys| =3,8380 | ®yp=0° |0°
314||F3 =10,4842 | ®;53=0° |0°
|Eys| = 3,5660 | ®o3=0° |0°
414 |F1a=9,3258 | ®1=0° |0°
|Eag| =3,1717 | ®y4=0° |0°
5|4 |Eis|=9,3258 | 5 =180 0°
|Eas| = 3,1722 | ®y5 = 180° | 0°
6| 4| |Eigl =10,4841 | &5 = 180° | 0°
|Eag| = 3,5661 | @96 = 180° | 0°
74 |E ;] =11,2798 | &, = 180° | 0°
|Eaq| = 3,8361 | ®y7 = 180° | 0°
8|4 ||Egl=11,6849 | &y 5= 180° | 0°
|Eag| = 3,9737 | ®pg = 180° | 0°

rechteckférmigen Metallgehduses.
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In Bild 5.19 ist ein Offset zu beobachten, der nach Bild 5.20 in einen fiinften Singularwert
resultiert. Der Grund hierfiir ist die Speicherung elektrischer Ladung in den TLM-Zellen
am Ort der Quelle, die zu einem Gleichanteil fiihrt [61]. Dieser Gleichanteil wird in der
Prony-Methode durch eine um den Wert Eins erh6hte Ordnung der Préadiktionsgleichung
beriicksichtigt.

Zur Bestimmung der Singuldrwerte wurden N = 48 Abtastwerte und eine Ordnung der
Vorwértspradiktionsgleichung von p = 36 verwendet. In Tabelle 5.6 sind die ermittelten
Amplituden EAM (1 <n <0,5p fiir pgerade und 0 < n < 0,5(p+ 1) fiir p ungerade)
und Phasenwinkel ®, ; der Eigenschwingungen in den Beobachtungspunkten zusammen-
gefasst. Ebenfalls in der Tabelle aufgefiihrt, ist die Orientierung der Segmentelemente in
Form des Phasenwinkels ®;,. Der erste Index n der Feldamplituden Em- bezeichnet den
Mode (0 bedeutet einen Gleichanteil, 1 der erste und 2 der zweite Mode) und der zweite
Index ¢ den Beobachtungspunkt. Die Referenzphasen sind fiir die beiden Schwingungen im
Beobachtungspunkt ¢ = 1 auf den Wert ®,; = ®5; = 0 festgelegt worden.

Aus der Eigenschwingung im Beobachtungspunkt ¢ = 1 lassen sich mittels der Prony-
Methode die Frequenzen f,; = 7,417 GHz und f,» = 5,5046 GHz ermitteln. Bei die-
sen Frequenzen betrigt der Betrag der Fouriertransformierten des anregenden Stromes
|I(jwn)| = 85,086 pAs und |I(jw)| = 65, 184196 pAs.

Mit den Gleichungen (5.32) bis (5.36) wird fiir jeden einzelnen Mode die Z-Matrix bestimmyt.
Die Addition beider Matrizen liefert die Gesamtimpedanzmatrix, die im Touchstoneformat
in ADS verwendet wird.

i | @i/ Algm | yi/ Al | M |
1 47,5 3,5 nip = 0,02755
Na21 = 0, 04134
2 47,5 10,5 nip = 0,02660
Nas = 0,03992
3 47,5 17,5 nz = 0,02471
Nas3 = 0, 03710
4 47,5 24,5 nyg = 0,02198
nas = 0,03300
5| 475 93,5 | nis = —0,02198

Na.5 = —0, 03300
6 47,5 100,5 | n16 = —0,02471
Nae = —O, 03710
7 47,5 107,5 | ni7 = —0,02659
N7 = —0, 03991
8 47,5 114,5 | n1g = —0,02754
Nag = —O, 04135

Tabelle 5.7: Koordinaten der Beobachtungspunkte und Ubertragerverhiltnisse der versetz-
ten Mikrostreifenleitungsunterbrechung in einem rechteckférmigen Metallge-
héuse.
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Bild 5.21: Vergleich der Ubertragungsfunktionen der Streifenleitungsunterbrechung in ei-
nem rechteckformigen Metallgehduse ermittelt mit verschiedenen Verfahren.

Bild 5.22: CAD-Modell der versetzten Mikrostreifenunterbrechung in einem rechteckférmi-
gen Metallgehiduse (Darstellung ohne Gehdusedeckel).
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Alternativ lassen sich die zugehorigen elektrischen Ersatzschaltbilder der einzelnen Moden
ermitteln, die dann in Reihe zu schalten sind.

Hierzu werden fiir die Kapazititen der Parallelschwingkreise beliebige Werte festlegt, z.B.
Cy = Cy = 1 pF, und die zugehorigen Induktivitdten mit Hilfe der Gleichung (3.31) zu
L1 =10,8359662 nH und L, = 0,4604513 nH ermittelt.

In Tabelle 5.7 sind die riumlichen Koordinaten der Segmentmittelpunkte und die Uber-
tragerverhdltnisse der elektrischen Ersatzschaltbilder fiir beide Schwingungen zusammen-
gefasst, die mit den Gleichungen (5.86) und (5.87) bestimmt wurden.

Das Ubertragungsverhalten der versetzten Mikrostreifenleitungsunterbrechung im rechteck-
formigen Metallgehduse ist mit dem analytischen Verfahren, dem numerischen Verfahren
und mit HFSS ermittelt worden und in Bild 5.21 dargestellt. Auch hier 14t sich eine gute
Ubereinstimmung der Ergebnisse feststellen. Das CAD-Modell der gehiusten Mikrostrei-
fenunterbrechung ist in Bild 5.22 zu sehen.

5.6.3 Mikrostreifenleitungsunterbrechung in einem kreuzférmigen
Metallgehduse

In den bisherigen Beispielen wurden sehr einfache Gehé&useformen untersucht, fiir die sich
die Impedanzmatrizen bzw. die elektrischen Ersatzschaltbilder mit den Methoden in Ab-
schnitt 3.2 analytisch bestimmen lassen.

Eine weitere Zielsetzung dieser Arbeit ist auch die Ermittelung der Koppelmatrizen bzw.
der zugehorigen elektrischen Ersatzschaltbilder fiir komplexere Gehduseformen. Zu diesem
Zweck wird wieder die Mikrostreifenleitungsunterbrechung nach Bild 3.13 betrachtet, die
in ein rechteckformiges Metallgehduse mit den Abmessungen a = 189 Alym, b = 118 Alym
und ¢ = 39 Aly,, eingebracht wird, wobei als Diskretisierungsschritt Aly,, = 0,254 mm
verwendet wird. Das Substrat ist A = 5 Aly, mm dick und weist eine Permittivitdt von
e, = 10,5 auf. In der Mitte bei x = 95 Aly,, befindet sich die Mikrostreifenleitungsun-
terbrechung auf dem Substrat. Die Breite der Mikrostreifenleiter ist w = 1,2 mm. Wie
in Bild 5.24 wird in den vier Ecken des Gehéuses jeweils ein quaderformiger Metallblock
mit den Querschnittsabmessungen 40 Alyy, X 40 Aly, und der Hohe 39 Aly,, platziert. Die
Mikrostreifenleiter werden in jeweils 4 Segmente der Lange Als = 7 Al unterteilt.

In der positiven Randfliche der TLM-Zelle P, (48 Alyim, 4 Alym, 5 Alyim) wird mit einer in
y-Richtung orientierten elektrischen Stromquelle angeregt. Der zeitliche Verlauf des an-
regenden Stroms entspricht einem mit der Frequenz fy = 6,5 GHz modulierten und um
to = 4000 Aty zeitverschobenen Gaufimpuls. Uber die Varianz o wurde eine Bandbreite
von 4 GHz eingestellt. Die Abtastfrequenz der Simulationsdaten wird um den Faktor 50
reduziert, was einer resultierenden Abtastfrequenz von ca. 47 GHz entspricht.

Die Eigenschwingung im Beobachtungspunkt + = 1 ist in Bild 5.23 dargestellt. Da die Ei-
genschwingung aus einer Kosinusschwingung besteht, werden nach Bild 5.25 auch nur zwei
Singuldrwerte detektiert. Zur Bestimmung der Singuldrwerte wurden N = 48 Abtastwerte
und eine Ordnung der Vorwirtspriadiktionsgleichung von p = 36 angenommen.
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Bild 5.23: Eigenschwingung im Beobachtungspunkt : = 1 der Mikrostreifenunterbrechung
in einem kreuzférmigen Metallgehéuse.

Bild 5.24: CAD-Modell der Mikrostreifenunterbrechung in einem kreuzférmigen Metallge-
hiuse (Darstellung ohne Geh#usedeckel).
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Bild 5.25: Ermittelte Singuldrwerte der Eigenschwingung im Beobachtungspunkt i = 1 der
Mikrostreifenunterbrechung in einem kreuzférmigen Metallgehduse.

Die ermittelten Amplituden und Nullphasenwinkel der Eigenschwingungen in den Beo-
bachtungspunkten sowie die Orientierung der Segmente sind in Tabelle 5.8 aufgelistet.

‘ ] ‘P ‘ |E| [Vm™!] ‘ D, ‘ P,
2 74,8613 0° 0°
72,4508 0° 0°
67,7164 0° 0°
60,6974 0° 0°
60,6973 180° | 0°
67,7163 180° | 0°
72,4505 180° | 0°
74,8329 180° | 0°

O[O O = W N | =
DN NN N DN DN

Tabelle 5.8: Amplitude und Nullphasenwinkel der elektrischen Feldstirkekomponente und
Nullphasenwinkel der Stromdichtesegmente in den Beobachtungspunkten des
Metallgehduses mit komplexer Querschnittsgeometrie.

Als Referenzphasenwinkel wurde der Phasenwinkel der Eigenschwingung im Beobachtungs-
punkt ¢ = 1 festgelegt. Die Resonanzfrequenz der Eigenschwingungen betrigt f, = 6, 58334
GHz. Bei dieser Frequenz betrigt der Betrag der Fouriertransformierten des anregenden
Stromes |I(jw,)| = 370,697289 pAs.

Zur Realisierung des Koppelnetzwerks in Form eines elektrischen Ersatzschaltbildes sind
in Tabelle 5.9 neben den rdumlichen Koordinaten der Beobachtungspunkte die mit den
Gleichungen (5.86) und (5.87) ermittelten Ubertragerverhiiltnisse aufgelistet. Fiir die Ka-
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pazitit des Parallelschwingkreises wurde der Wert von C' = 1 pF angesetzt. Die zugehorige
Parallelinduktivitdt bestimmt sich dann mit Gleichung (3.31) zu L = 0, 58445 nH.

94,5 100,5 | -0,04535
94,5 107,5 | -0,04852
94,5 114,5 | -0,05012

|0 | i/Alam | yi/Alim | 1|
1] 945 35 | 0,05013
2| 945 105 | 0,04852
3 94,5 17,5 0,04535
i1 945 245 | 0,04070
51 945 935 | -0,04070
6

7

8

Tabelle 5.9: Koordinaten der Beobachtungspunkte und Ubertragerverhiltnisse der Mikro-
streifenleitungsunterbrechung in einem kreuzférmigen Metallgehduse.

Das numerisch berechnete Ubertragungsverhalten der Mikrostreifenleitungsunterbrechung
in dem kreuzférmigen Metallgehéduse ist in Bild 5.26 dargestellt. Zum Vergleich wurde das
Ergebnis einer HFSS-Simulation hinzugefiigt. Es zeigt sich eine gute Ubereinstimmung der
Ubertragungsfunktionen, die mit den verschiedenen Verfahren ermittelt wurden.

~ 'HFSS AGILENT ——
5| f ‘x\ Numerisch |

[$,//dB

_45 1 1 1 1
4.00 5.00 6.00 7.00 8.00 9.00

f/GHz

Bild 5.26: Vergleich der Ubertragungsfunktionen der Mikrostreifenleitungsunterbrechung in
einem kreuzformigen Metallgehduse ermittelt mit verschiedenen Verfahren.
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5.6.4 Mikrostreifenleitung mit offener Stichleitung in einem
Metallgehdause mit Stufensprung

Bei den bisherigen Beispielen wurden nur homogene Hohlleiterstrukturen bzgl. der z-Rich-
tung untersucht, d.h. der Querschnitt des Hohlleiters in Ausbreitungsrichtung war kon-
stant.

Prinzipiell lassen sich die Koppelmatrizen oder die zugehérigen elektrischen Ersatzschalt-
bilder fiir homogene Hohlleiter mit beliebigem Querschnitt mit einem semi-analytischen
Verfahren ermitteln. Hierzu werden die zur Berechnung der Ubertragerverhiltnisse erfor-
derlichen Strukturfunktionen mittels Modenseparationsalgorithmen numerisch bestimmt.
Eine genaue Beschreibung dieser Methoden fiir Zeitbereichsverfahren sind in [62] und [63]
zu finden.

Obwohl die in dieser Arbeit vorgestellten Methoden zur Bestimmung der Koppelmatrizen
und der elektrischen Ersatzschaltbilder auf den Ansdtzen homogener Hohlleiterstrukturen
basieren, wird im folgenden Beispiel eine inhomogene Hohlleiterstruktur untersucht. Hierzu
sei ein rechteckformiges Metallgehduse betrachtet, das einen stufenférmigen Sprung im Me-
talldeckel aufweist. In dieses Gehduse ist die oben bereits diskutierte Mikrostreifenleitung
mit offener Stichleitung eingebettet (siehe Bild 5.30).

Zunichst wird ein quaderférmiges Metallgehduse modelliert, das in x-Richtung mit 95 Al
in y-Richtung mit 57 Alyy, und in z-Richtung mit 70 Aly,, diskretisiert wird, wobei der
Dikretisierungsschritt Aly, = 0,254 mm betragt.

In dieses Metallgehduse wird dann zur Realisierung der Stufe ein metallischer Block mit
den Abmessungen 95 Alyy, X 29 Algm X 40 Algy,, in die obere Ecke des Gehdusedeckels
angebracht.

In der positiven Randfliche der TLM-Zelle P, (48 Alym, 4 Aliim, 5 Alym) wird ein in y-
Richtung orientierter elektrischer Strom angeregt. Der zeitliche Verlauf des anregenden
Stromes entspricht einem mit der Frequenz f, = 10 GHz modulierten Gaufimpuls, der um
to = 4000 Atym zeitverschoben ist. Uber die Varianz ¢ wird eine Bandbreite von 6 GHz
eingestellt.

Die am Ort der Segmentmittelpunkte aufgezeichneten elektrischen Feldkomponenten sind
mit einem Faktor von 100 heruntergetastet. Dies entspricht einer resultierenden Abtastra-
te von ca. 23 GHz. In Bild 5.27 ist die Eigenschwingung im Beobachtungspunkt i = 1
dargestellt.

Fiir N = 48 Abtastwerte und eine Ordnung der Vorwéartspréidiktionsgleichung von p = 36
wurden die in Bild 5.28 dargestellten Singuldrwerte aus der Eigenschwingung im Beobach-
tungspunkt ¢ = 1 ermittelt.

Mit der neu ermittelten Ordnung der Vorwirtsprédiktionsgleichung von p = 4 werden
anschlieftend mit Hilfe der Prony-Methode die Amplituden in Tabelle 5.10 berechnet. In
der letzten Spalte dieser Tabelle ist die Orientierung der Segmente aufgefiihrt.
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Bild 5.27: Eigenschwingung im Beobachtungspunkt ¢ = 1 der Mikrostreifenleitung mit of-
fener Stichleitung in einem Metallgehduse mit Stufensprung.
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Bild 5.28: Singuldrwerte der Eigenschwingung im Beobachtungspunkt ¢ = 1 der Mikro-
streifenleitung mit offener Stichleitung in einem Metallgehduse mit Stufensprung.
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i | p||E.] [vm ] |, | oy,
1| 4] |E| =129,6071 | &1y = 0° 0°
|Eyq| = 69,8859 | @y =0° 0°

2 | 4| |Eia| =120,7077 | ®15=0° 0°
|Eyo| = 55,7325 | ®yq = 0° 0°

3 |4 |Es| =104,4859 | ®y5=0° 0°
|Eys| = 29,7450 | ®ys = 0° 0°

4 |4 |F4 =83,6618 | ®4=0° 0°
|Eyy| =3,9455 | gy =180° | 0°

5 |4 |Fs =58,1556 | ®5=0° 0°
|Ey5| = 45,2286 | ®y5 = 180° | 0°

6 | 4| |FEigl =37,7182 | ®16=10° 0°
|Eag| = 77,8264 | By =180° | 0°

7 |4 |Fs] =22,1394 | @17 =0° 0°
|Eyr| = 102,3187 | ®y7 = 180° | 0°

8 | 4| |F1s| =13,7547 | &5 =180° | 0°
|Eys| = 115,4193 | dyg = 180° | 0°

9 | 4| |Eo| =8,6585 | ®yg=180° | 0°
|Eao| =5,9386 | ®gg = 180° | 0°

10 | 4 | |Eyg0| = 17,1657 | @149 = 180° | 0°
|Eyq0| = 11,7733 | dgq0 = 180° | 0°

Tabelle 5.10: Amplitude und Nullphasenwinkel der elektrischen Feldstirkekomponente und
Nullphasenwinkel der Stromdichtesegmente in den Beobachtungspunkten des
Metallgehduses mit Stufensprung.

Fiir die zwei detektierten Schwingungen werden die Frequenzen f;; = 8,955281 GHz und
fro = 11,6416785 GHz mit Hilfe der Prony-Methode ermittelt. Bei diesen Frequenzen ist
der Betrag der Fouriertransformierten des anregenden Stromes |I(jw,1)| = 101,047 pAs
und |/ (wyo)| = 24,46634 pAs.

Die raumlichen Koordinaten und Ubertragerverhiltnisse zur Realisierung des elektrischen
Ersatzschaltbildes sind in Tabelle 5.11 zusammengefasst. Die Kapazititen der Parallel-
schwingkreise wurden dabei zu C; = C, = 1 pF gesetzt, woraus sich nach Gleichung (3.31)
die Parallelinduktivitdten L; = 0,31585 nH und L, = 0, 1869 nH ergeben.

Der Vergleich in Bild 5.29 mit einer EMPIRE-Simulation zeigt, dass der Gehduseeinfluss
auf das Ubertragungsverhalten der Mikrostreifenstruktur mit dem hier vorgestellten nume-
rischen Verfahren richtig beschrieben wird.

Das CAD-Modell ist in Bild 5.30 wiedergegeben.
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‘ xi/Altlm ‘ yi/Altlm ‘ Mni

~.

1 475 3,5 nii= 0,1263
na1 = 0,1886
2 47,5 10,5 Nig2 = 0, 1229
Nas = 0,1504
3 | 475 17,5 nis = 0,1064
Ng 3 = 0, 0803
4 | 475 24,5 nia= 0,0852
Ng g4 = —0, 0106
5 | 47,5 32,5 nis = 0,0592
Ng s = —0, 1220
6 | 475 39,5 ng = 0,0384
Noe = —0, 2100
7| 475 46,5 niy = 0,0225
No7 = —0, 2761
8 47,5 93,5 nig= 0,0140
Ngg = —0, 3114
9 |515 28,5 nig = —0,0088
Ngg = —0, 0234
10 | 55,5 285 N0 = —0,0175
ng10 = —0, 0318

Tabelle 5.11: Koordinaten der Beobachtungspunkte und Ubertragerverhiltnisse der Mikro-
streifenstruktur in einem Metallgehduse mit Stufensprung.
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Bild 5.29: Vergleich der Ubertragungsfunktionen der Mikrostreifenleitung mit offener Stich-
leitung in einem Metallgehduse mit Stufensprung ermittelt mit verschiedenen
Verfahren.
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Bild 5.30: CAD-Modell der Mikrostreifenleitung mit offener Stichleitung in einem Metallge-
héuse mit Stufensprung (Darstellung ohne oberen und seitlichen Gehausedeckel).

5.6.5 Symmetrische Mikrostreifenleitungsunterbrechung in einem
rechteckformigen Metallgehause

Zur Untersuchung der elektromagnetischen Wechselwirkung eines Gehdusemodes mit den
magnetischen Stromdichteelementen entlang der Mikrostreifenstruktur wird im folgenden
die symmetrische Mikrostreifenleitungsunterbrechung nach Bild 3.13 betrachtet. Die Mi-
krostreifenleitungen sind w = 1,2 mm breit und liegen auf einem planaren Substrat der
Hohe A = 1,27 mm und der Permittivitiat e, = 10, 5.

Mit einem Diskretisierungsschritt von Aly, = 0,254 mm wird der Simulationsraum in
x-Richtung mit ¢ = 189 Alyy,, in y-Richtung mit b = 118 Alyy, und in z-Richtung mit
=39 Alym diskretisiert. Die Substrathohe wird mit h = 5 Aly, aufgelost.

In y-Richtung sind entlang der effektiven Mikrostreifenbreite weg = 13 Aly, (siehe Anhang
A.1) jeweils 4 Tore der Linge Alg = 7 Alyy, an jeder Mikrostreifenkante eingefiihrt worden.
An den Kanten des Eingangs- und Ausgangstors sowie der Leitungsunterbrechung wurde
jeweils ein Tor der Lange Als = 13 Alyy, definiert. Damit 14t sich die Mikrostreifenstruktur
durch ein 20-Tor beschreiben, dessen Tornummerierung in Bild 5.8 dargestellt ist. Ferner
ist in Bild 5.8 auch die Orientierungen der magnetischen Stromdichteelemente skizziert.

Die Berechnung der Impedanzmatrizen der beiden Mikrostreifenleiter erfolgt gemaf der
Gleichung (A.45).
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Bild 5.31: Eigenschwingung im Beobachtungspunkt (Tor) i = 2 der symmetrischen Mikro-
streifenleitungsunterbrechung in einem rechteckférmigen Metallgehduse.

1.8 O

1.4} 1

1.2F ]

0.8r ,

0.6 ,

0.4

0.2r T

& )
10 12

o oX(3]

0 2 4 6
n

Bild 5.32: Ermittelte Singuldrwerte der Eigenschwingung im Beobachtungspunkt (Tor)
t = 2 der symmetrischen Mikrostreifenleitungsunterbrechung in einem recht-
eckformigen Metallgehduse.
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In der positiven Randfliche der TLM-Zelle P, (95 Algim, 1 Alym, 5 Alym) wird eine in y-
Richtung orientierte elektrische Spannung angeregt. Der zeitliche Verlauf der angeregten
Spannung entspricht einem mit der Frequenz fy = 6,5 GHz modulierten und um ¢, =
4000 Atym zeitverschobenen Gaufimpuls mit der Amplitude A, = 1 V. Uber die Varianz o
wird eine Bandbreite von 7 GHz eingestellt.

Entlang der definierten Tore der Mikrostreifenperipherie wird die magnetische Erregung
aufgezeichnet. Die Beobachtungssignale sind um den Faktor 100 heruntergetastet, was einer
resultierenden Abtastfrequenz von ca. f, = 23 GHz entspricht.

In Bild 5.31 ist die Eigenschwingung der magnetischen Erregung im Beobachtungspunkt
des Tores i = 2 dargestellt. Wie aus den zugehdrigen Singuldrwerten in Bild 5.32 ersichtlich,
ist aufgrund der kleinen Zahlenwerte fiir die magnetische Erregung in den Beobachtungs-
punkten der Einfluf von Rauschen bemerkbar. Einen gréfseren Signal-Rausch-Abstand 1a#t
sich iiber eine hohere Amplitude der anregenden Gauffunktion erreichen. Die Bestimmung
der Singuldrwerte erfolgte fiir N = 48 Abtastwerte und eine Ordnung der Vorwértspradik-
tionsgleichung von p = 36.

| i |p||H]/10* [Am~'] | Komponente | ®; | Als;/li |
112 28,5686 Hy 0° -13
3 2 0,1637 m, 0° 7
312 0,4916 H, 0° 7
112 0,7965 , 0° 7
512 1,0794 , 0° 7
6 |2 0,1637 H, 180° -7
712 0,4916 H, 180° -7
8 |2 0,7965 H, 180° -7
9 |2 1,0794 H, 180° -7
10 | 2 20,7278 Hy 0° 13
1112 20,7278 Hy 180° -13
12 ]2 1,0794 , 0° 7
13 | 2 0,7965 , 0° 7
142 0,4916 A, 0° 7
15 | 2 0,1637 m, 0° 7
16 | 2 1,0794 H, 180° 7
1712 0,7965 H, 180° -7
18 | 2 0,4916 H, 180° -7
19| 2 0,1637 H, 180° -7
20 | 2 28,5506 Hy 180° 13

Tabelle 5.12: Amplitude und Nullphasenwinkel der magnetischen Feldstirkekomponenten
und die Torbreiten in den Beobachtungspunkten der extrahierten Schwingun-
gen der symmetrischen Mikrostreifenleitungsunterbrechung in einem recht-
eckformigen Metallgehduse.
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In Tabelle 5.12 sind die Ergebnisse fiir die Ordnung der Pradiktionsgleichung p, die Ampli-
tuden der magnetischen Erregung |H;| und die Phasenwinkel ®; , die aus den Eigenschwin-
gungen ermittelt wurden, zusammengefasst. Aufgefiihrt sind auch die Feldkomponenten in
den Toren und die Torbreiten unter Beriicksichtigung der Tororientierung.

Aus den Eigenschwingungen wird die Resonanzfrequenz f, = 5,504742 GHz mittels der
Prony-Methode berechnet. Bei dieser Frequenz betrigt der Betrag der Fouriertransfor-
mierten der anregenden Spannung |U(jw,)| = 64, 83352 pVs.

‘ 7 ‘ x; / Algm ‘ Yi/ Algim ‘ n; /1074 ‘
1 94,5 0,5 | -43,490
2 100,5 3,5 1,342
3 100,5 10,5 4,030
4 100,5 17,5 6,530
5 | 1005 245 | 8,849
6 | 885 35| 1,342
7 88,9 10,5 4,030
8 88,5 17,5 6,530
9 88,9 24.5 8,848
10 94.5 28,5 31,556
1] 945 89.5 | 31,556
12 100,5 93,5 8,849
13 100,5 100,5 6,530
14| 100,5 107,56 | 4,030
15| 100,5 1165 | 1,342
16 88,5 93,5 8,849
17 88,9 100,5 6,530
18 88,9 107,5 4,030
19 88,9 116,5 1,342
20 94,5 117,5 | -43,460

Tabelle 5.13: Koordinaten der Beobachtungspunkte und Ubertragerverhiltnisse der sym-
metrischen Mikrostreifenleitungsunterbrechung in einem rechteckférmigen
Metallgehiduse.

Die Admittanzmatrix 148t sich unmittelbar aus den Beziehungen (5.43) bis (5.46) ermit-
teln und im Touchstoneformat in einem Schaltungssimulator verwenden. Aufwendiger ist
die Erstellung des zugehorigen elektrischen Koppelnetzwerks gemiaf Bild 3.11. Hierzu legt
man fiir die Serieninduktivitit des Serienschwingkreises einen Wert, z.B. L = 1 nH, fest.
Die zugehérige Serienkapazitiit ergibt sich aus Gleichung (3.31) zu C' = 0, 836 pF. Die Uber-
tragerverhéltnisse lassen sich aus den Gleichungen (5.42) und (5.43) oder unter Verwendung
des Dualitétsprinzips aus den Gleichungen (5.86) und (5.87) ermitteln

Hy Al ( Alg )2
ngy = 4/ L 7 , 5.88
st \/ U0 \ Ao (5.88)

122




5 Systemtheoretische Betrachtung

g — L H; Altlm,i Alg; Als; - (5.89)
nsi |Q(]Wr)| Altlm,l Altlm,z‘
In den Gleichungen (5.88) und (5.89) wurde die Anregung im Tor i = 1 durchgefiihrt. In der
Tabelle 5.13 sind die rdumlichen Koordinaten der Beobachtungspunkte und die ermittelten
Ubertragerverhiltnisse aufgelistet. Wie aus der Tabelle 5.13 ersichtlich, treten die stirksten
Kopplungen an den Orten der Mikrostreifendiskontinuitdten auf.

In Bild 5.33 ist das Ubertragungsverhalten der symmetrischen Mikrostreifenleitungsunter-
brechung im rechteckférmigen Gehduse mit dem Ergebnis der SONNET-Simulation dar-
gestellt. Das Bild zeigt, dass das ermittelte Ubertragungsverhalten mit dem numerischen
Verfahren richtig wiedergegeben wird.

10 T T T T
SONNET ——

Numerisch

/52, 1/dB
8
o

_60 1 1 1 1 1
4.00 4.50 5.00 5.50 6.00 6.50 7.00

fIGHz

Bild 5.33: Vergleich der Ubertragungsfunktionen der symmetrischen Mikrostreifenleitungs-
unterbrechung in einem rechteckférmigen Metallgehduse ermittelt mit verschie-
denen Verfahren.

5.6.6 Zusammenfassung der Ergebnisse

Der Vergleich der numerisch ermittelten Ubertragungsfunktionen mit den Ergebnissen ver-
schiedener Vollwellensimulatoren zeigt, dass die elektromagnetische Wechselwirkung der
Gehdusemoden mit den Mikrostreifenstrukturen durch die ermittelten Koppelmatrizen bzw.
den elektrischen Ersatzschaltbildern in einem Schaltungssimulator richtig beschrieben wird.
Im Gegensatz zur Modellierung der parasitiren Verkopplung mit der elektrischen Flachen-
stromdichte auf der Mikrostreifenstruktur, ist der Schaltungsaufwand fiir die magnetische
Stromdichte entlang der Mikrostreifenperipherie um den Faktor 2 grofer.

123



6 Zusammenfassung und Ausblick

6.1 Zusammenfassung

Die Zielsetzung dieser Arbeit war die Implementierung von Koppelnetzwerken in einem
Schaltungssimulator zur Beriicksichtigung der elektromagnetischen Wechselwirkung zwi-
schen Gehéduseresonanzen und der in das Metallgehduse eingebrachten Mikrowellenschal-
tung.

Als Ausgangspunkt der Untersuchung dieser parasitiren Koppelmechanismen diente ein aus
der Literatur bekannter feldtheoretischer Ansatz zur Berechnung der elektromagnetischen
Felder in einem rechteckformigen Metallgehduse mit eingebrachtem planaren Substrat. In
diesem Ansatz werden die elektromagnetischen Felder durch elektrische Fldchenstromdich-
ten auf der Substratoberfliche angeregt. Hierbei zeigte sich, dass die Kopplung zwischen
der elektrischen Flachenstromdichte auf der Mikrostreifenleiterstruktur und den elektri-
schen Feldern der Gehdusemoden stattfindet. Auf dieser Basis wurde unter Verwendung
des Dualitatsprinzips ein neuer Ansatz zur Berechnung der Gehdusemoden hergeleitet,
die durch magnetische Flichenstromdichten angeregt werden. Dieser Ansatz ermoglicht
die Beschreibung der elektromagnetischen Wechselwirkung zwischen der magnetischen Fla-
chenstromdichte entlang der Peripherie beliebig geformter Mikrostreifenstrukturen und den
magnetischen Feldern der Gehdusemoden.

Bei Anregung der Gehéuseresonanzen durch elektrische Flachenstromdichten auf der Mikro-
streifenstruktur, findet eine maximale Verkopplung statt, wenn die elektrischen Feldkom-
ponenten der Gehdusemoden parallel zu der elektrischen Flachenstromdichten bzw. den
Mikrostreifensegmenten ausgerichtet sind. Werden die Gehdusemoden durch eine magne-
tische Stromdichte angeregt, so findet eine maximale elektromagnetische Kopplung statt,
wenn die magnetischen Feldkomponenten der Gehidusemoden parallel zur Mikrostreifenpe-
ripherie ausgerichtet sind.

Fiir einfache Gehduseformen wurden auf der Grundlage der feldtheoretischen Ansétze ver-
schiedene Methoden zur Bestimmung der Koppelmatrizen und deren zugehorigen elek-
trischen Ersatzschaltbilder vorgestellt. Die Topologie dieser Netzwerke 14kt sich auch fiir
komplexe Gehéduseformen verwenden.

Es wurde gezeigt, dass die elektromagnetische Wechselwirkung zwischen den Gehdusemo-
den und der elektrischen Flachenstromdichte auf der Mikrostreifenstruktur durch eine Kop-
pelimpedanzmatrix bzw. ein Koppelimpedanznetzwerk beschrieben werden kann. Die elek-
tromagnetische Verkopplung zwischen den Resonanzmoden des Metallgehduses und der
magnetischen Stromdichte entlang der Peripherie der Mikrostreifenstruktur 1aft sich durch
eine Koppeladmittanzmatrix bzw. ein Koppeladmittanznetzwerk beschreiben.
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Zur Analyse der elektromagnetischen Verkopplung der Mikrostreifenstruktur und den Reso-
nanzmoden in Metallgehdusen mit komplexer Gehduseform wurde im Rahmen dieser Arbeit
ein TLM-Vollwellensimulator erstellt. Zur Anregung eines elektrischen Dipolmoments wur-
de eine Funktion implementiert, mit der ein elektrischer Strom ins TLM-Gitter eingeprigt
werden kann. Unter Verwendung des Dualitdtsprinzips wurde ein neuartiger Algorithmus
zur Einprigung einer elektrischen Spannung entwickelt, mit dem sich fiktive magnetische
Stromdichten anregen lassen.

Mit Hilfe der Systemtheorie ist ein neues Verfahren vorgestellt worden, mit dem die Im-
pulsantwort bzw. die Parameter der Koppelmatrizen mit einem Gaufimpuls als Anregungs-
signal bestimmt werden kénnen. Zur Vermeidung langer Simulationszeiten und zur auto-
matischen Extrahierung der Gehduseresonanzen fiir komplexe Gehdusestrukturen wurde
zur Bestimmung der Koppelmatrizen bzw. Koppelnetzwerke die Prony-Methode unter Ver-
wendung der Singulidrwertzerlegung eingesetzt. Hierbei wurde eine Methode hergeleitet, die
unter Ausnutzung der Reziprozitit und der Symmetrie die Koppelmatrix aus einer einzigen
Vollwellensimulation ermittelt.

In mehreren Beispielen wurde die Giiltigkeit der Koppelmatrizen und ihren zugehérigen
Ersatzschaltbildern durch den Vergleich der Ergebnisse aus Schaltungssimulationen mit
den Ergebnissen von Vollwellensimulationen validiert.

6.2 Ausblick

Gegenwirtig werden zur Extrahierung der Koppelmatrizen bzw. der zugehorigen elektri-
schen Ersatzschaltbilder mit Hilfe des analytischen oder numerischen Verfahrens verschie-
dene Softwaretools eingesetzt. Fiir eine Automatisierung dieser Verfahren ist es sinnvoll die
verschiedenen Algorithmen zur Bestimmung der Koppelmatrizen in einer einzigen Software
zu integrieren.

Die in dieser Arbeit vorgestellten Verfahren gehen davon aus, dass die Flachenstromdichten
nur auf der Substratoberfliche flieken. Weitergehende Untersuchungen haben gezeigt, dass
auch vertikale Leiter, wie z.B. Durchkontaktierungen zur Herstellung einer Masseverbin-
dung zu Bauelementen, verantwortlich fiir die Anregung von Gehauseresonanzen sind und
mit diesen eine Wechselwirkung eingehen. In Bezug auf das analytische Verfahren findet
man z.B. in der Literatur [4] und [7] Ansétze zur Bestimmung der Greenschen Funktio-
nen, die durch ein vertikales elektrisches Einheitsstromdichteelement hervorgerufen werden.
Beim numerischen Verfahren sind hierzu keine weiteren Modifikationen erforderlich.

Die elektromagnetische Verkopplung zwischen der Mikrowellenschaltung und den Geh&use-
resonanzen wurde in dieser Arbeit als unerwiinschte Storbeeinflussung behandelt. Man kann
diese Wechselwirkung aber auch gezielt nutzen, um z.B. Filterstrukturen zu realisieren.
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A.1 Mehrtor-Netzwerkmodellierung planarer
Schaltungen

A.1.1 Einfithrung

Die Mehrtor-Netzwerkmodellierung (Multiport Network Modeling, MNM) ist ein Verfahren
zur Beschreibung der elektrischen Eigenschaften einer beliebig geformten planaren Schal-
tung durch ein N-Tor in Form einer Impedanz-, Admittanz- oder Streumatrix. Die nach-
folgende Diskussion beschrinkt sich nur auf die Impedanzmatrix, da diese in der Praxis
hidufig Anwendung findet.

Eine analytische Beschreibung dieser Methode wurde erstmals in [64] zur Analyse beliebig
geformter Triplate-Strukturen vorgestellt. Anfangs wurde dieses Verfahren vorwiegend zur
Charakterisierung von Mikrostreifenantennen verwendet [64] - [66]. Aufgrund der Vielseitig-
keit dieser Methode, wird die Theorie planarer Schaltungen mittlerweile auch zur Analyse
und Synthese verschiedener Hochfrequenzkomponenten und -schaltungen eingesetzt. Neben
der Modellierung der elektrischen Eigenschaften von Leiterstrukturen lassen sich auch para-
sitire Effekte, wie die elektromagnetische Verkopplung von Mikrostreifenstrukturen durch
Abstrahlung oder durch Gehdusemoden und die Wechselwirkung zwischen Parallelplat-

tenmoden mit den Bauelementen einer Leiterplatte mit der Theorie planarer Schaltungen
behandeln [12], [67] - [71].

Planare Schaltungen, wie z.B. Bandleitungsstrukturen, zeichnen sich durch eine im Ver-
gleich zur Wellenldnge kleine Substrathohe aus. Damit kann innerhalb der Metallisierun-
gen ein rein vertikales elektrisches Feld mit zugehdriger Spannungsverteilung angenommen
werden, fiir das die zweidimensionale Wellengleichung (Helmholtz-Gleichung) unter Beriick-
sichtigung der Randbedingungen zu 16sen ist.

Die Losung dieser Wellengleichung durch Entwicklung der Greenschen Funktion in Eigen-
funktionen liefert fiir die planaren Strukturen elektrische Ersatzschaltbilder [70] - [75], die
in einem Schaltungssimulator zur Beschreibung des elektrischen Verhaltens der planaren
Schaltung oder zur Analyse elektromagnetischer Verkopplungen zwischen Bauelementen
und der planaren Schaltung verwendet werden konnen.

Wie in Bild A.1 angedeutet, gelangt man bei einer Mikrostreifenstruktur zu einer plana-
ren Schaltung, wenn die Peripherie der Mikrostreifenstruktur mit magnetischen Wénden
umgeben wird. Elektrische Streufelder werden durch eine Verbreiterung der Mikrostreifen-
struktur beriicksichtigt. An den Stellen, an denen eine externe Mikrostreifenleitung an der
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Berandung angebracht ist, z.B. zur Anregung der Struktur, wird ein Koppeltor mit der
Breite w; der angeschlossenen Mikrostreifenleitung definiert.

v

Bild A.1: Extrahierung einer planaren Schaltung aus einer Mikrostreifenstruktur.

Abhéngig von der Komplexitit der Form der Mikrostreifenstruktur kommen zur Bestim-
mung der Impedanzmatrix, die die elektrischen Eigenschaften der Mikrostreifenstruktur
beschreibt, verschiedene Verfahren zum Einsatz.

Fiir einfache Segmentformen (Rechteck, Dreieck, Kreis, Kreissegment, u.a.) werden die
Impedanzparameter mit Hilfe der Greenschen Funktionen bestimmt, die in analytischer
Form vorliegen. Mit der Segmentierungs- bzw. Desegmentierungsmethode [14] lassen sich
komplexere Strukturen in einfache Segmente zerlegen. Die Segmentierungsmethode fasst die
Impedanzmatrizen einzelner Segmente zu einer Gesamtimpedanzmatrix zusammen, mit der
die elektrischen Eigenschaften der zusammengesetzten Struktur beschrieben wird.

Fiir sehr komplizierte Formen der Mikrostreifenstruktur, bei der die obigen Methoden nicht
anwendbar sind, kommen zur Bestimmung der Impedanzmatrix Randintegralverfahren [14],
[32] oder die Methode der Finiten Elemente zum Einsatz [76]. Ausgehend von der zwei-
dimensionalen skalaren Wellengleichung fiir die elektrische Spannung zwischen den Metal-
lisierungen, wird beim Randintegralverfahren mit Hilfe des Greenschen Satzes eine Inte-
gralgleichung hergeleitet, die die Spannungen und Stréme an den Koppeltoren entlang der
Mikrostreifenkontur in Beziehung setzt, aus der die Impedanzparameter der Impedanzma-
trix bestimmt werden.

Herleitung der Impedanzmatrix

Bei der analytischen Behandlung planarer Schaltungen sind prinzipiell zwei Aufgabenstel-
lungen zu unterscheiden, die in Bild A.2 dargestellt sind. Das in Bild A.2 a) dargestellte
Problem beschreibt die planare Schaltung mit homogenen Randbedingungen und Quellen
im Raumgebiet zwischen den beiden Metallisierungen. Diese Art der Anregung findet man
z.B. bei einer Koaxialleitung vor, bei der der Aufienleiter mit der unteren und der Innen-
leiter mit der oberen Metallisierung verbunden ist. Die zu losende Aufgabe fiihrt auf eine
inhomogene Helmholtzgleichung mit homogenen Randbedingungen.
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Bild A.2: Mikrostreifenstrukturen mit verschiedenen Anregungsformen.

Das Problem in Bild A.2 b), das fiir die weiteren Betrachtungen in diesem Abschnitt zu-
grunde gelegt wird, beschreibt eine planare Schaltung mit inhomogenen Randbedingungen
in Form magnetischer Wénde und externen Toren (Mikrostreifenleitungen). Der Raum zwi-
schen den beiden Metallisierungen ist quellenfrei. Dieses Problem lafst sich mit Hilfe der
homogenen Helmholtz-Gleichung unter Beriicksichtigung der inhomogenen Randbedingun-
gen lGsen.

Neben diesen beiden Anregungsformen gibt es noch weitere Problemstellungen, in denen
beide Anregungsformen vorkommen |[76].

Ausgangspunkt der Herleitung der Impedanzmatrix einer planaren Schaltung fiir eine Struk-
tur nach Bild A.2 b) sind die Maxwellschen Gleichungen fiir eine harmonische Zeitabhén-

gigkeit

rotE = —jwuH, (A.1)
rotH = jweE. (A.2)
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Dabei wird ein quellenfreier Raum mit homogener und isotroper Materialfiillung voraus-
gesetzt. Geméaf der Definition planarer Schaltungen weist die in Bild A.2 b) dargestellte
Mikrostreifenstruktur eine Substrathéhe auf, die sehr viel kleiner als die Wellenlédnge im di-
elektrischen Medium ist. Daher ist keine Feldvariation in z-Richtung zu erwarten (0/0z = 0)
und die Feldkomponenten £, F\ und H, konnen zu Null gesetzt werden. Die Abmessungen
der planaren Schaltung in x- und y-Richtung liegen in der Grofenordnung der Wellenldnge.
Mit dieser Annahme vereinfachen sich die Maxwellschen Gleichungen (A.1) und (A.2) zu

OF
=z _ _iouH A3
9 JwpH,, (A.3)
OE, .
5 = Jwndy, (A.4)
OH. OH
—y _ T5=x R A.
o o Jwell, (A.5)

In Verbindung mit den relevanten Randbedingungen 148t sich mit den Gleichungen (A.3)
bis (A.5) jede planare Schaltung charakterisieren. Lost man Gleichung (A.3) und (A.4) nach
den Feldkomponenten , und H auf und setzt diese anschliefend in Gleichung (A.5) ein,
14t sich die zweidimensionale Helmholtz-Gleichung der planaren Struktur in Abhingigkeit
der Feldkomponente £, bestimmen

(At + K*)E, = 0. (A.6)
In Gleichung (A.6) ist k = w,/ep die Wellenzahl und
0?0

At = @ + 8—y2 (A7)

der zweidimensionale Delta-Operator im kartesischen Koordinatensystem:.

Aufgrund der Homogenitit des elektrischen Feldes in z-Richtung, lafst sich zwischen den
beiden Metallisierungen der planaren Schaltung die Spannung

ﬂ = Ezh’ (A'S)
definieren. Auf der Innenseite der Metallisierungen ist die Grenzschichtbedingung
Js=e,xH=He,—He, (A.9)

zu erfiillen, die einen Zusammenhang zwischen der elektrischen Flachenstromdichte Jg und
der magnetischen Erregung H in der Grenzschicht herstellt. Mit Gleichung (A.9) 14t sich
aus den Gleichungen (A.3) und (A.4) die Beziehung

gradE, = —jwud (A.10)
ableiten.

Zur Untersuchung der Randbedingungen entlang der Berandung der planaren Schaltung
multipliziert man Gleichung (A.10) mit dem Normalenvektor n der geméf Bild A.2 b)
senkrecht auf der Berandung steht und nach aufen weist

E
n - gradk, = aa_z = —jwu(n-Jg). (A.11)
n
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Nach Gleichung (A.11) gibt es entlang der Berandung der planaren Schaltung Bereiche, aus
denen die Stromdichte n-Jg heraustritt. Diese Bereiche bezeichnet man im Zusammenhang
mit den anregenden Stromdichten durch externe Leitungen auch als Koppeltore. In den
iibrigen Bereichen entlang der Berandung, in denen keine Verbindungen mit externen Toren
oder Leitungen vorliegen ist n - Jg = 0, vorausgesetzt es flieft keine Stromdichte zwischen
der oberen und unteren Metallisierung entlang der Berandung. Fiir diese Bereiche ergibt

sich die Randbedingung

oL, _, Ou

=h—=0. A12
on on 0 ( )
Aus den Gleichungen (A.9) und (A.11) folgt unter Verwendung der Vektoridentitét
a-(bxe)=(axb)-a (A.13)
die Beziehung
1 OF
s-H= —A—a_z =0, (A.14)
Jjwp On

mit s = n X e, dem tangentialen Einheitsvektor entlang der Berandung. Gleichung (A.14)
besagt, dass die tangentialen Feldkomponenten der magnetischen Feldstérke Null sein miis-
sen, was der Randbedingung einer magnetischen Wand entspricht.

Wird ein externes Tor mit der Berandung der planaren Schaltung verbunden, so folgt aus

Gleichung (A.11)

ou  0E,

Pl h o JwuhJg (A.15)
mit der elektrischen Flidchenstromdichte Jg, die von dem externen Tor in die Berandung
der planaren Schaltung fliekt (Normalenvektor n und Flachenstromdichte Jg haben entge-

gengesetztes Vorzeichen).

Zerlegt man nun die Berandung in N Segmente (Tore), so 1aft sich mit Hilfe der Green-
schen Funktion eine N x N-Impedanzmatrix ableiten, die die Spannung von jedem Tor in
Beziehung zu dem Strom des zugehorigen Tores und den Stromen der anderen Tore setzt.

Im allgemeinen ist die Bestimmung der Greenschen Funktion kompliziert. Fiir eine in z-
Richtung orientierte Stromdichte J,(x,, y,), wie sie bei der koaxialen Anregung geméif Bild
A.2 a) dargestellt ist, 14Kt sie sich einfach bestimmen [14]. Fiir diesen Fall ist die inhomogene
Helmholtz-Gleichung

(Ar+ k) u= —jwphld,, (A.16)

unter Beriicksichtigung der Randbedingung gemif der Gleichung (A.12) zu 16sen. Hierzu
wird zunédchst die zugehérige Greensche Funktion aus der inhomogenen Wellengleichung
(A.16) fiir ein in z-Richtung orientiertes Stromdichteelement 16(z — x,) 6(y — y,) in einem
Anregungspunkt r, = (z,,y,) zwischen den beiden Metallisierungen berechnet

(Ax+ k2) G, s 4, 9a) = —jeonh 8@ — 1) 5y — ), (A.17)

wobei die Randbedingungen
0G/on =0 (A.18)

zu beriicksichtigen sind.
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Mit der ermittelten Greenschen Funktion G(z,y;z,,y,) wird dann in einem beliebigen
Aufpunkt r = (z,y) die Spannung u(z,y), die von der oberen zur unteren Metallisierung
gerichtet ist, mittels der Beziehung

u(z,y) = jj G(x,y; Tg, yq) J, (xqv yq) dxqdy, (A.19)
D

bestimmt.

Fiir einfache Formen der Mikrostreifenstrukturen, wie z.B. Rechtecke, Dreiecke, Kreise,
Ringe, u.a. sind die Greenschen Funktionen in Form unendlicher Reihen bekannt. Eine
Zusammenstellung dieser Greenschen Funktionen findet man in [32], [14] und [76].

Um den Lésungsansatz nach Gleichung (A.17) und (A.18) auch fiir Strukturen nach Bild
A.2 b) verwenden zu konnen, bedient man sich der in Bild A.3 dargestellten Aquivalenz
zwischen der transversalen und vertikalen Stromdichte entlang der Berandung [76], [77].

Die Speisung der planaren Schaltung durch eine externe Mikrostreifenleitung, 1afst sich
gemif Bild A.3 durch eine in z-Richtung orientierte Fléchenstromdichte entlang der Be-
randung approximieren. Die Aquivalenz zwischen beiden Anregungsformen ist ersichtlich,
wenn man die zugehorigen Grenzschichtbedingungen

J,=nxH, (A.20)
und
is =e€; X ﬂt (A21)

miteinander vergleicht, wobei H, das tangentiale magnetische Feld entlang der Grenz-
schicht zwischen der anregenden Leitung und der planaren Schaltung ist. Die Betrige der
beiden Stromdichten in Gleichungen (A.20) und (A.21) sind gleich, d.h. |J,| = |Jg|.

Mit der Aquivalenz dieser beiden Anregungsformen lifit sich die Beziehung nach Gleichung
(A.19) fiir Spannungen und Stromdichten entlang der Berandung der planaren Schaltung
umformulieren

u(s) = f G(s: 54) J(sy) ds, (A.22)

In Gleichung (A.22) ist Jg(s,) die Eingangsstromdichte eines externen Tores (Mikrostrei-
fenleitung) im Bereich s,, die die Spannung u(s) im Bereich s der Kontur hervorruft.
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[t

2oty h

Bild A.3: Aquivalenz zwischen transversaler und senkrechter Stromdichte: a) Perspektivi-
sche Ansicht, b) Seitenansicht.

Zur Herleitung einer Beziehung zwischen den Feldgréfen der planaren Schaltung und den
Netzwerkgrofen (Strom und Spannung) des dquivalenten N-Tores, wird die Berandung der
planaren Schaltung in N Segmente unterteilt. Jedes Segment der Breite w; 1aft sich als
Tor beschreiben, dessen Torspannung und Torstrom iiber die Beziehungen

w = o[BG (423
W

i = /is(s)ds, (A.24)

wj

mit den Feldgrofen der planaren Schaltung verkniipft sind, wobei sich die Integration ent-
lang der Berandung C' iiber die jeweilige Torbreite erstreckt (siehe Bild A.2 b)).

Ist die Segmentierung fein genug gewahlt, 14t sich jedes Segment durch eine gerade Linie
approximieren und das Linienintegral nach Gleichung (A.22) kann lédngs der geschlossenen
Kontur C' in eine Summe einfacher Linienintegrale iiberfiihrt werden

u(s) = > [ Glsisy) Jslo) ds, (A.25)
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Mit Gleichung (A.23) ldft sich fiir das Tor ¢ die Spannung

u; = wii/@(s) ds (A.26)

definieren. Einsetzen der Gleichung (A.25) in die Gleichung (A.26) liefert

//G s;54) J5(8q) dsq ds. (A.27)

wl w;

Unter der Annahme, dass die Stromdichte Jg(s,) entlang des Segments s, konstant ist, 1t
sich der zugehorige Strom, der in Tor j fliekt aus Gleichung (A.24) ermitteln

iy = [ dslods, = s Iy(s,) (A.28)

wj

Mit Gleichung (A.28) ergibt sich fiir die Torspannung aus Gleichung (A.27) die Beziehung

- )ds, d A2
u; wzw]// s;84) dsg ds. (A.29)

w; wj

Die Elemente der Impedanzmatrix Z lassen sich nun aus der Gleichung (A.29) berechnen

1
= wiwj//g(s;sq) ds, ds. (A.30)

w; wj

Ui
—1] (]w) Z

In Gleichung (A.30) korrespondieren ds, und ds mit der Integration iiber das Segment j und
i. Die Angabe i, = 0,7 # j weist darauf hin, dass zur Bestimmung des Impedanzparameters
2;;(jw) alle Tore aufer Tor j offen (im Leerlauf) betrieben werden.

Bestimmung der Greenschen Funktion

Zur Bestimmung der Impedanzparameter nach Gleichung (A.30) 14£t sich die Greensche
Funktion in eine Reihe bekannter Eigenfunktionen ®,,(x,y) entwickeln

Gz, y; 24, Yq) Z AP, (A.31)

m=1

Die Eigenfunktionen ®,, bilden einen vollstindigen Satz orthonormaler Funktionen

1 =
ff ®,, P drdy = = (A.32)
(o 0 ,m#n

und erfiillen die homogene skalare Wellengleichung

(Ap +k2) @, = 0, (A.33)
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unter Beriicksichtigung der Randbedingung an der Berandung der planaren Struktur

0P,

= 0. (A.34)

Aus der inhomogenen Wellengleichung (A.17) folgt mit Gleichung (A.31) und unter Be-
riicksichtigung von Gleichung (A.33) die Beziehung

D ALK = kL) Bo(,y) = —jwph d(z — 24) 6(y — yy)- (A.35)

m=1

Multipliziert man beide Seiten der Gleichung (A.35) mit der konjugiert komplexen Ei-
genfunktion @’ und integriert iiber das Gebiet D, so erhélt man unter Verwendung der
Orthonormierungsbeziehung (A.32) und der Ausblendeigenschaft der Delta-Distribution
fiir die Koeffizienten der Gleichung (A.31)

A — Jwih (D;(xqv yq)'

Mit Gleichung (A.36) ergibt sich fiir die Greensche Funktion aus Gleichung (A.31)
Lqg, Y.
G(x,y;74,Yq) quhz kQ — qu o), (A.37)

Die Elemente der Impedanzmatrix nach Gleichung (A.30) lassen sich anschliefend mit der
Greenschen Funktion (A.37) bestimmen

]wuh s)Pr (s
Zij o, //Z —k2q dsgds. (A.38)

w; wj

Fiir sehr einfache Formen der Mikrostreifenstruktur lassen sich fiir die Eigenfunktionen
®,, (z,y) analytische Ausdriicke berechnen [76]. Im Fall einer rechteckformigen Struktur der
Kantenldnge a in x-Richtung und b in y-Richtung liefert die oben beschriebene Methode
fiir die Greensche Funktion [14]

]wuh Om0n c0s(kyx,) cos(kyy,) cos(kyx) cos(kyy)
G(x, y; T, Yq) nZOmZO T . (A39)
mit den diskreten Eigenwerten
ke = 1 (A.40)
a
ky, = "—b” (A.41)
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und

1 ) =
S (A.42)
2 ,i#0.

Die Impedanzparameter der rechteckférmigen planaren Struktur errechnen sich aus den
Gleichungen (A.30) und (A.39)

Jwph = Tm0n, cos(kxy) cos(kyy,) cos(kyx) cos(kyy)

dsds,. (A4

(]W (J,bwzw] ZOWLZO// k% +k,§ k?2 S Sq ( 3)
wi wj

Fiir eine allgemeingiiltige Beziehung der Koppelimpedanzen in Gleichung (A.43) werden
auch Tore im Bereich innerhalb der Metallisierungen zugelassen. Wie in Bild A.4 angedeu-
tet, wird die Integration in Gleichung (A.43) bzgl. der Tormitte von der Unterkante zur
Oberkante des zugehorigen Tores durchgefiihrt.

Unter Verwendung des Additionstheorems [78|

% (sin(x 4 y) — sin(z — y)) = cos(x) sin(y) (A.44)

erhilt man aus Gleichung (A.43) fiir die Elemente der Impedanzmatrix

]Wﬂh OmOn,
Zig Z Z Rt k2— 5 (@i, ya) [ (5, 5), (A.45)

mit den Geometriefunktionen

flziy) = cos(kxxi)si(%wxi)cos(kyyz)m(l;wyl) (A.46)
Flego) = coslhr) siC ) cos(hyy) siC ). (A47

In den Gleichungen (A.46) und (A.47) ist Pj(x;,y;) der Anregungspunkt und P;(x;,y;) der
Beobachtungspunkt in der Mitte des Tores j und .

Bei der Auswertung der Gleichung (A.45) ist zu beachten, dass die Tore innerhalb der
planaren Struktur eine zweidimensionale Geometrie aufweisen (siehe Bild A.4). Fiir Tore
entlang der Peripherie muss eine der beiden Torgeometrien in x- oder y-Richtung fiir das
Anregungstor (w,;, w,;) und Beobachtungstor (w;, w,;) Null sein.

In der Praxis sind die Reihen in Gleichung (A.45) endlich. Kriterien fiir die Anzahl der
Reihenelemente findet man in [68] und [70]. Zur Berechnung der Impedanzmatrizen recht-
eckformiger Mikrostreifenstrukturen wurden in dieser Arbeit 50 Reihenelemente beriick-
sichtigt.
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y
A
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Wyt =] "
, P (s yy) e
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Wyl

Bild A.4: Allgemeine Definition der Anregungs- und Beobachtungstore einer planaren

rechteckférmigen Struktur.

Beriicksichtigung von Streufeldern

Zur Beriicksichtigung der in den Streufeldern des elektrischen Feldes entlang der Peripherie
der Mikrostreifenstruktur enthaltenen Energie, wird die Mikrostreifenstruktur verbreitert.
Fiir Mikrostreifenleitungen 14t sich nach [12] die effektive Breite

Zoh

verlf) = G e’

(A.48)

fiir den resultierenden Parallelplattenwellenleiter angeben. In der Gleichung (A.48) ist h
die Substrathohe, Zy = 120 7 §2 der Freiraumwellenwiderstand, Zi,(f) der frequenzabhéngi-
ge Wellenwiderstand der Mikrostreifenleitung und e, ¢¢(f) die frequenzabhéngige effektive
Permittivitat des Substrats.

Segmentierungs- und Desegmentierungsmethode

Mit Hilfe der Segmentierungs- bzw. der Desegmentierungsmethode 1aft sich die Z-, Y-, oder
S-Matrix einer komplexen planaren Struktur ermitteln 79| - [81]. Hierzu zerlegt man die
Struktur in Segmente, deren Greensche Funktionen bekannt sind.

Die Desegmentierungsmethode stellt das komplementére Verfahren zur Segmentierungsme-
thode dar. Bei dieser Methode werden die Matrizen ermittelt, indem man die komplexe
Struktur durch Aussparung von Segmenten erzeugt, deren Greenschen Funktionen bekannt
sind. Zur Charakterisierung von Mikrostreifenstrukturen stellt die Z-Matrix die effizienteste
Form dar.
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Bild A.5: Tordefinition fiir eine Beispielstruktur zur Bestimmung der Gesamtmatrix mit
Hilfe der Segmentierungsmethode.

In dieser Arbeit wird ausschlieflich die Segmentierungsmethode verwendet, daher wird auf
dieses Verfahren im folgenden naher eingegangen. Am Beispiel der in Bild A.5 dargestell-
ten Mikrostreifenleitung mit einer in der Mitte angebrachten offenen Stichleitung soll die
Segmentierungsmethode erlautert werden.

Zur Bestimmung der Impedanzmatrix der Mikrostreifenstruktur in Bild A.5 wird diese
in zwei rechteckformige Segmente (Segment A und Segment B) zerlegt, deren Greensche
Funktionen bekannt sind. Entlang der Peripherie beider Mikrostreifenleitungen werden ver-
schiedene Arten von Toren definiert. Verbunden werden die beiden Segmente iiber die
sogenannten Verbindungstore. Uber das Eingangs- und Ausgangstor wird das elektrische
Verhalten der Gesamtstruktur beschrieben. Elektromagnetische Verkopplungen lassen sich
mit den externen Toren, den sog. Koppeltoren, beriicksichtigen.

Bevor die beiden Segmente iiber die Verbindungstore miteinander verbunden werden, er-
folgt fiir die Tore der Segmente eine sinnvolle Durchnummerierung. Eine méogliche Num-
merierung der Tore ist in Bild A.5 dargestellt. Alle Tore der beiden Segmente werden
nacheinander durchgezdhlt. Das Segment A weist p, = 7 externe Tore (Tore 1 bis 7) und
g = 2 Verbindungstore (Tore 13 und 14) auf. Das Segment B hat p, = 5 externe Tore (Tore
8 bis 12) und r = 2 Verbindungstore (Tore 15 und 16). Die Z-Matrix der gesamten Struktur
lakt sich dann mit der Beziehung

Z 0 _
Zyp = <_6)a V4 ) + (Zpaq B ZPbr) ' (qu +er) K (erb - qua) (A.49)

—Po

ermitteln [12].
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Die Dimensionen der in Gleichung (A.49) vorkommenden Matrizen sind fiir das diskutierte
Beispiel in der Tabelle A.1 zusammengefasst und die einzelnen Matrizen in den Gleichungen
(A.50) bis (A.54) wiedergegeben.

‘ Matrix ‘ Dimension ‘ Beispiel ‘
Z, O
» (Pa+ pb) X (Pa+pb) | 12 x 12
0 Zpb
Lp, (pa+1v) X q 12 x 2
Ly, (pa+pv) X g 12 x 2
L, g X (pa + o) 2 x 12
erh T X (pa +pb) 2x12
2, qXxq 2 x 2
Z,, X T 2 x 2

Tabelle A.1: Matrix-Dimensionen der Einzelmatrizen zur Bestimmung der Gesamtimpe-
danzmatrix.

Die Matrix der Gleichung (A.50) beschreibt das Impedanzverhalten der externen Tore der
beiden Segmente. Da die Segmente getrennt betrachtet werden, sind die entsprechenden
Elemente der Matrix zu Null gesetzt. Zum Beispiel haben das Tor 1 des Segments A und
das Tor 8 des Segments B keine Verbindung, somit ist z; g = 25, = 0.

Die gleiche Argumentation gilt auch fiir die Matrizen in den Gleichungen (A.51) bis (A.53),
die das Impedanzverhalten zwischen den externen Toren und den Verbindungstoren der
zugehorigen Segmente beschreiben.

(A.50)

OO OO oo
OO OO oo
OO OO oo
SO OO oo

[
N
qﬁi
Ll\z
o
[
~
o
Ll\z
=
[
- JB - -
W
[
~
=
[
S
3
O OO OO

0 0 0 0 0 0 0 235 Z2s9 Zs10 Zs11 2812

298 299 £9,10 29,11 29,12

£11,8 2119 211,10 £11,11 *11,12

o O O O

0
0 Zis Ziog Zioao Zioar Zi012
0
0

Z12,8 2129 £12,10 £12,11 212,12
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21,13 £1,14 0 0
%913 2214 0 0
£313 2314 0 0
2413 24,14 0 0
2513 25,14 0 0
_ | %613 Z6,14 : 7 = 0 0 (A.51)
~Paq 2713 2714 Por 0 0 ’
0 0 2815 28,16
0 0 29,15  £9,16
0 0 £10,15 £10,16
0 0 211,15 211,16
0 0 212,15 212,16
Z :<§13,1 Z132 Z133 2134 2135 Z136 2137 0 0 0 0 0)’ (A.52)
APa Z14,1 2142 2143 2144 2145 £146 2147 00000
erb:(g 8 8 8 8 8 8 Z158 Z159 21510 Z15,11 215,12)’ (A.53)
216,8 £16,9 £16,10 £16,11 £16,12

qu ( £13,13 £13,14 ) ’ Z,. = ( £15,15 £15,16 ) . (A.54)

214,13 214,14 216,15 216,16

Extrahierung eines elektrischen Ersatzschaltbildes aus einer planaren Schaltung

Moderne digitale Schaltungen mit Taktfrequenzen iiber 1 GHz bestehen aus elektronischen
Bauelementen und integrierten Schaltkreisen, die mit hoher Packungsdichte auf mehrlagi-
gen gedruckten Leiterplatten aufgebracht sind. Die Spannungsversorgung der Schaltkreise
erfolgt iiber die sogenannten Potentialebenen. Zur Analyse der Signalintegritit gedriickter
Leiterplatten (PCB, printed circuit boards) werden hiufig SPICE-basierte Simulatoren ver-
wendet, da diese gegeniiber vollwellenbasierte Methoden eine entwurfsbegleitende Analyse
der Leiterplatte in kurzer Zeit erlauben.

Von besonderem Interesse ist der Einfluf des Schaltrauschen (simultaneous switching noise
(SSN), ground/power bounce noise oder Delta-I noise) auf die Signalintegritdt. Durch das
Ein- und Ausschalten von Stromen aktiver Bauelemente werden Parallelplattenwellenlei-
termoden angeregt, die die Versorgungsspannung der Schaltkreise storen und parasitires
Ubersprechen zwischen den Bauelementen des PCBs hervorrufen. Zur Charakterisierung
der durch die Resonanzen der Parallelplattenwellenleiteranordnung verursachten hochfre-
quenten parasitiren Koppelmechanismen, wird an den Anschlussklemmen der integrierten
Schaltkreise die ortsabhingige Impedanz der Potentialebenen bestimmt. Mit den ermit-
telten Eingangsimpedanzen, die von den Schaltkreisen der Leiterplatine gesehen werden,
und den Koppelimpedanzen zwischen den Anschlussklemmen der Schaltkreise lassen sich
in der Entwicklungsphase der Leiterplatine Problemstellen lokalisieren und durch geeignete
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Mafinahmen, z.B durch Anderung der Leiterplattentopologie oder durch Anbringen von
Entkoppelkondensatoren auf der Leiterplatte, kompensieren.

Zur Modellierung der hochfrequenten parasitiren Eigenschaften des Schaltrauschens wer-
den elektrische Netzwerke ermittelt, die in einem Schaltungssimulator implementiert werden
konnen. Am Beispiel einer zweilagigen Leiterplatte soll die Extrahierung des elektrischen
Ersatzschaltbildes demonstriert werden.

In Bild A.6 ist der Ausschnitt einer zweilagigen Leiterplatte mit zwei aktiven Bauelementen
dargestellt. Die Spannungsversorgung der aktiven Bauelemente erfolgt iiber Durchkontak-
tierungen (rote vias), die mit den Potentialebenen verbunden sind. Zur Verbindung verschie-
dener Schaltkreise auf den beiden Seiten der Potentialebenen werden die Signalleitungen
(blaue vias) durch die Metallisierungen der Spannungsversorgung hindurchgefiihrt. Bedingt
durch die schnellen Ein- und Ausschaltstrome digitaler Schaltkreise werden zwischen den
Potentialebenen Parallelplattenwellenleitermoden angeregt, die sich zunéchst radial aus-
breiten. Dies ist in Bild A.6 fiir Signalleitung via A angedeutet. Die sich ausbreitenden
Wellen zwischen den Potentialebenen verursachen eine ortsabhingige Spannungsverinde-
rung du auf den Potentialebenen.

Erreichen die Wellen andere Leitungen zwischen den beiden Potentialebenen, so werden in
diesen Stréme induziert, d.h. es kommt zu einem Ubersprechen. Die durch das Uberspre-
chen hervorgerufenen Strome in den Signalleitungen regen ebenfalls Parallelplattenmoden
an. Im Fall mehrlagiger Boards werden dadurch Wellen auch in anderen Layern angeregt.
An den Réndern der Platine wird ein Teil der elektromagnetischen Energie in den Raum
abgestrahlt und ein anderer Teil zuriickreflektiert. Die hin- und riicklaufenden Wellenantei-
le iiberlagern sich zu stehenden Wellen und es kommt zur Ausbildung von Resonanzen des
Parallelplattenwellenleiters. Wellenausbreitung, Reflektionen, Kopplungen und Resonanzen
sind typische elektromagnetische (EM) Phénomene, die wihrend der Signaliibertragung in
PCBs auftreten.

Bauelement
—— Versorgungsspannung :/ \AL -
—— Signal
1
I
viaA, viaB via C viaD
| [ | | | | |} ”htdu
A
NS B ——
i ) u,t du

Bild A.6: Prinzip der Modenanregung zwischen den Potentialebenen einer zweilagigen Lei-
terplatte.
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Die mit den Resonanzen des Parallelplattenwellenleiters einhergehenden parasitéren elek-
tromagnetischen Verkopplungen koénnen Signalintegrititsprobleme hervorrufen, wie das
Auslésen falscher Schaltzustiande digitaler Bauelemente oder zum Ausfall des Systems fiih-
ren.

Zur Vermeidung teurer und zeitaufwendiger PCB-Anderungen aufgrund von Fehlfunktio-
nen durch Schaltrauschen, sind geeignete Simulationswerkzeuge in der Entwicklungsphase
der Leiterplatte erforderlich. In der Literatur [82], [83] werden verschiedene numerische
Verfahren zur Beriicksichtigung des Schaltrauschens vorgestellt, die auf der Methode der
Finiten Differenzen (FDTD), der Momenten- oder PEEC-Methode (PEEC, partial element
equivalent circuit) basieren.

Aufgrund der grofen Anzahl zu beriicksichtigender Potentialebenen sind dreidimensionale
Vollwellensimulatoren wegen des hohen Speicherbedarfs und den langen Simulationszei-
ten derzeit noch unattraktiv. Ein besonders effizientes Verfahren zur Beriicksichtigung der
elektromagnetischen Verkopplung verschiedener Bauelemente auf einer Leiterplatte durch
Parallelplattenmoden wird in [70] und [71] vorgestellt. In diesen Arbeiten werden fiir die
analytischen Ausdriicke der Koppelimpedanzen nach Gleichung (A.45) elektrische Ersatz-
schaltbilder extrahiert, die in einem SPICE-basierten Schaltungssimulator verwendet wer-
den kénnen. Die Beriicksichtigung dielektrischer Verluste und Leiterverluste erfolgt durch
die komplexe Wellenzahl [64]

k=K —jk". (A.55)

Fiir geringe Verluste (k' >> k) 14kt sich fiir den Realteil £ und den Imaginérteil £” der
komplexen Wellenzahl k£ der Term

K = w\/el (A.56)

und . 5
k":w¢55@mu®+_§) (A.57)
angeben, mit
2
bg =1/ — (A.58)
Wo

der dquivalenten Leitschichtdicke und tan(d) dem Verlustwinkel des Dielektrikums.

Mit der Separationsgleichung
ki + Ky =kl = whep (A.59)

und den Gleichungen (A.55) bis (A.57) ergibt sich unter Vernachlissigung des quadratischen

Terms 1(tan(d) + 2)? aus Gleichung (A.45) die Beziehung

Zz‘j(]w) - abe Z Z w2

n=0m=0 jw

N N
+ jw + w (tan(d) + %S) ’

(A.60)
mit

N™ = Nouou f(xi, vi), (A.61)
NI = \Jomou f(x5,y5)- (A.62)
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Aus der Gleichung (A.60) 1aft sich noch kein elektrisches Ersatzschaltbild extrahieren, da
der Vergleich der Koppelimpedanz

n;n;

1
]u)C+jw—L+G

z(jw) = (A.63)

des Zweitors nach Bild A.7 zeigt, dass der Konduktanzterm in Gleichung (A.60) noch von
der Kreisfrequenz w abhéngt.

Das in Bild A.7 dargestellte Ersatzschaltbild ist nur in unmittelbarer Umgebung der Re-
sonanzkreisfrequenz w,,, des Parallelplattenmodes giiltig. In diesem Bereich ist der zur
Konduktanz inverse Widerstand dominant, der nur noch von der Resonanzfrequenz w,,,
abhéngt. Damit ergibt sich in der Umgebung der Resonanzkreisfrequenz w,,,, des Parallel-
plattenmodes fiir die Gleichung (A.60) die Beziehung

éij(jw) = ube Z Z

n=0 m=0 mn +‘ju)+‘®%wz(tan(5)+‘% 2 )

Wmn 4O

(A.64)

Nach einigen Umformungen lassen sich die Elemente der Impedanzmatrix nach Gleichung
(A.64) auf die Form

%) %; ijm”J\i JWJLVM + Gmn’ (A.65)

bringen, mit den Netzwerkelementen
cmn . 9be (A.66)

h
o a7

mn_ abe 1 2
G™ = - Winn (tan(é) o/ Wmn,lw) . (A.68)

J

Bild A.7: Zweitor-Koppelimpedanznetzwerk zur Modellierung der elektromagnetischen
Verkopplung von zwei Toren {iber einen Parallelplattenleitermode.

1
Q
N.
.
.
3
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Der Leitfihigkeitsterm in Gleichung (A.68) 14t sich weiter vereinfachen, wenn angenommen
wird, dass nur Leiterverluste dominant sind (tan(d) < %). Fiir diesen Fall ist

abe 2w
m—= . A.
G 12 o (A.69)

Fiir die zugehorige Impedanzmatrix der Impedanzelemente nach Gleichung (A.65) 148t
sich die in Bild A.8 dargestellte Foster-Impedanzdarstellung des Mehrtores angeben, die
aus Parallelschwingkreisen und idealen Ubertragern mit den Ubertragerverhiiltnissen N/™"
und N;™ nach Gleichung (A.61) und (A.62) besteht. In Bild A.8 beschreibt die Kapazitit
C™ den statischen Fall (m = 0,n = 0,w,,, = 0). In der Praxis erfolgt die Summenbildung
in Gleichung (A.64) bzw. Gleichung (A.65) fiir eine endliche Anzahl von Summanden. Zur
Charakterisierung der planaren Struktur mit Hilfe der Impedanzmatrix ist eine grofe An-
zahl von Moden bzw. eine grofe Anzahl konzentrierter Bauelemente fiir das elektrische
Ersatzschaltbild zu beriicksichtigen. Dadurch wird das Verfahren ineffizient gegeniiber der
Verwendung von Vollwellensimulatoren. In der Literatur [70] und [84] werden daher Ver-
fahren zur Reduzierung der Modenordnung vorgeschlagen.

COO
[ ] [ ] [ ] [ ] [ [ ]
f— 00 00 00
- N 1 N2 1 I NN
. . o |l ]
COl L()l GOl
. . . ° . .
f— 01 01 01
1 I N1 1 I N2 1 I I NN
- . . P G S A |
ClO LlO GlO
. . . . . .
f— 10 10 10
13 | ERE | A | B
. . . o |l ]
Cmn 7o Gmn
[ ] [ ] [ ] [ ] [ ] [ ]
[— mn mn mn
13 TN | A | B
4 . . o |l ___ ]
o o o ¢} o o
Tor 1 Tor 2 Tor N

Bild A.8: Aquivalentes elektrisches Ersatzschaltbild zur Analyse von Schaltrauschen in
PCBs.
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A.2 Bestimmung der Systemmatrizen von
Koppelnetzwerken

In den beiden nachfolgenden Abschnitten wird gezeigt, dass die Koppelnetzwerke nach
Bild 3.4 und Bild 3.11 in Kapitel 3 durch die Koppelmatrizen in den Gleichungen (3.8)
und (3.47) beschrieben werden kénnen. Durch sukzessive Erhohung der Toranzahl 148t sich,
ausgehend vom elektrischen Ersatzschaltbild eines Zweitor-Koppelnetzwerks, die allgemeine
Koppelmatrix des N-Tores ableiten.

A.2.1 Koppelimpedanznetzwerk

Das elektrische Verhalten des Zweitors nach Bild A.9 wird durch das Gleichungssystem

u, = é11i1 +§12i21 (A.70)

Uy = 221i1 +§22i2 (A-71)

vollstéindig beschrieben. In den Gleichungen (A.70) und (A.71) sind 4, 4, die Torspan-
nungen, i, i, die Torstrome und zy;, 29y, 2}, 29 die Impedanzparameter. Die Impedanz Z
in Bild A.9 stellt in diesem Fall die Eingangsimpedanz eines Parallelschwingkreises dar.

Die elektrischen Eigenschaften des idealen Ubertragers im elektrischen Ersatzschaltbild
nach Bild A.9 lassen sich durch die beiden Beziehungen

~

U n

za _ @ A.72
= (A.72)
i ny

A_a = A.
== (A73)

b

beschreiben, wobei die n,, n, die Wicklungszahlen der Priméar- und Sekundérseite, u,, 4,
die Torspannungen und ¢,, 7, die Torstrome gemaf Bild A.10 sind.

Z

EE

Bild A.9: Zweitor-Koppelimpedanznetzwerk.
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BB

Bild A.10: Idealer Ubertrager.

u, uy

Die Impedanzparameter der Gleichungen (A.7 0) und (A.71) lassen sich jeweils durch einen
Leerlaufversuch am Tor 2 (i, = 0) und Tor 1 (i, = 0) ermitteln.

Fiir einen Leerlauf am Tor 2 ist aufgrund der Beziehung nach Gleichung (A.73) auch der
Strom auf der Sekundirseite des zweiten Ubertragers in Bild A.9 Null, d.h. il/ = 0. Damit
ist die Spannung « iiber der Impedanz Z mit dem Strom Z wie folgt verkniipft

a=-Zi. (A.74)
Die Spannungen @ und @, stehen nach Gleichung (A.72) geméf
ﬁ’l

=2 (A.75)

ni

>

in Beziehung zueinander. Mit Gleichung (A.75) folgt aus Gleichung (A.74) der Zusammen-
hang
@ =-mZi. (A.76)

Die Stréme i, und i stehen iiber die zweite Ubertragergleichung (A.73) in Relation zuein-
ander

i =—ni,. (A.77)

Aus den Gleichungen (A.76) und (A.77) folgt fiir den Leerlauf am Tor 2 (i, = 0) durch
Vergleich mit Gleichung (A.70) die Eingangsimpedanz am Tor 1

Z11 = g =ni Z. (A.78)

]

Zur Bestimmung des Impedanzparameters z,, wird die Spannung 4, betrachtet. Diese ist
nach der ersten Ubertragergleichung (A.72) iiber die Wicklungszahl ny mit der Spannung
u verkniipft
Mit den Gleichungen (A.74) und (A.77) folgt aus Gleichung (A.79) durch Vergleich mit
Gleichung (A.71) fiir den Leerlauf am Tor 2 (z, = 0)

§21 == = 1 N9 Z (ASO)

Aufgrund der Reziprozitit des Netzwerks nach Bild A.9 ist z,, = 2,5,. Da die Schaltung
symmetrisch aufgebaut ist, 1&Rt sich auch unmittelbar die Eingangsimpedanz z,, = n2 Z
am Tor 2 bestimmen.
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Damit kann fiir das elektrische Ersatzschaltbild nach Bild A.9 die Koppelimpedanzmatrix

2
Z, = ( o ) Z (A.81)

1 No Ny
angegeben werden.

Die obige Vorgehensweise zur Bestimmung der Impedanzparameter des Zweitors 1aft sich
auf das Dreitor nach Bild A.11 iibertragen, das aus dem elektrischen Ersatzschaltbild nach
Bild A.9 durch die Parallelschaltung eines weiteren Ubertragers hervorgeht.

u Z
i’ \ ] Z”V 1 L”’" ]
[ ] [ ] [ ]
i1y M iy M i34 73
u, u, u,
Bild A.11: Dreitor-Koppelimpedanznetzwerk.
Charakterisiert wird das Dreitor durch das Gleichungssytem
U = 2z 21 + 219 22 + 213 ig; (A.82)
Uy = 2919 + 2990y + 29313, (A.83)
Uy = 23 i1 + 239 ig + 233 ig- (A.84)

Zunidchst werden die Impedanzparameter z,,, z,; und z5; aus einem Leerlaufversuch der
Tore 2 und 3 ermittelt (z, = iy = 0). Hieraus folgt unmittelbar aus der zweiten Ubertrager-
gleichung (A.73), dass in den Sekundirwicklungen des zweiten und dritten Ubertragers im
Ersatzschaltbild A.11 der Strom Null ist, d.h. i” = im = (. Die Impedanzparameter z,; und
Zy; ergeben sich aus den Gleichungen (A.74) bis (A.80). Entsprechend der Vorgehensweise
zur Bestimmung des Impedanzparameters z,; des Zweitors Bild A.9 wird der Impedanzpa-
rameter 24, bestimmt. Die Spannung u; und « sind iiber die Wicklungszahl ng miteinander
verkniipft

Qg = n3 . (A.85)

Mit Gleichung (A.74) und (A.77) folgt aus Gleichung (A.85) durch direkten Vergleich mit
der Gleichung (A.84) fiir den Leerlaufversuch an den Toren 2 und 3 (i, = 13 = 0)

231 — % = nNing Z (A86)

2
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Aufgrund der Reziprozitidt der Schaltung sind auch die Impedanzparameter z,, = z,, und
231 = Z;3 bestimmt. Die verbliebenen z-Parameter werden in analoger Weise durch einen
Leerlaufversuch an den Toren 1, 3 und 1, 2 ermittelt.

Fiir das Dreitor nach Bild A.11 ergibt sich fiir die Koppelimpedanzmatrix

n?  mying ning
Z,=| nminy ni mnang |- Z. (A.87)
ning ngnz N

Aus der Vorgehensweise zur Bestimmung der Impedanzparameter fiir das Zwei- und Dreitor
ist ersichtlich, dass im Fall eines N-Tores die Koppelimpedanzmatrix Z, die Form

TL% ning -+ NINN
2
ni1n9 no s NN
Zy = : : - : Z (A.88)
2
nNny NN - - - ny

annimmt.

A.2.2 Koppeladmittanznetzwerk

Fiir das in Bild A.12 dargestellte Zweitor lassen sich die Torstréme 7,, 2, und Torspan-
nungen 1, i, iiber die Admittanzparameter y 110 Yy Yoys Ygy I folgender Weise miteinander
verkniipfen

z1 = Q11@1 +g12@2a (A'89)

by = Yy Uy + Yy, Uy. (A.90)
Die Admittanz Y stellt in diesem Fall die Eingangsadmittanz eines Serienschwingkreises
dar.

Die Bestimmung der Admittanzparameter der Gleichungen (A.89) und (A.90) erfolgt jeweils
fiir einen Kurzschlufversuch an den Toren 1 und 2.

7 SN

4 'y
1%

Bild A.12: Zweitor-Koppeladmittanznetzwerk.
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Fiir einen Kurzschluf am Tor 2 (&, = 0) befindet sich nach der ersten Ubertragergleichung
(A.72) ebenfalls ein Kurzschluf auf der Sekundérseite des zweiten Ubertragers, d.h. 4" = 0.
Damit sind der Strom 7 und die Spannung @’ an der Sekundirseite des ersten Ubertragers
iiber die Admittanz Y wie folgt miteinander verkniipft

i=-Yi (A.91)

Mit der ersten Ubertragergleichung (A.72) lift sich eine Beziehung zwischen der Eingangs-
spannung 4; am Tor 1 und der Spannung @’ iiber der Admittanz Y herleiten

Aus der zweiten Ubertragergleichung (A.73) ergibt sich der Zusammenhang zwischen den
Strémen auf der Primir- und Sekundirseite des ersten Ubertragers

= (A.93)

ni

Mit den Gleichungen (A.91) bis (A.93) kann durch den direkten Vergleich mit der Gleichung
(A.89) fiir den KurzschluRversuch am Tor 2 (&, = 0) die Eingangsadmittanz y , am Tor 1

~

i
ynzj—l:n%X (A.94)
Uy
angegeben werden. Zur Bestimmung des Koppeladmittanzparameters y, wird der Strom

ig betrachtet, der in Tor 2 hineinfliekt. Aufgrund der zweiten Ubertragergleichung (A.73)
gilt die Beziehung
iy = —Mg L. (A.95)

Mit den Gleichungen (A.91) und (A.92) folgt aus Gleichung (A.95) durch Vergleich mit
Gleichung (A.90) fiir den Kurzschluffall am Tor 2 (4, = 0) fiir die Koppeladmittanz

)
Y, = = =mmnY. (A.96)

Aufgrund der Reziprozitit des Netzwerks nach Bild A.12 ist auch der y-Parameter y o = Yoy
bestimmt. Da das Zweitor symmetrisch aufgebaut ist, 145t sich unmittelbar die Eingangsad-
mittanz y,, = niY des zweiten Tores angeben.

Damit ergibt sich die Koppeladmittanzmatrix Y, des Zweitors nach Bild A.12 zu

2
sz( " ”1”2)-2. (A.97)

nny N3

In analoger Weise werden die y-Parameter dgs Dreitors nach Bild A.13 ermittelt, das sich
durch einen weiteren in Reihe geschalteten Ubertrager aus dem Ersatzschaltbild A.12 er-
gibt.
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II Q’
i
2 ]Iln2
O
i3
ﬁ3 ]Iln3
O

Bild A.13: Dreitor-Koppeladmittanznetzwerk.

A

u,

u

<>
]
L T
I~

<>

Fiir das in Bild A.13 dargestellte Dreitor 14t sich das folgende Gleichungssystem angeben

o=y, Gty sy, s, (A.98)
by = Yyt + Yy, s+ Y, Gy, (A.99)
by = Yoy Uy + Yoy lly + Yo . (A.100)
Zunéchst erfolgt die Bestimmung der y-Parameter y , y, und Yy, (1. Spalte der Y-Matrix)

durch einen Kurzschlufversuch an den Toren 2 und 3 (4, = @3 = 0). Nach der ersten Uber-
tragergleichung (A.72) liegt somit auch auf der Sekundérseite des zugehorigen Ubertragers
ein Kurzschluf vor, d.h. 4" = @" = 0. Die Berechnung der y-Parameter y , y, erfolgt ent-

sprechend den Gleichungen (A.91) bis (A.96). Zur Ermittlung des y-Parameters y, sei der
Strom i3 am Eingang von Tor 3 betrachtet, der mit dem Strom ¢ in der Sekundirwicklung
nach der zweiten Ubertragergleichung (A.73) wie folgt in Beziehung steht

iy = —n3i. (A.101)

Der Parameter y, berechnet sich mit den Gleichungen (A.91) und (A.92) aus Gleichung
(A.101) durch Verglelch mit Gleichung (A.100) fiir den Kurzschluffall an den Toren 2 und
3 (ty = 1y = 0) zu

~

_
Yy = B ninzY. (A.102)
Nach dem Reziprozititstheorem sind auch die y-Parameter Yo = Yois Y13 = Y be-

stimmt.

In analoger Weise erfolgt die Bestimmung der verbliebenen y-Parameter der Gleichungen
(A.98) bis (A.100) durch jeweils einen Kurzschlufversuch an den Toren 1, 3 und 1, 2.

Die Koppeladmittanzmatrix Y, des Netzwerks nach Bild A.13 weist damit die Form

n% ning nNing
Y,=| nmng n3 mgng |-Y (A.103)
nimns MnNaong TL?;’
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auf. Aufgrund des symmetrischen Aufbaus des Koppelnetzwerks kann fiir ein N-Tor die
zugehorige Koppeladmittanzmatrix

2
ni nimg -+ NMINN
2
VIARAD) Ny o NN
Y, = . . Y (A.104)
2
nNmn,y NN - ny

direkt angegeben werden.

A.3 Entwicklung der elektromagnetischen Felder in
Eigenfunktionen

Abhéngig vom gewéhlten Ansatz zur Losung eines elektromagnetischen Problems kann sich
die Ableitung eines dquivalenten elektrischen Ersatzschaltbildes unterschiedlich schwierig
gestalten. Im Abschnitt A.1 wird die Herleitung eines elektrischen Ersatzschaltbildes vorge-
stellt, das die elektromagnetische Verkopplung zwischen den Bauelementen und den Moden
eines zweidimensionalen Resonators beschreibt. Hierzu wurden die Greenschen Funktionen
in Eigenfunktionen entwickelt. Dieses Konzept soll nun auf dreidimensionale Resonatoren
iibertragen werden.

Zur Beschreibung der elektromagnetischen Verkopplung zwischen den Quellengréfen (elek-
trische und magnetische Stromdichten) und den Feldern in einem Resonator mit homogener
Materialfiillung werden im folgenden Abschnitt die elektromagnetischen Felder in Eigen-
funktionen entwickelt [15] und die zugehoérigen Greenschen Funktionen bestimmt.

A.3.1 Elektrische Stromdichten als Quellen im Resonator

Werden die elektromagnetischen Felder in einem Resonator mit homogener Materialfiil-
lung durch eine beliebige elektrische Stromdichte angeregt, so liefert die Entwicklung der
elektrischen Feldstdrke £ und der magnetischen Erregung H in Eigenfunktionen

E = ZZZWQ Em"l ﬂ J - E"MqV, (A.105)
H = Zzzwzjf’”‘j’ Hmnlﬂ J - By, (A.106)
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In den Gleichungen (A.105) und (A.106) sind

Vq : das Quellvolumen,

i : der TE- oder TM-Mode (i € {TE, TM}),

m,n,l : die Summationsindizes iiber alle TE,- bzw. TM,-Moden,
Winnl :die Resonanzkreisfrequenzen (Eigenwerte),

E™ H™' . das normierte elektrische und magnetische Feld der TE,- bzw. TM,-
Moden (Eigenfunktionen),

Em . die konjugiert komplexe Eigenfunktion des elektrischen Feldes der TE,-
bzw. TM,-Moden.

Die Bestimmung der in den Eigenfunktionen enthaltenen meist unbekannten Amplituden-
konstanten erfolgt {iber die Orthonormierungsbeziehung

. 0 cm#pAn#qANl#Ek
mnl pak —
f‘_/[[€ﬁ £V {1 m=pAn=qAl=k (A.107)

oder

mnl  pp* 0 cm#EpAnFgNL#k
L. |k gy =
IJI’ME H™dv {1 m=pAn=qAl=Fk "’ (A.108)

wobei H*™ die konjugiert komplexe Eigenfunktion des magnetischen Feldes der TE,- bzw.
TM,-Moden ist. Die elektromagnetische Verkopplung zwischen den Moden des Resonators
und den sie anregenden Stromdichten J wird in den Gleichungen (A.105) und (A.106) durch
das Integral beschrieben. Die Kopplung ist am stirksten, wenn die elektrischen Feldkom-
ponenten der Eigenfunktionen parallel zur anregenden Stromdichte ausgerichtet sind.

Durch Koeffizientenvergleich der einzelnen Entwicklungsterme in Gleichung (A.105) mit
der Eingangsimpedanz eines RLC-Parallelschwingkreises, 14t sich unmittelbar ein elek-
trisches Ersatzschaltbild ableiten. Dielektrische Verluste werden in Form einer komplexen
Dielektrizitédtszahl beriicksichtigt (siehe Abschnitt A.1.1).

Die Kenntnis der Greenschen Dyaden G™ (r; r,) und G™(r; r,) eines elektrodynamischen
Problems erlaubt eine effiziente Berechnung der elektromagnetischen Felder fiir eine belie-
bige elektrische Stromdichteverteilung J (r;7,) gemif der Beziehungen

B(rir) = [[[G¥(rirg)- d(rirg) dV,, (A-109)
H(riry) = |[[[ @™ (riry)- d(rirg)dv, (A-110)
Va

Zur Bestimmung der Elemente der Greenschen Dyade des elektrischen Feldes

gEJ gEJ gEJ

ZXX  ZXy Xz

GEI = | g® gP g™ (A.111)

- Zyx  Zyy  Zyz

gE.] gEJ gEJ

=zx  2zy 27z
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aus der Gleichung (A.105) wird im Anregungspunkt r, = (x4, y,, 2,) als anregendes Element
ein infinitesimales Stromdichteelement der Form

S(2,y,2) = iy dlrger 6(x — x4) 6(y — yq) 0(2 — z¢) (A.112)

betrachtet, mit k£ € {x,y, z} und dem elektrischen Dipolmoment

iy dlyy = 1. (A.113)

Die Orientierung des anregenden Stromdichteelements wird in Gleichung (A.113) durch
den Index £ des Langenelements dl;, kenntlich gemacht. Fiir ein in x-Richtung orientiertes
Stromdichteelement ergeben sich aus Gleichung (A.105) die Komponenten des elektrischen
Feldes

En(r) = gl (rimrg) iy dlyg, (A.114)
By(r) = goli(riry) iy dixg, (A.115)
E(r) = glli(riry) i, dly, (A.116)

mit 7 = (z,y, z) dem Beobachtungspunkt und i € {TE, TM}. Analog ergeben sich fiir ein
in y-Richtung orientiertes Stromdichteelement die Komponenten

Ey(r) = g (rimg) iy dlyg, (A.117)
By (r) = gt (rimg) iy dly,, (A.118)
E;y(r) = gf;7l(r;rq)zqdlyQ7 (Allg)

und fiir ein in z-Richtung orientiertes Stromdichteelement

EL(r) = glhi(riry) i, dl,, (A.120)
By,(r) = gil(rimg) iy dlag, (A.121)
E,(r) = g (r;1g) iy dlyg. (A.122)

In den Gleichungen (A.114) bis (A.122) lassen sich die Greenschen Funktionen des elektri-
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schen Feldes wie folgt angeben
i jw immn *1Mmn
gimr) = 3.0 ) B B (), (A.123)
m n l mnl
i jw imn, *EMN,
gt (miry) = DY Y E(r) B (), (A.124)
1 l

Xy

i '] W mmn *imn
gy (mry) = YD ) o B BTy, (A.125)
l m
=y

7 jw immn *iMn,
g = 3 DD T B B ), (A.126)

i jw imn, *EMN,
g (miry) = Zzzﬁﬁy Y(r) EZ (7y), (A.127)

=Yy — = 7 — W n

irn) = N G B E ), (a2
m n l mn

irir) = SN e B B ), (A9
m n l mn

irn) = DN G BB ), (130
m n l mn

i jw imn *LMN,
g ) = 3.0 ) B B (). (A.131)

Der zweite tiefgesetzte Index der elektrischen Feldkomponenten in den Gleichungen (A.114)
bis (A.122) und der Greenschen Funktionen in den Gleichungen (A.123) bis (A.131) kenn-
zeichnet die Stromdichtekomponente im Quellenpunkt r, = (24, y,, 2,), die im Aufpunkt
r = (z,vy, z) die zugehorige elektrische Feldkomponente anregt. Diese wird durch den ersten
tiefgesetzten Index gekennzeichnet.

Fiir einen rechteckférmigen Resonator mit der Geometrie nach Bild A.14 lassen sich die
Eigenfunktionen der TE,,,;-Moden

ETml (g, 2) = jwukyAgcos(kex) sin(kyy) sin(k,2), (A.132)
EJPm N (3,y,2) = —jwpkyAgsin(kxx) cos(kyy) sin(k,2), (A.133)
ETEmlp g 2y = 0, (A.134)
HIEml (g g 2) = —kyek,Agsin(ky) cos(kyy) cos(k,z), (A.135)
ﬂgEm"l(gg,y,z) = —kyk, A cos(kxx) sin(kyy) cos(k,z), (A.136)
HTEm (g oy, 2) = k2 Ag cos(kyr) cos(kyy) sin(k,z), (A.137)

ENM(@,y,2) = —kek, By cos(kxx) sin(kyy) sin(k,z), (A.138)
EM™Mml(p oy 2) = —kyk, By sin(kyr) cos(kyy) sin(k,z), (A.139)
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E™m™l(p oy 2) = kZBysin(kex) sin(kyy) cos(k,2), (A.140)
H M (w,y,2) = jekyBosin(kxr) cos(kyy) cos(k,2), (A.141)
HyM™ (@,y,2) = —j ekyBy cos(kxr) sin(kyy) cos(k,2), (A.142)
E;I"anl(l,’ n Z) — 0’ (A143)
ableiten. In den Gleichungen (A.132) bis (A.143) sind
k, = 2T (A.144)
a
k, = %“ (A.145)
l
ko= & (A.146)
c

die diskreten Eigenwerte (Wellenzahlen) mit m,n,l € {0, 1,2, ...} und Ay, By die Amplitu-
denkonstanten. Zwischen der Grenzwellenzahl k. und den Eigenwerten k. und £, existiert
der Zusammenhang

2 2 2
k2= K2+ k2. (A.147)

Aus der Separationsgleichung
K =wlen =k + k] + k. (A.148)

lassen sich die Resonanzkreisfrequenzen

= S (22 () () (119

der TE,, ;- und TM,,,,,;~-Moden bestimmen.

y

4

Bild A.14: Geometrie eines rechteckféormigen Resonators mit homogener Materialfiillung.

/ a

zZ
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Die Amplitudenkonstanten Ay und By werden mittels der Orthonormierungsrelation (A.107)

oder (A.108) berechnet.

Die Greenschen Gesamtfunktionen des elektrischen Feldes fiir einen rechteckférmigen Reso-
nator ergeben sich durch Superposition der elektrischen Feldstarkekomponenten der TE,,,,;-
und TM,,,,,,-Moden. Mit den Gleichungen (A.132) bis (A.134) und den Gleichungen (A.138)
bis (A.140) folgt aus den Gleichungen (A.123) bis (A.131) fiir die Elemente der Greenschen

Dyade GZ/

g7

QEJ (

g™

EJ
Gre(

EJ
Iy (

EJ
9y (

g2

gEJ (

gEJ (

TiTy) =

TiTy) =

TiTy) =

rir,) =

rir,) =

Ty =

Ty =

rir,) =

rir,) =

e z z i 7

m=0 n=0 [=0

/{?2> \I]mnl \I,mnl \I,mnl (A150)

CCX Ssy Ssz 7

l<; ky Ut Wt gt (A.151)
k ke Ut Wit et (A.152)
l<; ey Wit \Ifg;;l gt (A.153)

/{32) \IImnl \I/mnl \I/mnl (A154)

SSX ccy ssz )

mnl \yymnl \yymnl
k k \I/ssx \I/csy \I/scz ’ (A155)
mnl \yymnl \yymnl
k k \I/scx \I/ssy \I/csz ’ (A156)
k: oA U U (A.157)

— k2) grmnlgmal gmnl (A 158)

SSX Ssy CCz

Fiir die in den Gleichungen (A.150) bis (A.158) enhaltenen Geometriefunktionen und Kon-
stanten lassen sich die analytischen Ausdriicke

fir i € {z,y, 2z} und

\I/ZZ?Z = cos(k; 1) cos(k;iy), (A.159)
\I/;:l”l = sin(k;4) sin(k; iy), (A.160)
wmel - — cos(k; 1) sin(k; i), (A.161)
ol — sin(k; 1) cos(kiig), (A.162)

angeben, mit k € {m,n,[}.
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Die Greensche Dyade des magnetischen Feldes

gHJ gHJ gHJ

Z XX =Xy =—XZ

GHJ _ gHJ gHJ gHJ (A164)

- =YX =Yy =Yz

gHJ gHJ gHJ

ZzZx  2Zy =2z

kann in analoger Weise aus der Gleichung (A.106) fiir eine Einheitsanregung der Stromdich-
te in x-, y- und z-Richtung hergeleitet werden. Alternativ l1aft sie sich aus der Maxwellschen
Gleichung

1
G" =——rotG" (A.165)
Jwp

bestimmen. Ihre Dyadenelemente lauten

gf;(r; r,) = 0, (A.166)
g (riry) = P jvq)l ; i i o \If;’;?l wptwgnt s (AL167)
g rir,) = _Om ejvq)l ni i i ] \11;7;;1 R (A.168)
g (riry) = _ O ejvq)l ni i i R} \pgggl G (A.169)
g(riry) =0, (A.170)
g (riry) = kil ejvq)l ni i i ] \pg;;l grmhgmnl (A7)
Wiriry) = T mfj i fj vt (aan)
g (rir,) = _Zn Ej)vq)l :0 :OO lf; ] \pg;;gl wrnhpmel - (AL173)
gl (riry) = 0, (A.174)

mit r = (z,y, z) dem Beobachtungspunkt (Aufpunkt) und r, = (z,, y,, 2,) dem Anregungs-
punkt (Quellenpunkt).

A.3.2 Magnetische Stromdichten als Quellen im Resonator

Die Anwendung des Dualitatsprinzips auf die Gleichungen (A.105) und (A.106) fiihrt zu
den elektromagnetischen Feldern in einem Resonator, die durch magnetische Stromdichten
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angeregt werden [15]

H = Z Z Z wQ Hm”l ﬂj M - H*™™qV, (A.175)

Va

Die elektromagnetische Verkopplung, die durch das Integral in den Gleichungen (A.175)
und (A.176) beschrieben wird, findet hier zwischen den magnetischen Feldern des Resona-
tors und den sie anregenden magnetischen Stromdichten M statt. Die Kopplung ist am
stiarksten, wenn die Feldkomponenten der Eigenfunktionen parallel zu den anregenden ma-
gnetischen Stromdichten ausgerichtet sind. Mit Hilfe der Greenschen Dyaden G™(r; ry)
und G*™(r; r,) lassen sich die elektromagnetischen Felder fiir eine beliebige Quellenvertei-
lung der magnetischen Stromdichte M (r;r,) mit Hilfe der Beziehungen

H(riry) = |[[[ G™(rir))- M(r;r,)aV,, (A.177)
B(rir,) = [[[G™(rsrg) M(rir,) v, (A178)

ermitteln, wobei » = (z,y, z) der Beobachtungspunkt und r, = (z,,y,, 2,) der Quellen-
punkt ist. Zur Bestimmung der Greenschen Dyade

ZXX =Xy =Xz

GIM = | gt g™ g™ (A.179)

Zyx  Zyy  Zyz

Z7X =zy <77

wird die Gleichung (A.175) jeweils fiir ein in x-,y- und z-Richtung orientiertes magnetisches
Einheitsstromdichteelement im Quellenpunkt r, = (24, ¥4, 24)

M(z,y,2) = u, dlrger (x — 24) 0(y — yq) (2 — 24) (A.180)
gelost, mit k € {z,y, z} und der Amplitude
wy dlg = 1. (A.181)

Die Orientierung der anregenden magnetischen Stromdichten wird durch einen entspre-
chenden Index am Langenelement di;, gekennzeichnet.

Fiir ein in x-Richtung orientiertes magnetisches Einheitsstromdichteelement lassen sich aus
Gleichung (A.175) die zugehorigen Komponenten der magnetischen Erregung bestimmen

Hi(r) = g"™(rry) iy, di, (A.182)
Hy(r) = g M (rimg) iy dlg, (A.183)
Hi(r) = g"™i(r;ry) i, dly, (A.184)
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Entsprechend erhilt man fiir ein in y-Richtung orientiertes Einheitsstromdichteelement

Hi(r) = g8™(rr) a, dly, (A.185)

Hy(r) = g, )" (rimg) 4, dlyg, (A.186)

Hy(r) = g (rrg) iy dlyg, (A.187)
und fiir ein in z-Richtung orientiertes Einheitsstromdichteelement

Hi,(r) = giv(rirg) dy dly, (A.188)

Hy(r) = gt (riry) iy dly, (A.189)

Hi,(r) = g(rry) dy dly, (A.190)

mit den Greenschen Funktionen des magnetischen Feldes

HM@(

g™ (rir,) = ZZZWQ_W H”"nl( ) HXm (), (A.191)

g (rry) = Zzzwz_w H;mnl(r)g;ml(rq), (A.192)

g™Mi(rir,) = ZZZWLW H;m"l(r)ﬂ;im"l(rq), (A.193)

g (mirg) = ZZZWQ_WQ H;’”“"’( ) 3 (), (A.194)
m n l mn

g = SN e H B ), (A9
m n l mn

i) = SIS e L ) (Aase)

M rir,) = zzzuﬂ_w ) B ), (A0

HMz(

]w immn *LMN,
zy T T'q) - ZZZWQ_wQ lﬂz l< )Ey l(rq>’ (A'198)
m n l mn

i ']w mmn *imn
By = YEY A B g
m n 1 mn

g

Der zweite tiefgesetzte Index der magnetischen Feldkomponenten in den Gleichungen (A.184)
bis (A.190) und der Greenschen Funktionen in den Gleichungen (A.191) bis (A.199) kenn-
zeichnet die Komponente der magnetischen Stromdichte im Quellenpunkt r, = (x4, ¥y, 24)5
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die im Aufpunkt » = (z,y, z) die zugehorige magnetische Feldkomponente anregt. Diese
ist durch den ersten tiefgesetzten Index beschrieben.

Fiir den rechteckformigen Resonator mit der Geometrie nach Bild A.14 ergeben sich die
Greenschen Gesamtfunktionen durch die Uberlagerung der TE- und TM-Moden der ma-
gnetischen Felder.

Mit den Gleichungen (A.135) bis (A.137) und den Gleichungen (A.141) bis (A.143) folgt
aus den Gleichungen (A.191) bis (A.199) fiir die Dyadenelemente

g

—XX

gxy

g

=Xz

HM

g

=yx

HM

gyy

HM

9

=yz

HM

g

ZX

HM

g

zy

g

Z7Z

HM(
HM(

HM(

HM(

7T,

7T,

7T,

(r;7y)

(r;7g)

(r;7g)

(r;7g)

(r;7g)

Ty

RN
LYY st
LY
Qﬁﬁggiw
LYY

LY

Qﬁﬁggiw
PN
Bl S S

m=0 n=0 [=0

Die Greensche Dyade des elektrischen Feldes

—XX =Xy =Xz

EM __ EM _EM _EM
G = gyX gyy gyZ

Z7ZX =zy =Z7Z

]{]2) \I,mnl \I]mnl \I]mnl (A 200)

SsX ccy Tcez )

mnl \yymnl ymnl
k k \I]scx \I]csy \I[ccz ) (A201)
mnl \yymnl ymnl
k k \I]scx \I]ccy \I[csz ) (A202)
k; ky Uizt gt gt (A.203)

k,Z) \I/mnl \IImnl \IImnl (A 204)

ccx ssy ccz )

k k, Wit Ut ot (A.205)
k ky Wit Ut it (A.206)
k ke, Wt Wt et (A.207)

k’2) \Ijm"l \Ilmnl \Ilmnl (A 208)

cCxX  Tccy T ossz

(A.209)

lafst sich in analoger Weise aus der Gleichung (A.175) fiir die in x-, y- und z-Richtung
orientierten magnetischen Einheitsstromdichteelemente (A.180) oder aus der Maxwellschen
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Gleichung

GEM —

Jwe

— rot GIM

herleiten. Die Elemente der Dyade G*™ ergeben sich zu

QEM(T Ty)

XX

ﬂfy(m Tq)

g™M (i)

—XZ

2}]::3:/[("7 Tq)

EM/,..
9y (r;7y)
Q;NI(T; Tq)

gEM (

ZX

r;Ty)

gEM (

by (T3 ry)

g, (r;7y)

0

®,, cI> ® -
LI ) P L kv e,

m=0 n=0 [=0

L ”lzziw

(I)m(bnq)l =

oo 00 ]w

mnl \yymnl \fymnl

Z ZZ 2,2 k \I/SSX \Dccy \Dscz )
w wmnl

0,

n4

n4

m=0 n=0 [=0

m=0 n=0 [=0

m=0 n=0 [=0
0o 00

\I/mnl \I/mnl \I/mnl

ccx scy ssz )

DD e v v v

o
Z Z Z Jw ! ! !
2 _ 55X scy ccz )
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00 o0 00 jw
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m=0 n=0 [=0 mnl

mit r = (x,y, z) dem Beobachtungspunkt und r, =
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