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1 Einleitung

Richtkoppler spielen eine zentrale Rolle in der Hochfrequenztechnik. Ihre Aufgabe ist es, Signale
der Ausbreitungsrichtung nach getrennt auszukoppeln. Dies ist insbesondere fiir Netzwerkanalysa-
toren in der Hochfrequenzmesstechnik von grofer Bedeutung. Dariiber hinaus sind sie fundamen-
tale Komponenten in riickgekoppelten Verstirkern, Reflektometern, Leistungsteilern, balancierten
Verstédrkern, balancierten Mischern, Phasenschiebern und Baluns, um nur einige Anwendungen zu
nennen. Die folgende Abbildung verdeutlicht schematisch den Vorgang der richtungsabhingigen
Signaltrennung.

by =a,k+a,/l i (:"’,‘: b, = a,-k+a /I
a 4-Tor Richtkoppler a
3 . 4
Tor 3 | > | Tor 4

o P4
b3 \‘\\\ ’,/’ b4
Kk < k
It et
al — P ~o D — a2

- T —ae Tor 2

Torle >
1 € —> b,

Abbildung 1.1: Endliche Trennung hin- und riicklaufender Signale mit einem Richtkoppler.

Das an Tor 1 eintreffende Signal a;' koppelt einen Teil seiner Energie — dieser Anteil wird durch
den Koppelfaktor k bestimmt — in das benachbarte Tor 3. Dort kann es dann, z.B. zu Messzwecken,
verarbeitet werden. Idealerweise sind die Torpaare 1 — 4 sowie 2 — 3 isoliert, so dass fiir die Isolation
I = 1/S35 = 1/S4 = oo gilt. Der GroBteil des Eingangssignals verlisst jedoch den Koppler an
Tor 2 (by) und trifft auf ein Messobjekt. Dort wird es mit einem unbekannten Reflexionskoeffizienten
I'pur reflektiert®. Ein gewlinschter Anteil k& des riickflieBenden Signals ay = I'pyr - by liegt nun zu
Meeszwecken an Tor 4 an. Ein parasitiirer Anteil ay - I~ koppelt jedoch in das Tor 3 und iiberlagert
sich dort mit dem zu messenden Referenzsignal zu bs = k - ay + ay - 171

Das riickgestreute Signal a; kann eine beliebige Amplitude und Phase haben. In der komplexen

Ebene liegt das gemessene Signal b3 somit an unbestimmter Stelle innerhalb eines Kreises mit dem

'Der Anschaulichkeit halber wird Tor 1 als Referenz genommen. Unter Beriicksichtigung der Symmetrie (falls vorlie-

gend) kann die nachfolgende Betrachtung jedoch auf ein beliebiges Tor des Netzwerks iibertragen werden.
Im Folgenden dieser Arbeit bezeichnet die Abkiirzung DUT das Messobjekt, engl.: Device Under Test.
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1 Einleitung

Radius a, - 171, der das gewiinschten Signal k - a; iiberlagert. Gleiches gilt fiir die parasitire Uber-
lagerung des Signals a; - I~ an Tor 4. Fiir den Fall eines passiven Messobjektes gilt || Tpur|| < 1,
woraus ||az|| < ||ai|| folgt. Damit lassen sich die maximalen relativen Amplituden- und Phasenfehler
des gemessenen Signals zu ﬁ')):ﬂ” = +(kI)~! bzw. A/b3 = + arctan(kI)~'(°) bestimmen.

Das Verhiltnis zwischen der gewiinschten Kopplung und der parasitdren Verkopplung mit dem iso-

lierten Tor, D = k-1, wird als Direktivitit bezeichnet. Sie ist ein Mal} dafiir, wie gut der Richtkoppler
die hin- und die riicklaufende Welle voneinander trennen kann und bestimmt somit direkt die Mess-

genauigkeit vom Signal b3 (bzw. by).

1.1 Technologische und historische Einordnung

Der erste dokumentierte Richtkoppler geht vermutlich auf ein Patent [1] von Affel im Jahr 1927 zu-
riick, wenn auch noch nicht unter dem Namen ,,Richtkoppler“3 [2]. In den folgenden Jahrzehnten,
insbesondere den 1940er und 1950er Jahren, wurden zahlreiche grundlegende Arbeiten zu Richt-
kopplern verdffentlicht. Eine gute Ubersicht beziiglich dieser Arbeiten — fiir die Zeit vor 1954 —
findet sich in [3,4], in denen mehr als 100 Literaturstellen angegeben werden.

Richtkoppler konnen unter verschiedenen Gesichtspunkten klassifiziert werden [5]. Dies konnen
Eigenschaften wie der Kopplungsmechanismus, die Beschaffenheit der Wellenleiter, Symmetrien,
Phasendifferenz der Ausgangssignale, Kopplungsrichtung, Bandbreite und mégliche Leistungsauf-
nahme (engl.: power capability) sein.

An dieser Stelle wird vorerst nach Art der Kopplung unterschieden, die, wie spiter ersichtlich wird,
eng mit der verwendeten Technologie zusammenhingt. Allgemein kann man zwischen konzentrier-

ter* - und verteilter Kopplung unterscheiden (engl.: lumped- bzw. distributed coupling) [6).

Konzentrierte Kopplung

In Hohlleitertechnologie kann eine konzentrierte Kopplung iiber Aperturen erzielt werden, wie erst-
malig 1943 von Bethe beschrieben [7, 8]. Eine groere Bandbreite wird durch gezielte Anordnung
mehrerer Aperturen in \y/4-Abstinden erzielt, wobei )¢ die Wellenldnge bei der Entwurfsfrequenz
ist. Diese konnen selbst direktiven Charakter haben (,,intrinsische Koppler) [9] oder erst iiber die
Gesamtanordnung direktive Kopplereigenschaften erzeugen (,,Interferenz-Koppler®). Hervorzuhe-
ben sind an dieser Stelle die Werke von Mumford [10] und Riblet [11], beide aus dem Jahr 1947.

Bei H;y-Rechteckhohlleitern kann zudem noch zwischen einer Kopplung von ,,schmaler-zu-schmaler,

,,breiter-zu-breiter” und ,,schmaler-zu-breiter* Wand unterschieden werden.

3Der Ursprung des Namens ,,Richtkoppler (engl.: directional coupler) ist laut Cohn und Levy [2] bis heute ungeklirt.
“Eine Verkopplung wird im Folgenden als konzentriert betrachtet, wenn die Region, in der die Verkopplung auftritt,

deutlich kleiner als die Wellenldnge ist.
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1.1 Technologische und historische Einordnung

Eine konzentrierte Verkopplung kann auch durch das direkte Verbinden der Signaleiter mit Ver-
bindungsleitern (engl.: Branches) erzeugt werden. Als bekannteste Strukturen sei hier auf Branch-
Line®-Koppler sowie Ringkoppler hingewiesen. Erstgenannter wurde in den 1940er Jahren von Kyhl [12]
vorgestellt. Die benachbarten Tore sind hier jeweils tiber 90° lange (Branch- und Durchgangs-)Leitungen
unterschiedlicher Wellenwiderstinde miteinander verbunden. Aufgrund konstruktiver bzw. destruk-
tiver Interferenz der Signale entlang der moglichen Wege ist es iiber entsprechende Einstellung der
Wellenwiderstinde moglich, die Tore anzupassen und zwei Torpaare zu isolieren. Das Eingangssi-
gnal teilt sich dann, je nach Wellenwiderstinden der Leitungen, zu beliebigen Teilen auf die zwei
tibrigen Tore auf. Symmetriebedingt weisen die Ausgangssignale dann gegeneinander eine Phasen-
verschiebung von 90° auf. Kopplungen von —15 bis 0 dB sind dabei gebrduchlich. Bei Aufteilung
der Leistung in gleiche Teile spricht man gewohnlich von einem Quadratur-Hybrid-Koppler. Vie-
le Jahrzehnte basierten die Untersuchungen von Branch-Line-Kopplern auf der Gleich-/Gegentakt
Analyse von Reed und Wheeler [13]. Eine exakte Synthese wurde jedoch erst 1968 von Levy in [14]
publiziert. Die Bandbreite von Branch-Line Kopplern kann entweder durch Kaskadierung mehrerer
Sektionen [15-17] oder durch Anpassnetzwerke an den Toren [18, 19] vergrolert werden. Auch eine
Kombination beider Methoden wurde bereits vorgestellt [20].

Die Funktionsweise des Ringkopplers (engl.: ring coupler oder rat-race coupler) dhnelt der des
symmetrischen Branch-Line Kopplers. Die elektrische Leitungslinge zwischen zwei der vier Toren,
betrigt jedoch 270°. Je nach Anregung weisen die Ausgangssignale so eine Phasendifferenz von 0°
oder 180° auf. Sdmtliche bisher genannten Koppler sind so genannte Vorwirts-Koppler (engl.: Co-
directional coupler), da sich das iiberkoppelte Signal in die gleiche Richtung ausbreitet wie das

Eingangssignal.

Verteilte Kopplung

Das elektrische und magnetische Feld einer ungeschirmten Leitung induziert Strome und Ladungen
in einer parallel laufenden, ebenfalls ungeschirmten Leitung. Dieses Phinomen — das elektroma-
gnetische Verkoppeln benachbarter Leitungen — ist bereits seit Anfang des 20. Jahrhundert bekannt,
wenn auch nur als parasitirer Effekt des Ubersprechens [21]. So zielten auch die ersten Untersu-
chungen ausschlielich auf eine Reduzierung dieses Effekts ab, statt ihn zu nutzen [22].

In den 1950er Jahren wurde die Verkopplung schlielich von diversen Autoren gezielt genutzt, um
Richtkoppler herzustellen. Dies war insofern naheliegend, weil ,,(...) the natural coupling between
parallel lines is inherently directional. In particular it is contra-directional: the induced wave travels
in the opposite direction to the inducing wave.*, wie Oliver 1954 in [22] anmerkte. Im Folgenden

wird diese Art von Richtkoppler als Leitungskoppler bezeichnet.

SDa es fiir diese Art von Koppler keine geldufige deutsche Bezeichnung gibt, wird im Folgenden der englische Begriff
Branch-Line-Koppler verwendet.
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1 Einleitung

Miller [23] bezog sich in seiner grundlegenden Arbeit auf allgemeine Wellenleiterpaare mit unglei-
chen Phasengeschwindigkeiten, was nachfolgend zum warped mode (Vorwirts-)Koppler in Hohlei-
tertechnologie fiithrte [24, 25]. Die meisten Arbeiten zu Leitungskopplern beziehen sich jedoch auf
TEM- oder quasi-TEM-Wellenleiter. Die Bedingung fiir unendliche Direktivitéit bei verkoppelten
Leitungen wurde erstmalig 1952 von Baeyer und Knechtli in [26] hergeleitet und spiter fiir schwa-
che Verkopplungen von Firestone [27] und fiir allgemeine Dreileitersyteme von Knechtli [28] an-
gegeben. Oliver zeigte, dass der Leitungskoppler per se ein Riickwirtskoppler ist, jedoch iiber eine
gezielte Anderung der Phasengeschwindigkeiten der Eigenwellen in einen Vorwirtskoppler trans-
formiert werden kann. Eine einfache Ausfithrung des Richtkopplers besteht aus zwei identischen,
uniformen TEM-Leitungen, die iiber eine elektrische Linge von 90° miteinander verkoppeln. Ahn-
lich wie bei Branch-Line-Kopplern kann auch bei Leitungskopplern die Bandbreite der Kopplung
iiber eine Kaskadierung von 90° Kopplern unterschiedlicher Kopplung erhoht werden. Diese Kas-
kadierung kann sowohl symmetrisch [29] als auch unsymmetrisch [30, 31] sein (bezogen auf die
zentrale Achse, senkrecht zum Koppelspalt). Asymmetrisch kaskadierte Leitungskoppler haben den
Vorteil einer groBeren Bandbreite bei gleicher elektrischer Linge, sie verlieren jedoch durch den

Wegfall der Symmetrie auch ihre Quadratureigenschaft.

Auch der allgemeine Fall von ungleichen, verkoppelten Leitern wurde in der Literatur untersucht.
Diese Leitungskoppler sind demnach asymmetrisch beziiglich des Koppelspaltes und erméglichen
die angepasste Verkopplung von Leitungen mit unterschiedlichem Wellenwiderstand. Sie finden An-
wendung in Fillen bei denen es nicht auf die symmetriebedingte Quadratur ankommt, wie zum Bei-

spiel in Filtern oder Reflektometern.

Eine weitere Unterteilung kann zwischen uniformen und nicht-uniformen Kopplern gemacht wer-
den. Letztere wurden ausfiihrlich im Zusammenhang mit kaskadierten Kopplern untersucht, zum
einen um die abrupten Uberginge zu vermeiden, zum anderen um parasitire Moden zu unter-
driicken [32,33].

Verkoppelte Leitungen konnen in homogenen oder inhomogenen Medien realisiert werden. In erste-
ren ist der gesamte Ausbreitungsraum mit einem einheitlichen, isotropen Dielektrikum gefiillt, wie
in Koaxial- oder symmetrischen Streifenleitern (engl.: stripline), was zur Folge hat, dass die Eigen-

wellen des Mehrleitersystems im verlustlosen Fall entartet sind.

In inhomogenen Medien wechselwirken die Eigenwellen hingegen mit unterschiedlichen Anteilen
des dielektrischen Mediums. Die Entartung der Eigenwellen ist aufgehoben, was dazu fiihrt, dass
diese sich mit unterschiedlichen Phasengeschwindigkeiten ausbreiten. Bei Schaltungen mit verkop-
pelten Leitungen verschlechtern sich in Folge dessen die Eigenschaften, wie zum Beispiel die Unter-
driickung unerwiinschter Durchlassbereiche in Filtern, die Phasenbalance der Ausgangssignale eines

Marchand Baluns, oder die Direktivitit und Anpassung eines Richtkopplers zum Teil erheblich.

Die Entartung der Eigenwellen wird auch bei homogenen, jedoch anisotropen Medien aufgehoben,
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1.2 Stand der Technik

da die Eigenwellen, bedingt durch ihre unterschiedlichen elektrischen Feldverteilungen, verschiede-
ne effektive Permittivititen erfahren. Im Gegenzug kann die Anisotropie bei inhomogenen Medien,
wie im ndchsten Abschnitt gezeigt wird, den Einfluss der Inhomogenitit verringern bzw. kompen-
sieren.

Letztendlich spielt es fiir die Eigenschaften der verkoppelten Leitungen keine Rolle, ob die Entar-
tung der Eigenwellen durch Inhomogenitit oder Anisotropie hervorgerufen wird. Da in der Praxis
der Einfluss der Anisotropie deutlich kleiner ist, bezieht sich diese Arbeit ausschlieBlich auf die
Inhomogenitit und impliziert damit jegliche Art von Anisotropie.

Die am weitesten verbreitete planare Schaltungstechnologie, die Mikrostreifenleitung (engl.: mi-
crostrip line), ist ein typisches Beispiel fiir ein inhomogenes Medium. Sidmtliche Untersuchungen
der vorliegenden Arbeit werden mit dieser Art Wellenleiter durchgefiihrt — die vorgestellten Lo-
sungsansitze sind jedoch allgemein fiir verkoppelten Leitungen in Medien mit nicht-entarteten Ei-
genwellen giiltig®.

Des Weiteren beschrinkt sich diese Arbeit auf doppelt symmetrische, verkoppelte Leitungen in in-
homogenen Medien mit einer elektrischen Linge von 90° bei der Entwurfsfrequenz (engl.: single-
section). Die zueinander orthogonalen Gleich- und Gegentaktwellen bilden unter dieser Vorausset-
zung die Eigenwellen. Neben der in der Literatur iiblichen, idealisierten Annahme der Verlustlosig-

keit wird auch auf den Fall verlustbehafteter Eigenwellen eingegangen.

1.2 Stand der Technik

Erste Untersuchungen zum Einfluss ungleicher Phasengeschwindigkeiten in verkoppelten Leitungen
wurden 1962 von Burkhardtsmaier [34] durchgefiihrt, sowie einige Jahre spéter von Brenner [35,36]
und Levy [5]. Letzterer schligt zur Kompensation eine lokale Anderung der Permittivitit durch
Einfiihrung dielektrischer Stidbe vor. Dieser Ansatz wurde, wie nachfolgend aufgefiihrt, jedoch erst
einige Jahre spiter konsequent untersucht.

Methoden zur Kompensation ungleicher Phasengeschwindigkeiten der Eigenwellen verkoppelter
Leitungen werden seit den 1970er Jahren wissenschaftlich erforscht. Demzufolge gibt es hierzu eine
groBe Anzahl an Verdffentlichungen, von denen im Folgenden der Ubersichtlichkeit wegen lediglich

ein reprasentativer Teil zitiert wird. Prinzipiell kann zwischen
* interner Kompensation entlang des Kopplers und
* externer Kompensation durch duflere Beschaltung

unterschieden werden. Diese beiden Ansitze werden im Folgenden kurz dargestellt.

®Ebenfalls in die Gruppe der Leitungen in inhomogenen Medien fallen Koplanarleitungen (engl.: coplanar waveguide)
— mit oder ohne Massefliache — und hingende Mikrostreifenleitungen (engl.: suspended substrate microstrip) sowie
symmetrische Streifenleiter oder Koaxialleiter mit anisotropen Dielektrika.
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1 Einleitung

Interne Kompensation

Bei der internen Kompensation wird angestrebt, die Laufzeiten der Eigenwellen durch Angleichen
der elektrischen Lingen fiir die Eigenmoden zu egalisieren. Dielektrische Auflagen oberhalb der
verkoppelten Leitungen erhohen z.B. die effektive Permittivitit der Gegentaktmode stéirker als die
der Gleichtaktmode [37-39] und konnen so zum Angleichen der Phasengeschwindigkeiten verwen-
det werden. Eine Apertur in der Masselage [40, 41] hingegen verringert insbesondere die effektive
Permittivitidt der Gleichtaktmode bei nur geringfiigiger Beeinflussung der Gegentaktmode. Auf dhn-
lichem Prinzip beruht der Quasi-Suspended-Substrate Koppler [42,43], bei dem die Masselage in
einem bestimmten Abstand zum Substrat gefiihrt wird. Der Vollstandigkeit halber sei auch auf die
gezielte Verwendung von anisotropen Substraten hingewiesen [44,45]. Diese Methode erweist sich
jedoch in den meisten Fillen als unpraktisch, da zur Kompensation der unterschiedlichen Phasen-
geschwindigkeiten ein dielektrisches Anisotropieverhiltnis von ungefihr ¢, /e, = 1.5 — 2.0 (x,y:
horizontal, z: vertikal) benotigt wird [44]. Materialien mit solchen Eigenschaften sind jedoch komer-
ziell nicht tiblich.

Die bisher erwéhnten internen Kompensationsmethoden zielen darauf ab, einen entarteten Zustand
herzustellen. Andere Methode hingegen streben lediglich einen quasi-entarteten Zustand an. In die-
sem Fall ist die Entartung erst bei makroskopischer Betrachtung der Gesamtstruktur gegeben, wih-

rend einzelne Teilabschnitte nicht entartet bleiben.

Als Beispiel hierfiir sei der nichtuniforme (z.B. sidgezahn- oder schlangenlinienformige) Verlauf
des Koppelschlitzes [46—48] genannt. Ein solcher Schlitz vergroBert effektiv die elektrische Linge
der Gegentaktmode und wirkt somit dem Effekt der ungleichen Phasengeschwindigkeiten entgegen.
Gestufte Koppler mit einer Gesamtlidnge von 90° wurden in [49] vorgestellt. Die Reflexionen an den
internen Spriingen iiberlagern sich bei geeigneter Dimensionierung destruktiv mit den parasitiren
Signalen am ,.isolierten Ausgang (Tor 4 bei Anregung von Tor 1, nach Abbildung 1.1) sowie dem
reflektierten Signal am Eingangstor. Hierdurch wird der Koppler angepasst und seine diagonalen
Tore isoliert. In Kapitel 4.2 werden eigene Untersuchungen zu dieser Methode vorgestellt [50].

Ein Nachteil der internen Methoden ist, dass es keine genauen Synthesevorschriften gibt. Durch die
MafBnahmen zur Beeinflussung der effektiven Permittivitit von Gleich- oder Gegentaktwelle werden
auch andere mit der Geometrie zusammenhingende Parameter, wie Gleich- oder Gegentaktwellen-
widerstand, verdndert. Zahlreiche Optimierungsschritte sind daher in der Regel nétig. In einer rela-
tiv aktuellen Veroffentlichung [51] wurde erstmalig eine Kompensationsmethode untersucht, bei der
reaktive Komponenten unter Beibehaltung der doppelten Symmetrie an verschiedenen Positionen
entlang des Kopplers angebracht werden. Die Untersuchung beschrénkt sich jedoch auf Induktivita-
ten, welche vom Leiter zur Masse geschaltet werden. Es wurde eine sehr hohe Richtwirkung erzielt,

jedoch in einem duBerst schmalen Frequenzband.
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1.2 Stand der Technik
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Abbildung 1.2: Kompensation ungleicher Phasengeschwindigkeiten mittels parallel geschalteter

Kompensationsnetzwerke.

Externe Kompensation

Ziel der externen Kompensationsnethode ist es, die Auswirkungen der ungleichen Phasengeschwin-
digkeiten iiber eine geeignete externe Beschaltung zu kompensieren. Die wohl bekannteste Methode
zur Egalisierung der Laufzeiten besteht in der Anbringung von Kapazititen zwischen den verkop-
pelten Leitungen an den jeweiligen Enden des Kopplers [52-55]. Fiir die Gleichtaktwelle stellt die
Symmetrieebene zwischen den verkoppelten Leitungen eine magnetisch leitende Wand dar, wes-
halb sie von Kapazititen zwischen den Leitungen nicht beinflusst wird. Der Gegentaktwelle bietet
die Symmetrieebene hingegen einen virtuellen Kurzschluss; Sie besitzt als Abschluss somit die Par-
allelschaltung der doppelten Kapazitit und des Abschlusswiderstandes. Durch die kapazitive Last
wird die Gegentaktwelle verzogert. Die Kompensation ist allerdings frequenzabhéngig. Schaller hat
diese Methode in [52] erstmals vorgestellt und ist auch auf die planare Realisierung der parallel
geschalteten Kapazitdten mittels Interdigitalstrukturen eingegangen. Dieses Verfahren ist allgemein
iber parallel geschaltete Netzwerke beschreibbar, wie in Abbildung 1.2 dargestellt. Es ist anzu-
merken, dass mit dieser Topologie vom Ansatz her ausschlielich parallele Komponenten zwischen
den Leitungen bzw. zur Masse erfasst werden konnen, nicht jedoch seriell zu den Toren geschaltete

Komponenten.

Ein verlustloses, doppelt symmetrisches Viertor besitzt bei Anpassung zwei voneinander isolierte
Torpaare [11,56]. Dieses Prinzip wird von der Methode der ,,dquivalenten Admittanz* genutzt, bei
welcher angestrebt wird, die Richtwirkung eines Quadraturkopplers mittels identischer Anpassschal-
tungen an sdmtlichen Toren zu erhohen [57]. Dieser Ansatz wurde bereits in [19] fiir 90°-Hybrid-
Koppler vorgestellt und in [20] erweitert. Aus den Eingangsadmittanzen konnen Bedingungen fiir
einen angepassten, isolierten Richtkoppler abgeleitet werden. Alternativ kann die Anpassschaltung
auch mit Hilfe der sich aus den Eigenimpedanzen herleitenden ,.intrinsischen Impedanz* des Kopp-
lers berechnet werden. In [58] wurde diese Verfahren graphisch interpretiert und es wurden geeigente
Anpassschaltungen fiir Riickwiérts- und Vorwirtsleitungskoppler entworfen. Wie in Abbildung 1.3
dargestellt, liegen die Anpasszweitore in Serie zu den einzelnen Toren und sind somit identisch
fiir Gleich- und Gegentaktmode. Diese Methode eignet sich sehr gut, die Bandbreite von Hybrid-
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Abbildung 1.3: Kompensation ungleicher Phasengeschwindigkeiten mittels seriell geschalteter

Kompensationsnetzwerke.

Kopplern zu vergréern, welche von Natur aus nur schmalbandig angepasst sind. Richtkoppler mit
verkoppelten Leitungen hingegen weisen jedoch auch im unkompensierten Zustand schon eine gu-
te Anpassung von etwa 30 dB iiber einen grolen Frequenzbereich auf. Eine Anpassschaltung, wie
in [57] vorgeschlagen, erzielt zwar schmalbandig eine hohe Direktivitit, reduziert jedoch im Gegen-
zug - bedingt durch das Bode-Fano Kriterium - die Bandbreite der Anpassung erheblich. Mit dieser
Topologie lassen sich ausschlielich Komponenten in Serie zu den Eingangstoren bzw. parallel zur
Masse realisieren. Mogliche Komponenten oder Netzwerke zwischen den Eingangstoren werden
mit diesem Ansatz nicht erfasst. Die Verschaltung von identischen Induktivititen in Serie zu den
vier Toren des Mikrostreifenkopplers lédsst sich als Spezialfall solcher seriellen Anpassnetzwerke
betrachten. Diese Methode erzeugt eine relativ schmalbandige Kompensation. Sie wurde prinzipiell
schon 1976 von Schaller in [53] vorgestellt, jedoch erstmalig 2005 in [59] analytisch untersucht.
Auch auf eine induktive Beschaltung von nur einem oder zwei der vier Tore des Kopplers wurde
in der Literatur eingegangen [60, 61]. Durch diese asymmetrische Anordnung verkoppeln letztend-
lich die beiden Eigenwellen und iiberlagern sich destruktiv am gewiinschten Tor. Die Anpassung
einzelner Tore kann somit im Vergleich zur symmetrischen Beschaltung samtlicher Tore verbessert
werden. Es sei jedoch erwihnt, dass der Koppler auf Grund der Asymmetrie seine Quadraturei-
genschaft verliert und sich nicht mehr mit der Methode der ,,Aquivalenten Admittanz* beschreiben
lasst. Eigene Untersuchungen zu dieser Methode mit verbesserten Formeln fiir die Auslegung der
Induktivitdten wurden in [61] vorgestellt. Sie werden in dieser Arbeit jedoch nicht nédher erldutert.
Der Vollstiandigkeit halber seien noch Methoden genannt, wie die der induktiven Riickfithrung [62]
bzw. der verkoppelten Stichleitungen [63]. Auch mit ihnen wird die Isolation nur schmalbandig ver-
bessert, wihrend die Anpassung im Vergleich zum unkompensierten Koppler deutlich verschlechtert
wird.

Zusammenfassend sei erwihnt, dass bei den vorgestellten Methoden die Kompensation {iiblicher-
weise bei der Entwurfsfrequenz (i.d.R. der Mittenfrequenz des Kopplers) angestrebt wird. Die sich
ergebende Bandbreite, iiber die eine ausreichende Kompensation erreicht werden kann, variiert dem-
zufolge und hingt von der Inhomogenitit sowie von der Art der Kompensationsmethode ab. Sie war

bisher aber nicht Gegenstand wissenschaftlicher Untersuchungen. Des Weiteren wurde in der Litera-
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1.3 Ziel und Gliederung dieser Arbeit

tur noch nicht untersucht, wie die zur Kompensation der unterschiedlichen Phasengeschwindigkei-
ten genutzten reaktiven Elemente das Frequenzverhalten der Kompensation beeinflussen. Die in der
Literatur zu findenden Ansitze betrachten ausschlieBlich die in Abbildung 1.2 und Abbildung 1.3
gezeigten, seriell- oder parallel-geschalteten Zweitore. Allgemeine Viertore, welche sowohl Kom-
ponenten in Serie zu den Leitungen als auch parallele Komponenten zwischen den Leitungen bein-

halten, wurden nach bestem Wissen des Authors in der Literatur noch nicht behandelt.

1.3 Ziel und Gliederung dieser Arbeit

In dieser Arbeit werden Methoden zur breitbandigen Kompensation der ungleichen Phasengeschwin-
digkeiten untersucht. Hierbei wird ein im Vergleich zu aus der Literatur bekannten Methoden all-
gemeiner Ansatz verfolgt, um eine verbesserte, moglichst frequenzunabhingige Kompensation zu
erzielen. Ein Bewertungsfaktor K,;, wird eingefiihrt, definiert als die minimale Direktivitit iiber ei-
ner relativen Bandbreite von 100 %. Ferner wird erortert, welche Werte fiir /,,;, unter realistischen
Annahmen erzielbar sind. Nicht ideale Bedingungen wie Verluste, Dispersion und Herstellungsun-
genauigkeiten werden beriicksichtigt.

Im folgenden Kapitel werden die fiir das Verstindnis der Arbeit relevanten theoretischen Grundlagen
dargestellt. So werden allgemeine Aspekte zu Kopplern und insbesondere zu doppelt symmetrischen
Kopplern erlautert. Neben dem Verfahren der Zerlegung in vier Eigenreflexionen wird an dieser Stel-
le die deutlich weniger bekannte Methode der effektiven Wellenparameter vorgestellt. Sie bildet die
Grundlage der in nachfolgenden Kapiteln verwendeten Charakterisierungs- und Syntheseverfahren.
Eine kapazitive Kompensationsmethode wird im dritten Kapitel vorgestellt. Anders als in den aus
der Literatur bekannten Ansidtzen werden Anzahl und Position der Kapazititen im Hinblick auf die
Erhohung der Bandbreite der Kompensation gezielt variiert. Analytische Formeln zur Berechnung
der Kapazititen und Wellenwiderstinde in Abhéngigkeit vom Koppelfaktor, von der Inhomogenitit
sowie der Frequenz werden hergeleitet. Die Kapazititen werden, wie allgemein iiblich, als interdigi-
tale Struktur realisiert. Der Ausdehnung dieser Strukturen in Ausbreitungsrichtung der Eigenwellen
wurde in der Synthese mit konzentrierten Kapazitdten jedoch nicht Rechnung getragen. Elektrisch
kann solch eine Ausdehnung mit Netzwerken hoherer Ordnung beschrieben werden, die mindestens
eine Komponente in longitudinaler Richtung aufweisen. Dieser Ansatz wird im vierten Kapitel ver-
folgt. So werden ideale, konzentrierte Viertornetzwerke entworfen und die Frage Breitbandigkeit der
Kompensation untersucht. Ein Syntheseverfahren fiir solch ein Viertornetzwerk wird eingehend er-
lautert. Auf den Entwurf solcher Netzwerke in Mikrostreifentechnik wird ausfiihrlich eingegangen.
Bis zu diesem Punkt werden sowohl die verkoppelten Leitungen als auch die Netzwerke bzw. Kapa-
zitdten idealisiert betrachtet, d.h. verlustfrei, frequenzunabhiingig und doppelt symmetrisch. Bei der
Realisierung in Mikrostreifentechnik liegen diese Eigenschaften jedoch nicht vor. Auf Grund der

Inhomogenitit des Mikrostreifenmediums besitzen sowohl die Grundmode der einfachen Mikro-
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1 Einleitung

streifenleitung als auch die Eigenwellen der verkoppelten Leitungen quasi-TEM-Charakter. Sowohl
ihr Ausbreitungskoeffizient als auch ihr Wellenwiderstand sind daher dispersiv. Am Beispiel typi-
scher Substrate wird exemplarisch gezeigt, inwiefern die Dispersion eine obere Grenze fiir K,
bestimmt. Die Dispersion der betrachteten Kompensationsnetzwerke wird dabei beriicksichtigt. Es
wird untersucht, ob auch hier eine gezielte Positionierung der Netzwerke die Kompensation verbes-
sern kann.

Im fiinften Kapitel wird der Einfluss von Verlusten ausfiihrlich untersucht und bei der Synthese
kompensierter Koppler konsequent beriicksichtigt. So werden Bedingungen fiir einen in Bezug auf
Anpassung und Isolation idealen, jedoch verlustbehafteten Koppler hergeleitet. Hierbei werden so-
wohl die Dampfung der Ausbreitung, als auch die Phasenwinkel der komplexen Wellenwiderstinde
beriicksichtigt.

Im sechsten Kapitel werden Herstellungstoleranzen und Messgenauigkeit beleuchtet. Es wird der
Frage nachgegangen, in welcher Groenordnung Direktivitdten prinzipiell messbar sind und wie
grof} der Vertrauensbereich gemessener Direktivitiiten ist.

Kapitel sieben schlieBt die Arbeit ab und gibt eine bewertende Zusammenfassung.

10
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2 Grundlagen

In diesem Kapitel werden einige theoretische Grundlagen erliutert, die fiir das Verstdndnis der dar-
auf folgenden Kapitel hilfreich sind. So wird der Leitungskoppler zunédchst unter idealen, spiter
unter realen Bedingungen vorgestellt. Schlie3lich werden zwei fiir die Analyse von symmetrischen
Kopplern hilfreiche mathematische Konzepte erldutert: zum einen die klassische Zerlegung in Ei-
genreflexionen und zum anderen die weniger bekannte Methode der effektiven Wellenparameter.
Im letzten Abschnitt dieses Kapitels werden die angewendeten Mess- und Kalibrierverfahren kurz

beschrieben.

2.1 Leitungsrichtkoppler

Das Verhalten von Wellenleitern, die sich durch ihre elektromagnetischen Felder gegenseitig beein-
flussen, wurde in der Literatur ausgiebig untersucht. Zur Berechnung der Strome und Spannungen
einer Mehrfachleitung werden in der Regel die Eigenwellen herangezogen. Diese ergeben sich aus
der Ahnlichkeitstransformation der Koppelmatrix der Stréme und Spannungen auf den Leitern [64].

Die Eigenwellen sind entkoppelt und breiten sich unabhingig voneinander aus.

Zref Y’ Zref
831 ©) : S‘” @
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) GRS LT L e L L L LEELLLELLIS R X
Il =
811 @ ! S21 @
Zref IY Zref

Abbildung 2.1: Doppelt symmetrischer Leitungskoppler mit horizontaler (X — X’) und vertikaler
(Y —Y’) Symmetrieebene.

'Die Masselage wird iiblicherweise als Bezugsleiter gewihlt.
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2 Grundlagen
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Abbildung 2.2: Elektrische Feldlinien (qualitativ) der Eigenwellen bei symmetrisch verkoppelten
Mikrostreifenleitern: (a) Gleichtaktwelle und (b) Gegentaktwelle, wobei die longitudinale Symme-
trieebene XX’ einen Leerlauf (LL) bzw. Kurzschluss (KS) darstellt.

Auf einer Mehrfachleitung mit n + 1 Leitern! existieren n Eigenwellen. Bei zwei beziiglich der
X — X'-Ebene symmetrischen, verkoppelten Leitern (siehe Abbildung 2.1) sind dies die Gleich-
und Gegentaktwelle. Im allgemeinen, hier nicht weiter betrachteten, asymmetrischen Fall werden
sie als 7- und c- Welle bezeichnet.

Die elektrischen Feldlinien der Eigenwellen sind in Abbildung 2.2 qualitativ dargestellt. Die Y — Y-
Symmetrieebene stellt fiir die Gleichtaktwelle einen Leerlauf (ideal magnetisch-leitende Wand), fiir
die Gegentaktwelle hingegen einen Kurzschluss (ideal elektrisch-leitende Wand) dar.

Die Eigenwellen der verkoppelten Leitung sind iiber die Wellenwiderstinde Zy; ; und Ausbreitungs-
konstanten ; = «; + j - ; charakterisiert. Im verlustfreien Fall sind dies Zy; . und die Phasenkon-
stante [, fiir die Gleichtaktwelle sowie Zy; , und j, fiir die Gegentaktwelle. Hier und im Folgenden
reprisentiert der Index ¢ die jeweilige Eigenwelle und der Index VL die verkoppelten Leitungen.
Die Indizes ’e’ bzw. 0’ hingegen unterscheiden die Gleich- und Gegentaktwelle (engl: even and
odd mode).

Eine an Tor 1 einfallende Welle regt auf der verkoppelten Leitung Gleich- und Gegentaktwelle an.
Diese breiten sich auf der Leitung aus und werden an den Toren in Abhingigkeit von den jeweiligen
Abschliissen reflektiert, so dass sich hin- und riicklaufende Eigenwellen auf der Leitung iiberlagern.
Ungleiche (unsymmetrische) Abschliisse an den Leitungsenden (z.B. Z,.t1 # Zier3) fithren hier zu

Verkopplungen zwischen den Eigenwellen.

2.1.1 Bedingungen und Eigenschaften idealer Koppler

Es ist bekannt, dass verkoppelte Leitungen diverse ideale Eigenschaften aufweisen, wenn ihre Ei-
genwellen sich auf eine bestimmte Weise iiberlagern [64].

Bei einem idealen Richtkoppler iiberlagern sich vor- und zuriicklaufende Komponenten der Eigen-
wellen so, dass sie sich am Eingangstor sowie an einem der Tore der anderen Leitung gerade auf-
heben. Den Bezeichnungen aus Abbildung 2.1 folgend, wire dies bei einer Anregung von Tor 1 das

benachbarte Tor 3 im Fall eines Vorwirts-Kopplers. Diese Arbeit beschrinkt sich jedoch, wie be-
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2.1 Leitungsrichtkoppler

reits in der Einleitung erwihnt, auf den Riickwirts-Koppler, bei dem sich die Eigenwellen an Tor 4
ausloschen. Zwei Bedingungen miissen fiir ,,ideale‘ Funktion gleichzeitig erfiillt sein:

* Die Eigenwellen sind entartet:
60 = ﬁe~ (2.1)

Hieraus folgt fiir die Leitungsldngen ¢y ; der Eigenwellen ¢yi o = ¢yie.

* Die Leitungen miissen in geeigneter Weise abgeschlossen sein.
Fiir einen doppelt symmetrischen Koppler bedeutet dies, dass der Bezugswellenwiderstand der
Abschliisse Z,.s der Kopplerimpedanz Zx entspricht. Letztere ist definiert als das geometrische
Mittel der Wellenwiderstinde Zy; ; der Eigenwellen. Es gilt somit [65]:

Zref - ZK =V ZVL,e : ZVL,o- (22)

Im Folgenden werden (2.1) als Ausbreitungsbedingung und (2.2) als Impedanzbedingung bezeichnet.
Fiir die Streumatrix des doppelt-symmetrischen, idealen Richtkopplers gemif3 Abbildung 2.1 folgt

dann:
S Sz Sis S S Sa1 S S 0 Sy S31 O
g _ So1 Saa Sog Saa _ So1 St Su Sa _ Sy 0 0 Sy 2.3)
S31 Ssa Ssg Sz Sz Su S Sa Sz 0 0 Sy
Suy1 Sio Sasz Su Sy Ss1 S Su 0 Ss Sy O

Eine dritte Entwurfsbedingung folgt aus dem nominalen Koppelfaktor £ mit [65]

k= (Zvre — Zvro) /| (ZvLe + ZvLo) - (2.4)

Bei einer Gesamtlinge des Kopplers ¢vyr ; = 90° gilt Ss1 (¢yr; = 90°) = k.

Die Direktivitit folgt aus S3; /S4;. In inhomogenen Medien sind die Eigenwellen nicht entartet — die
Ausbreitungsbedingung (2.1) wird also verletzt.

Als MaB fiir die Inhomogenitét? wird das Verhéltnis der elektrischen Léngen ¢y; ; der Eigenwellen

p= Dvie _ [ee 2.5)

VLo €
Bei verkoppelten Mikrostreifenleitungen gilt stets €. > &, fiir die effektiven Permittivititen und so-
mit p > 1, da die Gegentaktwelle mehr Feldanteile oberhalb des Substrats in der Luft hat, als die

entsprechende Gleichtaktmode (siehe Abbildung 2.2). Ein typischer Wert bei Standard-Substraten
ist hier p ~ 1.1. Bei anderen Leitungsformen, wie zum Beispiel der suspended substrate-Leitung,

definiert:

2Wie bereits in der Einleitung erwihnt kann dieser Effekt ebenso durch Anisotropie hervorgerufen werden. Die phy-
sikalisch richtige Bezeichnung wire demnach ,,Mafl der Nicht-Entartung®, auf die jedoch mit Riicksicht auf die
Sprache verzichtet wird.
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2 Grundlagen
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@ -40 idealen Kopplers mit entarteten Eigen-
wellen sowie (b) eines Kopplers mit ei-
-50

ner Inhomogenitit von p = ¢yre/dvLo =
1.1.

konnen auch Werte von p < 1 entstehen [66—69]. Wihrend die beschriebenen Analyse- und Syn-
theseverfahren in dieser Arbeit fiir beliebige Werte von p giiltig sind, beschrinken sich die Beispiele
auf Wellenleiter mit p > 1 (Mikrostreifenleitungen).

Die Streuparameter eines 10 dB-Kopplers sind in Abbildung 2.3 fiir p = 1 und p = 1.1 als Funktion
der normierten Frequenz dargestellt, wobei f, die Entwurfsfrequenz ist, bei der ¢y .(fo) = 90°
gilt. Wenn die Ausbreitungsbedingung (2.1) nicht erfiillt ist, wird ¢y . hier durch (¢yr o + dvie)/2
ersetzt [42]. Die Impedanzbedingung ist in beiden Fillen erfiillt. Es zeigt sich, dass bei p # 1
sowohl die Eingangsreflexion S1; als auch die parasitire Kopplung S4; mit zunehmender Frequenz
ansteigen. Aufgrund der Inhomogenitit fillt die Direktivitdt von D(fy,p = 1) = oo dB auf ca.
D(fo,p=1.1)=15dB.

2.2 Eigenreflexionen

Im Rahmen dieser Arbeit werden ausschlieBlich passive und doppelt-symmetrische Viertore be-
trachtet. Diese Klasse von Netzwerken lassen sich vorteilhaft iiber eine Zerlegung in vier Eintore
berechnen [56]. Abbildung 2.4 zeigt schematisch solch ein Viertor mit horizontaler (X — X’) und
vertikaler (Y — Y’) Symmetrieebene. Aufgrund der Reziprozitit und doppelten Symmetrie verrin-
gert sich die Anzahl der unabhingigen Streuparameter von sechzehn auf vier: Si1, So1, 531, S41, hier
beispielhaft bei Anregung des ersten Tores.

Symmetrische Netzwerke ermdéglichen die Berechnung ihrer Streuparameter iiber gleich- bzw. ge-
genphasige Anregung der Tore. Dies entspricht einer magnetischen bzw. elektrischen Wand in den
Symmetrieebenen (schaltungstechnisch kann dies tiber einen Leerlauf bzw. Kurzschluss in der Sym-
metrieebe dargestellt werden). Ein doppelt-symmetrisches Viertor kann demnach in vier Eintore
zerlegt werden, welche sich durch die vier unterschiedlichen Beschaltungsmdoglichkeiten der Sym-

metrieebenen unterscheiden. Streuparameter der Eintore sind ihre Eigenreflexionen r; ,,. Hierbei legt
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2.2 Eigenreflexionen

Vert. Symmetrieebene

Yn

horizont.
X X* Symmetrieebene

Y

Abbildung 2.4: Doppelt symmetrisches Viertor mit horizontaler (X — X’) und vertikaler (Y — Y”)

Symmetrieebene.

der erste Index ¢ die horizontale Symmetrie fest und unterscheidet zwischen Gegentaktmode o und
Gleichtaktmode e. Der zweite Index p hingegen beschreibt die vertikale Symmetrieebene und ver-
wendet die Abkiirzungen oc und sc (aus dem Englischen fiir open circuit bzw. short circuit).

Aus den vier unabhidngigen Kombinationsmoglichkeiten der Eigenreflexionen lassen sich die Streu-
parameter des Viertores wie folgt berechnen:

S = i (Tewe F Tese + Tooe + Tose) s (2.6a)
Sy = i (Tewe = Tese + Tooe = Tosc) 5 (2.6b)
Sz = % (Tewe + Tese = Tooe = Tose) 5 (2.6¢)
it = 7 (Feve = Tese = Toge + o) (2.6d)

2.2.1 Besonderheiten verlustloser Richtkoppler

Liegt neben der doppelten Symmetrie auch Verlustlosigkeit vor, resultiert das in einigen interessan-
ten Eigenschaften des Viertores. So kann gezeigt werden, dass, wenn einer der vier Streuparameter
verschwindet, mindestens ein weiterer ebenfalls verschwindet und die beiden restlichen Streupara-
meter 90° phasenverschoben sind [56,70]. Konkret bedeutet dies, dass bei einem angepassten Viertor
(Sez = 0;z € {1,2,3,4}) automatisch zwei Torpaare isoliert sind (z.B. Sy; = S32 = 0) und die
tibrigen Tore in Quadratur sind, d.h. dass/ (531, S31) = 7/2 + n - 7 gilt. Ein verlustloses, angepass-
tes, doppelt symmetrisches Viertor ist somit stets ein idealer Quadratur-Richtkoppler. Es ldsst sich
umgekehrt zeigen, dass bei einem symmetrischen Viertor mit zwei nicht verschwindenden Streupa-

rametern in Quadratur die iibrigen Streuparameter verschwinden. Bei einem verlustlosen, doppelt-
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2 Grundlagen

Abbildung 2.5: Eigenreflexionen (a) eines idealen Richtkopplers, und (b) eines fehlangepassten
Kopplers mit Zyy o > Z2;/ZyL .

symmetrischen Viertor bedingen sich die Quadratur zweier Streuparameter und das Verschwinden
der zwei iibrigen Streuparameter also gegenseitig [56, 70].

Fiir einen doppelt-symmetrischen Leitungskoppler ergeben sich mit Hilfe der Impedanztransforma-

tion iiber eine verkoppelte Leitung der elektrischen Linge ¢y ; folgende Eigenreflexionen:

- J - tan(ovi/2) — Zeet/ZvLi
Y g tan(dvei/2) + Zet/ZvLi
ZLif Znet — J - tan(ovri/2)

Tioc = - . (27b)
' I\ Zres + § - tan(évi/2)

(2.72)

Die vier Eigenreflexionen sind in Abbildung 2.5 im komplexen Einheitskreis fiir eine elektrische

Linge von ¢y ; = 90° dargestellt. Sie weisen folgende Eigenschaften auf:
* aufgrund der Verlustlosigkeit gilt stets ||7;, || = 1.

e fir ¢y, = 0 gilt r;c = —1, r;oc = 1. Mit zunehmender Frequenz (bzw. ¢y ;) ,,wandern*
die Eigenreflexionen im Uhrzeigersinn entlang des Einheitskreises. Hierbei eilen . ;. und 74 oc

stets vor.

e fiir 0 < ¢yr; < 180° befinden sich die Eigenreflexionen r; i in der oberen Hilfte und r; o in

der unteren Hilfte des Einheitskreises.
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2.2 Eigenreflexionen

—> p=10.12
— C=0..2pF
—Z, =20.7..24.8Q
----> ideal

—> unkompensiert JAIm

Abbildung 2.6: Kompensation eines 3 dB-Kopplers mit End-Kapazititen, dargestellt anhand der Ei-
genreflexionen. Links: Teilkompensation mittels C'; Rechts: finale Kompensation iiber Vergro3erung
des Wellenwiderstands Zvyy .

* bei gegebenem ¢y ; wird der Winkel o« = 0.5 - Z(Tese, Tosc) = 0.5+ Z(Te0es Tooe) VON dem
Verhiltnis der Wellenwiderstinde Zyy ./ Zv, festgelegt.

Fiir ¢vi; = 90° ldsst sich der Koppelfaktor iiber £ = S5; = sin(«) bestimmen.

Damit ein Koppler angepasst ist, miissen sich gemal (2.6a) seine Eigenreflexionen bei rein additiver
Uberlagerung ausloschen. Dies ist nur der Fall, wenn die Vektorpaare (7¢.oc, To.sc) SOWi€ (Tescs Tooc)
anti-parallel sind. Hierfiir miissen beispielweise die Ausbreitungsbedingung (2.1) sowie die Impe-
danzbedingung (2.2) erfiillt sein. Die Vektorpaare (7 oc, Tosc) Und (Tesc, 'o.oc) Werden im Folgenden
auch bei Abweichungen der oben genannten Bedingungen, als diametrale Eigenreflexionen bezeich-
net.

Abbildung 2.5b zeigt die Eigenreflexionen bei Verletzung der Impedanzbedingung. Man sieht, dass
eine VergroBerung des Gegentakt-Wellenwiderstands die Anti-Parallelitéit der Vektorpaare (7 oc, To.sc )
und (7esc, ooc) in gleichem MaBe aufhebt. Die resultierende Reflexion S7; und parasitire Kopplung
S41 sind qualitativ eingezeichnet.

2.2.2 Kompensation eines Richtkopplers am Beispiel der
Eigenreflexionen
Nimmt man die Gleichtaktwelle als Referenz, so drehen sich die Eigenreflexionen der Gegentakt-

welle mit steigender Inhomogenitit p entgegen dem Uhrzeigersinn, wie in Abbildung 2.6 (links:

blauer Pfeil) dargestellt. Dieser Effekt kann zum Beispiel durch Kapazititen zwischen den Leitern
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2 Grundlagen

kompensiert werden. Mit zunehmender Gegentaktkapazitéit drehen sich die beiden Eigenreflexionen
im Uhrzeigersinn zuriick, jedoch mit unterschiedlicher Auspriagung, wie in Abbildung 2.6 (rechts:
roter Pfeil) gezeigt. Diese unterschiedliche Ausprigung wiederum kann iiber eine Vergroferung des
Gegentakt-Wellenwiderstands Zy; , ausgeglichen werden, da sich hierbei die Eigenreflexionen in
unterschiedliche Richtung drehen (Abbildung 2.6 (rechts: griiner Pfeil)). Die Eigenreflexionen be-
finden sich nun wieder im idealen, anti-parallelen Zustand.

Diese Methode ist anschaulich und ermdoglicht, Losungsansitze graphisch zu finden. Die Eigenre-
flexionen werden jedoch nur bei einer Frequenz betrachtet, weshalb keine Aussage iiber die Breit-
bandigkeit der Kompensation getroffen werden kann. Eine gleichzeitige Betrachtung der Eigenrefle-
xionen bei mehreren Frequenzen ist zwar prinzipiell moglich, wird im Einheitskreis jedoch uniiber-

sichtlich und bietet daher keine Vorteile.

2.3 Wellenparametertheorie

Neben der Methode der Eigenreflexionen eignet sich die Wellenparametertheorie fiir die Synthese
kompensierter Koppler. Ihr Name geht aus der Tatsache hervor, dass sie beliebige Zweitore wie
Wellenleiter betrachtet und mit den gleichen Formalismen behandelt.

Sie wurde erstmalig in den 1920er Jahren von Zobel [71] und Mason [72] fiir den Entwurf von
so genannten composite image*-Filtern angewendet. Mehrere Jahrzehnte war sie Grundlage fiir den
Entwurf von Filtern. Genauere Syntheseverfahren, wie zum Beispiel die Methode der Einfiigedamp-
fung (engl.: insertion loss method) [ 73], wurden seit den spiten 1930er Jahren entwickelt und 16sten
die Wellenparametertheorie allmihlich ab, so dass diese seit den 1950er Jahren in der Literatur an
Beachtung verlor. Eine ausfiihrliche Beschreibung der Wellenparametertheorie findet sich in [74].
Im Gegensatz zu der Methode der Eigenreflexionen ist die Wellenparametertheorie per se eine fre-
quenzabhingige Betrachtung und eignet sich daher fiir die breitbandige Untersuchung von Zweito-
ren im Allgemeinen. Fiir die Analyse, Synthese und Charakterisierung breitbandig kompensierter
Richtkoppler wurde sie erstmalig in [75] angewendet. Zum besseren Verstindnis dieser Arbeit wird
sie im Folgenden kurz erlédutert.

Die Wellenparametertheorie ist eine an die Leitungstheorie angelehnte Netzwerkbeschreibung. Dem-
nach kann ein beliebiges passives, reziprokes Zweitor, wie in Abbildung 2.7a dargestellt, iber seine
effektiven Wellenparameter beschrieben werden. Diese werden im Folgenden mit dem Index / ge-
kennzeichnet. Sie umfassen die effektiven Eingangs- und Ausgangswellenwiderstinde*, Z;; und
71, sowie das Welleniibertragungsmal > ;.

3Sie ist daher auch unter dem Namen image-parameter theory geliufig.
“engl: input & output image impedances
Sengl.: image propagation function
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Abbildung 2.7: Methode der effektiven Wellenparameter fiir a) ein allgemeines und b) ein symme-

trisches Zweitor.

Der effektive Eingangswellenwiderstand entspricht dem Eingangswiderstand des Zweitores, wenn
dieses an seinem Ausgang angepasst abgeschlossen ist (dies ist per Definition bei Abschluss mit
dem effektiven Ausgangswellenwiderstand der Fall). Im Gegensatz zum Eingangswiderstand des
Zweitores hiangt der effektive Eingangswellenwiderstand somit nicht von der dufleren Beschaltung,
sondern nur vom Zweitor selbst ab.

Diese im Folgenden als effektive Wellenparameter bezeichneten Grofien konnen aus der ABC D-

Matrix des Zweitores berechnet werden:

AB

Zi = C’_D7 (2.8a)
/DB
Z]’Q - m7 (28b)
O =&+ =In <\/AD n \/BC) , (2.8¢)

wobei & das effektive Dadmpfungsmal} in Neper ist, und ¢; das effektive Phasenmal in Radiant.
Im Folgenden wird ®; auch als die effektive komplexe elektrische Linge der betrachteten Struktur
bezeichnet, wobeli sie — wie bei Betrachtungen von Phasen iiblich — in Grad angegeben wird. Hierfiir
wird die komplexe, dimensionslose Linge ®; mit g multipliziert. Dies fithrt dazu, dass nicht nur
das Phasenmal} ¢; sondern auch das Dampfungsmal & in Grad angegeben wird. Diese Schreibweise
ist ungewohnlich — aus Griinden der Anschaulichkeit und Vergleichbarkeit jedoch sehr zweckmiBig.
Analog konnen die effektiven Wellenparameter auch als Funktion der Z- bzw. Y -Parameter des

Zweitores angegeben werden; entsprechende Formulierungen finden sich in [74].
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2 Grundlagen

Im Fall eines symmetrischen Zweitores reduzieren sich die Gleichungen zu

I B lab
Z — Z — Z — _— = _ 2.
I L1 L2 C cd’ (2.9a)
B b
Oy =& + j - ¢ = arctanh (1 / %) = 2 - arctanh ( a_fi> , (2.9b)

wobei die Kleinbuchstaben a, b, ¢, d die ABC' D-Matrixeintrage der halben Struktur darstellen. Der
effektive Wellenwiderstand Z; 3 in der vertikalen Symmetrieebene kann sich von dem effektiven
Eingangswellenwiderstand Z;; unterscheiden. Dank der Symmetrie entsteht hier jedoch keine Re-

flexion.

Im Fall uniformer (verkoppelter) Leitungen entsprechen die effektiven Wellenwiderstinde Z;;; =
Z12,; = Zy; den tatsichlichen Wellenwiderstinden Zy; ; der Eigenmoden und fiir die komplexe elek-
trische Linge gilt Oy, = (a; +7-6i) - 1 = &vri + J - dvLi, wWobei [ die geometrische Linge der

Leitung ist. Der Index ¢ wurde hier zur Unterscheidung des Gleich- und Gegentaktfalls eingefiihrt.

Ein idealer Leitungskoppler besteht aus verkoppelten Wellenleitern, deren Eigenwellen entartet sind
(2.1) und die Wellenwiderstinde gemal (2.2) aufweisen. Dementsprechend miissen im Fall eines
kompensierten Richtkopplers auch die effektiven Wellenparameter der Gesamtstruktur, bestehend
aus der verkoppelten Leitung, den Ubergingen und dem Kompensationsnetzwerk die Gleichungen
(2.1) und (2.2) erfiillen. Abweichungen der effektiven Wellenparameter von den Idealwerten las-
sen sich anschaulich iiber der Frequenz quantifizieren und fiir eine gezielte Korrektur der Struktur

verwenden [75].

2.4 Messtechnik

Fiir die messtechnische Verifikation von Richtkopplern hoher Direktivitit ist eine hinreichend ge-
naue Messung unerldsslich. Zudem ist es wichtig, die Genauigkeit des angewandten Mess- und Ka-
librierverfahrens zu kennen, um Aussagen iiber die Verldsslichkeit der Messergebnisse treffen zu
konnen. Die im Rahmen dieser Arbeit angewandten Messverfahren und Kalibrierungen sowie eine

Abschitzung der Messgenauigkeit werden im Folgenden kurz vorgestellt.

Fiir die Messungen im Rahmen dieser Arbeit wird ein zweistufiges Kalibrierverfahren angewendet.
Es umfasst eine SOLT [76] (engl.: Short-Open-Load-Through)- und eine TRL [77] (engl.: Through-
Reflect-Line)-Kalibrierung. Die dazugehorigen Streumatrizen bzw. Fehlernetzwerke sind in Abbil-
dung 2.8 dargestellt.
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Abbildung 2.8: Zweistufiges Kalibrierverfahren fiir eine Viertormessung.

SOLT-Kalibrierung

Die Messungen werden mit einem Viertor-Netzwerkanalysator ZVA 50 von Rohde & Schwarz durch-
gefiihrt. Die Bestimmung der systematischen Fehler des Messgerits sowie der Messkabel erfolgt
mittels SOLT-Kalibrierung.Hierbei muss jedes Tor unter Zuhilfenahme von vier Standards mit je-
dem der drei iibrigen Tore vermessen werden. Eine Viertor-Kalibrierung mit Einzelstandards ist
nicht nur sehr zeitaufwiéndig, sondern in Folge der hiandischen Wechsel der Standards auch fehler-
anféllig [78]. Aus diesem Grund wurde im Rahmen dieser Arbeit auf die automatische, elektroni-
sche Kalibriereinheit ZV — Z52 [79] von Rohde & Schwarz zuriickgegriffen. Die Fehlerterme des
Netzwerkanalysators sowie der Kabel werden in der Fehlermatrix Egopr zusammengefasst. Sie kon-
nen aus der vom Netzwerkanalysator gemessenen Streumatrix der Rohdaten, Sgaw, herausgerechnet
werden. Dieser Vorgang wird gewohnlich als De-Embedding bezeichent®. Hierdurch verschiebt sich
die Referenzebene Tg.ssorr an die Enden der Messkabel. Die so ermittelte Streumatrix Sgorr bezieht

sich dann auf die Systemimpedanz Z.; = 50 2.

®Da es im Deutschen hierfiir keinen geliufigen Ausdruck gibt, wird in dieser Arbeit — ausnahmsweise — der Anglizis-
mus de-embedden verwendet.
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TRL-Kalibrierung

Haufig ist es zweckmaBig, die Streumatrix Spyr der reinen Schaltung — in unserem Fall des Kopplers
— ohne Zuleitungen und Ubergiinge der Messvorrichtung (engl.: test-fixture) zu kennen.

Die TRL-Kalibrierung [77] ermoglicht die Bestimmung der restlichen Fehlerterme, und zwar der
Streuparameter des Koaxial-Mikrostreifen-Ubergangs sowie der Zuleitung auf dem Substrat bis hin
zur neuen Referenzebene Tt rr. Diese werden in der Fehlermatrix Erg; zusammengefasst. Hierfiir
werden Referenzleitungen gemessen, die den gleichen Querschnitt und das gleiche Substrat wie die

Zuleitung haben und somit den gleichen Wellenwiderstand besitzen. Im Detail sind dies
* ein Durchgangs-Standard (Through): Leitung mit der doppelten Linge der Zuleitung,

* ein Reflexions-Standard (Reflect): Leitung mit beliebigen, jedoch fiir beide Tore identischen
(Voll-)Reflexionen; i.d.R. eine abrupt endende Mikrostreifenleitung (Leerlauf),

* mindestens ein Leitungs-Standard (Line): Leitung mit zusitzlicher Lénge, verglichen mit dem
Through) Standard.

Die Streuparameter der so ermittelten Fehlernetzwerke haben zwei unterschiedliche Referenzimpe-
danzen: seitens der Messkabel die Systemimpedanz Z.s = 50 €2 und seitens der Zuleitung deren
unbestimmten Wellenwiderstand. Auch die mit Hilfe der Fehlernetzwerke herausgerechneten Streu-
parameter Spyr der reinen Schaltung beziehen sich auf den unbestimmten Wellenwiderstand der Zu-
leitung. Die TRL-Kalibrierung ist eine fiir Zweitor-Netzwerke anwendbare Methode. In unserem Fall
ist der Abstand der vier Zuleitungen zueinander so grof3, dass eine Betrachtung der Fehlernetzwerke
als entkoppelte Netzwerke gerechtfertigt ist. Die zu den vier Zuleitungen gehorenden, voneinander
unabhéngigen Streumatrizen der Fehlerterme konnen somit iiber zwei TRL-Kalibrierungen ermit-
telt werden (Eine Kalibrierung berechnet stets zwei Fehlernetzwerke). Die Streuparameter Spyr des
Kopplers konnen dann mittels der ,,Four-Port De-embedding Technique* [80] bestimmt werden.

Redundante Multi-Line-TRL-Kalibrierung

Wird eine groBere Anzahl an Kalibriermessungen durchgefiihrt als zur Bestimmung der Fehlernetz-
werke notig, so ist das Gleichungssystem iiberbestimmt. Man spricht dann von einer redundanten
Kalibrierung. Ublicherweise verwendet man hierfiir eine Vielzahl von Line-Standards mit unter-
schiedlicher Linge. Auch wiederholte Messungen der gleichen Standards — z.B. nach erneutem
Aufsetzen der Messvorrichtung — sind moglich [81].

Aus zwei Griinden wird in dieser Arbeit das redundante Multiline-TRL-Kalibrierverfahren angewen-
det [82]. Zum einen erzielt es, verglichen mit der einfachen TRL-Kalibrierung, eine hohere Genau-

igkeit, zum anderen ermdglicht es die Abschédtzung der Kalibrierfehler.
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2.4 Messtechnik

Ziel ist, eine Losung fiir das iiberbestimmte Gleichungssystem zu finden, die den Restfehler mi-
nimiert. In dieser Arbeit verwenden wir die kostenlose Software StatistiC AL™ VNA Calibra-
tion Software Package [83]. Der hier implementierte Algorithmus basiert auf dem so genannten
orthogonal-distance-regression Verfahren, welcher sowohl Fehler abhiingiger als auch unabhingi-
ger Variablen beriicksichtigt.

Als Resultat der Berechnung erhélt man nicht nur die Streumatrizen der Fehlernetzwerke, sondern
auch ihre Kovarianzmatrizen. Letztere repridsentieren die Unsicherheit der Kalibrierung, woriiber
sich die Genauigkeit der Messung berechnen lisst. Das Verfahren zur Fehlerabschitzung wird am
Beispiel der kompensierten Richtkoppler in Kapitel 6.2 detailliert erldutert.
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3 Kapazitive Kompensation

In diesem Kapitel wird die klassische Methode der kapazitiven Kompensation untersucht und im

Hinblick auf die Kompensationsbandbreite optimiert und erweitert.

Im Gegensatz zu den aus der Literatur bekannten Vorschligen [52-55] wird eine beliebige Posi-
tionierung der Kondensatoren entlang des Kopplers sowie eine beliebige Anzahl an Kondensato-
ren betrachtet [84]. Um die Quadratureigenschaft des Kopplers zu gewihrleisten, beschrinkt sich
die Untersuchung auf Anordnungen, welche die doppelte Symmetrie des kompensierten Kopplers
nicht verletzen. Die Kapazitit der Gleichtaktwelle wird in der Synthese beriicksichtigt, wie in Ab-
bildung 3.1 dargestellt. Im Gegensatz zu Ansétzen aus der Literatur — hier wird die Kapazitit der
Gleichtaktwelle gewohnlich vernachldssigt [55,85] oder als konstant angenommen [54] — betrach-
ten wir einen funktionalen Zusammenhang zwischen Gleich- und Gegentaktkapazitit. Es zeigt sich,
dass dieser Ansatz realistischer ist. Formeln zur Bestimmung der Kapazititen werden analytisch

hergeleitet. Eine optimale Anordnung der Kapazititen kann so gefunden werden.

Zuerst wird das Verfahren ausfiihrlich fiir den Fall von zwei Kapazititen angewendet. Anschlie3end
wird die Untersuchung auf drei Kapazititen erweitert und schlieBlich, die vorherigen Ergebnisse

verallgemeinernd, auf eine beliebige Anzahl von Kapazititen.

y7
T T T
C1,Streu—|_ Cq,Streu_: —l_ C1,Streu
@ -@
i 1 LA :
X C1,idea|—|_ Cq,ideal : T U ideal X
o —@
L 1 L
C1,StreuI Cq,Streu::: I C1,Streu
Y

Abbildung 3.1: Doppelt symmetrischer Leitungskoppler mit idealen Gegentaktkapazititen C'; igea

sowie parasitiren Streukapazititen C syrey-
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3.1 Allgemeine Betrachtungen
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. y v tive Wellenparameter-Darstellung, und (c)

dquivalenter idealer Wellenleiter.
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3.1 Allgemeine Betrachtungen

3.1.1 Bedingungen des idealen Kopplers

Eine schematische Darstellung fiir Mode : ist in Abbildung 3.2a gegeben. Die Anordnung ist sym-
metrisch beziiglich der Line Y-Y’. Infolgedessen ist es fiir die Berechnung der effektiven Wellen-
parameter ausreichend, nur die Hilfte der Anordnung zu beriicksichtigen. Die Struktur wird als
verlustlos angenommen, woraus folgt, dass der effektive Wellenwiderstand reell und die effektive
Ausbreitungskonstante imaginir sind.

Der kompensierte Koppler soll, zumindest bei einer Frequenz, ideale Eigenschaften aufweisen. Sei-
ne effektiven Wellenparameter miissen daher denen eines idealen, unkompensierten Kopplers ent-
sprechen, wie in den Abbildungen 3.2b und Abbildung 3.2c veranschaulicht. Dies bedeutet, dass
in den Bedingungen (2.1), (2.2), (2.4) die Leitungsparameter ¢y ; und Zyy ; durch die effektiven

Wellenparameter ¢, und Z;; der gesamten Struktur ersetzt werden.

3.1.2 Entwurfsparameter

Es sei n die Gesamtanzahl der Kapazitidten und m die Anzahl der Kapazititen auf jeder Seite im Fall
eines symmetrischen Kopplers. Die Kapazititen werden mit C,;, ¢ = 1...m angegeben. Es liegen
[ Abschnitte verkoppelter Leitungen vor mit Wellenwiderstdnden Zy ;, und elektrischen Lingen

OvLip (0= L..0).
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3 Kapazitive Kompensation

Fiir ungerade n wird die mittlere Kapazitit je zur Hilfte auf die beiden Seiten aufgeteilt. Daraus
ergibt sich:

(n+1)/2 firn = 1,3,5...(ungerade)
m = (3.6)
n/2 fiirn = 2,4,6...(gerade)

und
n+1)/2 firn=1,3,5...(ungerade
(GRS (ungerade) .
n/2+1 fiir n = 2,4, 6...(gerade).
Die folgende Notation wird in dieser Arbeit verwendet. Die gesamte elektrische Linge der verkop-

pelten Leitungen sei

!
SvLi =2 dvLip (3.8)
p=1
Die relativen Teilldngen der einzelnen Abschnitte werden mit
¢VL i, .
K, = ——>—_ mit K, =1 3.9
P05 gL ; P

angegeben.

3.1.3 Synthese

Fiir eine gewiinschte nominale Kopplung %, eine gegebene Inhomogenitit p und eine Referenzimpe-
danz Z., folgen die idealen Wellenparameter der beiden Eigenwellen aus den Kopplerbedingungen
(2.1), (2.2), (2.4). Ublicherweise werden die elektrischen Lingen beider Eigenwellen bei der Ent-
wurfsfrequenz fj auf ¢1; = ¢o = 90° gesetzt. Dadurch wird gewihrleistet, dass die Kompensation
und die nominale Kopplung k bei der gleichen Frequenz auftreten.

Der aus vielen Abschnitten bestehende kompensierte Koppler kann nun iiber seine effektiven Wel-
lenparameter charakterisiert werden, indem die ABCD-Matrizen der einzelnen Abschnitte kaska-
diert werden.

Ziel ist es, Werte fiir die Kapazititen C, ;, die tatsdchlichen Wellenwiderstinde Zy ; ,, und die elek-
trischen Lédngen ¢y ; , zu finden, so dass die resultierenden effektiven Wellenparameter der Gesamt-
struktur die Bedingungen (2.1), (2.2), (2.4) erfiillen.

3.1.4 Vereinfachungen

Der mogliche Parameterraum ist beliebig groB3. Einige dieser Parameter hingen jedoch voneinander
ab, wie z.B. die elektrischen Lingen der beiden Eigenwellen durch p. Des Weiteren wird angenom-

men, dass Gleich- und Gegentaktkapazitit in einem Zusammenhang stehen. Hinter dieser Annahme
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3.2 Kompensation mit zwei Kapazititen

steht der Gedanke, dass, wenn die gewiinschte Gegentaktkapazitit C, , im Entwurfsprozess geindert
wird, sich U, . ebenfalls dndert. Der funktionale Zusammenhang wird von den geometrischen bzw.
elektrischen Stellparametern bestimmt. Er muss vor der Synthese ermittelt werden — zum Beispiel

durch Vollwellensimulation. Auf jeden Fall ist C,, . eine abhiingige Entwurfsvariable, fiir die gilt:

Cq,e =f (Cq,O) . (3.10)

Um den Parameterraum weiter zu reduzieren, werden die Querschnitte der einzelnen Leitungsab-

schnitte als identisch angenommen. Fiir die Wellenwiderstinde der einzelnen Abschnitte gilt somit:
ZvLip = ZVLi- (3.11)

Fiir eine bestimmte Anordnung von Kj...k,, kann man nun eine oder mehrere Losungen fiir die
verbliebenen unabhiéngigen Variablen finden. Diese sind der tatsdchliche Wellenwiderstand Zyy ;
der Leitungsabschnitte, die Kapazititen C,, und die elektrische Linge der Gesamtstruktur ¢,. In
den folgenden Abschnitten werden die Kompensation des Kopplers fiir verschiedene Anzahlen n

von Kapazititen formuliert und die Losungen diskutiert.

3.2 Kompensation mit zwei Kapazitaten

In einer ersten Verallgemeinerung wird der Fall von zwei Kapazititen mit variabler Positionierung
betrachtet.

3.2.1 Herleitung

Die relative Positionierung der Kapazitit wird als k = k; (= 1 — kg) definiert. Fir x = 0 befinden
sich somit die beiden Kapazititen an den Enden des Kopplers und fiir k = 1 verschmelzen sie
zu einer Kapazitidt im Zentrum. Um eine frequenzunabhingige Losung zu erhalten wird statt der
Kapazitit die Suszeptanz

B; =2n fC; (3.12)

betrachtet. Fiir beide Eigenwellen wird die ABCD-Matrix fiir die Hélfte der Gesamtstruktur berech-
net, indem die ABCD-Matrizen der drei Teile kaskadiert werden (Abbildung 3.2b):

a b [ cosh( jgbVL,i,l) ZyL,; -sinh (jovi )
c d i % cosh (joviin)
1 0
% - (3.13)
y Cosh (jgzﬁVL,ZQ) Zvr,i - sinh (joyLi2)
smhéj‘;?LVTI:i,Z) cosh <j¢VL,i,2)
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3 Kapazitive Kompensation

Fiir den verlustlosen Fall und mit der Hilfsvariable
G = Zvr, - B, (3.14)

kann die ABCD-Matrix fiir die Mode ¢ wie folgt geschrieben werden:

a; = COsS (gb\;L’Z) — <’L - sin <¢VL,'L,1) + COS (qbVL’Z"Q) s (3153)

bi = jZvLi- (sin (¢V2L’i> — G- sin (¢yrsa) - sin <¢VL,Z-,2>) : (3.15b)

G o= (sin (W”‘) + G cos (¢yLia) - cos (m,z»,z)) , (3.15¢)
ZNLi 2

d; = cos (gb\;’i) — G - cos (i) - sin (Pyri) - (3.15d)

Durch Einfiigen von (3.15a-d) in (2.9b) erhilt man die elektrischen Lingen fiir Gleich- und Ge-
gentaktmode und kann so die Ausbreitungsbedingung (2.1) zu je einer quadratischen Gleichung
umformen, welche fiir die jeweilige Hilfsvariable (; aufgelost werden kann. (; hingt schlielich von
den Parametern ¢, s, sowie der unbekannten elektrischen Lange der verkoppelten Leitung ¢y, ; ab:

¢ = sin ¢y .<1 + \/1 _ 2Sil’l <2¢VL,Z',1) - 8in (2<Z5VL,2‘,2) : (COS GyL,i — COS ¢0)
" sin (2¢VL,¢,1) - sin (2¢VL,i,2> sin® OvLi

(3.16)
In einem néchsten Schritt wird (3.15a-d) in (2.9a) eingefiigt und auf die tibrigen Kopplerbedingungen
(2.2) and (2.4) angewendet. Dies fiihrt nach einigen Umformungen zu folgendem Ausdruck fiir den
Wellenwiderstand von Gleich- und Gegentaktwelle der verkoppelten Leitungen:

(sin (%) + ;- cos (¢VL,¢,1) - COS (¢VL,1’,2)>
\ (sin (%) — G -sin(¢yriq) - sin (¢VL,¢,2)>
' (COS (d)%) — G - cos (¢yri1) - sin (¢VL,z’,2)>
\ (cos (qﬁ%) — (i - sin (¢yLi1) - cos (¢VL,z’,2)> .

ZVL,i = Zl,i

(3.17)

Es sei an dieser Stelle angemerkt, dass in (3.16) die negative Wurzel verwendet wird, da nur sie zu
einer physikalisch realistischen Losung fiir die Wellenwiderstinde der verkoppelten Leitung fiihrt,
und zwar Zyp o, < ZyLe-

SchlieBlich werden (3.16) und (3.17) in (3.14) eingefiigt, was zu einem Ausdruck fiir B, und B, als
Funktion von Zy,, Zy¢, ¢vi 0, G0, und & fiihrt.

Verwendet man diese Ausdriicke in (3.10), dem funktionalen Zusammenhang der Kapazititen, erhilt

man eine Gleichung die numerisch fiir ¢y, aufgelost werden kann. ¢y . folgt schlieBlich aus (2.5).
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3.2 Kompensation mit zwei Kapazititen

In diesem Ansatz ist « ein zusitzlicher Freiheitsgrad, der fiir die Optimierung der Kompensation
verwendet wird.

Fiir den Fall, dass C. als konstant angenommen wird (vgl. [54]), wird ¢y, . zuerst berechnet und
PvL, folgt aus (2.5). Mit ¢y ; folgt dann bei gegebenem Parameter « die Hilfsvariable ¢; aus (3.16),
der Wellenwiderstand Zv; ; aus (3.17) und schlieBlich B; aus (3.14).

Die Extremfille x = 0 und x = 1 fiihren zu den folgenden vereinfachten Formeln:

* vk = 0—= ovLi1 =0, dvLi2 = OvLis

_ 5. sin(d)

Dos = D G s (3.18)
~ cos(¢yLi) — cos(¢o)
B; = Za: - Sn(9) . (3.19)
ek = 1= ¢vrig = dvLis Ovriz =0,

ZnLi = Zii tan( ) (3.20)

’ ’ tan(¢2 )
' cos(pyL) — cos(¢o) 321

- Zy; - tan(%) - (1+ cos(¢vii))

Wie oben beschrieben muss auch hier ¢y, (oder ¢y ) zuerst berechnet werden.

3.2.2 Einschrankungen

Die Inhomogenitit p hingt von der Geometrie der verkoppelten Leiterstruktur ab sowie von den
dielektrischen Eigenschaften des Substrates. Fiir den Fall von verkoppelten Mikrostreifenleitungen
gilt p > 1. Sie steigt mit zunehmender Dicke hs und Permittivitét €, des Substrates, sowie mit dem
Koppelfaktor k. Werte bis p ~ 1.2 kdnnen praktisch erreicht werden.

Andere Leitertypen, wie zum Beispiel breitseitenverkoppelte Leitungen in hidngenden Substraten,
konnen durchaus Inhomogenititen von 0.1 < p < 1 erzielen [66,68]. Sehr geringe Werte fiir p
lassen sich hier insbesondere mit Substraten niedriger Hohe und hoher Permittivitit erzielen.

Der vorangegangenen Herleitung zufolge ist eine Kompensation theoretisch fiir beliebiges p mog-
lich. Die Art der Inhomogenitit fiihrt jedoch zu Einschrinkungen bei den kompensierenden Kapazi-
tiaten. Aus (3.19) bzw. (3.21) folgt:

Ce ZIO
Typl: p>1=0< — < == <1, 3.22
ypl:p c, < 7. (3.22)
Zo  Ce
Typ2: p<l=0< < — < 1. 3.23
yp2: p Zle c (3.23)
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3 Kapazitive Kompensation

Zio _ 1=k
Z1e 1+k"

Fiir T'ypl (T'yp2) fiihrt eine schwichere (stiarkere) Kopplung somit zu grof3eren Wertebereichen des

Die obere (untere) Grenze von g—o fiir Typ 1 (Typ 2) folgt aus dem Koppelfaktor durch

Kapazititsverhiltnisses, wodurch die Kompensation vereinfacht wird. Im weiteren Verlauf dieses
Kapitels beschrinken wir uns auf verkoppelte Mikrostreifenleitungen. In diesem Fall steigen die
benotigten Werte der Kapazititen mit der Kopplung %, wie im nidchsten Abschnitt gezeigt wird. Fiir
die Inhomogenitit der Leitungen und den funktionalen Zusammenhang der Kapazititen werden mit
p =1.12und C./C, = 0.3 typische Werte fiir Mikrostreifenleitungen angenommen.

3.2.3 Analyse

Zur Veranschaulichung werden verschiedene Beispiele untersucht, wobei die Kompensation stets
bei ¢y = 90° stattfindet. Abbildung 3.3a zeigt die kompensierende Gegentakt-Suszeptanz B, als
Funktion der relativen Position « fiir verschiedene Koppelstiarken. Der Wert der Suszeptanz steigt
mit zunehmender Kopplung und verringert sich, wenn die Kapazitit ndher am Zentrum des Kopplers
positioniert wird (steigendes k).

Die dazugehorenden tatsdchlichen Wellenwiderstinde der verkoppelten Leitungen sind in Abbil-
dung 3.3b dargestellt. Der Anschaulichkeit halber sind sie auf die jeweiligen effektiven Wellenwi-
derstinde des Kopplers normiert.

Die Streuparameter eines 15 dB-Kopplers sind in Abbildung 3.4a als Funktion der normierten Fre-
quenz f/ fo fiir den unkompensierten Fall sowie fiir kompensierte Fille mit verschiedenen relativen
Positionen x dargestellt.

Unabhingig von s wird perfekte Kompensation (S1; = Sy = 0) bei f; erreicht. Das breitban-
dige Verhalten ist fiir r = 0.5 jedoch ungefdahr 20 dB besser als mit « = 0 oder k = 1. Die
maximale Kopplung max(Ss;) tritt bei der Entwurfsfrequenz f, mit ¢ = 90° sowohl fiir k = 0.5
als auch fiir den unkompensierten Fall auf. Fiir x = 0 (x = 1) hingegen ist max(S3;) zu niedri-
geren (hoheren) Frequenzen verschoben. Dieses Verhalten kann mit den resultierenden effektiven
Wellenparametern des Kopplers erklédrt werden. Abbildung 3.4b zeigt die Frequenzabhingigkeit der
effektiven Wellenwiderstinde von Gleich- und Gegentaktwelle (oben), der effektiven Kopplerimpe-
danz normiert auf die 50 (2-Referenzimpedanz (Mitte) sowie der Differenz der elektrischen Lingen
A¢ = ¢re — ¢1, (unten).

Im unkompensierten Fall sind die Impedanzbedingung (2.2) und die Kopplerbedingung (2.4) un-
abhingig von der Frequenz erfiillt. Die Differenz der elektrischen Lingen verlduft anndhernd pro-
portional zu f/f, und betrégt bei fy (¢ = 90°) A¢ = 10°. Dies verringert die Isolation erheblich
(20 dB bei fy). Die Eingangsreflexion hingegen ist stirker abhingig von der Impedanzbedingung
und bleibt unter —40 dB. In den kompensierten Fillen hingegen erfiillen die effektiven Impedanzen
und elektrischen Lingen die idealen Kopplerbedingungen bei f. Sie sind jedoch dispersiv: wihrend
die effektiven Wellenwiderstinde fiir « = 0 (x = 1) mit der Frequenz steigen (fallen), zeigen sie fiir

x = 0.5 kaum Dispersion.
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3.2 Kompensation mit zwei Kapazititen

= 10 dB

1
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Abbildung 3.3: (a) Kompensierende Gegentakt-Suszeptanz B, und (b) Normierter Gleich- und Ge-
gentakt Wellenwiderstand Zvy ; als Funktion von & fiir 10 bis 20 dB Kopplung mit p = 1.12 und
Po = 90°.
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Abbildung 3.4: (a) Streuparameter und (b) effektive Wellenparameter fiir den unkompensierten Fall

sowie firk =0, x = 0.5und xk = 1.

Auch A¢ zeigt deutlich weniger Dispersion fiir x = 0.5 im Vergleich zu x = 0 und x = 1. Letztere
weisen jedoch diesmal (im Vergleich zu den effektiven Wellenwiderstidnden) eine dhnliche Disper-
sion mit gleichem Vorzeichen auf.
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3 Kapazitive Kompensation

3.2.4 Ideale Position der Kapazitat

Wie im vorherigen Kapitel gezeigt, hingt die Dispersion der effektiven Wellenparameter erheblich
von der Position x der Kapazitit ab. Es wird nun angestrebt, die Position zu finden, welche die Kom-
pensation des Kopplers iiber eine grole Bandbreite optimiert. Zu diesem Zweck wird der gesamte
Losungsraum untersucht und mit einer Kennzahl K ,;, bewertet. /{,,,;,, ist definiert als die minimale
Direktivitit D iiber eine bestimmte relative Bandbreite RBW !

Kyin = min(D(f)); f € {RBW}, (3.24)

In dieser Arbeit wird die untersuchte Bandbreite mit RBW = 100 % angenommen. Abbildung 3.5
zeigt den Konturplot von K., im (k, k)-Raum fiir einen typischen Mikrostreifenleitungskopp-
ler. Die optimale Position liegt ungefdahr bei 1 = 0.48 fiir starke Kopplung und steigt an bis auf
k = 0.55 fiir schwache Kopplung. Eine minimale Direktivitit grofer als K, = 35 dB kann so
fiir einen 10 dB-Koppler erreicht werden. Bei einer Platzierung der Kapazititen am Ende (x = 0)

bzw. im Zentrum (x = 1) der verkoppelten Leitungen fillt die minimale Direktivitit sogar auf unter
Kin = 10dB bzw. K,,;, = 15 dB ab.

B ST TR E ¥

= \f o |CC< Dmin. Direktivitét X, (dB)

S 20§ N ]

= D

i) b o S

E k> ~N NV

=15 qﬁ y

Q. S

& T d

< -10 ? 3> A5 . . e

IO~ M & Abbildung 3.5: Minimale Direktivitit
= S 7 l(‘i@ s / _AD 10| iiber eine relative Bandbreite von 100%
0.1 0.3 (%'{5 0.7 0.9 als Funktion von « und der Kopplung k.

3.3 Kompensation mit n>2 Kapazitaten

Unter Beibehaltung der Symmetrie wird die Anzahl der Kapazitiaten nun erhoht. Beispielhaft un-
tersuchen wir in einem ersten Ansatz drei Kapazititen. Um die theoretischen Grenzen auszuloten,
folgt schlieBlich die Betrachtung einer beliebigen Anzahl von Kapazititen. Um die Anzahl der Un-
bekannten zu beschrianken, nehmen wir fiir die Leitungsabschnitte identische Querschnitte an. Es
gilt somit wie bereits in Abschnitt 3.1.4 Zyy ;, = Zyi; Vp. Die Herleitung dhnelt dem Fall von zwei
Kapazititen, daher werden an dieser Stelle nur einzelne Aspekte erwihnt. Des Weiteren beschrinken
sich die Untersuchungen in diesem Abschnitt auf 15 dB-Koppler.

! Aus dem Englischen fiir relative bandwidth
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3.3 Kompensation mit n>2 Kapazititen

Fiir n = 3 liegt die mittlere Kapazitit aus Symmetriegriinden stets im Zentrum (x = 1). Die Position
der beiden duBeren Kapazititen stellt eine zu optimierende Entwurfsvariable dar. Die Hilfte dieser
symmetrischen Struktur wurde bereits in Abbildung 3.2 dargestellt.

Die ABCD-Matrix (3.13) wird mit der ABCD-Matrix der halben Suszeptanz im Zentrum By ;/2 =
7 fCy,; multipliziert. Da die Position von Bs ; konstant ist, erhélt man als zusitzlichen Freiheitsgrad
lediglich den Wert der Suszeptanz. Fiir jede relative Position x ergibt sich ein Losungsraum mit
Kombinationsmoglichkeiten von 51 und B,. Zu jedem Losungspaar gehoren bestimmte Werte von
Zy; und ¢y ;. Die minimale Direktivitét K, ist als Konturplot in Abhéngigkeit von x und Bs , in
Abbildung 3.6 dargestellt. Der groBte Wert liegt mit /,,;,, = 46 dB bei k = 0.33 und By, = 3mS.
Sowohl fiir n = 2 als auch n = 3 wird das maximale K, erreicht, wenn der Koppler in n unge-
fihr gleich groe Abschnitte unterteilt wird. Jeder Abschnitt besteht hier aus einer Kapazitit gegen
Masse im Zentrum einer verkoppelten Leitung. Um die Synthese fiir den Fall von n > 3 Kapa-
zitdten zu vereinfachen, wird diese Erkenntnis verallgemeinert: Der Koppler wird in n identische
Abschnitte unterteilt mit identischen Kapazititen (C,,; = C;) im Zentrum der einzelnen Abschnitte.
Dies mag nicht die beste Losung sein, es reduziert jedoch den Parameterraum und vereinfacht den
Entwurf des Kopplers. Die einzelnen Abschnitte konnen iiber (3.20) und (3.21) ausgelegt werden,
wobei ¢ durch ¢g/n ersetzt wird. Abbildung 3.7 zeigt die Streuparameter einer solchen Struktur
fiir verschiedene n. Mit n > 16 Kapazitidten wird bereits eine Isolation von mehr als 80 dB iiber
den betrachteten Frequenzbereich erreicht. Die minimale Direktivitit /(,,;, sowie die resultierende
Gegentakt-Suszeptanz sind in Abbildung 3.8 als Funktion von n dargestellt. Fir n > 5 ist Ky,
bereits groer als 50 dB.

Es sei an dieser Stelle angemerkt, dass fiir eine zunehmende Anzahl n die Struktur mit konzentrierten
Kapazititen immer mehr einer verteilten Struktur dhnelt. Fiir den Grenzfall von n — oo erhilt man

somit eine uniforme, verkoppelte Leitung mit gleichen Phasengeschwindigkeiten von Gleich- und

Gegentaktmode.
6l 15—————14s58 ’
20 |CC= D min. Direktivitat X,,, (dB)
5/ 25 -
- <0
a 4 ?530 %\\\ 96“ T
= 5 20 <> e
ECS 9655\
o | o |
2 \7 \‘30 0\ 0,06\
1 0\ ) o 2 Abbildung 3.6: Minimale Direktivitit K
o .
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3 Kapazitive Kompensation

Abbildung 3.7: Streuparameter S;; und Ss;
fiir eine unterschiedliche Anzahlen n von Ka-
pazititen fiir £ = 15 dB, p = 1.12 und
C./C, =0.3.

Abbildung 3.8: Minimale Direktivitit
Ky und Gegentakt-Suszeptanz B, als

Funktion von n.

3.4 Experimente

Verschiedene 15 dB-Koppler mit einer Mittenfrequenz von 2 GHz wurden entworfen und auf Rogers
R04003c¢ Substraten (Substratdicke i = 508 um, €, = 3.55) hergestellt.

Die Kapazititen wurden als interdigitale Strukturen realisiert, wie Abbildung 3.9 zu entnehmen
ist. Die geometrischen Parameter der realisierten Koppler sind in Tabelle 3.1 aufgelistet. Koppler

mit n = 2,3 und 16 Kapazititen, welche ng,, = 7,5 beziehungsweise 1 Finger haben, wurden

W w

cap

verkoppelte ...y interdigitale
Leitung Struktur

Abbildung 3.9: Geometrie der interdigitalen Kapazitit.
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3.4 Experimente

B)

S-Parameter (d
S-Parameter (dB)

2 3
Frequenz (GHz)

2 3
Frequenz (GHz)
(@) (b)

Abbildung 3.10: Richtkoppler mit zwei Kapazititen bei (a) x = 0 und (b) x = 0.5. Gezeigt sind

die gemessenen Streuparameter (mitte) sowie die extrahierten effektiven Wellenparameter (unten)
als Funktion der Frequenz.

entworfen. Neben optimal positionierten Kapazititen wurde zum Vergleich auch der Fall mit n = 2
und x = 0 untersucht. Die Messergebnisse sind in den Abbildungen 3.10 - 3.11 wiedergegeben. Die
entsprechenden Layouts sind in den Bildern ebenfalls dargestellt.

coupler | 2kapa,—g | 2kapa.—o5 | 3kapa.—o3 | 16kapa

n 2 2 3 16

Nfing 7 7 5 1
w [pm] 1060 995 1026 1005
Weap [pom] 1060 995 1026 1005
[ [pum] 375 400 445 405

g [pm] 415 415 415 415
wy [pm] 115 115 115 115
s [um)] 135 135 135 135

e [um] 115 115 115 115

Tabelle 3.1: Geometrische Parameter des hergestellten Koppplers.
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3 Kapazitive Kompensation

2 3 ' 0 1 2 3
Frequenz (GHz) Frequenz (GHz)

(a) (b)
Abbildung 3.11: Richtkoppler mit (a) 3 Kapazititen (v = 0.33) und (b) 16 gleich verteilten Ka-
pazititen. Gemessene Streuparameter (Mitte) und extrahierte effektive Wellenparameter (unten) als

Funktion der Frequenz.

Die Abbildungen 3.10a und 3.10b veranschaulichen den Vorteil einer optimalen Positionierung fiir
den Fall von zwei Kapazititen: Die minimale Direktivitdt K, verbessert sich von 27 dB (k = 0)
auf 38 dB (k = 0.5).

Die aus den gemessenen Streuparametern extrahierten effektiven Wellenparameter verdeutlichen,
dass die effektive Kopplerimpedanz Z fiir k = 0.5 einen deutlich flacheren Verlauf annimmt. Die
Differenz der effektiven elektrischen Lingen A¢ betragt weniger als 0.3° in beiden Fillen.

Ein Vergleich mit Abbildung 3.5 zeigt, dass die gemessenen minimalen Direktivitidten /K groBer
sind als prognostiziert. So erhalten wir K pin messx=0 = 27 dB statt Kyin gimx=0 < 10 dB und
K min mess, k=05 = 38 dB statt K iy sim x=0.5 = 50 dB. Die Griinde hierfiir konnen vielfiltig sein. Auf
der einen Seite sind die tatsichlichen Werte fiir p und C,/C, etwas kleiner, als in der Simulation
angenommen. Auf der anderen Seite werden fiir die Simulation konzentrierte Elemente angenom-
men, wihrend die kapazitiven Strukturen in Realitit eine gewisse Liange haben. Auf diesen Aspekt
wird im nachfolgenden Kapitel 4 ausfiihrlich eingegangen. Vollwellensimulationen mit interdigita-
len Strukturen erzielen qualitativ dhnliche Ergebnisse fiir K ,;,, wie die Messungen. In der Tat lésst
sich auf Grund der verteilten Struktur der interdigitalen Kapazitit der Fall x = 0 nicht realisieren.
Bezogen auf das Zentrum der Kapazitit gilt stets x > 0.

Die Kompensation mit drei bzw. sechzehn Kapazititen (Abbildung 3.11) erzielen minimale Di-
rektivititen von K, 3kep. = 35 dB bzw. Ky, 16kep. = 40 dB. Auch wenn dies im Vergleich
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3.5 Kapazitiv abstimmbare Koppler

®F @

ch ok o
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Abbildung 3.12: Schematischer Aufbau eines abstimmbaren Richtkopplers mit drei variablen Ka-

pazititen.

zur Literatur sehr gute Ergebnisse sind?, so fillt auf, dass die theoretisch erreichbaren Werte von
Kiin 3Kap. = 46 dB (Abbildung 3.6) und Kk, > 70 dB (Abbildung 3.8) nicht erreicht werden.

Die Griinde hierfiir liegen in der Messunsicherheit, den Herstellungstoleranzen sowie den bisher
nicht beriicksichtigten Verlusten. Diese limitierenden Faktoren werden ausfiihrlich in den Kapiteln 5

und 6 untersucht und quantitativ erfasst.

3.5 Kapazitiv abstimmbare Koppler

Realisierte Richtkoppler unterliegen Fehlern systematischer und stochastischer Natur. Erstere treten
auf Grund ungenauer Vollwellenanalyse auf, z.B. durch eine falsche Annahme der Materialparame-
ter, Konvergenzfehler oder Diskretisierungsfehler. Diese Art von Fehler konnen iiber eine gezielte
Korrektur des Schaltungsentwurfs (engl. redesign) korrigiert werden. Stochastische Fehler haben
ihren Ursprung in den Toleranzen des Herstellungsprozesses, insbesondere des Atzprozesses, sowie
in Materialtoleranzen. Sie konnen nicht iiber ein redesign korrigiert werden. In diesem Abschnitt
wird ein abstimmbarer Koppler vorgestellt, der die Moglichkeit bietet, stochastische Fehler nach
Herstellung zu korrigieren [87]. Im Bereich der Hochfrequenzfilter und Oszillatoren sind derartige
Methoden sehr gebréauchlich [88, 89].

In Kapitel 3.3 wurde bereits gezeigt, dass das Gleichungssystem bei einer Kompensation mit n > 2
Kapazititen tiberbestimmt ist. Der zusétzliche Freiheitsgrad wurde erfolgreich dazu verwendet, die
Kompensation hinsichtlich ihrer Bandbreite zu optimieren. In diesem Kapitel wird der zusitzliche

Freiheitsgrad hingegen fiir die Korrektur von Herstellungstoleranzen verwendet.

2Tatsichlich weisen die hier prisentierten Messergebnisse auch in einem ausfiihrlichen Vergleich von iiber 30 publi-
zierten und kommerziellen Richtkopplern die hochsten Direktivitéten iiber eine vergleichbare Bandbreite auf [86]
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3 Kapazitive Kompensation

3.5.1 Analyse

Der schematische Aufbau eines Richtkopplers mit drei abstimmbaren Kapazititen ist in Abbil-
dung 3.12 dargestellt. Sie zeigt die Gegentakt-Kapazitit Cy im Zentrum sowie zwei identischen
Kapazititen C; an den Enden der verkoppelten Leitungen. Der Anschaulichkeit halber wird hier
nur die Gegentakt-Kapazitit gezeigt. In der nachfolgenden Analyse wird die Gleichtakt-Kapazitit
zuerst beriicksichtigt, spater jedoch begriindet vernachlissigt. Die abcd-Matrix der linken Hilfte der

Struktur kann fiir die Mode ¢ und v = 0 wie folgt beschrieben werden:

¢ d; i B sz',l 1

cosh (¢pvi;) Zyvr,i - sinh (¢yL,)
x|z sinh(éviy)  cosh(dvei) (3.25)

wobei B; 1 = wC;; und B; 2 = wC; 5 die Suszeptanzen an den Enden und in der Mitte des Kopplers
darstellen. Der Koppler kann nun iiber seine effektiven Wellenparameter geméa8 (2.9) beschrieben
werden. Des Weiteren gilt fiir den idealen Koppler mit Kopplung k, dass er die Gleichungen (2.1),
(2.2) und (2.4) erfiillen muss.

3.5.2 Losungsraum

Die acht zu bestimmenden Parameter sind die Wellenwiderstinde Zv; ; und die elektrischen Langen
¢vi,; der verkoppelten Leitungen, sowie die Suszeptanzen B;; und B, . Das Problem ist iiberbe-
stimmt, da mit (2.1), (2.2) und (2.4) nur drei Entwurfsgleichungen vorliegen. Einige der Groflen
hiingen voneinander ab oder sind vorgegeben, was das Verfahren vereinfacht. Die parasitire Kapa-
zitdt der Gleichtaktmode C, hingt von der Art der Realisierung ab und sollte, wie im vorherigen
Kapitel detailliert beschrieben, generell beriicksichtigt werden. Wie in Abschnitt 3.5.4 demonstriert
wird, gilt in diesem Beispiel jedoch C, << C,, weshalb C, in der Analyse vernachléssigt wer-
den kann [54]. Die elektrische Linge und der Wellenwiderstand der Gleichtaktmode konnen somit
festgelegt werden: ¢y = ¢ und Zy. . = Zj.. Des Weiteren ist iiber die Inhomogenitit auch die
elektrische Linge der Gegentaktmode bestimmt: ¢y, = ¢vi/p. Wird nur eine Kapazitit verwen-
det (C'; oder (%), so gibt es genau eine Losung fiir das Kompensationsproblem, d.h. Zy; , und By
(oder B,) sind eindeutig bestimmt. Bei zwei Kapazititen ist das Problem iiberbestimmt und der

Losungsraum wird begrenzt durch seine
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3.5 Kapazitiv abstimmbare Koppler
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Abbildung 3.13: (a) Gegentakt-Suszeptanzen B,; und B, als Funktion des Gegentakt-
Wellenwiderstandes Zy; , fiir eine Kompensation bei ¢ = 90°. (b) Die dazugehorigen Streupara-
meter (oben) und Direktivitidt (unten) fiir ausgewihlte Werte von Zy .

e untere Grenze
BO,Z - 0, Bo,l - Bo,l,mam’ ZVL,O - ZVL,O,min’
und

¢ obere Grenze

Bo,l - 0’ Bo,2 - Bo,2,max’ ZVL,() - ZVL,O,max-

Innerhalb dieser Grenzen gibt es fiir jedes Zvi, genau eine Kombination [B,, 1, B, 2], die das Kom-

pensationsproblem 16st. Die genaue Losung ist

ZVLoSinpyLo 2 @
COS Py — T ——2 Zro o sing .

BOJ = = 4VL, Sl ¢VL,07 (326)
CcoS 2
Zio ¢

B, COS PyLo — S5 . 0] .

= Sin @yp o COS —ZyL o SN OyL - (3.27)
2 Lo 2

Abbildung 3.13(a) zeigt die Gegentakt-Suszeptanzen B, ; und B, eines 15 dB-Kopplers mit p =
1.09 als Funktion des Wellenwiderstandes Zy; ,. Die Streuparameter des Kopplers sind fiir fiinf
unterschiedliche Werte von Zyy , in Abbildung 3.13(b) als Funktion der normierten Frequenz dar-
gestellt. fj ist die Entwurfsfrequenz, bei der ¢ = 90° gilt.

Es zeigt sich, dass B, ~ B, /2 die beste Wahl fiir eine moglichst breitbandige Kompensation ist.
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3 Kapazitive Kompensation

3.5.3 Adaptive Fehlerkorrektur

Im Folgenden werden Abweichungen der Permittivitit (Ae), der Substratdicke (Ah), der Leiterbrei-
te (Aw) und des Koppelspaltes (Ag) diskutiert (Siche Abbildung 3.9 und Tabelle 3.1). Variationen
der Leiterbreite und des Koppelspaltes resultieren aus Schwankungen des Atzvorganges. Sie wer-
den iiber den Atzfaktor EF (engl.: etching factor) beriicksichtigt: EF' = 10um = Aw = —Ag.
Der Einfluss der Toleranzen kann mit analytischen Formeln der Wellenparameter (z.B. iiber ADS
LineCalc [90]) oder per Vollwellenanalyse abgeschitzt werden. In Tabelle 3.2 sind die Einfliisse der
Toleranzen beispielhaft fiir einen 15 dB-Richtkoppler auf einem Ro4003 Substrat mit ~ = 0.81 mm
aufgelistet.

Die Inhomogenitit p sowie die elektrische Linge werden durch die Variationen nur geringfiigig
beeinflusst. Sie kénnen zudem iiber eine Einstellung der Kapazitiiten direkt korrigiert werden. An-
derungen der Koppelstirke £ liegen in der Groenordnung von ~ (.1 dB und sind somit vernach-
lassigbar. Die Kopplerimpedanz Zy; x = m variiert jedoch mit AZy x ~= +0.44 Q,
was in einer erheblichen Verringerung von Anpassung und Isolation resultiert. Es sei an dieser Stelle
angemerkt, dass fiir diinnere Substrate die Abweichung AZy x noch grofler wird und 1 €2 schnell

tiberschreiten kann.

Der Einfacheit halber werden hier nur die Gegentakt-Kapazititen variiert. Sie beeinflussen sowohl
den effektive Gegentakt-Widerstand 7, als auf die elektrische Linge ¢y, der Gesamtstruktur.
Uber Z;, wird folglich auch Zx variiert, was fiir die Impedanzbedingung des Kopplers relevant
ist. So kann zum Beispiel eine durch einen zu groflen Gleichtakt-Wellenwiderstand Zy; . erhohte
effektive Kopplerimpedanz Zy k mittels der Gegentakt-Kapazitit C, korrigiert werden. Zu beriick-
sichtigen ist dabei, dass dies die Kopplung k erhoht.

Abbildung 3.14 zeigt die notigen Suszeptanzen B, ; und B, als Funktion der Inhomogenitit p
und der effektiven Kopplerimpedanz Zvy k. Die fett-gedruckten, gestrichelten Linien markieren die
obere (blau) und untere (griin) Grenze fiir B,; = 0 beziehungsweise B,, = 0. Auflerhalb dieses
Bereichs ist der Koppler auf diese Weise nicht mehr kompensierbar.

Nominalwerte: h = 0.81 mm, e = 3.55, w = 1685 pum, g = 500 um

Variation | A Zx [Q] | Ap-107* | A6 [°] Ac [dB]

Ae =0.05| —0.154 3.77 0.279 0.007

Ah =10 pym 0.350 4.27 —0.052 —0.106
AEF =10 ym —0.22 4.79 0.0074 —0.172

Tabelle 3.2: Einfluss der Toleranzen auf die Parameter des Kopplers.
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' ' P ' ~ fektiven Inhomogenitiit p.

Fiir eine schwichere Inhomogenitit p (zum Beispiel durch eine Vor-Kompensierung) werden die
benotigten Suszeptanzen kleiner. Der Bereich der Kopplerimpedanzen Zyy x, fiir den der Koppler
kompensiert werden kann, verringert sich jedoch auch, was fiir die Abstimmung des Koppler in der
Praxis unvorteilhaft sein kann. Mittels der Gegentaktkapazitit kann die effektive Wellenimpedanz
Zy (bzw. die Kopplerimpedanz Z ) ausschlieBlich verringert werden, weshalb der Koppler stets so
ausgelegt werden sollte, dass ohne Abstimmkapazititen seine effektive Kopplerimpedanz Zv; x >
Zor erfiillt.

3.5.4 Realisierung abstimmbarer Kondensatoren

Das vorgestellte Abstimmverfahren kann prinzipiell mit einer beliebigen, jedoch variablen Kapa-
zitdt, wie zum Beispiel einer MEMS Kapazitit oder Varaktordiode, realisiert werden. Diese muss
lediglich zwei Bedingungen erfiillen: Zum einen muss sie den bendétigten Wertebereich abdecken,
und zum anderen muss sie zwischen den verkoppelten Leitungen angebracht werden konnen.

Um den vorgestellten Ansatz zu verifizieren, werden in dieser Arbeit verstellbare dielektrische
Schrauben verwendet. Diese werden derart zwischen den Leitungen, oberhalb des Kopplers ange-
bracht, dass sie bis auf die Platine abgesenkt werden konnen. Solch eine Technik ist weit verbreitet
bei der Abstimmung von Filtern oder Oszillatoren.

Die dielektrischen Abstimmschrauben werden in einem Deckel montiert, der sich in einem Abstand
von ~ 4 mm iiber dem Substrat befindet. Die Gegentakt-Kapazitit kann nun erhéht werden, indem
der Abstand d zwischen Schraube und Substrat bzw. den verkoppelten Leitungen verringert wird,
wie in Abbildung 3.15 schematisch dargestellt ist. In dieser Arbeit verwenden wir zwei verschiedene
dielektrische Abstimmschrauben von Alfred Tronser GmbH [91]: die eine besitzt eine Permittivitit
von ¢, = 10 und einen Radius von » = 0.8 mm, die andere von &, = 30 und » = 508 um. Die
von diesen Schrauben erzeugte Gleich- und Gegentaktkapazititen sind in Abbildung 3.15a darge-
stellt. Die Simulation wurde mit CST Microwave Studio [92] durchgefiihrt. Das Substrat wird mit
¢ = 3.55 und einer Dicke von hy = 0.81 mm angenommen, die verkoppelten Leiter mit einer Weite
von w = 1.5 mm und einem Koppelspalt von s = 0.46 mm. Im Falle eines Leitungskopplers fiihrt

diese Struktur zu einer Kopplung von etwa —15 dB. Wenn die benétigten Kapazititswerte iiber die
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3 Kapazitive Kompensation

Abstimmschrauben allein nicht erzeugt werden kdnnen, bietet es sich an, den Abstand der verkop-
pelten Leitungen im Bereich der Abstimmschrauben zu verringern. Dies ist in Abbildung 3.15b fiir
einen stufenartig verringerten Spalt von g = 0.07 mm gezeigt.

Es zeigt sich, dass die Gegentakt-Kapazitit fiir einen geringer werdenden Abstand stark ansteigt.
Die maximal erreichbaren Werte liegen bei 0.15 pF (¢ = 10) und 0.25 pF (¢ = 30) bei uniformen
verkoppelten Leitungen sowie bei 0.4 pF (¢ = 10) und 0.7 pF (¢ = 30) fiir die verkoppelten Leitun-
gen mit stufenartiger Verengung. Die Gleichtakt-Kapazitit erweist sich als anndhernd konstant mit

einem Wert von C, < 0.015 pF, was ihre Vernachlédssigung in unserer Analyse rechtfertigt.

3.5.5 Experimente

Ein 15 dB-Koppler wird mit einer Mittenfrequenz von 3 GHz auf einem Rogers Ro4003-Substrat
(h = 0.81 mm, ¢, = 3.55) realisiert. Hierfiir wird er mit einer effektiven Kopplerimpedanz von
ungefihr Zy x ~ 52 () bei einer Referenzimpedanz von Z.; = 50 {2 ausgelegt. Der Koppler wird
dann mit einem Viertor-Netzwerkanalysator vermessen und mit dielektrischen Abstimmschrauben
abgeglichen. Der abstimmbare Koppler ist in Abbildung 3.16b dargestellt. Die simulierten Streupara-
meter aus Abbildung 3.13b konnen trotz adaptiver Abstimmung nicht erreicht werden. Limitierende
Faktoren scheinen die vier nicht identischen Ubergiinge der Messvorrichtung zu sein. Die gemes-
senen Reflexion S;; der Messvorrichtung betriagt an allen Toren weniger als —30 dB. Unterschiede
in der Anpassung der Messtore fithren jedoch zu einer Asymmetrie der Gesamtstruktur, die durch

symmetrisch angeordnete Abstimmschrauben nicht oder nur begrenzt korrigiert werden kann. Ab-

—6— £=10, uniform ||
¢= 30, uniform

= L = ) e — S
o= I A=A~ i .= -
0

0 0.1 2 0.3 0.4 0.5
d (mm)
®) o6l Abbildung 3.15: Gleich- und Gegentakt-
’ug_ ) Kapazitit als Funktion der Distanz d der Ab-
50'4 stimmschraube zum Substrat fiir zwei unter-
o 0.2 “?Q,E’Co s & —O—¢= 10, gestuft schiedliche Abstimmschrauben bei (a) einer
<52 = 30, gestuft |] . . . :
Ca ——¢ '\,S = C?es E uniform verkoppelten Leitung sowie (b) einer
0_.5_{—,_.—_2:-;._-_-_.-:5:5: verkoppelten Leitung mit einer lokalen stu-
0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 .
d (mm) fenartigen Verengung (b).
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3.6 Fazit

weichungen von der idealen doppelten Symmetrie konnen die Direktivitit signifikant beeinflussen.
Die vier unterschiedlichen Reflexionsfaktoren S;; sind in Abbildung 3.16a gezeigt. Die Abstimm-
schrauben wurden in drei verschiedene Zustidnde gebracht (set 1 — set 3). Auf diese Weise konnten
sehr groBe Direktivititen bei unterschiedlichen Frequenzen realisiert werden. Set 2 erzeugt so eine
Direktivitit von > 40 dB in einem Frequenzbereich von 2.75 GHz bis 3.4 GHz.

3.6 Fazit

In diesem Kapitel wurde die bekannte Methode der kapazitiven Kompensation aufgegriffen und
erweitert. Im Gegensatz zu den Ansitzen aus der Literatur wurde eine beliebige Anzahl an Konden-
satoren betrachtet. Deren Position auf der Leitung wurde hinsichtlich einer maximalen Direktivi-
tdt innerhalb einer bestimmten Bandbreite optimiert. Die parasitidre Gegentaktkapazitit wurde nach
Wissen des Autors erstmalig konsequent in den Entwurfsgleichungen beriicksichtigt.

Kompensierte Koppler mit zwei, drei und sechzehn ideal positionierten Kondensatoren wurden
hergestellt und vermessen sowie hinsichtlich ihrer effektiven Wellenparameter charakterisiert. Die
Koppler wiesen Direktivititen von 35 — 40 dB iiber einer Bandbreite von 100% auf, was eine deutli-

che Verbesserung im Vergleich zu den Werten in Literatur darstellt. Die Griinde, warum die simulier-

Sy, S; (dB)

Abbildung 3.16: (a) Streupara-
meter und (b) Direktivitidt eines
3 GHz/15 dB-Kopplers fiir unter-
schiedliche Abstinde der dielek-

trischen Abstimmschrauben sowie

Direktivitat (dB)

Frequenz (GHz) Foto des abstimmbaren Kopplers.
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3 Kapazitive Kompensation

ten Direktivititen nicht erreicht wurden, konnen den Herstellungstoleranzen und Messunsicherheiten
zugeschrieben werden. Diese beiden Aspekte werden ausfiihrlich in Kapitel 6 behandelt.

Des Weiteren fillt auf, dass die realisierten, interdigitalen Kapazititen Ausdehnungen in Lingsrich-
tung (X-X’) aufweisen, die bei der Simulation mit konzentrierten Kapazititen vernachléssigt werden.
Die Modellierung realer Kapazititen unter Beriicksichtigung ihrer geometrischen Ausdehnung wird
im néchsten Kapitel behandelt.

Eine Realisierung von quasi-konzentrierten Kapazititen ist mittels diinner dielektrischer Stifte mog-
lich, die zwischen die Leitungen gefiihrt werden. So wurde gezeigt, dass bei einer Kompensation mit
n > 2 Kapazititen, der zusitzliche Freiheitsgrad herstellungsbedingte Abweichungen korrigieren
kann. Der Abstimmbereich wurde spezifiziert und eine experimentelle Verifizierung mit mechani-
schen Abstimmschrauben wurde durchgefiihrt. Die Messergebnisse bestitigen prinzipiell die Mog-
lichkeit und das Verfahren, Richtkoppler abzustimmen. Auf Grund gegebener Asymmetrien konnten

die simulierten Direktivitidten jedoch nicht erreicht werden.
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4 Generische Kompensationsnetzwerke

Im vorherigen Kapitel wurde gezeigt, dass unter idealisierten Bedingungen eine Kompensation mit-
tels Kapazitdten moglich ist. In Mikrostreifentechnologie werden Kapazititen hdufig als interdigitale
Strukturen realisiert [93—95]. Diese haben eine Ausdehnung in Langsrichtung, welche bei genauerer
Betrachtung nicht vernachlissigbar ist. Die realisierten Kapazititen konnen demnach nicht mehr als
konzentrierte, zwischen den Leitungen geschaltete Zweitore betrachtet werden. Ihr Ersatzschaltbild
entspricht vielmehr einem Viertor mit reaktiven Komponenten sowohl in Léangs- als auch Querrich-
tung.

Es sei an dieser Stelle erwihnt, dass es auch Realisierungen von Kapazititen mit sehr geringer
Lingsausdehnung gibt, wie zum Beispiel mittels verkoppelter Stichleitungen oder kurzer Abschnitte
mit starker Kopplung. Stichleitungen sind jedoch relativ lang und konnen ausschlielich zwischen
schwach verkoppelten Leitungen oder an die Enden der Koppler angebracht werden [96]. Mit kur-
zen Abschnitten starker Kopplung hingegen lassen sich die benotigten Kapazititswerte nicht erzie-
len [95]. Diese Ansitze werden daher in dieser Arbeit nicht weiter verfolgt.

Wenn sich die realisierten interdigitalen Kapazititen nur iiber Viertornetzwerke beschreiben lassen,
so dringt sich die Frage auf, wie solche Viertornetzwerke idealer Weise beschaffen sein miissen, um
eine moglichst breitbandige Kompensation zu erzielen.

Dieses Kapitel beschiftigt daher sich mit der Analyse und Synthese solcher allgemeinen Kompen-

sationsnetzwerke.

4.1 Analyse moglicher Netzwerke

Es werden in dieser Arbeit ausschlieBlich doppelt-symmetrische Viertornetzwerke betrachtet, wel-
che sich in Gleich- und Gegentakt-Netzwerke zerlegen lassen. Diese konnen dann mit effektiven
Wellenparametern, d.h. einem effektiven Wellenwiderstand Zyw,; und einer elektrischen Linge ¢nw
beschrieben werden (der Index NW kennzeichnet im Folgenden sich auf Netzwerke beziehende Pa-
rameter). Dieses Verfahren bietet sich an, da die zu kompensierenden verkoppelten Leitungen eben-
falls tiber Wellenparameter beschrieben werden.

Im Folgenden wird untersucht, wie das Netzwerk in Bezug auf seine effektiven Wellenparameter

beschaffen sein muss, um verkoppelte Leitungen einer bestimmten Inhomogenitét zu kompensieren.
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4 Generische Kompensationsnetzwerke

4.1.1 Allgemeiner Fall

Im allgemeinen Fall besteht die Gesamtstruktur aus n > 1 Kompensationsnetzwerken, verbunden
durch Abschnitte von verkoppelten Leitungen. Je nachdem, ob die Gesamtstruktur an den Enden mit
einer verkoppelten Leitung oder mit einem Netzwerk beginnt, gibt es n + 1 bzw. n — 1 Leitungs-
abschnitte. Der Index p bezeichnet die Position des Kompensationsnetzwerks bzw. des Leitungsab-
schnittes.

Auf Grund der angenommenen Symmetrie ist die Betrachtung der Hilfte der Struktur ausreichend.
In jeder Hilfte gibt es m Netzwerke und [ verkoppelte Leitungen. Die Werte fiir m und [ wurden
bereits in Kapitel 3 in (3.6) und (3.7) fiir gerade und ungerade n beschrieben.

Hier und im Folgenden dieser Arbeit werden die Gesamtstruktur und die Kompensationsnetzwer-
ke mit den Indizes GS bzw. NW gekennzeichnet. Sofern nicht anders angegeben, werden sie stets
iber ihre effektiven Wellenparameter gemil} Kapitel 2.3 beschrieben. Auf eine zusitzliche Kenn-
zeichnung als solche iiber den bisher verwendeten Index I wird aus Griinden der Ubersichtlichkeit

verzichtet.

Aus den (effektiven) Wellenparametern der einzelnen Netzwerke (NW,i,p) und Leitungsabschnitte
(VL,i,p) lassen sich die dazugehorigen ABC' D-Matrizen berechnen. Die Hilfte der Gesamtstruktur-
kann nun iiber eine Multiplikation der (m + [) ABCD-Matrizen berechnet werden.

So gilt fiir gerade n

A B “|(A B A B A B
=11 X X , (4.1)
cC D } - - cC D , C D A cC D ,
GS.i p=1 VL.i,p NW,i,p VL.i,m+1

und fiir ungerade n

A B m-11 (A B A B
= I1 X
C D . p=1 C D . C D .
GS,i VL,i,p NW,i,p
x (A b ) X (a b) . (4.2)
C D ‘ c d .
VL,i,m NW,2,m

Aus der ABC D-Matrix der Gesamtstruktur lassen sich ihre effektiven Wellenparameter Zgs,; und
¢cs,; berechnen.

Ziel der Synthese ist es, eine Gesamtstruktur zu entwerfen, deren effektive Wellenwiderstidnde der
Impedanzbedingung (2.2) geniigen und nach (2.2) die gewiinschte Kopplung k erzeugen. Ferner
miissen die effektiven elektrischen Lingen ¢gs ; die Ausbreitungsbedingung (2.1) erfiillen.
Vorgegebene Parameter sind somit die Referenzimpedanz Z.¢, die Kopplung k&, die Inhomogenitit

pvL, der verkoppelten Leitungen in Abschnitt p und die Entwurfsfrequenz f,. Letztere spielt bei
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Abbildung 4.1: Gesamtstruktur bestehend aus verkoppelter Leitung und n = 2 Kompensationsnetz-
werken mit k = 0.

der allgemeinen Analyse jedoch noch keine Rolle, da Koppler vorerst iiber ihre elektrische Linge
bestimmt werden.

Die einzelnen Netzwerke konnen prinzipiell beliebige effektive Wellenwiderstinde Zyw;; , und elek-
trische Lingen ¢nw i, annehmen. Einzige Einschrinkung ist hier, dass Znwe, > Znwop gelten
muss. Auch die Leitungsabschnitte konnen prinzipiell beliebige Wellenwiderstinde Zyy ; , und elek-
trische Lingen ¢y, , aufweisen. Als Einschriankung gilt hier ebenfalls Zvyy ., > Zyy,,. Zusitzlich
hiingen bei den verkoppelten Leitungen die elektrischen Liangen der Eigenwellen iiber die vorgege-
bene Inhomogenitit voneinander ab: ¢y cp = pp - Pyiop. Streng genommen kann die Inhomogenitit
pvLp variieren, da sie von der Geometrie der Wellenleiter abéngt und somit eine Funktion der Impe-
danzen Zyy; ,, ist.

Die Anzahl der Freiheitsgrade Ny hdngt von der Anzahl der Kompensationsnetzwerke folgender-
mallen ab:

(n+1) firn =1,3,5...(ungerade)
(n)+4 firn = 2,4,6...(gerade)

Npg = 4.3)

NI~ NI

4.1.2 Reduzierter Fall

Wie im vorherigen Abschnitt verdeutlicht, ist selbst fiir eine geringe Anzahl n an Netzwerken die
Anzahl der Freiheitsgrade, die den Losungsraum der Synthese eines idealen Kopplers aufspannen,
so grof3, dass eine anschauliche Analyse nicht ohne eine deutliche Reduzierung der Freiheitsgrade
moglich ist. So wird in diesem Abschnitt der Fall von n = 2 Kompensationsnetzwerken betrachtet,
was zu einem maximalen Losungsraum von Npg = 11 Freiheitsgraden fiihrt. Werden die Kom-
pensationsnetzwerke an die Enden platziert, wie in Abbildung 4.1 dargestellt, so liegen gibt es in
beiden symmetrischen Hélften m = [ = 1 Leitungsabschnitte bzw. Kompensationsnetzwerke. Der
Losungsraum reduziert sich somit auf Npg = 7 Freiheitsgrade.

Des Weiteren werden fiir das hier analysierte Beispiel folgende Festlegungen getroffen: Die Gesamt-

2GS.e— 2GS0

struktur wird fiir eine Kopplung von kgs = 20 log;( A —

) = —10 dB und Referenzimpedanzen
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4 Generische Kompensationsnetzwerke

von Z.s = H0 () ausgelegt. Sie wird stets bei der Entwurfsfrequenz f fiir eine elektrische Linge
von ¢gs,; = 90° ideal kompensiert. Die elektrische Linge der Gleichtaktmode der verkoppelten Lei-
tung betrigt ¢y . = 60° bei fj. Diese Festlegung ist willkiirlich, sie fiihrt jedoch erfahrungsgeméf
zu sinnvollen elektrischen Lingen ¢nw ; fiir das Kompensationsnetzwerk. Die Inhomogenitét wird
frequenzunabhingig mit pyi, = ¢vLe/PvLo = 1.1 angenommen, einem typischen Wert fiir verkop-
pelte Mikrostreifenleiter. Die verbleibenden Freiheitsgrade, mit denen die Kompensation und die
erwiinschte Kopplung eingestellt werden, sind demnach die effektiven Wellenwiderstinde Zyw,; der
Netzwerke, die Wellenwiderstinde Zy; ; der verkoppelten Leitung, sowie die elektrischen Lingen

¢nw i des Netzwerks.

Es ergibt sich ein Losungsraum, welcher der Anschaulichkeit halber als Funktion der auf die Lei-

tungswiderstinde normierten effektiven Wellenwiderstinde der Netzwerke Znw.;/Zvy; dargestellt
ZNwe ZNWo
ZvLe " ZVLo
sowie die effektiven Wellenparameter der Kompensationsnetzwerke so optimiert, dass die Gesamt-
struktur in f, kompensiert ist. Gleiche Wertepaare [M %] in Abbildung 4.2(a)-(f) gehoren

ZvLe’ ZVLo

wird. Fiir jedes Wertepaar [ } werden nun die Wellenwiderstidnde der verkoppelen Leitung

somit stets zu der selben Losung.

Die resultierende minimale Direkivitédt /,,;, sowie die bendtigte effektive Inhomogenitit der Kom-
pensationsnetzwerke pnw = Onwe/@Pnw,o sind in Abbildung 4.2(a) und (b) gezeigt. Die effektive
Kopplerimpedanz des Netzwerkes Zywx = \/m sowie die Kopplerimpedanz der verkop-
pelten Leitungen Zy x = m und schlieBlich die jeweiligen Koppelstirken knw und Ay
sind in Abbildung 4.2(c)-(f) dargestellt.

Es zeigt sich, dass es zu jedem Widerstandsverhiltnis Znw,/ZvL o ein optimales, K, maximie-
rendes Verhiltnis Zywe/ZvLe gibt. Die Maxima von K, verlaufen ungefihr entlang einer durch
(Znwo/ZvLo) + (ZvLe/ZNwe) = 1 beschriebenen Linie. In der Nihe dieser Linie haben die Kopp-
lerimpedanzen Zywx und Zyp x ungefihr den Wert der Referenzimpedanz Z.; = 50 (). Die Im-
pedanzbedingung des idealen Kopplers ist hier somit nicht nur fiir die Gesamtstruktur erfiillt, son-
dern auch in jedem Abschnitt selbst. Erwartungsgemifl wird das absolute Maximum von Ky, fiir
Inwe/ZvLe = Znwo/ZvLe = 1 erzielt. Die idealen Kopplerbedingungen sind hier frequenzunab-

héngig erfiillt (K, = 00).

4.1.3 Dispersion der Gesamtstruktur

Ursache fiir die nicht perfekte Kompensation iiber der Frequenz (K, < 00) ist die Dispersion der
effektiven Wellenparameter der Gesamtstruktur.

In Kapitel 3 wurde bereits das frequenzabhingige Verhalten des effektiven Wellenwiderstandes der
Gesamtstruktur sowie der Differenz der elektrischen Léngen betrachtet. Zwecks einer genaueren
Analyse werden an dieser Stelle nun Dispersionsfaktoren fiir die Wellenparameter eingefiihrt. Fiir

einen Widerstand Z wird der Dispersionsfaktor wie folgt definiert:
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Abbildung 4.2: Losungsraum der Kompensation, dargestellt als Funktion der Widerstandsverhélt-

nisse Znw.i/ZvL.i. Gezeigt sind (a) die minimale Direktivitdt K, (b) die effektive Inhomogenitit

pnws (¢) und (d) die Kopplerimpedanzen Znwx und Zyp g sowie (e) und (f) die effektiven Koppel-

faktoren knw und kv .
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4 Generische Kompensationsnetzwerke

Z(f)
Z(fo)

Diese Definition des Dispersionsfaktors gilt prinzipiell sowohl fiir die Wellenwiderstinde der ver-

DZ(f) =

(4.4)

koppelten Leitung (VL) und der Zuleitung (REF), als auch fiir die effektiven Wellenwiderstidnde
des Netzwerks (NW) und des Gesamtstruktur (GS). Eine Unterscheidung der einzelnen Fille erfolgt
daher im Folgenden mittels entsprechender Indizes.

Unter der Annahme einer konstanten Phasengeschwindigkeit ist die Phasenkonstante! linear von
der Frequenz abhingig. Der Dispersionsfaktor des Ausbreitungskoeffizienten beriicksichtigt eine
frequenzabhingige Phasengeschwindigkeit. Aus dieser resultiert eine nichtlinear von der Frequenz
abhiéngige Phasenkonstante bzw. elektrische Linge. Fiir den Dispersionsfaktor des Ausbreitungsko-

effizienten gilt somit:

fo ¢(f)
Dy(f) = = :

fo(fo)
Wie schon bei D,(f), wird auch bei Dy(f) mittels entsprechender Indizes unterschieden, welche
Eigenwelle ¢ bzw. welcher Teil der Struktur (V' L, NW, GS) betrachtet wird.

In der Literatur werden zur Beschreibung von dispersiven Wellenparametern die konstanten Terme

4.5)

iiblicherweise auf den statischen Fall bezogen [97-99]. In dieser Arbeit werden die Terme jedoch
auf die Werte bei der Entwurfsfrequenz normiert. Die gezielte Kompensation bei dieser Frequenz
sowie das breitbandige Verhalten konnen so getrennt betrachtet werden.

Vorerst werden die verkoppelten Leitungen und die Netzwerke jedoch als dispersionsfrei angenom-
men (es gilt D,v.; = D,nwi = D,r = 1). Lediglich die Dispersion der Gesamtstruktur D, gs ;
wird betrachtet. Diese resultiert fiir Zxw,;/ZvL; # 1 aus den Reflektionen an den Impedanzspriin-
gen zwischen Netzwerk und verkoppelter Leitung. Die Dispersion der Netzwerke wird dann in Ab-
schnitt 4.3.3 betrachtet. In Abschnitt 4.5.1 wird schlieBlich auch die Dispersion der verkoppelten

Leitungen sowie der Referenzimpedanz beriicksichtigt.

Fiir die Kopplerimpedanz Zgsx der Gesamtstruktur gilt ferner D,gs = \/ D,Gse - D,Gso- Ist ein
Koppler bei der Entwurfsfrequenz kompensiert, so ist er zusétzlich bei jeder beliebigen Frequenz
kompensiert, wenn seine effektiven Wellenparameter keine Frequenzabhingigkeit aufweisen (D, gs; =
Dy s, = 1). Dies ist offensichtlich fiir Zxw,;/Zvi; = 1 der Fall, wie aus Abbildung 4.2a) ersichtlich
ist. Die Bedingungen eines idealen Kopplers sind ebenfalls frequenzunabhingig erfiillt, wenn fiir die

Dispersionsfaktoren die folgenden Gleichungen gelten:

DZ,GS,K = \/DZ,GS,e ' Dz GS,0o — zref ( ) (46)
D,6s = Dycs.e/Dycs,o =1, 4.7)

! Aufgrund der angenommenen Verlustfreiheit betrachten wir ausschlieBlich den Imaginérteil des Aubreitungskoeffizi-
enten imag(y) = f.
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Abbildung 4.3: (a)D, gs und (b)D, gs x der untersuchten Struktur.

wobei D, ¢ die Dispersion der Referenzimpedanz, D, sk die Dispersion der effektiven Koppler-
impedanz Zgs x der Gesamtstruktur und D, gs die Dispersion ihrer effektiven Inhomogenitit kenn-
zeichnen.

Abbildung 4.3 zeigt die Werte von D, gs(f1) und D, sk (f1) bei fi = 1.5 fy, also der oberen Grenze
des Frequenzbereichs, in dem K, bestimmt wird. Im betrachteten Losungsraum ist die Dispersion
der Inhomogenitit sehr schwach ausgeprigt und es gilt D,gs ~ 1. Es lassen sich zudem zwei
D, s(f1) = 1 beschreibende Linien erkennen, welche sich in Zxw,;/Zvi; = 1 kreuzen. Ein Grund
hierfiir ist die Tatsache, dass Dy gs . und Dy gs , stets eine positive Steigung aufweisen, wodurch sie
sich im gesamten Bereich zumindest teilweise kompensieren.

Die Dispersion der Wellenwiderstinde kann hingegen sowohl eine positive als auch eine negati-
Oess > 0 fiir Zwwi/Zvq < 1und
> 0 fiir Znw.i/ZvL; > 1. Bei unterschiedlichen Vorzeichen der Dispersionen von Gleich- und

ve Steigung annehmen, wie in Abbildung 4.3b gezeigt. Es gilt
Gegentaktmode kompensieren sich ihre Einfliisse auf die Dispersion der Kopplerimpedanz D, sk,
bei gleichem Vorzeichen hingegen verstirken sie sich, wie in Abbildung 4.4, oben links bzw. unten
rechts dargestellt. Im betrachteten Losungsraum gibt es daher nur eine D, gsx(f1) = 1 beschreiben-
de Linie. Diese verlduft ebenfalls durch Zyw;/Zvi; = 1 und dabei dhnlich wie bei D, s(f1). Da
keine deckungsgleiche Uberlappung stattfindet, ist in diesen Bereichen K, zwar sehr groB, jedoch
nicht unendlich.

Mit zunehmendem Abstand von dieser ,,Ideallinie” weicht die Dispersion D, gsx(f1) deutlich stir-
ker von Eins ab als D, gs(f1)-

In Abbildung 4.4 ist die relative Frequenzverschiebung der maximalen Kopplung Af = fiax(s41) —
fo im Losungsraum dargestellt, wobei f, die Frequenz der maximalen Kopplung im idealen Fall ist.
Bei fj gilt ¢gs; = 90° und max(Ss;) = k = Zase—ZGs0 D Frequenzverschiebung von max(Ss;)

ZGset2Gs.0
tritt auf, wenn die Kopplung k frequenzabhingig ist. Dies ist der Fall, wenn die Dispersionen der
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Abbildung 4.4: Relative Frequenzverscheibung von f(max(Ss;))/ fo im Losungsraum des kompen-
sierten Kopplers, unterteilt in vier charakteristische Bereiche mit den dazugehorigen Frequenzver-

laufen der Wellenimpedanzen.

Eigenwellen D,gs. und D, s, unterschiedlich sind. Bei gleichem Vorzeichen der Dispersionen
von Gleich- und Gegentaktwiderstand wird die Frequenzabhingigkeit des effektiven Koppelfaktors
geschwiicht (Bereiche unten links bzw. oben rechts) und es tritt unter Umstédnden keine Frequenzver-
schiebung auf, was durch die fett markierte, rot gestrichelte Linie in Abbildung 4.4 gekennzeichnet

ist.

4.1.4 Zusammenfassung der Analyse

Abschlieend lisst sich zusammenfassen, dass die beste Kompensation mit angepassten Netzwer-
ken, d.h. fir Zyw,; = ZvL,, erzielt wird. In diesem Fall tritt keine Frequenzverschiebung auf, und
die Bedingungen fiir einen idealen Koppler sind frequenzunabhingig erfiillt.

Der Bereich entlang der max (K, ) beschreibenden Linie mit positiver Frequenzverschiebung der
maximalen Kopplung max (531 )(Bereich unten rechts in Abbildung 4.4) ist aus mehrfachen Griinden
ungeeignet. Zum Einen lésst sich die Kompensation, je nach Lage im Parameterraum, nicht mehr bei
der Frequenz der maximalen Kopplung einstellen. Zum Anderen wird die Gesamtstruktur deutlich
grofer und die bendtigten Netzwerke nehmen schwer zu realisiernde Werte an (pnw = 0.8 — 0.9)
bei gleichzeitig sehr schwacher Kopplung knw < —30 dB fiir pyp, = 1.1).

Entlang der max (K, ) beschreibenden Linie im oberen linken Bereich des Losungsraumes (Abbil-
dung 4.4) liegt ein fiir die Praxis giinstiger Parameterraum. Wihrend sich die negative Frequenzver-
schiebung leicht korrigieren lisst, ist die Gesamtstruktur bei der Entwurfsfrequenz kleiner als 90° —

eine unter Umstdnden wiinschenswerte Miniaturisierung.
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4.2 Suboptimale Netzwerke

Die effektiven Wellenwiderstinde Zyw,; und die entsprechenden elektrischen Lingen ¢nw ; der bei-
den Eigenwellen mit pyw < 1 miissen iiber entsprechende Netzwerktopologien realisiert werden.
Die Bereiche, in denen pnw > 1 gilt (siehe Abbildung 4.2b), sind hingegen aus herstellungstech-
nischen Griinden interessant. Solche Netzwerke lassen sich mit einfachen verkoppelten Leitungen
realisieren und bediirfen nicht der aufwendigen Synthese von komplexen Kompensationsnetzwer-
ken. Im Gegensatz zu den optimalen Netzwerken entlang der max(K,,;,) beschreibenden Linie (mit
pnw < 1) ist die erzielbare breitbandige Direkivitdt hier mit K;, < 20 dB relativ gering (siehe
Abbildung 4.2a), weshalb sie im Folgenden als suboptimal bezeichnet werden.

In den néchsten zwei Abschnitten werden zuerst die suboptimalen Netzwerke (mit pnw > 1) und

spiter die optimalen Netzwerke (mit pyw < 1) ndher betrachtet.

4.2 Suboptimale Netzwerke

Das Netzwerk besteht hier aus einer einfachen verkoppelten Leitung mit pyw ~ pvi. Bei der tatsidch-
lichen Optimierung variieren die genauen Werte geringfiigig mit der Geometrie. Sie werden in einer
ersten Analyse jedoch als identisch angenommen (pnw = pvr). Wie in Abbildung 4.5 dargestellt,
kommt es an den Impedanzspriingen zu Mehrfachreflexionen. Bei geeigneter Dimensionierung tiber-
lagern sich die Wellen derart, dass sie sich am Eingangstor und am (zu isolierenden) diagonalen Tor
ausloschen. Die effektive Inhomogenitit der Gesamtstruktur wird somit zu pgs = 1, obwohl fiir die
einzelnen Abschnitte pyy, pnw > 1 gilt. Dieses Verfahren wurde erstmals in [49] vorgestellt und
in [50, 100] erweitert. Gemal Abbildung 4.5 sind /; und /5 die geometrischen Langen der mittleren

beziehungsweise der dulleren verkoppelten Leitungsabschnitte.

Mehrfach- Ausléschung
reflexionen

o A fpe

12’ ZKZ 11’ ZK,I 12’ ZKZ
Abbildung 4.5: Mehrfachrefle-
xionen an den Impedanzspriingen
®' ﬂ @ eines Typ 2-Kopplers fithren zu

Anregung Ausloschung destruktiver Uberlagerung an Tor 1
und Tor 4.

Es wird eine Hilfsvariable p = ll; eingefiihrt, mit /oo = [; +2-[5, um den Losungsraum systematisch

zu untersuchen. Freiheitsgrade fiir die Kompensation sind die Wellenwiderstinde der verkoppelten
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Abbildung 4.6: Direktivitidt und Eingangsreflexionsparameter fiir verschiedene Lingenverhéltnisse
p eines Kopplers (a) vom Typ 1 und (b) vom Typ 2.

Leitungen der einzelnen Abschnitte und die geometrischen Lingen /; und /. Wie bereits im vorhe-
rigen Abschnitt erldutert, gibt es fiir jedes p zwei Arten von Parameterkombinationen, welche die

idealen Kopplerbedingungen bei der Entwurfsfrequenz erfiillen:
e Typ I: Zx 1 < Zxaund ky > ky, sowie
° Typ 2: ZK71 > ZK72 und k1 < ko,

wobei Zx ; und k; die Kopplerimpedanz und die Koppelstirke der mittleren, Zx 5 und k; die der du-
Beren Leitungsabschnitte sind. Simulationsergebnisse in Abhingigkeit vom Parameter p mit 0.25 <
p < 0.5 sind in Abbildung 4.6 gezeigt. Fiir Typ 1 wird die Kompensation breitbandiger, wenn p
minimiert wird, fiir Typ 2 hingegen, wenn p maximiert wird. Generell ist eine Kompensation mit
Typ 2 vorzuziehen, da hier die Frequenzverschiebung negativ ist (was einer Miniaturisierung der
Struktur entspricht), wihrend sie bei Typ 1 positiv wird (was einer Vergro3erung der Gesamtstruktur
entspricht). Zudem sind Anpassung und Direktivitit bei einer Kompensation mit Typ 2 breitbandiger.
Die parasitiren Effekte, welche an den Impedanzspriingen und am Ubergang zwischen verkoppelter
und einfacher Mikrostreifenleitung auftreten, wurden bisher vernachléssigt. Eine Feldsimulation der
Gesamtstruktur, z.B. in HFSS [101], beriicksichtigt diese Effekte. Auf Grund der langen Simulati-

Symmetrie-
ebene

............... Abbildung 4.7: Gestufter Koppler mit Er-
: satzschaltbildern fiir Mode ¢ mit Indukti-
vititen Lig;, Ls; und der Kapazitit Cs;

fiir die Sprungstellen sowie L, Loy; und

Cy.; fiir den Ubergang.
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4.2 Suboptimale Netzwerke

Abbildung 4.8: Hergestellte Koppler mit drei
(links) und fiinf Abschnitten (rechts).

onszeit von ¢ > 30 min eignet sich dieses Vorgehen allerdings nur eingeschrinkt zur Optimierung,

und somit lediglich zur Feinabstimmung.

Um das analytische Leitungsmodell des Kopplers zu verbessern, ohne dabei nennenswert Simulati-
onsgeschwindigkeit einzubiilen, konnen die parasitidren Effekte der Unstetigkeiten mit Ersatzschalt-
bildern modelliert. Im Rahmen dieser Arbeit wurden sowohl die Impedanzspriinge der verkoppelten
Leitungen [102] als auch die Uberginge von verkoppelter Leitungen auf die einfache Mikrostrei-
fenleitung [103] mit einem Feldsimulator eingehend untersucht. Es lisst sich zeigen, dass die Uber-
ginge mittels unsymmetrischer T-Netzwerke reaktiver Komponenten hinreichend genau modelliert
werden konnen [104]. Solche T-Netzwerke sind exemplarisch in Abbildung 4.7 dargestellt.

Gestufte Koppler mit drei Abschnitten (zwei Impedanzspriinge) sowie mit fiinf Abschnitten (vier Im-
pedanzspriinge) wurden hergestellt und vermessen. Sie sind in Abbildung 4.8 gezeigt. Die Geometrie
ist ausfiihrlich in [50] beschrieben. Die gemessenen und simulierten Direktivitidten des dreistufigen-,
des fiinfstufigen- sowie des unkompensierten Koppelers sind in Abbildung 4.9 vergleichend darge-
stellt. Die maximale gemessene Direktivitdt des dreistufigen Kopplers liegt bei 25 dB, wobei die
minimale Direktivitit iiber eine Bandbreite von 100 % nur K, = 5 dB betrigt. Es sei allerdings
erwihnt, dass die aufgeloteten SMA-Stecker nicht herauskalibriert wurden bzw. in der Simulation

nicht beriicksichtigt wurden.

35 T T T T T T T 35 T T T T T T T
30 [ 7] 30
o251 b o 25
= 20 . Z 20
e 5 T 15
= =
< 10 g 10
2 5 2 5
a ) -
0 [| 3 Abschnitte a 0 3 Abschnitte &
| | 5 Abschnitte O || 5 Abschnitte o
B Referenz o -5 Referenz o
_10 1 1 1 1 1 Q _10 1 1 1 1
0.5 1 1.5 2 2.5 3 35 4 0.5 1 1.5 2 2.5 3 35 4
Frequenz (GHz) Frequenz (GHz)

()

(b)

Abbildung 4.9: (a) Simulierte und (b) gemessene Direkivitit von kompensierten Richtkopplern mit

drei und fiinf Abschnitten sowie von einem nicht kompensierten Referenzkoppler.
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4.3 Optimale Netzwerke

4.3.1 Allgemeine Betrachtungen

In diesem Kapitel wird untersucht, mit welchen Topologien sich optimale Kompensationsnetzswerke
prinzipiell realisieren lassen. Anschlieend wird detailliert auf die Synthese einer sich als vorteilhaft
erweisenden Struktur eingegangen.

Basierend auf der in Kapitel 4.1 durchgefiihrten Analyse, muss ein optimales Netzwerk beziiglich

seiner effektiven Wellenparameter folgende Bedingungen erfiillen:

INW,i = INLis (4.8)
n - ONnwo T Ovio = N Onwe + Pvie = 90°, (4.9)

wobei n gleiche Netzwerke angenommen werden. Die einfachsten symmetrischen Netzwerke, mit
denen sich diese Bedingungen erfiillen lassen, sind Viertore, die sich fiir beide Moden 7 in einfache
T'- oder m-Schaltungen zerlegen lassen. Diese sind beispielhaft in Abbildung 4.10 dargestellt. Im
symmetrischen, verlustlosen Fall gilt fiir die T-Schaltung Zr,; = Zr; = Zr; = j - X1, sowie
Y, = j - Br, und fiir die m-Schaltung Y1, = Y0, = Y., = 7 - By ; sowie Z,; = 7 - X, ;.

Die effektiven Wellenparameter dieser zwei Netzwerke lauten dann wie folgt [74]:

Xty Xt + Bry
7 =2 (1 - ), 4.10
NW(T), \/ Br. ( 7 ) ( )
X_ . X_..B..
Iawiomi = 2=/ (1 — = 1) 4.11
NW(r), \/ Bm'/ < 5 ) (4.11)
—X T B T
ONW(T/m),i = 1mag <2 -sinh ™! \/ L ’2 T/, ) (4.12)
O ZTl,i ZTZ,i —O O Zmi @)
YT’i YTEl,i Ynz,i
O O O O
- -
ZNW,i (I)NW(T),i ZNW(T),i ZNW(TELi d)NW(n),i ZNW(n),i
(a) (b)

Abbildung 4.10: Symmetrische Netzwerke einfachster Topologie fiir Mode i: (a) T-Schaltung und
(b) - Schaltung.
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4.3 Optimale Netzwerke

Kompensation einer verkoppelten Leitung mit p > 1

Verkoppelte Mikrostreifenleitungen haben eine Inhomogenitit von py;, > 1. Die Kompensations-
netzwerke miissen demnach folgende, sich aus (4.8) und (4.9) ableitbare Bedingungen erfiillen:

ONWo > ONWees (4.13)
ZNwe > ZNWo- (4.14)

Auf Grund der Verlustlosigkeit der Leitungen gilt zudem

imag(ZNW’i) = 0, (415)
real(@NW,i) = gNW,i = 0. (416)

Lings- und Querzweige der Schaltung kdnnen sowohl kapazitiv als auch induktiv beschaltet wer-
den. So ergeben sich vier mogliche T-Netzwerke, die in Tabelle 4.1 vergleichend dargestellt sind.
Auf eine Betrachtung des m — Netzwerks wird an dieser Stelle verzichtet, da die qualitativen Ergeb-
nisse libertragbar sind. Im Folgenden wird untersucht, inwieweit sie die Bedingungen (4.14)—(4.16)
erfiillen, und welche Anforderungen sich daraus fiir die Werte der Komponenten ableiten lassen.

Rein kapazitive beziehungsweise rein induktive Netzwerke erfiillen (4.15) - (4.16) nicht, da ihre ef-
fektiven Wellenwiderstinde rein imaginér sind und ihr Welleniibertragungsmal} nur aus einem Re-
alteil bestehen. Netzwerke mit Lingsinduktivititen und Querkapazititen (im Folgenden Tiefpass
genannt) sowie Netzwerke mit Lingskapazititen und Querinduktivititen (im Folgenden Hochpass
genannt) eignen sich prinzipiell zur Kompensation. Die giiltigen Frequenzbereiche sind hier w < w;
fiir den Tiefpass und w > w fiir den Hochpass, wobei w, die jeweilige in Tabelle 4.1 gelistete Grenz-
frequenz bezeichnet. Aus den Bedingungen (4.13) - (4.14) und den Formeln (4.10) und (4.12) lassen

sich Anforderungen fiir die Komponenten ableiten. Fiir beide Netzwerktypen lauten sie gleicherma-

Co > max (LO Le) ) 4.17)

Ben:

Ce L' Lo

Kompensation einer verkoppelten Leitung mit p < 1

Als Beispiel fiir verkoppelte Leitungen mit pyp, < 1 sei an dieser Stelle die in der Einleitung be-
reits erwihnte suspended substrate-Leitung genannt. Insbesondere mit verkoppelten Leitungen, die
durch das Substrat getrennt vertikal iibereinander liegen, konnen starke Verkopplungen und Inhomo-
genitdten mit bis zu py, 0.1 realisiert werden [66—69]. Der Fokus dieser Arbeit liegt jedoch auf der
Kompensation von verkoppelten Mikrostreifenleitungen. Es soll daher an dieser Stelle zwar auf die
prinzipiellen Eigenschaften der Kompensationsnetzwerke fiir verkoppelte Leitungen mit pyp, < 1,

nicht jedoch auf die Synthese und Realisierung solcher Netzwerke eingegangen werden. Wie fiir
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Tiefpass Hochpass Rein kapazitiv Rein induktiv
OLO OLO

B>0,X>0 B<0,X<0 B>0,X<0 B<0,X>0

- B=w(C, X=wlL %B:ﬁ,X:% %B:wC,X:% %B:ﬁ,X:wL
(4.6)— S > 1= (4.6) = &2 > 1= (4.8) (4.8)

@4.7) = &> @47 = &> p — imag(Z;; nw) # 0 | — imag(Z;; nw) # 0
= g—z > max(f—z, i—:) = g—: > max(f—z, é—:) 4.9) 4.9

@48) s w. =/ | 48) > we= /5 | 7 imaglerinw) # 0 | — imag(¢r;nw) # 0

Tabelle 4.1: Kompensation einer verkoppelten Leitung mit py; > 1. Ubersicht iiber potentielle

T-Netzwerke, ihre prinzipiellen Eignung sowie die Anforderung an ihre Komponenten.

den Fall von pyp > 1 eignen sich rein kapazitive bzw. rein induktive Netzwerke nicht, da ihre ef-

fektiven Wellenwiderstidnde rein imagindr und ihr Welleniibertragungsmalf reel sind. Auf ihre Auf-

listung in Tabelle 4.2 wird daher verzichtet. Auch die Grenzfrequenzen fiir Hochpass- und Tiefpass-

Schaltungen sind identisch zum vorherigen Fall, da sie unabhéngig von der zu kompensierenden
verkoppelten Leitung sind. Aus den Bedingungen (4.13)-(4.14) sowie den Formeln (4.10)-(4.12)
lasst sich nun folgender Wertebereich fiir Hochpass und Tiefpass herleiten:

Ly _Cy
L. C.
Tiefpass Hochpass
4.6) » & < 46)— & < L
@47) = & > & @Nn— & > L
> Py |2k cb <k
(@8) = we = /2 | @8 s w = /3o

Vergleich von Tiefpass und Hochpass

Le

—. 4.18
I (4.18)
Tabelle 4.2: Kompensation einer verkoppel-
ten Leitung mit pyp < 1 mit Tiefpass-
und Hochpass-T-Netzwerken. Ubersicht iiber
den Wertebereich der Komponenten und die

Grenzfrequenz der Schaltungen.

Die Bedingungen (4.17) fiir py. > 1 und (4.18) fiir py;, < 1 gelten jeweils fiir Tiefpass und Hoch-

pass. Bei genauerer Betrachtung erweist sich jedoch nur der Tiefpass als geeignete Losung. Die

Griinde hierfiir sind vielfiltig: Zum einen ldsst sich die Anforderung 4.17 fiir den Hochpass nicht

erfiillen, da bei einer entsprechenden Realisierung als Viertor fiir die Serienkapazititen C, ~ C,
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Abbildung 4.11: (a) Elektrische Lingen als Funktion der Frequenz fiir verkoppelte Leitungen,
Tiefpass- und Hochpass-Netzwerk. (b) Phasendifferenz A¢gs = ¢gse — @as.o €ines Kopplers, kom-

pensiert mit Tiefpass- bzw. Hochpass-Netzwerk.

gilt, fiir die Querinduktivititen jedoch L. >> L,. Wie in Abbildung 4.11a gezeigt, ist die ef-
fektive elektrische Linge des Hochpasses negativ. Die elektrische Linge der zu kompensierenden
verkoppelten Leitung muss daher in diesem Fall grofler als die elektrische Lange sein, bei der die
Gesamtstruktur letztendlich kompensiert werden soll (¢yL; > ¢gs;). Des weiteren erkennt man
in Abbildung 4.11a, dass beim Tiefpass-Netzwerk der Betrag der Phasendifferenz der Eigenwel-
len [|A¢rpnw]|| = ||@1P-Nw.c — PTP-NW 0| mit zunehmender Frequenz steigt. Dies entspricht qualitativ
dem Verhalten der elektrischen Léngen der verkoppelten Leitung. Beim Hochpass-Netzwerks hinge-
gen wird der Betrag der Phasendifferenz mit zunehmender Frequenz kleiner. Dies hat zur folge, dass
die Phasendifferenz der mit einem Hochpass-Netzwerk kompensierten Gesamtstruktur eine deutlich
stirkere Frequenzabhiingigkeit aufweist als die mit einem Tiefpassnetzwerk kompensierte Struktur
(Abbildung 4.11b).

Eine Kompensation mittels Hochpass wire fiir p < 1 zwar realisierbar, jedoch duBerst schmalbandig.

Die nachfolgenden Untersuchungen beschrinken sich somit auf Netzwerke mit Tiefpassverhalten.

4.3.2 Synthese von Kompensationsnetzwerken

In diesem Abschnitt wird die Synthese eines optimalen Kompensationsnetzwerks beschrieben [105].
Die Untersuchung beschrinkt sich hierbei auf ein T-Netzwerk, wobei die Herleitung fiir ein entspre-
chendes 7-Netzwerk mit den entsprechenden Formeln gleich ist. Aus Griinden der Ubersichtlichkeit
wird im Folgenden auf den Index 7' verzichtet. Wie in Abbildung 4.12 gezeigt, weist das Vier-
tornetzwerk Selbst- und Gegeninduktivitit Lg (engl.: self) und L, (engl.: mutual) auf, sowie den

Kondensator zur Masse Cyyq (engl.: Ground) und den Kondensator zwischen den Leitungen C,.
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Abbildung 4.12: Verkoppelte Leitungen mit Viertornetzwerken an den Enden.

Diese Komponenten hingen mit denen der T-Netzwerke von Gleich- und Gegentaktwelle wie folgt

zusammen:

Le= L+ Ly, (4.19)
Lo = Ly — Lp, (4.20)
Ce = Cyna, 4.21)
Co = Cana + 2 Ch. (4.22)

Die Phasenbedingung (4.9) kann nun in Abhéngigkeit von n, der Anzahl der Kompensationsnetz-

werke, und pyi, der Inhomogenitit der verkoppelten Leitungen, wie folgt ausgedriickt werden:

B, X, B. X,
%WVL— 1) = imag (pVL'sinhl (j 3 ) — sinh™! (J\/T>>, (4.23)

Hierbei ist ¢gs die elektrische Lidnge, bei der die Gesamtstruktur kompensiert werden soll, und es
gilt B; = wC;und X; = wl;. Aus (4.8) und (4.10) folgt fiir die reaktiven Komponenten

2-X;

Bi=—— "1
Z3L; + X?

(4.24)
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Durch Einsetzen von (4.24) in (4.23) ergibt sich die Gleichung
Pcs

7 —1) =
on (pve — 1)
. - X.)* - (Xe)*
ima csinh™ [ 4 (e Xe —sinh ' | | =—"— | ), 4.25
g(pVL (j\/ZVL,02 + (TLXe>2 / Z\2/L,e + X&? ( )
welche fiir X, numerisch gelost werden kann. Hierbei gibt r = é—: das Induktivitdtsverhiltnis an.

Die verbleibenden Unbekannten B; und ¢y ; erhilt man dann durch (4.24) bzw. (4.9) und (4.12).
Der Wertebereich von 7 ist begrenzt durch

ZVLO
r ,min — . ) (426)
- ZVL,e
TLmax = L. 4.27)

Fir 7L min gilt oxwi = ¢gs/n und somit ¢; -, = 0°. Die Gesamtstruktur wird somit zu einem
Richtkoppler aus konzentrierten Elementen (engl.: Lumped-Element Directional Coupler).

Der Wert 71 max folgt mit L, = 0 aus (4.19) und (4.20). Die Komponenten eines Netzwerkes fiir
n = 2 sind in Abbildung 4.13 als Funktion des Koppelfaktors k dargestellt.

(@), ®) |
RL:ZVL,O/ ZVL,e 3 Q@OOO 7 L:ZVL,O/ ZVL,e
— | rL:l §> t§§§xi§ ‘@@"t7777 rL:l
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Abbildung 4.13: Netzwerkkomponenten in Abhingigkeit vom Koppelfaktor £ und von der Inhomo-
genitit pyy, fiir minimales und maximales Induktivititsverhélnis r : (a) Gegentaktsuszeptanz B,, (b)
Kapazititsverhiltnis C,/C,, (c) Gleich- und Gegentaktreaktanz X; sowie (d) die elektrische Linge

der Gegentaktmode des Netzwerkes ¢nw.o-
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Netzwerke mit kleinstmoglicher elektrischer Linge (fiir 1, = 1) sowie groBtmoglicher elektrischer
Linge (fir 1. = ZyiLo/ZvLe) sind explizit dargestellt, da sie die Grenzen des Losungsraumes re-
priasentieren. In der Analyse variiert die Inhomogenitit der verkoppelten Leitungen pyy zwischen
1.005 und 1.2, dem typischen Wertebereich verkoppelter Mikrostreifenleitungen. Sdmtliche Kom-
ponentenwerte steigen sowohl fiir zunehmendes py als auch fiir kleinere Induktivitdtsverhiltnisse
rL (Abbildung 4.13(a)-(c)). Es folgt aus (4.12), dass sich somit auch die elektrische Linge des Netz-
werkes vergrofert, wie in Abbildung 4.13(d) gezeigt. Fiir . = 1 verringert sich die Gegentaktsus-
zeptanz B, (Abbildung 4.13(a)) mit zunehmender Kopplung bis £ ~ —6 dB. Fiir groere £ steigt
B, wieder an. Fiir r, < 1 verschwindet das lokale Minimum und die Kurve nimmt einen mit der

Kopplung monoton steigenden Verlauf an.

Fiir r, = ZyLo/ZvL. entspricht das Kapazititsverhiltnis C./C, = B./B, dem Induktivititsverhél-
nis L,/ L., wie in Abbildung 4.13(b) gezeigt. Dieses Verhalten ist zu erwarten: Es ist die Bedingung
eines idealen Kopplers aus konzentrierten Elementen [106]. Des Weiteren nimmt B,/ B, fiir zuneh-
mende 7 und £ stetig ab, ist dabei jedoch fast unabhingig von py;. Die Gleich- und Gegentakt-
reaktanzen X, und X, sind fiir v = 1 per Definition identisch und fallen stetig mit zunehmender
Kopplung. Nach oben hin sind ihre Werte ebenfalls durch 1, = Zgs,/Zgs. begrenzt. In diesem Fall
steigt die Reaktanz der Gleichtaktmode stetig mit k&, wihrend die der Gegentaktmode stetig fillt.

In Abbildung 4.14 sind die Werte der Komponenten des Netzwerkes B; und X;, sowie die elektri-
schen Lingen ¢nw,; als Funktion von 7y, fiir n = 2 und einer Kopplung von —10 dB gegeben. Die
resultierenden Streuparameter und Direktivititen fiir 7, = 7y i = 0.52, 1 = 0.76 und r, = 1 sind
in Abbildung 4.15 abgebildet. Zum Vergleich sind hier auch die Ergebnisse einer rein induktiven [60]
bzw. rein kapazitiven [84] Kompensation gegeben. Fiir 71 ,;, wird die elektrische Linge des Netz-
werkes ¢nwi = ¢gs/n. Somit verschwindet die verkoppelte Leitung und die Gesamtstruktur ent-
spricht nun der eines Kopplers aus konzentrierten Elementen. Die Kompensation erreicht fiir diesen
Fall ungefihr die Qualitit der rein induktiven bzw. rein kapazitiven Kompensation (K, ~ 20 dB).
Fiir groBBere rp verbessert sich die Kompensation iiber der Bandbreite und nimmt schlieBlich fiir

7., = 1 ihren maximalen Wert von K ,;;, = 65 dB an.

B,(mS), X(Q), Py (©)

50
Xe
B, - -
X,
10 | B,
: . Abbildung 4.14: Netzwerkkomponenten X; und
1 ' X . e ) . . . . ..
0.4 06 0.8 1 B; SO\.’VIC die resjultle‘:renden elektrischen Lingen
b r ¢nw.; in Abhingigkeit von 7.
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4.3.3 Dispersion der Kompensationsnetzwerke

In der allgemeinen Analyse in Kapitel 4.1 wurden die effektiven Wellenparamter der Netzwerke und
die Wellenparameter der verkoppelten Leitung als dispersionsfrei angenommen. Es wurde gezeigt,
dass fiir den Fall von Impedanzspriingen zwischen Netzwerk und verkoppelter Leitung die effek-
tiven Wellenparameter der Gesamtstruktur dispersiv sind. Dies ist der limitierende Faktor fiir eine
frequenzunabhingige Kompensation.

Wie im vorherigen Abschnitt beschrieben kann eine inhomogene verkoppelte Leitung mit T- (bzw.
m)-Netzwerken ideal bei der Entwurfsfrequenz kompensiert werden. In diesem Fall wird die Band-
breite der Kompensation dadurch begrenzt, dass die Netzwerke per se dispersiv sind, selbst wenn
sie aus verlust- und dispersionslosen Komponenten bestehenden. Fiir f # f ist die Impedanzbedin-
gung bzw. die Ausbreitungsbedingung somit nicht erfiillt. Das Frequenzverhalten ihres effektiven
Wellenwiderstands lédsst sich tiber den Dispersionsfaktor D, nwry (D,nwir) beschreiben. Er leitet
sich aus (4.10) - (4.11) wie folgt fiir die Mode 7 ab:

2
(LY a2 [ exwa.i(fo)
1 ( f0> sin <—2 >

D, S 7 4.28
JNW(T), 1 — sin2 (¢NW(T;,i(f0)> ( :

1
D, xviimi = Foe— (4.29)

Mit zunehmender elektrischer Linge wiichst der sin?-Term, und die Dispersion nimmt zu.
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Dz,NW,i 1] D¢,Nw1

1.2
—L— Dz,NW(T),i(1'5 f.) ‘
—o— Dz,NW(n),i(1'5 f,)
= 1.1 — Dy (1.5F) @/g
1
Abbildung 4.16: Die Dispersionsfaktoren einfa-
0.9 cher T- bzw. m— Netzwerke DZ,NW(T),i’DZ,NW(W),i
0 1'0 2'0 1.30 ;10 und Dy nw;; fiir f = 1.5 f, als Funktion der elek-

O, (°) trischen Linge.

Auch die Ausbreitungskonstante des Netzwerkes hat einen dispersiven Charakter, welcher durch den
Dispersionsfaktor D, nw,; erfasst wird. Dieser beriicksichtigt, wie schon in Abschnitt 4.1.3 beschrie-
ben, ein von der linearen Frequenzabhingigkeit abweichendes Verhalten. Er ldsst sich aus (4.12) wie

folgt ableiten:

arcsin (

. sin <¢NW(T;,i(fO)>)
. (4.30)

 onwen,i(fo)
2

D¢,NW(T/W),i -

== | ==

Die Dispersionsfaktoren sind in Abbildung 4.16 fiir eine Frequenz von f = 1.5 - f, als Funktion der
elektrischen Lénge dargestellt.

Verringerung der Dispersion

Aus (4.28) - (4.30) folgt, dass die Dispersionsfaktoren D, nw; und Dy nw,; von einfachen T- oder
m-Netzwerken mit kleiner werdender elektrischer Linge gegen Eins konvergieren — das Netzwerk
wird dispersionsfrei. Die Dispersion eines Kompensationsnetzwerkes ldsst sich demnach verringern,
indem man es durch eine groBere Anzahl von n Teilnetzwerken (im Folgenden mit dem Index TN
gekennzeichnet) ersetzt. Der einfachste Ansatz ist eine Aufteilung in identische, symmetrische Netz-
werke, deren elektrische Lingen jeweils ein n-tel des Gesamtnetzwerkes (im Folgenden mit dem
Index GN gekennzeichnet) betragen. In diesem Fall entsprechen der Wellenwiderstand und die Di-
spersionsfaktoren D, und D, des Gesamtnetzwerkes den effektiven Wellenwiderstinden und Di-

spersionsfaktoren der Teilnetzwerke. Es gilt:
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Abbildung 4.17: Die Dispersionsfaktoren der Gegentaktmode in Abhédngigkeit von der Anzahl n
identischer, symmetrischer Teilnetzwerke: (a) D, gn,o und (b) Dy gno-

ZGNi = LN (4.31)
¢GN,z‘ = ¢TN,¢ - n, (4.32)
1 — (i)z ) sin2 <¢GN,i(f0)>

2n
Dyaxi = Dyrns = f _ , (4.33)

1 — sin? <¢GN2,z(f0)>

2n . . i

Dq&,GN,i = Dd),TN,i = ? . —gszN,i(fO) + arcsin (% + S1n (—QSGIBTEJCO))) . (434)

In Abbildung 4.17 sind die Dispersionsfaktoren eines T-Netzwerkes fiir eine unterschiedliche Anzahl
n dargestellt. Bei der Entwurfsfrequenz f, betrégt hier die elektrische Lange ¢xw(r), = 16° und der
effektive Wellenwiderstand Z; n.nw,, = 41 (). Diese scheinbar willkiirlich gewéhlten Werte stellen,
wie wir spiter sehen werden, typische Werte der Gegentakmode eines Kompensationsnetzwerkes
dar. Die Teilnetzwerke konnen entweder zu groeren Netzwerken kaskadiert, oder verteilt iiber der
verkoppelten Leitung angebracht werden. Abbildung 4.18 zeigt die minimale Direktivitit K, in
Abhiéngigkeit von n, fiir drei verschiedene Fille: eine dquidistante Verteilung der Teilnetzwerke, eine
Kaskadierung der Netzwerke zu einem groen Netzwerk in der Mitte des Kopplers (k = 1), sowie,
fiir gerade n, eine Aufteilung in zwei Netzwerke mit je n/2 Teilnetzwerken, positioniert an den
Leitungsenden (k = 0). Die verteilten Netzwerke erzielen die beste Kompensation. Die minimale
Direkivitit K ,;, ist dann ca. 2 dB groBer als fiir ein einzelnes Netzwerk mit x = 1 und ca. 8 dB

groBer als bei einer Kompensation mit zwei Netzwerken a /2 und k = 0.
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der Teilnetzwerke und deren Position.

Kaskadierung unsymmetrischer Teilnetzwerke

Netzwerke hoherer Ordnung (n > 2) miissen nicht zwangsldufig aus identischen, symmetrischen
Teilnetzwerken bestehen. Teilnetzwerke konnen auch unterschiedlich oder sogar asymmetrisch sein,
solange ihre Gesamtanordnung symmetrisch ist und die Impedanz- und Ausbreitungsbedingung er-
fiillt sind. Als Einschridnkung fiir die Komponenten folgt lediglich, dass L. > L, und C, < C. gelten
miissen.

Die Dispersion D, xw(r).i (Dznwir):) symmetrischer Netzwerke ist stets monoton fallend (steigend).
Liasst man asymmetrische Teilnetzwerke zu und kaskadiert diese gespiegelt zu einem symmetrischen
Gesamtnetzwerk, so kann mit der erhthten Anzahl an Freiheitsgraden ein nicht monotoner D, gn ;-
Verlauf eingestellt werden. In Abbildung 4.19(a) ist die Topologie eines solchen Gesamtnetzwerkes
dargestellt. Das Netzwerk ist fiir die Kompensation eines 10 dB-Kopplers mit py;, = 1.1 und einer
Mittenfrequenz von fy = 1 GHz ausgelegt. Die Werte der Komponenten sind sowohl fiir symmetri-
sche als auch asymmetrische Teilnetzwerke angegeben. Das Induktivititsverhiltnis wurde fiir beide
Fille mit ., = 0.9 angenommen. Die Dispersionen der effektiven Wellenwiderstidnde D, g ; sind in
Abbildung 4.19(b) vergleichend dargestellt. Es zeigt sich, dass fiir symmetrische Teilnetzwerke die
Dispersion der Gegentaktmode etwa um einen Faktor 3 stérker ist, als die der Gleichtaktmode. Bei
der oberen Grenze der 100% Frequenzbandbreite betrigt sie D,gno(1.5f0) ~ 0.997. Die asymme-
trischen Teilnetzwerke werden fiir D, N, (1.5f,) = D,oni(fo) = 1 optimiert. Diese Werte kénnen
auch anndhernd erreicht werden, so dass sich bei einer Darstellung der Dispersionen mit gleicher
Skala wie fiir die symmetrischen Netzwerke Abweichungen von Eins nicht feststellen lassen.

Die Dispersion der Ausbreitung Dy g ist in Abbildung 4.19(c) gezeigt. Auch sie ist fiir die Gegen-
taktmode stéirker ausgeprégt als fiir die Gleichtaktmode. Sie steigt sich geringfiigig fiir den Fall von
asymmetrischen Teilnetzwerken.

In Abbildung 4.19(d) sind die Ergebnisse der Kompensation mit einem solchen Netzwerk, posi-

tioniert im Zentrum des Kopplers (v = 1), dargestellt. Es zeigt sich, dass die Riickflussddmp-
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Abbildung 4.19: Vergleich von symmetrischen und asymmetrischen T-Netzwerken, kaskadiert zu
einem groBeren Nezwerk. (a) Netzwerkstruktur und Werte der Komponenten, (b) Dispersion der
effektiven Wellenwidersténde, (c) Dispersion der effektiven Phasenldangen und (d) Direktivitit (DIR)
und Riickflussddamfung (RD).

fung RD
gesteigert wird. Die Direktivitit (DIR) dndert sich hingegen kaum. Tatsichlich wird die minima-

—201log (S11) durch Verwendung asymmetrischer Teilnetzwerke um bis zu 20 dB

le Direktivitit iiber 100% Bandbreite sogar geringfiigig schlechter (/{in ym = 62.5 dB gegeniiber
K inasym = 99.5 dB). Eine Optimierung von Dy gn; wurde ebenfalls untersucht. Eine Verringerung
ist hier jedoch nur mit einer gleichzeitig deutlichen VergroBerung von D, gn; moglich, so dass keine
Verbesserung, weder der Anpassung noch der Direktivitit, auftritt.

Zusammenfassend ldsst sich festhalten, dass unter idealen Bedingungen (verlustlose, dispersions-
freie Leitungen) Kompensationsnetzwerke aus konzentrierten Elementen synthetisiert werden kon-
nen, die, zusammen mit den idealen Leitungen, die Bedingungen fiir einen idealen Koppler anna-
hernd frequenzunabhingig erfiillen. Die Qualitit der Kompensation hingt hierbei von der Anzahl der
Netzwerke, deren Ordnung, und der Positionierung auf der verkoppelten Leitung ab. Im Folgenden
Abschnitt wird nun auf die Realisierung solcher Netzwerke eingegangen.
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4.4 Realisierung von Kompensationsnetzwerken

4.4.1 Technologiebetrachtung

Die vorherige Synthese bezog sich auf Netzwerke mit idealen, konzentrierten Elementen (engl.:
Lumped Components). Als solche werden iiblicher Weise passive Komponenten bezeichnet, deren
Abmessungen in beliebiger Richtung klein gegen die Wellenlidnge bei der Betriebsfrequenz sind, so
dass keine nennenswerte, durch die geometrische Ausdehnung hervorgerufene Phasenverschiebung
zwischen Eingangs- und Ausgangstor auftritt. In der Praxis gilt hierfiir eine maximale Abmessung
von weniger als A/20 als Richtwert [107]. Aufgrund der oftmals geringen, jedoch bei genauer Be-
trachtung nicht vernachlidssigbaren Ausdehnung werden solche Bauelemente hiufig auch als quasi-
konzentrierte Elemente bezeichnet.

Die Auswabhl unterschiedlicher Technologien ist sehr grof3. Von ihr hidngen die realisierbaren Werte
der Komponenten, ihre Abmessungen, und die damit verbundenen parasitidren Eigenschaften ab. Es
soll an dieser Stelle keine Ubersicht mit Anspruch auf Vollstindigkeit gegeben werden. Ein ausfiihr-
licher Vergleich unterschiedlicher Technologien findet sich in der Literatur [107].

Die nachfolgende Betrachtung beschrinkt sich daher auf die fiir Mikrostreifenleiter relevanten Tech-
nologien. Reaktive Komponenten bzw. Netzwerke werden hier klassischer Weise auf zwei Arten

realisiert:

* als diskrete, auf der Oberfliche montierbare Bauteile, so genannte SMD Komponenten (engl.:

Surface Mount Device), welche auf die Struktur geldtet werden,

* als sogenannte verteilte Netzwerke (engl.: distributed network), die mittels Leitungen realisiert

werden.

Mit Hilfe der vorangegangenen Synthese (siehe insbesondere Abbildung 4.14), kdnnen die bend-
tigten Komponenten fiir die Kompensation eines Kopplers mit beliebiger Kopplung und Mittenfre-
quenz abgeschitzt werden. Fiir einen 10 dB-Koppler (pyp, = 1.1) mit zwei einfachen T-Netzwerken
bei einer Entwurfsfrequenz von f, = 1 GHz liegt der Wert der Gegentaktkapazitit beispielsweise
im Bereich von C, =~ 1 — 2 pF, wihrend die Gleichtaktkapazitit C, um einen Faktor 0.25 — 0.5

geringer ist. Die Induktivititen von Gleich- und Gegentaktmode liegen im Bereich von 0.4 — 0.8 nH.

fo
!

Die Abmessungen von SMD-Bauteilen sind normiert und liegen iiblicherweise im Bereich (L)idnge

Samtliche Werte skalieren mit <2 und werden so mit zunehmender Frequenz kleiner.

x (B)reite = 0.4 x 0.3 mm?—1.6 x 0.8 mm?. Die Bedingung fiir konzentrierte Elemente bei Fre-
quenzen im einstelligen Gigahertzbereich ist somit erfiillt.

SMD-Kondensatoren sind mit Kapazitdten von weniger als 0.1 pF bis hin zu einigen pF kommerzi-
ell erhiltlich [108—110]. Verlustarme Modelle weisen hohe Giiten von () > 600 (fiir 1 pF, 1 GHz)
auf. Diese verringern sich jedoch stark mit steigender Frequenz sowie mit zunehmender Kapazi-

tat. Des weiteren sind nur bestimmte Werte erhéltlich — hdufig in 0.1 pF Schritten. Die minimalen

68

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



4.4 Realisierung von Kompensationsnetzwerken

Toleranzen liegen bei +0.05 pF fiir Kapazititen C' < 2 pF. SMD-Induktoren sind mit Induktivi-
titen ab ca. 0.2 nH in 0.1 nH Schritten erhiltlich. Fiir die im vorherigen Beispiel synthetisierten
Kompensationsnetzwerke werden Induktivitidten von L < 0.8 nH/ f,/GHz benétigt. Verglichen mit
SMD Kondensatoren sind die Verluste von SMD Induktoren relativ gro3. Giiten von ) = 10..20
(bei 800 MHz) gelten bereits als relativ gut. Spulen mit einem Luftkern konnen auch Giiten bis zu
@ = 76 (bei 800 MHz) aufweisen [107]. Die Giite ist unabhingig von dem Wert der Induktivitit,
sie steigt jedoch mit zunehmender Frequenz stark an und erreicht unterhalb der ersten Resonanz-
frequenz ithr Maximum. Die kleinstmdglichen Toleranzen liegen im Bereich von 0.1 nH, was in
dem hier betrachteten Wertebereich eine Abweichung von > 10% bedeutet. Die Induktivititswerte
der Datenblitter beziehen sich auf einzelne, isolierte Bauteile. Ungeklért bleibt somit, wie sich die
Induktivitdten von Gleich- und Gegentaktwelle verhalten, wenn zwei SMD-Induktivitéiten parallel
zu einander in verkoppelten Leitungen angebracht werden.

Eine nicht ideale Montage der Bauteile, z.B. durch Toleranzen beim Loten oder horizontalen Versatz

beim Aufbringen, beeintriachtigen die elektrischen Eigenschaften von SMD-Komponenten ebenfalls.

Zusammenfassend lédsst sich festhalten, dass SMD-Komponenten auf Grund ihrer Dimensionen so-
wie ihres Wertebereichs prinzipiell fiir Kompensationsnetzwerke verwendet werden konnen. Die
groflen statistischen Abweichungen der Werte, die hohen Verluste der Induktivititen, sowie die be-
grenzte Verfiigbarkeit von Kapazitits- bzw. Induktivitdtswerten sind jedoch Einschrinkungen, die

eine moglichst exakte Realisierung der synthetisierten Netzwerke ausschlie3en.

Wenn die geforderten Werte und Dimensionen es zulassen, werden daher bei hohen Frequenzen
die reaktiven Komponenten vorzugsweise mittels Leitungen realisiert [107]. Hierfiir sprechen die
deutlich geringeren Verluste und die Tatsache, dass im realisierbaren Wertebereich jeder gewiinschte
Wert durch Anderung der Geometrie erzielt werden kann.

Bei einer Realisierung mit Leitungen werden deren induktiven bzw. kapazitiven Eigenschaften ge-
zielt ausgenutzt bzw. verstirkt. So werden hochohmige Leitungen hiufig als Induktivitidten verwen-
det, leerlaufende, niederohmige Stichleitungen hingegen als Kapazititen zur Masse. Serienkapazi-
taiten mit Werten im Bereich einiger fF konnen durch sehr schmale Spalte (< 100um) realisiert
werden, was fiir die hier angestrebten Koppler jedoch nicht ausreichend ist. Typische Werte von
interdigitalen Kapazititen hingegen liegen in dem interessanten Bereich von bis zu 1 pF. Bei niedri-
gen Frequenzen und in stark miniaturisierter Form konnen die aus Leitungen bestehenden Elemente
als quasi-konzentriert betrachtet werden. Als Beispiele seien hier spiralformige Induktivititen und

interdigitale Kapzititen genannt.

Mit zunehmender Frequenz, so auch in dieser Arbeit, konnen die Komponenten auf Grund der relativ
groBen Abmessungen nicht mehr als quasi-konzentriert betrachten werden. Eine exakte elektrische
Modellierung von interdigitalen ,,Kapazititen* ist nur durch Ersatzschaltbilder hoherer Ordnung,

also komplexen Netzwerken, moglich.

69

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



4 Generische Kompensationsnetzwerke

4.4.2 Realisierung in Mikrostreifentechnik

In diesem Abschnitt wird exemplarisch die Realisierung eines Kompensationsnetzwerkes in Mikro-
streifentechnik vorgestellt. Anschlieend wird das Netzwerk in Bezug auf seine effektiven Wellen-
parameter und deren Frequenzabhingigkeit analysiert, und entsprechende Ersatzschaltbilder werden
hergeleitet. Die theoretisch mogliche Kompensation mit einem solchen Netzwerk wird erortert und
die Ergebnisse werden mit den idealen konzentrierten Netzwerken aus Kapitel 4.3 verglichen. Auf
die Asymmetrie der Netzwerke und die damit verbundene Modenverkopplung wird in Kapitel 6
eingegangen. Im Gegensatz zu Kapitel 4.3 wird die Dispersion der verkoppelten Leitung sowie der
Zuleitung konsequent beriicksichtigt. Verluste werden jedoch nach wie vor vernachldssigt. Diese
werden in Kapitel 5 gesondert behandelt.

Beschreibung der Struktur

Die Struktur ist in Abbildung 4.20 dargestellt. Sie als interditaler Kondensator [93, 94] aufgefasst
werden. Leiterbreite und Spalt der anregenden verkoppelten Leitung sind mit wyy, und sy, bezeich-
net. Im Bereich der interdigitalen Struktur sind diese Leitungen durchgehend, sie dndern sich jedoch
in Bezug auf ihren Abstand und ihre Breite. Im Bereich der interdigitalen Struktur wird die Breite
der Leitung mit wyw bezeichnet. Sie besitzt gemédll Abbildung 4.20 den gleichen inneren Bezugs-
punkt wie wyr, nimlich die innere Kante der verkoppelten Leitung. Die duBlere Abkantung wird
somit zu s,, = wnw — wyL. Die innere Abkantung s;, gibt vor, wie tief die interdigitalen Finger in
die Struktur eindringen konnen. s;, (s,,) kann prinzipiell positive und negative Werte annehmen, wo-
bei sy (sa) > 0 gilt, wenn die innere (duBere) Kante der verkoppelten Leitung nach auBien (innen)
abknickt.

Von beiden Leitungen gehen m Stichleitungen (im Folgenden "Finger" genannt) senkrecht von der
Innenkante ab. Linge und Breite der Finger sind /¢ bzw. wy, und der Spalt zwischen den Fingern wird
mit s gekennzeichnet. Zwischen den Enden der Finger und der anderen Leitung liegt der Spalt g.

Die Finger verkoppeln somit iiber eine Lange von [, = gy + 2 - (s; — gy).

Charakterisierung

Verfahren zur Charakterisierung von Diskontinuitéiten und die Extraktion der entsprechenden Ersatz-
schaltbilder sind in [111, 112] ausfiihrlich beschrieben.

Die Struktur wird mit Hilfe eines Feldsimulators simuliert und charakterisiert. In dieser Arbeit wird
vorzugsweise der Finite Elemente Solver HFSS [101] verwendet. Die Anregung erfolgt zur Charak-
terisierung nicht direkt an der Struktur selbst, sondern iiber Zuleitungen. Dies ist notwendig, da an
der Diskontinuitdt zwischen den verkoppelten Leitungen und der Netzwerkstruktur hohere Moden
angeregt werden. Diese Moden sind evaneszent und wirken ausschlieBlich in der Nédhe der Diskonti-

nuitit. Die Liange der Zuleitung muss demnach so gewéhlt werden, dass die hoheren Moden an den
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4.4 Realisierung von Kompensationsnetzwerken

Abbildung 4.20: Kompensationsnetzwerk in Mikrostreifentechnik.

Eingangstoren nahezu vollstindig abgeklungen sind. Wird die Zuleitung zu kurz gewihlt, iberlagern
sich die evaneszenten Moden mit den gewiinschten, ausbreitungsfihigen Moden und verfélschen de-
ren Streuparameter. Eine Lédnge, die der 2-3 fachen Zuleitungsbreite entspricht, erwies sich hier als
ausreichend.

Da nur das Netzwerk von Interesse ist, muss aus den Streuparametern der gesamten Struktur Sy,
der Einfluss der Zuleitungen herausgerechnet werden (engl.: De-embedding). Im idealen Fall erfolgt

dies iiber eine einfache Verschiebung der Bezugsebene gemif3

e'Yi,lLl 0 e'Yi,lLl 0
Sawi = ( o >sg< o ) . (4.35)

L, und Ly sind hier die Léngen der Zuleitungen, 7;; und 7; 2 die dazu gehdrenden, komplexen
Ausbreitungskonstanten. Dieses Verfahren ist in dem hier verwendeten Feldsimulator HF'SS bereits
implementiert.

Auf Grund nicht idealer Randbedingungen, Reflexionen an den Eingangstoren, sowie der Diskreti-
sierung der Struktur, treten beim De-embedding stets Fehler auf. Aufwendigere Verfahren basieren
auf Kalibriermethoden der Messtechnik und bendtigen Simulationen der Zuleitungen mit verschie-
denen Abschliissen. Auf diese Weise konnen die Restfehler bestimmt werden, was eine sehr genaue
Charakterisierung elektromagnetischer Strukturen [113—115] ermdglicht. In dieser Arbeit wurde das

in HFSS implementierte Verfahren verwendet, da es sich als hinreichend genau erwies.
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4 Generische Kompensationsnetzwerke

Aus den resultierenden Streuparametern Syw,; der Struktur lassen sich die effektiven Wellenpara-
meter bzw. die Komponenten eines 7'- oder m-Ersatzschaltbildes bestimmen. Fiir Erstere werden die
Streuparameter Syw,; zunichst in die ABC' D-Matrix transformiert aus der sich die Wellenparamter
leicht bestimmen lassen [74]. Die Komponenten des 7'- bzw. 7m-Ersatzschaltbildes hingegen lassen
sich direkt aus der Impedanzmatrix Znw,; bzw. Admittanzmatrix Y nw,; des Netzwerkes bestimmen.
Letztere erhélt man aus einer Transformation der Streuparameter und des Bezugswiderstandes.

Es sei an dieser Stelle erwihnt, dass die extrahierten Komponenten (ebenso wie die effektiven Wel-
lenparameter) frequenzabhingig sind. Eine genaue Modellierung der Struktur mit frequenzunabhén-
gigen, konzentrierten Elementen kann daher nur mit Netzwerken hoherer Ordnung erfolgen. Die
Bestimmung der Elemente erfolgt in diesem Fall durch iterative Verfahren.

Optimierung

In der Literatur wird die interdigitale Struktur gewohnlich als Kondensator verwendet und auch nur
als solche betrachtet [93]. Ein Ersatzschaltbild, welches diese Struktur hinreichend genau und iiber
eine grof3e Bandbreite beschreibt, beinhaltet jedoch deutlich mehr Komponenten als die gewiinschte
Kapazitit. Eine beispielhafte Modellierung dieser komplexen Struktur ist in [116] gegeben. Samt-
liche Komponenten des Ersatzschaltbildes, die nicht zu der gewiinschten Kapazitit beitragen (wie
z.B. Lingsinduktivititen oder Kapazititen zur Masse), werden als parasitir angesehen. Eine Mini-
mierung dieser Komponenten ist strukturbedingt nur eingeschrinkt moglich.

Verwendet man die interdigitale Struktur jedoch als Kompensationsnetzwerk, so ist es niitzlich, diese
»parasitiren* Komponenten gezielt fiir die Netzwerksynthese zu nutzen. Die Ersatzschaltbilder fiir
die Eigenwellen konnen unter Vernachldssigung der Asymmetrie in Gleichtakt- und Gegentaktschal-
tungen unterteilt werden. Diese Schaltungen weisen Tiefpasscharakter auf und bestehen aus Lings-
induktivititen und Querkapazititen. Die Modellierung einer vorgegebenen physikalischen Struktur
(z.B. eines verteilten Netzwerkes) mit Hilfe eines Ersatzschaltbildes ist stets moglich. Die Anzahl
der Energiespeicher bestimmt hierbei die Ordnung der Schaltung. Uber eine Kurvenangleichung der
komplexen Streuparameter die Werte der Komponenten schnell gefunden werden. Eine Erhohung
der Schaltungsordnung ermdoglicht hierbei i.d.R. eine bessere Ubereinstimmung.

Im Gegenzug ist die Umsetzung einer komplexen Schaltung mit bestimmter elektrischer Eigen-
schaft in eine entsprechende leitungsbasierte (verteilte) Struktuir nur mit Einschrinkungen moglich.
So miissen bestimmte Rahmenbedingungen vorgegeben werden, was den Parameterraum und damit
den Losungsraum der Optimierung einschrinkt. Verschiedene Entwurfsparameter, wie zum Beispiel
die Substrathohe hg, die Permittivitit €, und die Metallisierungsdicke ¢, werden durch die zu Beginn
der Simulation getroffene Wahl des Substrates festgelegt. Herstellungsbedingte minimale Struktur-
grofen fiir Leiterbreiten und Spalte (im vorliegenden Fall ungefihr 50 — 100 um) schrinken den Pa-
rameterraum ebenfalls ein. Sie miissen aus praktischen Griinden bei der Synthese aber beriicksichtigt
werden. Ein weiterer limitierender Faktor ist die begrenzte Genauigkeit der Feldsimulatoren. Hier

sel insbesondere auf Diskretisierungsfehler und Fehler beim Verschieben der Referenzebene hin-
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4.4 Realisierung von Kompensationsnetzwerken

gewiesen [95]. Da eine Strukturidnderung stets Gleich- und Gegentaktwelle beeinflusst, lassen sich
nicht beliebige Parameterkombinationen erzeugen. Ein wiinschenswertes Verhiltnis der Induktivi-
titen von ., = 1 (siehe Abbildung 4.15) ist beispielweise nicht realisierbar, da bei verkoppelten
Leitungen stets eine Gegeninduktivitit existiert und somit 7, < 1 gilt. Die Realisierung einer Struk-
tur, deren Ersatzschaltbild eine (gewiinschte) bestimmte Ordnung besitzt, erweist sich somit als sehr
schwierig — je nach Randbedingung gar als unmdglich. Aus diesem Grunde ist es effizienter, anstel-
le der Netzwerkkomponenten die effektiven Wellenparametern der physikalischen Struktur direkt zu
optimieren. Die Optimierung sollte dann vorerst nur bei der Entwurfsfrequenz f, stattfinden. Wenn
bei ihr die vorgegebenen Bedingungen erfiillt werden, kann in einem weiteren Schritt das Verhalten
tiber eine gewiinschte Bandbreite analysiert und ggf. optimiert werden.

Nach erfolgreicher Synthese der physikalischen Struktur kann eine Modellierung in Form eines Er-
satzschaltbildes hoherer Ordnung durchaus zweckmifBig sein. Zum einen dient es dem tieferen Ver-
stindnis der elektrischen Eigenschaften der Struktur, zum anderen lésst es sich so in kommerzielle
Schaltungssimulatoren integrieren.

An dieser Stelle wird beispielhaft die computergestiitzte Optimierung eines Netzwerkes fiir einen
15 dB-Koppler bei einer Entwurfsfrequenz von f; = 2 GHz beschrieben. Als Substrat wird Ro4003¢
von Rogers Corporation [117] mit einer Hohe von hy = 508 um, einer Metallisierungsdicke von
t = 17 pm und einer Permittivitit von ¢, = 3.55 ausgewihlt. Bei einem Referenzwiderstand von
Zet(fo) = 50 €, ist die Erfuillung der Impedanzbedingung (4.8) das erste Optimierungsziel. Man
erhilt Znwe(fo) = ZvrLe(fo) = 61 Q und Znwo(fo) = Zvio(fo) = 41 Q. Beziiglich des zweiten
Optimierungsziels, der Erfiillung der Ausbreitungsbedingung (4.9), ist es sinnvoll, die elektrischen
Léingen ¢nw,; nicht explizit vorzugeben. Der Optimierungsprozess konvergiert deutlich schneller
und stabiler, wenn (4.9) fiir eine verkoppelte Leitung beliebiger elektrischer Linge, jedoch mit be-

stimmter Inhomogenitét py erfiillt wird. Das modifizierte Kriterium lautet dann:

PVL * <J5Nw,o - ¢NW,e = ¢GS : (1 - PVL) s (4-36)

wobei ¢gs die gewiinschte elektrische Lange der Gesamtstruktur ist. Wenn das Netzwerk (4.36)
erfiillt, ergeben sich die genauen elektrischen Lingen der verkoppelten Leitung aus (4.9).

Fiir eine ziigige Optimierung sollte der Parameterraum reduziert werden. Zu diesem Zweck wird die
Anzahl m der interdigitalen Finger vorab festgelegt, da Variationen von m zu sprunghaften Ande-
rungen der Streuparameter bzw. der effektiven Wellenparameter fithren. Eine Anzahl vonm = 3 —4
erweist sich in unserem Beispiel als giinstig. Nach einer groben Opimierung der Struktur wird vor-
erst der Spalt s¢ zwischen den Fingern festgelegt. Relativ kleine, aber leicht herzustellenden Werte
im Bereich von s ~ 0.1 — 0.2mm erwiesen sich hier als giinstig. Mit den drei Parametern s;,,
Saus wr und [ kann die Struktur nun so optimiert werden, dass die Impedanzbedingung (4.8) und
die Ausbreitungsbedingung (4.36 bzw. 4.9) bei der Entwurfsfrequenz f; erfiillt sind. Es muss dabei
sichergestellt werden, dass der Spalt gr an den Enden der Finger eine gegebene minimale Struktur-
groBe nicht unterschreitet (hier gilt g > 100 um).
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Substrat Substraththe hs = 508 um
Metallisierungsdicke | ¢ = 17 um
Permittivitat €y = 3.95
Verkoppelte Leitung Leiterbreite wyp = 1050 um
Leiterspalt syL = 300 um
Interdigitale Struktur Anzahl der Finger m =4
Fingerbreite wy = 200 um
Fingerldnge lf = 300 um
Fingerspalt s¢ = 100 um
Endspalt gs = 100 pm
Leiterbreite wnw = 1155 pum
Innere Kante Sin = 350 pm
AuBere Kante Sau = 105 um
Wellenparameter bei f, | Inhomogenitit pvL = 1.11

Wellenwiderstinde ILe = Znwe = 61 Q
INLo = Znwo = 41 Q)
elektrische Lingen Onwo = 16°
Onwe = 13°

Tabelle 4.3: Geometrie der optimierten interdigitalen Struktur sowie der verkoppelten Leitung

Findet der Optimieralgorithmus keine Losung, so kann der Parameterraum um s¢ erweitert werden.
Eine Anderung der Fingerzahl m bietet sich hingegen nur an, wenn (4.9) stark verfehlt wird. Die
Dimensionen der optimierten Struktur zusammen mit den resultierenden Wellenparametern sind in
Tabelle 4.3 angegeben.

Die Optimierung wurde bei der Unterschreitung folgender Restfehler abgebrochen: AZ, = | Zyw,o —

ZVL,0| — 02 Q, AZe — |ZNW,e - ZVL,e| — 02 Q, A¢ — |¢GS,C - ¢GS,0| — 005 O.

Abbildung 4.21 zeigt die Dispersionen der Wellenwiderstinde und die Dispersionen der Ausbrei-
tungskoeffizienten (vgl. (4.5)) sowohl fiir das optimierte Netzwerk als auch fiir die verkoppelte Lei-
tung und die 50 2 Zuleitung. Folgende Beobachtungen werden gemacht. Zum Einen besitzt D, ,
(fiir x= NW,i; VL,7; ref) stets eine negative Steigung (entsprechend einer T-Schaltung) und D, , er-
wartungsgemdl stets eine positive Steigung. Hierbei ist anzumerken, dass die Gegentaktmode des
Netzwerkes stets die stirkste Dispersionen (D, nw,; und Dy nw i) aufweist, wihrend die Gegentakt-

mode der verkoppelten Leitung stets die schwichste Dispersion aufweist. Die Dispersionen D ¢
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Abbildung 4.21: Dispersion der verkoppelten Leitungen (VL), des Netzwerkes (NW) sowie der
50 2 Zuleitung. (a) Dispersion der Wellenwiderstinde D, und (b) Dispersion der Ausbreitungkoef-
fizienten D,.

und D, ¢ der Zuleitung sind stdrker ausgeprigt als die entsprechenden Dispersionen von Gleich-
oder Gegentaktmode der verkoppelten Leitung. Bezugnehmend auf Abschnitt 4.3.3 ldsst sich fest-
stellen, dass die interdigitale Struktur eine sehr geringe Dispersion aufweist und sich somit fiir eine

breitbandige Kompensation eignet.

Modellierung

In den vorangegangenen Abschnitten wurden die Kompensationsnetzwerke erst aus idealen konzen-
trierten Elementen und spéter als verteilte Struktur mit Leitungen realisiert. Es wurde ferner erldu-
tert, dass es zweckmiBig ist, die Optimierung der physikalischen Struktur an Hand ihrer effektiven
Wellenparameter durchzufiihren, statt sie auf eine ideale elektrische Schaltung hoherer Ordnung zu
griinden.

Ungeachtet dessen stellt sich nach erfolgreicher Synthese die Frage, wie das konzentrierte Netzwerk
aussieht, mit dem sich die physikalische Struktur elektrisch beschreiben lisst.

Uber eine Kurvenanpassung der effektiven Wellenparameter mit der Methode der kleinsten Fehler-
quadrate (engl.: Curve-Fitting) kann ein Kettenleiter-Tiefpass-Netzwerk gefunden werden, welches
die interdigitale Schaltung hinreichend beschreibt. Die fiir das vorliegende Beispiel gefundene Topo-
logie ist in Abbildung 4.22 gezeigt. Es ist ein Netzwerk siebter Ordnung mit vier Langsinduktivitdten
und drei Querkapazititen.

Die Abweichungen zwischen Ersatzschaltbild und verteilter Struktur sind sehr gering. Die relativen
Restfehler der effektiven Wellenwiderstinde sowie der elektrischen Lingen sind in Abbildung 4.23
dargestellt. Im betrachteten Frequenzbereich 0 < f < 4 GHz betragen Sie weniger als 0.05% fiir

die elektrischen Lingen und weniger als 0.01% fiir die Wellenwiderstéinde.
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i Ly L,,=0.1551 nF C, =0.168 pF
O R M- Em-° || -0.3401nF C,,=0.2236 pF
L,,=0.1655 nF C,,=0.1038 pF
L,,=0.4402 nF C,,=0.1287 pF

Abbildung 4.22: Ersatzschaltbild der interdigitalen Struktur fiir die Mode ¢ mit den entsprechenden

Werten der reaktiven Elemente (2 =[e,0])
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Abbildung 4.23: Abweichungen zwischen HFSS-Simulation und Ersatzschaltbild 7. Ordnung, an-
gezeigt als Restfehler (a) des effektiven Wellenwiderstandes (Z; gsg — Zi mrss)/Zigss und (b) der

elektrischen Léinge (Cbi,ESB — ¢i,HFSS)/¢i,ESB-

Messtechnische Verifizierung

Die mit dem Feldsimulator synthetisierten Kompensationsnetzwerke werden realisiert und vermes-
sen. Mit eigens hierfiir hergestellten verkoppelten Referenzleitungen (fiinf verkoppelte Leitungen
unterschiedlicher Lange und eine leerlaufende verkoppelte Leitung) wurde der Messaufbau fiir beide
Eigenmoden kalibriert. Das Kalibrierverfahren entpricht dem in Kapitel 2.4 vorgestellten Multiline-
TRL-Verfahren. Die Messungen sind somit auf den dispersiven Wellenwiderstand der verkoppelten
Zuleitung normiert.

Abbildung 4.24a zeigt die simulierten und gemessenen effektiven Wellenwiderstéinde der Gleichtakt-
mode des Netzwerks, normiert auf den jeweiligen Wellenwiderstand der Leitung. Wihrend bei der
Simulation eine Anderung der duBeren Kante (wyw Jwyp, = 1.07---1.09, vgl. Abbildung 4.20) in ei-
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Abbildung 4.24: (a) Simulation und Messung der auf den Wellenwiderstand der verkoppelten Lei-
tungen normierten effektiven Wellenwiderstinde des Kompensationsnetzwerkes fiir verschiedene
Verhiltnisse der Leiterbreiten wnw /wyy . (b) Gemessene Wellenwiderstinde von zwei einfachen ver-
koppelten Leitungen verschiedener Linge sowie die aus der Messunsicherheit resultierende Mess-
schwelle.

ner gleichméfBigen Veridnderung des Wellenwiderstandes resultiert, kann ein entsprechendes Verhal-
ten messtechnisch nicht nachgewiesen werden. Es zeigt sich, dass die effektiven Wellenimpedanzen
des Netzwerkes einen iiber der Frequenz sinusformigen Verlauf annehmen und fiir f > 1 GHz um
bis zu 3% von denen der verkoppelten Leitungen abweichen. Auch wenn der Toleranzbereich (der
gemessenen Wellenimpedanz) auf den ersten Blick grofl scheint, so muss beriicksichtigt werden,
dass die elektrische Linge des Netzwerkes mit ¢ . vw (fo) ~ 14° sehr klein ist. Mit zunehmender
elektrischer Linge (beziehungsweise hoherer Frequenz) steigt die Messgenauigkeit. Die Wellenwi-
derstinde des Netzwerkes lassen sich also nur in einem Bereich von AZ = +2% messen. Zum
Vergleich sind in Abbildung 4.24b die gemessenen Wellenwiderstinde von zwei fiir die Kalibrie-
rung genutzten verkoppelten Leitungen dargestellt. Da hier keine Anderung des Wellenwiderstandes
vorliegt, miisste der gemessene normierte Wert gleich Eins sein. Auf Grund der Messungenauigkei-
ten schwanken jedoch auch hier die Werte um bis zu 2% fiir f > 1 GHz. Das angewandte redundante
Multiline-TRL-Kalibrierverfahren erméglicht die Abschitzung der Kalibrierfehler [81], aus denen
sich die Messfehler einer beliebigen Messgrofle ableiten lassen. Hierduch kann, wie in Kapitel 6.2
ausfiihrlich beschrieben, als kleinste messbare Abweichung die Messschwelle ermittelt werden. Die-
se Messschwelle ist in Abbildung 4.24b fiir verkoppelte Leitungen von 4 mm Lénge angegeben. Sie
liegt fiir f > 1 GHz ebenfalls bei ungefihr 2% des Referenzwiderstandes. Die simulierten dispersi-
ven Eigenschaften der Netzwerke wie in Abbildung 4.21 dargestellt lassen sich somit messtechnisch
nicht verifizieren.
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4.5 Kompensation mit verteilten Netzwerken

Im Folgenden wird untersucht, wie gut sich verkoppelte Leitungen mit verteilten Netzwerken in
Bezug auf die Bandbreite kompensieren lassen. Im Gegensatz zur der Betrachtung der Kompensation
mit Netzwerken aus konzentrierten Elementen in Abschnitt 4.3, wird nun der dispersive Charakter
der verkoppelten Leitung sowie der Zuleitung beriicksichtigt.

Die vollstindige Analyse des kompensierten Kopplers mit einem Feldsimulator erweist sich aus
verschiedenen Griinden als ungiinstig. Da wiére zum einen die lange Simulationsdauer, welche die
Optimierung bzw. die Untersuchung eines groleren Parameterraumes sehr zeitaufwendig macht.
Zum Anderen verhindern numerische Ungenauigkeiten, insbesondere Disktretisierungsfehler, eine
exakte Kompensation bei der Entwurfsfrequenz. Um die Ergebnisse mit denen aus vorherigen Ka-
piteln zu vergleichen, ist eine Kompensation bei der Entwurfsfrequenz jedoch erstrebenswert. Zu
diesem Zweck wird ein kombiniertes feldnumerisches-analytisches Verfahren angewendet, welches
im Folgenden kurz erlidutert und begriindet wird.

Vernachlissigt werden nach wie vor Verluste, Asymmetrien sowie die Uberginge von der verkop-
pelten Leitung auf die einfachen Zuleitungen. Diese Ubergiinge konnen, wie bereits in Kapitel 4.2
(Abbildung 4.7) erldutert, iiber ein Ersatzschaltbild exakt beschrieben werden. Letzteres ist vom glei-
chen Typ (T-Schaltung, Tiefpass) wie das Kompensationsnetzwerk selbst. Es besitzt also selbst einen
leicht kompensierenden Einfluss. Beziiglich ihrer effektiven Wellenparameter knnen die Ubergiin-
ge so dimensioniert werden, dass ihr Einfluss auf den gesamten Koppler minimiert und schlie3lich
vernachlissigt werden kann. In dieser Arbeit werden sie im Rahmen der Analysen daher nicht be-

riicksichtigt.

4.5.1 Optimiertes Analyseverfahren

Das hier beschriebene Verfahren beruht auf der Annahme, dass sich bei geringfiigiger Anderung
der physikalischen Struktur nur die Betrige der effektiven Wellenparameter @ndern, ihre Ableitun-
gen liber der Frequenz jedoch unverdndert bleiben. Ausfiihrliche Parameterstudien bestitigen diese

Annahme:

* Bei geometrischen Variationen, welche Anderungen der effektiven Wellenparameter um bis
zu +3% erzeugen (Abbildung 4.25a), konnen nur sehr geringe Anderungen der Dispersion
beobachtet werden. Wie in Abbildung 4.25b dargestellt liegen im betrachteten Frequenzbe-
reich diese Abweichungen bei ungefihr 0.6% fiir die Gegentaktmode und bei 0.2% fiir die
Gleichtaktmode.

* Auf Grund von Rechenungenauigkeiten schwanken die effektiven Wellenparameter selbst bei
sehr kleinen Anderungen oder bei einer unterschiedlichen Anzahl von Diskretisierungsschrit-
ten, wie in Abbildung 4.26a dargestellt. Auch hier ist der Einfluss auf die Dispersion der
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Wellenparameter verschwindend gering. Die Abweichungen liegen, wie in Abbildung 4.26b
gezeigt, bei 1.5% fiir die Gegentaktmode und bei 0.4% fiir die Gleichtaktmode.

Eine Vollwellensimulation, die exakte Ergebnisse bei einer bestimmten Frequenz erzielt (z.B. Kom-
pensation), ist auf Grund des erwihnten Diskretisierungsrauschens nicht méglich. Die Optimierung
der Struktur bei der Entwurfsfrequenz kann somit bei Unterschreitung einer vorgegebenen Abwei-
chung vom Idealwert abgebrochen und durch den Idealwert ersetzt werden. Die simulierten Disper-
sionen sind unabhéngig von kleinen Variationen und werden der Vollwellensimulation entnommen.
Das Verfahren ist grafisch in Abbildung 4.27 dargestellt. Basierend auf den Vorgaben des Systems
[Zf] und der gewiinschten Kopplercharakteristik [ fy, k] (siehe Abbildung 4.27a) werden die ver-
koppelte sowie die einfache Mikrostreifenleitung mit einem Feldsimulator (z.B. HFSS) ausgelegt
und breitbandig simuliert (vgl. Abbildung 4.27b (links/mitte)).Die Strukturen werden hierbei so op-
timiert, dass die Impedanzbedingung des Kopplers bei der Entwurfsfrequenz erfiillt ist.
Anschlieend wird, ebenfalls mit Hilfe des Feldsimulators, ein Kompensationsnetzwerk entworfen
und gemill Kapitel 4.4.2 optimiert (vgl. Abbildung 4.27b (rechts)). Abbruchkriterium bei dieser
Optimierung ist das Unterschreiten einer vorgegebenen Schwelle beziiglich der Impedanzbedingung
(4.8) sowie der modifizierten Ausbreitungsbedingung (4.36). In den untersuchten Fillen hat sich
eine Schwelle von AZ; = 0.2(2 beziehungsweise A¢ = 0.1° als hinreichend genau erwiesen.

Die frequenzabhidngigen Wellenparameter werden schlieBlich extrahiert und in MATLAB [118] wei-
terverarbeitet. Drei Anpassungen werden hierbei vorgenommen, um die Restfehler der Feldsimula-
tion zu minimieren. Die gestrichenen Groflen kennzeichnen hierbei die in M AT LAB korrigierten

effektiven Wellenparametern der Kompensationsnetzwerke:

1
:AZLNW,G - A(I)e 1.005
EDAZ I Nnwo YAQ, S B
<05 z 1
=
< Q ~6*1O-4'+'::"'
= 0.995 — . .
. Variation 1...8 |
9’—, 0 1.005
% [}
N 05 :
N ok (A A
A 2*10°4
995 . : .
-1 L L . . . . . . .
1 2 3 4 5 6 7 8 1 1.5 2 2.5 3
Variation # Frequenz (GHz)
(@ )

Abbildung 4.25: (a) Anderung der effektiven Wellenparameter Zyw,; und @1, bei fy bedingt durch
Variationen der Geometrie (Agr + 5um, ALy + 10um, Awrgp + 10um) vom Referenznetzwerk. (b)

Die zu den geometrischen Variationen gehorenden Dispersionen D, nw ;.
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4 Generische Kompensationsnetzwerke

* Die effektiven Wellenwiderstinde des Netzwerkes werden bei der Entwurfsfrequenz denen
der verkoppelten Leitungen geichgesetzt, die Dispersion wird jedoch beibehalten (vgl. Abbil-
dung 4.27¢ (rechts)):

!

Znwi(f) = Zyvri (fo) - Donwa(f). (4.37)

* Der Wellenwiderstand der Zuleitung wird, ebenfalls unter Beibehaltung seiner Dispersion,
dem geometrischen Mittel der Wellenwiderstinde der verkoppelten Leitung angeglichen (vgl.
Abbildung 4.27¢ (links)):

’

Zref(f) = \/ZVL,C (fO) ’ ZVL,o (f()) : Dz,ref(f)' (4.38)

» SchlieBlich werden die effektiven elektrischen Léngen des Netzwerkes so korrigiert, dass
die Ausbreitungsbedingung bei der Entwurfsfrequenz erfiillt ist. Bei einer Kompensation der
Struktur mit n Netzwerken hat sich folgende Korrektur bewihrt (vgl. Abbildung 4.27¢ (rechts)):

Onwe(f) = [onwe(fo) + Adnw| - Dynw.e(f), (4.39)
¢1\1Wo(f) = [dnwo(fo) — Adnwl - D¢>,Nw,o(f), (4.40)
mit
AQwa:@ (pVL_l) _pVL'QbNW,o_QbNW,e. (4.41)
n pvL + 1 PvL — 1
CAZ . A ]
0.4 Az::mﬁ A$§ 0.08 <
0.3 T K
ai 0.2 ; 10.04
% O L . 2 .. \:Eli_E ........ . O —e_: Iteration 8...151
N -0.1 N N U R \ {1 <
- E 1 3 =
-0.2 -0.04 | I~
-0.3 i
-04 -0.08
S R 0.995 : : :
8 9 10 11 12 13 14 15 1 1.5 2 2.5 3
Iterationsschritte Frequenz (GHz)
(a) (b)

Abbildung 4.26: (a) Anderung der effektiven Wellenparameter Zyw,; und @1, bei fy bedingt durch
die unterscheidlichen Diskretisierungen der Struktur fiir verschiedene Iterationen bei der Vollwel-

lensimulation in HF'SS. (b) Die zu den Iterationsschritten gehdrenden Dispersionen D, Nw.;.
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4.5 Kompensation mit verteilten Netzwerken

a) Vorgaben System Koppelfaktor &
; Z{fy) Z.(f)
: ¢Gioz) Z, gz)
v REF VL NW
- m=-p
b) LSS Zrerm = Zrerora) 'DZrer (bvu«a) : D¢.VL,i == = (I)Nw,im :¢Nw,10fa) -D ONW;i
S Zw.,iofa) D,y r==b ZNw,im = ZNW,i«J : DZIJ\?/‘ .

M ; Co ¥ “ 0.5 ; : o 4 ¥ Vi ’
C) M ij(f) = (ZVL,em)’ZVL,o“I)) 'Dzref CDVL,,;Z ¢VL,i.p p=1,2:u Z Nw,im = ZVL,[O(‘))'DZ,NWJ','I:"

N v
H ' ) el = |¢Nw,e“z)+A¢Nw|'D¢.Nw,e::

(K?rrektu r) E (I)’NW,o(f) = |¢Nw‘o(f0)' A¢Nw|'D¢,NW:
; N Tl
: i
i WP — ABCD
i v

d) (Kaskadierung) [ABCD]s, = | | [ABCD],, K€ VL, NW]

: ! K
: ABCD — [S]
\ 4 v

(Analyse) [S]GS,e ) [S]Gs,o_> [S]GS,4P

Abbildung 4.27: Kombiniertes Verfahren einer Vollwellen/MATLAB-Simulation zur Untersuchung
kompensierter Koppler mit verteilten Netzwerken

Die gestrichelten Pfeile in Abbildung 4.27 veranschaulichen, wie die Parameter iibergeben werden.
Fiir beide Eigenwellen getrennt werden die korrigierten Kompensationsnetzwerke mit den Leitungs-
abschnitten kaskadiert (vgl. Abbildung 4.27d). Abhéngig von der Anzahl der Netzwerke geschieht
dies mit (4.1) oder (4.2). Die ABCD-Matrix ABCDgs; der Gesamtstruktur wird schlieBlich in die
entsprechende Streumatrix Sgs; transformiert. Der hierfiir benotigte Referenzwiderstand ist der zu-
vor korrigierte, frequenzabhingige Wellenwiderstand der Zuleitung Z. ;(f). Zuletzt werden aus den

Streuparametern fiir die Eigenwellen die der symmetrischen Gesamtstruktur berechnet.

Dank der durchgefiihrten Korrekturen sind die Ausbreitungs- und Impedanzbedingungen fiir einen
idealen Koppler bei der Entwurfsfrequenz stets erfiillt, unabhéangig von der Position des Netzwerkes.
Aufgrund der vorhandenen Dispersionen sind fiir f # f; die Kopplerbedingungen jedoch nicht
erfiillt. Die resultierenden Impedanzspriinge fithren somit zu einer frequenzabhédngigen Degradation
von Direkivitit und Anpassung. Ahnlich wie bei den konzentrierten Kapazititen in Kapitel 3 hat die
relative Position des Netzwerkes jedoch einen Einfluss auf die Bandbreite der Kompensation. Die

minimale Direkivitit iiber eine Bandbreite von 100 %, K., als Funktion der relativen Position x
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4 Generische Kompensationsnetzwerke

fiir Netzwerkes ist in Abbildung 4.28 dargestellt. Es zeigt sich, dass eine Platzierung des Netzwerkes
im Zentrum des Kopplers die beste Kompensation erzeugt. So steigt die minimale Direktivitidt von
Kpin(k = 0) = 62 dB auf K,,;,(k = 1) = 72 dB. Des weiteren zeigt sich, dass der 10 dB-Koppler
besser kompensiert ist als der 15 dB-Koppler und dass die Netzwerke mit 4 Fingern zu besseren
Ergebnissen fiihren als die mit 3 Fingern.

m 60
A=)
!E 10 dB, 4 Finger
——15dB, 4 Fi .. o
50 —©6—104dB, 3 F::gg: Abbildung 4.28: Minimale Direkivitit K,
<+—15.dB, 3 Finger als Funktion der relativen Position « fiir n = 2
400 05 1 Kompensationsnetzwerke mit 3 Fingern und 4
K Fingern sowie fiir 10 dB- und 15 dB-Koppler.

4.5.2 Ideale Dispersive Netzwerke

Nach den vorangegangenen Untersuchungen zur Dispersion von Kompensationsnetzwerken bzw.
zur Dispersion der Gesamtstruktur von kompensierten Kopplern dréingt sich die Frage auf, wie ein
Kompensationsnetzwerk fiir eine ideale, d.h. frequenzunabhingige Kompensation beschaffen sein
muss.

Die Dispersion der Ausbreitungskonstante der Zuleitung, erfasst durch Dy .y, ist fiir die Kompen-
sation unbedeutend und in Abbildung 4.21 nur zu Vergleichszwecken dargestellt. Die Dispersion
des Wellenwiderstandes der Zuleitung D, s ist hingegen von grofer Bedeutung. Definiert als An-
derung des Referenzwiderstandes iiber der Frequenz, beschreibt sie somit auch die Anderung der
Impedanzbedingung (2.2). Fiir einen frequenzunabhéngig kompensierten Koppler miissen die Di-

spersionen der Eigenwellen des gesamten, kompensierten Kopplers folgende Bedingungen erfiillen:

Dz,ref - DZ,GS,K? (442)
Dycse = Dygs,o- (4.43)

Ziel ist es also, die Dispersionen der Kopplerimpedanz der Gesamtstruktur sowie der Referenzim-

pedanz anzugleichen. Hier konnen prinzipiell zwei Fille unterschieden werden:

1. Die Eigenwellen der verkoppelten Leitung erfiillen bereits (4.42). Dann gilt auch

DZ,VL,K - \/DZ,VL,e ' DZ,VL,O = Dz,ref- (444)
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4.6 Fazit

Dann gilt fiir die effektiven Wellenwiderstinde des Netzwerkes:
Dz,NW,i = DZ,VL,i' (445)

Unter dieser Voraussetzung ldsst sich fiir die Dispersionen der Ausbreitungsfunktionen des
Netzwerkes dann folgende Bedingung herleiten:

L — paw

“(DgvLo — pvL - Dovie) (4.46)
pvr. — 1

PNW * D¢,Nw,e - D¢,Nw,o =
wobei pnw und pyy fiir die Entwurfsfrequenz f, gelten.

. Gilt fiir die Dispersionen der Eigenwellen der verkoppelten Leitung hingegen

DZ,VL,K 7é \/DZ,VL,e ' Dz,VL,o - Dz,refa (447)

dann muss das Netzwerk derart beschaffen sein, dass die Kaskadierung aus den verkoppelten
Leitungen und den Netzwerken in einer Gesamtstruktur resultiert, die (4.42) erfiillt. Ein ent-
sprechendes Netzwerk lédsst sich wie folgt herleiten.

Wie bereits in Gleichung (4.1) und (4.2) beschrieben, lidsst sich die ABCD-Matrix der Gesamt-
struktur als Produkt der ABCD-Matrizen von Netzwerk sowie verkoppelter Leitungen schrei-
ben. Hierbei beriicksichtigt man nun fir ABCDgg; die Dispersion der Zuleitung und fiir
ABCDyy ; die Dispersion der verkoppelten Leitungen. Die Gleich- und Gegentakt-ABCD-
Matrizen des Kompensationsnetzwerks, ABCDyw,;, lassen sich durch Auflosen von (4.1)

bzw. (4.2) extrahieren.

Ein ideales Netzwerk mit n = 2 wird fiir den verlustbehafteten Fall in Kapitel 5.3.2 hergeleitet

und diskutiert. Auf eine entsprechende Untersuchung wird daher an dieser Stelle verzichtet.

4.5.3 Experimente

Die messtechnische Verifizierung von Richtkopplern mit verteilten Kompensationsnetzwerken wird

nicht an dieser Stelle préasentiert, sondern am Ende des nachfolgenden Kapitels. Letzteres betrachtet

die gleiche Art von Netzwerken, beriicksichtigt in der Synthese jedoch den Einfluss der Verluste.

4.6 Fazit

Die Dispersion eines verteilten Netzwerkes aus Mikrostreifenleitungen ist verglichen mit der Di-

spersion konzentrierter T-Netzwerke geringer Ordnung schwach ausgeprigt. Das Ersatzschaltbild

des hier betrachteten verteilten Netzwerkes entspricht vielmehr einer Schaltung siebter Ordnung,

wie in Kapitel 4.4.2 an Hand einer Modellierung gezeigt wurde. Wenngleich die Dispersion des
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4 Generische Kompensationsnetzwerke

Netzwerkes, wie im Beispiel gezeigt, minimiert wurde, ist sie nach bisherigem Stand der Erkennt-
nis im Zusammenspiel mit der Dispersion der Zuleitung und der verkoppelten Leitung der einzige
Grund dafiir, dass eine perfekte, frequenzunabhédngige Kompensation nicht erreicht wird.

Weitere Einschrinkungen, wie Verluste, Asymmetrien und Toleranzen, beeintrichtigen ebenfalls die
Kompensation des Kopplers. Sie werden gesondert in den nachfolgenden Kapiteln betrachtet. Eine
obere Grenze der realisierbaren minimalen Direktivitdt K ,;, kann so ermittelt werden. Sie liegt bei
den hier untersuchten Netzwerken aus Mikrostreifenleitungen, je nach Position und Art der Strukur,
bei K, = 60 — 70 dB, wie in Abbildung 4.28 gezeigt.

Die Dispersion folgt aus der Inhomogenitit des Mediums und lisst sich nicht ganz vermeiden. Ih-
re Auspriagung steigt mit dem Verhiltnis ’;—g der Substrathohe zur Substratwellenlidnge. Hier gilt

>\S == #ga
kann somit durch die Wahl eines Substrates mit geringer Hohe und niedriger Permittivitét positiv be-

mit c der Lichtgeschwindigkeit und €, der Permittivitdt des Substrates. Die Dispersion

einflusst werden. Eine genaue Abwigung ist hier jedoch sinnvoll, da der Einfluss von Herstellungs-
toleranzen ebenfalls von A, und ¢, abhédngt. Eine entsprechende Analyse hierzu wird in Kapitel 6.1
durchgefiihrt.
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5 Verlustbehaftete Koppler

In den bisherigen Kapiteln wurden sowohl die verkoppelten Leitungen als auch die Netzwerke und
Zuleitungen als verlustfrei angenommen. Diese Annahme wird in der Hochfrequenztechnik hiufig
gemacht, da idealisierte, verlustfreie Modelle einfacher zu analysieren sind als Modelle, welche die
Verluste beriicksichtigt. Des Weiteren ist die Berechnungszeit von verlustlosen Strukturen mittels
Feldsimulatoren deutlich kiirzer. Wenn die Verluste klein sind und keinen groen Einfluss auf die
Simulationsergebnisse haben, ist diese Vorgehensweise durchaus gerechtfertigt.

Auch in der Literatur werden Richtkoppler im Allgemeinen, und Methoden fiir die Kompensati-
on ungleicher Phasengeschwindigkeiten im Speziellen, stets fiir den verlustfreien Fall untersucht.
Verluste werden, wenn iiberhaupt, nur in Bezug auf die Einfiigedimpfung des Kopplers betrachtet.
Nur wenige Veroffentlichungen behandeln die Auswirkung von Verlusten auf die Eigenschaften des
Kopplers, insbesondere der Direktivitidt und der Anpassung.

In [119] und [120] wurde der Einfluss von Verlusten auf die Isolation von Branchline-Kopplern fiir
den dispersionsfreien Fall (R/L = G /C) betrachtet. Die Verluste von Leitungskopplern in Mikro-
streifentechnik wurden in [121] sowohl iiber die komplexe Ausbreitungskostante als auch iiber den
komplexen Wellenwiderstand beriicksichtigt. Der Leitungskoppler wurde jedoch nur fiir den unkom-
pensierten Fall untersucht, bei welchem der Einfluss der Inhomogenitit dominiert und der Einfluss
der Verluste vernachldssigbar ist. In [122] wurde erstmals der Einfluss der Verluste auf die Isola-
tion eines ideal kompensierten Leitugskopplers in Mikrostreifentechnik untersucht. In der Analyse
wurde jedoch nur die Didmpfung der Ausbreitung beriicksichtigt wihrend die komplexe Natur der
Wellenwiderstidnde nicht beriicksichtigt wurde. Wihrend die zitierten Arbeiten [119—122] den Ein-
fluss von Verlusten auf die Eigenschaften von Richtkopplern unter bestimmten Bedingungen unter-
suchen, fehlt in der Literatur bisher, nach bestem Wissen des Authors, eine allgemeine Betrachtung
verlustbehafteter, kompensierter Richtkoppler.

Diese Liicke zu schliefen, ist das Ziel dieses Kapitels.

Zunichst werden die zu Grunde liegenden Verlustmechanismen kurz erlidutert. Dies dient dem besse-
ren Verstidndnis des Kapitels im Allgemeinen und ist Grundlage fiir den nachfolgenden Abschnitt, in
dem eine Methode zur breitbandigen komplexen Charakterisierung der Strukturen eingefiihrt wird.
Verschiedene verkoppelte Leitungen und Zuleitungen auf unterschiedlichen Substraten werden so
im Hinblick auf ihre verlustbehafteten Wellenparameter charakterisiert. Dies ist notwendig, um spa-
ter mit realistischen Werten den Einfluss der Verluste auf kompensierte Richtkoppler untersuchen zu

konnen.
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5 Verlustbehaftete Koppler

Vorerst werden jedoch fiir beliebige Verluste allgemeine Bedingungen fiir Anpassung, Isolation und
Quadratur eines Kopplers hergeleitet. Der Koppler wird hierbei als Gesamtstruktur betrachtet.
Basierend auf den ermittelten verlustbehafteten Leitungsparametern einerseits und den allgemeinen
Bedingungen fiir verlustbehaftete Koppler andererseits werden nun mégliche Kompensationen be-
trachtet.

So werden in einem ersten Ansatz realistische Kompensationsnetzwerke synthetisiert und beziiglich
ihrer verlustbehafteten, effektiven Wellenparameter analysiert. Mit diesen Netzwerken konnen die
verkoppelten Leitungen bei der Entwurfsfrequenz entweder angepasst oder es kann die Isolation
eines Tors erreicht werden. Die Limitierung dieser quasi-idealen Koppler sowohl bei der Entwurfs-
frequenz selbst als auch iiber eine beliebige Bandbreite wird schlieBlich diskutiert und mit dem
verlustlosen Fall verglichen.

Des weiteren wird auf die Synthese von idealen verlustbehafteten Kompensationsnetzwerken einge-
gangen, die den Koppler frequenzunabhiingig kompensieren. Diese Uberlegungen sind rein theore-
tischer Natur, da, wie sich herausstellen wird, solche Netzwerke nicht realisierbar sind.

Messergebnisse unterstiitzen die vorhergesagten Einschrinkungen der Kopplereigenschatten.

5.1 Grundlagen verlustbehafteter Koppler

Im Rahmen dieser Arbeit werden die Verluste iiber die sekundéren Leitungsparameter, die komple-
xen Wellenwiderstinde und die komplexen Ausbreitungskonstanten (bzw. komplexen elektrischen
Lingen), erfasst. Diese lassen sich aus den priméren Leitungsparametern, den Leitungsbelidgen ablei-
ten. Hierbei werden neben dem Kapazitits- und dem Induktivititsbelag C” bzw. L’ die unterschiedli-
chen Verlustmechanismen durch den seriellen Widerstandsbelag R’ (longitudinale Metallisierungs-
verluste) und den Leitwertsbelag G’ (transversale dielektrische Verluste) erfasst'. Das Ersatzschalt-

bild einer allgemeinen, verlustbehafteten Leitung mit infinitesimaler Lange dz ist in Abbildung 5.1

dargestellt.
CRE TE T
>7—777 777/—’777 _ ’ )
C'dz G'dz

Abbildung 5.1: Ersatzschaltbild einer

verlustbehafteten Mikrostreifenleitung

Z'dz :_l_ : Y'd:

fffffffff 1 infinitesimaler Lénge dz.

!Bei stark verlustbehafteten Substraten, wie zum Beispiel Silizium [123], treten zusitzlich noch longitudinale magneti-
sche Verluste auf. Diese konnen iiber einen parallel zu R’ und L’ liegenden Widerstandsbelag beriicksichtigt werden.
Der Ubersicht halber werden magnetische Verluste im Folgenden jedoch vernachlissigt.
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5.1 Grundlagen verlustbehafteter Koppler

Die nachfolgende Beschreibung gilt gleichermaf3en fiir die Zuleitung und die Eigenmoden verkop-
pelter Leitungen. Aufgrund der Ubersichtlichkeit wird daher auf eine weitere Unterscheidung iiber
entsprechende Indizes verzichtet.

Der komplexe Wellenwiderstand Z; verkoppelter Leitungen fiir Mode : 1dsst sich als Funktion der

Leitungsbeldge bekanntermaB3en wie folgt schreiben [64]:

|70 R+ jwL!
Z=\ g =\ar oo (5.1)

wobei Y/ und Z! als Queradmittanz- bzw. Langsimpedanzbelag bezeichnet werden. Thre Verlustwin-
e R,
w_Cl{ wL

stand folgendermafen nach Betrag und Phase schreiben:

kel sind §; = arctan(

) und y; = arctan(—% ). Mit ihnen lésst sich der komplexe Wellenwider-

L cos(d;)
120 =[G\ ety (5.20)
1

Je nach Verhiltnis zwischen dem longitudinalen Verlustwinkel x; und dem transversalen Verlust-

winkeln 9; kann ZZ; positive oder negative Werte annehmen. Fiir G =

e o
weT oL gilt, genau wie im

verlustlosen Fall, /Z; = O und || Z;|| = 4/ (Lj—l, Man spricht von einer verzerrungsfreien Leitung [64].
Die Ausbreitungskonstante ~y; ist wie folgt definiert:

Vi = + jBi =2 Y] = (R, + jwL)) (G} + jwC?) (5.3)

Hierbei beschreiben «; die Ausbreitungsverluste (in Neper/m) und [3; die Phasenkonstante (in radi-
an/m). Im Fall von passiven Strukturen ist der Wertebereich der Ausbreitungsverluste auf o; > 0
beschrinkt. Wie unschwer zu erkennen, sind «; und ; im Falle von Verlusten nichtlinear von der
Frequenz abhingig — selbst bei konstanten Leitungsbelidgen. Bei verlustlosen Wellenleitern hinge-
gen gilt a; = O und 3; = w+/L;C].

5.1.1 Notationen

Im Folgenden werden einige Notationen eingefiihrt, welche die nachfolgende Analyse iibersichtli-
cher machen. Sie sind in allgemeiner Form angegeben, gelten jedoch mit entsprechender Kennzeich-
nung auch fiir verkoppelte Leitungen (VL), Netzwerke (NW) oder die Gesamtstruktur (GS).
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5 Verlustbehaftete Koppler

* U, = In(Z;/Z.s) bezieht den komplexen Wellenwiderstand der Mode i auf die komplexe
Referenzimpedanz 7.

o O, =, -l = & + jo; beschreibt die komplexe elektrische Linge der Mode 7. Hierbei sind
& = «; - | die Dampfung und ¢; = (3; - | die gewohnliche elektrische Linge.

o Lz; = LZ; — LZys ist die Differenz der Phasenwinkel des Wellenwiderstandes der Mode
und der Referenzimpedanz. Sie wird im Folgenden als der relative Phasenwinkel /z; (mit z

als Minuskel) bezeichnet.

5.1.2 Charakterisierung verlustbehafteter Leitungen

Neben einer allgemeinen Betrachtung der Verluste und ihres Einflusses auf Richtkoppler sollen
im Folgenden auch konkrete Beispiele untersucht und experimentell verifiziert werden. Zu diesem
Zweck werden die Verluste von verkoppelten Leitungen und den 50 €2-Zuleitungen auf drei typi-
schen Substraten bestimmt und fiir eine breitbandige Simulation verwendet. Folgende Fille sind
Gegenstand der Betrachtung:

* Rogers Ro4003c, als Vertreter eines verlustarmen Substrats,
* Bungard FR4, als Vertreter eines preiswerten Substrats mit mittleren Verlusten, und

* Silizium, als ein Beispiel mit stark ausgeprigten Verlusten.

Aufbauend auf dem in [124] beschriebenen Verfahren werden die Leitungen mittels einer Kom-
bination aus redundanten 7'RRL-Messungen und Vollwellen-Simulationen charakterisiert. Auf eine
ausfiihrliche Beschreibung dieses hybriden Verfahrens [125] wird hier verzichtet. Im Rahmen die-
ser Arbeit wird es vorerst fiir uniforme verkoppelte Leitungen angewendet. Spéter werden mit den
ermittelten Materialparametern in Kombination mit einer Vollwellensimulation auch die Kompensa-
tionsnetzwerke charakterisiert. Silizium-Technologie steht im Rahmen dieser Arbeit nicht zur Verfii-
gung. Eine messtechnische Charakterisierung ist somit nicht moglich, weshalb die Wellenparameter
der verkoppelten Leitungen auf Silizium der Literatur entnommen werden.

Die Ergebnisse der Charakterisierung der Leitungen sind in Abbildung 5.2 beispielhaft fiir 10 dB-
Koppler auf Rogers Ro4003c (links) und Bungard FR4 (rechts) zusammengefasst. In den oberen
Abbildungen sind die verlustabhingigen Wellenparameter, die Ausbreitungsverluste oy ; und die
Phasenwinkel Zzy ;, dargestellt. Anstelle der Betrige der Wellenwiederstinde und elektrischen
Liangen werden in Abbildung 5.2 (Mitte/unten) deren Dispersionsfaktoren gezeigt. Dies ermoglicht
u.a. einen besseren Vergleich von Gleich- und Gegentaktmode sowie der Zuleitung. Fiir die Betrach-
tung des verlustlosen Falls wurden in der Vollwellensimulation die Materialparameter entsprechend

als verlustlos angenommen.

88

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



5.1 Grundlagen verlustbehafteter Koppler

L Rogers Ro4003c (10 dB) Bungard FR4 (10 dB)
% 1 o, Gy
s~ osf .-y T
C o = e
3 = . 7

Frequenz (GHz) Frequenz (GHz)
Abbildung 5.2: Wellenparameter der Gleichtaktmode (griin, "—") , Gegentaktmode (blau, "— —--"),
sowie der Zuleitung (schwarz, ” - - - -”), (oben) Phasenwinkel /, und Dampfung «;, (Mitte) Disper-

sionskoeffizient der Impedanz Dz, und (unten) Dispersionskoeffizient der Ausbreitungskonstante
Dy.

Folgende Beobachtungen konnen gemacht werden: Zum einen sind die Ausbreitungsverluste bei
FR4 auf Grund der hoheren dielektrischen Verluste erwartungsgemif grofer als bei Ro4003c. Die
Differenz der Verluste zwischen Gleich- und Gegentaktanregung ist jedoch bei FR4 kleiner, es gilt
(o — e)rra < (o — @)y, Die Didmpfung der Referenzleitung entspricht ungefihr der Damp-
fung der Gleichtaktmode (ot =~ ). Ebenso entspricht der Phasenwinkel der Referenzimpedanz
ungefidhr dem Phasenwinkel der Gleichtaktimpedanz fiir beide Substrate (£ Z,s ~ ZZvLe). Des
Weiteren gilt stets £ 2y, < ZZype. Grund hierfiir sind die groere Stromdichte der Gegentakt-
mode an der Innenkante der verkoppelten Leitung und die damit verbundenen héheren Metalli-
sierungsverluste im Vergleich zur Gleichtaktmode. Wihrend der Frequenzverlauf der Phasenwin-
kel bei beiden Substraten dhnlich ist, gilt auf Grund der groBeren Substratverluste von FR4 stets

LIy 1 FRe > L2V, Ro4003c-
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Abbildung 5.3: Charakterisierung von verkoppelten Leitungen auf Silizium, veroffentlicht in [126]:
(a) Dampfungskonstante «;, (b) Phasenkonstante 3;, (c) Betrag des Wellenwiderstands || Zy; ;|| und
(d) Phasenwinkel des Wellenwiderstands £ Zy ;.

Die Dispersion der Ausbreitungskonstanten bezogen auf die Entwurfsfrequenz wurde in (4.5) als
Dy(f) = %% definiert. Die Dispersion der Wellenwiderstinde wird hier, im Gegensatz zur all-
gemeinen Definition (4.4), explizit auf die Betrige bezogen:

D.i(f) = 1 Z:(HI/NZi(fo)l (5.4)

Fiir beide Dispersionen D, v ; und Dy vy ; (Abbildung 5.2 Mitte/unten) lassen sich nur geringe Un-
terschiede zwischen den zwei verschiedenen Substraten feststellen. Hierbei weist die Gegentaktmo-
de stets eine stirkere Dispersion auf als die Gleichtaktmode. Ahnlich wie bei der Dimpfung und
dem Phasenwinkel entsprechen die Dispersionen der Gleichtaktmode denen der Zuleitung.

Wie in Abildung 5.2 (Mitte/unten) gezeigt, sind die Dispersionen D, vi,; und D vy ; unter Beriick-
sichtigung der Verluste deutlich ausgeprigter als im idealisierten verlustlosen Fall.
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5.1 Grundlagen verlustbehafteter Koppler

Silizium-Technologie stand zum Zeitpunkt dieser Arbeit dem Institut nicht zur Verfiigung, weshalb
verkoppelte Leitungen auf Silizium messtechnisch nicht charakterisiert werden konnten. Stattdes-
sen wurde auf bereits veroffentlichte Messergebnisse zuriickgegriffen [123,126]. Die dielektrischen
Substratverluste werden hier als klein angenommen. Bei niedrigen Frequenzen dominieren die Me-
tallisierungsverluste und die Dampfung der Gegentaktmode ist groBer als die der Gleichtaktmode.
Die magnetischen Substrat-Verluste, bedingt durch die hoch-resistive Masselage (Leitfahigkeit von
Silizium hier o &~ 8000S/m), dominieren hingegen bei “hohen Frequenzen®. Die Dampfung der
Gleichtaktmode ist hier groBer als die der Gegentaktmode. Die Verldufe von o, 5;, || Zvi ||, und

£ Zyy.; wurden [126] entnommenen und sind in Abbildung 5.3 dargestellt.

5.1.3 Eigenreflexionen verlustbehafteter Koppler

Das anschauliche Konzept der Zerlegung eines doppelt symmetrischen Viertores in vier Eintore aus
Kapitel 2.2 wird hier auf den allgemeinen verlustbehafteten Fall angewendet.
Es sei eingangs erwihnt, dass die Streuparameter im Falle von Verlusten nicht eindeutig definiert
sind. So wird in der Literatur zwischen power-waves [127] und pseudo-waves beziehungsweise
traveling-waves unterschieden [128, 129]. Eine grundlegende Diskussion zu diesem Thema soll an
dieser Stelle nicht stattfinden. Es sei hierfiir auf die oben genannte Literatur verwiesen. Einige wich-
tige Punkte werden des Verstindnisses wegen im Folgenden kurz aufgefiihrt.
So basiert der nachfolgende Ansatz auf dem traveling-waves-Konzept, weil es die betrachteten Wel-
len aus physikalischer Sicht am besten beschreibt. Nicht zuletzt beziehen sich géngige Mess- und
Kalibrierverfahren, so auch die hier verwendete 7' R L-Kalibrierung, auf traveling-waves [128]. Es ist
jedoch anzumerken, dass der Betrag von Reflexionsfaktoren (und somit auch von den hier verwende-
ten Eigenreflexionen |r; ,|) auf Grund der komplexen Referenzimpedanz Werte > 1 annehmen kann.
So sehr dies auf den ersten Blick auch verwirrend erscheint - die Energieerhaltung wird hierdurch
nicht verletzt, wie in [128] gezeigt.
Im Gegensatz zum verlustlosen Fall (Abschnitt 2.2) beziehen sich die Eigenreflexionen hier auf die
effektiven Wellenparameter der Gesamtstruktur (1, G'S) eines beliebig kompensierten, verlustbehaf-
teten Kopplers. Dies wird iiber die entsprechende Indizierung angezeigt. Die Eigenreflexionen sind
dementsprechend wie folgt definiert:
- tanh(®Pgs;/2) — Zref/ZGS’i,
’ tanh(Pgs;/2) + Ziet/ Zcs.i
- 268/ Znet — tanh(@GS,i/Q)‘ (5.5b)
’ ZGs.i| Zret + tanh(Pgs; /2)

Die Verluste werden hier iiber die komplexe elektrische Linge ®gs; sowie die komplexen Wellen-

(5.52)

widerstidnden Z.s und Zgs; beriicksichtigt. Die fiir den verlustlosen Fall gezeigten Beziehungen

zwischen Eigenreflexionen und Viertor-Streuparametern (2.6) sind weiterhin giiltig.
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Abbildung 5.4: Eigenreflexionen r; , im verlustbehafteten Fall. Einfluss der Ausbreitungsverluste
mit {gs,; = 0.1- ¢gs,; (oben), sowie Einfluss der normierten Phase £ zgg 7 = 5° (mitte), und ZLzgs; =
—5° (unten). Die linke Seite zeigt den Winkeldifferenz der verlustbehafteten Eigenreflexionen im
Vergleich zu seinem verlustlosen Pendant, die rechte Seiten gibt die Betrige der Eigenreflexionen

als Funktion der elektrischen Lénge wieder.

Die Eigenreflexionen verlustbehafteter und verlustloser Richtkoppler unterscheiden sich beziiglich
Betrag und Phase. Wihrend im verlustlosen Fall stets ||r; || = 1 gilt, und ihre Phase im Einheits-
kreis ausschlieBlich iiber die elektrische Linge ¢gs; und das Impedanzverhiltnis Zgs ; / Z.r bestimmt
wird, ist die Situation im Fall von Verlusten komplizierter. Hier konnen die Eigenreflexionen belie-
bige Werte annehmen.

Abbildung 5.4 zeigt den Einfluss des relativen Phasenwinkels Zzgs; sowie der Ausbreitungsverluste
&as,; auf die Eigenreflexionen. Hierbei behandelt die obere Reihe in Abbildung 5.4 den verlustbe-
hafteten aber verzerrungsfreien Fall mit Zzgs; = 0 und &gs i/ Pcs; = 0.1.
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............................ » ideal

---------------------------- » inhomogen, verlustlos

= inhomogen, verlustbehaftet
—> Einfluss Inhomogenitit (p>1)
—> Einfluss Verluste

jA

Abbildung 5.5: Vergleich der Eigenreflexio-
nen eines verlustbehafteten Kopplers im Ein-
heitskreis mit den Eigenreflexionen eines idea-
len verlustlosen sowie eines inhomogenen
Kopplers (¢gs; = 90°).

In der mittleren und der unteren Reihe wird hingegen der Fall Zzgs; = £5° und &égsi/dgs: = 0
betrachtet. Dieser Fall ist im Gegensatz zum vorherigen nicht physikalisch. Er dient lediglich der
getrennten Betrachtung der Einfliisse von Ausbreitungsverlusten und Phasenwinkel.

Ausgehend vom idealen Zustand mit ¢gse = @dgso und || Zasell - | Zosol| = || Zeetl|*, werden (links)
die Phasendifferenz der Eigenreflexionen zwischen verlustbehaftetem und verlustlosem Fall und
(rechts) der Betrag der Eigenreflexionen betrachtet.

Fiir simtliche Eigenreflexionen r; , gilt, dass ihr Betrag mit zunehmenden Verlusten gs; kleiner
wird (Abbildung 5.4 rechts oben). Hierbei zeigen die Eigenreflexionen, welche sich in beiden In-
dizes (i,p) unterscheiden, 7. und 7,0 bzw. 7,5 und 7o jeweils identische Verldufe iiber der Fre-
quenz (bzw. ¢gs;), wobei fiir ¢gs; = 90° auch die Eigenreflexionen, die sich in nur einem Index
unterscheiden, identische Werte annehmen.

Bei gleichem relativen Phasenwinkel Zzgs. = Zzgs, zeigen die Eigenreflexionen unterschiedli-
che Verldufe des Betrags iiber der Frequenz (bzw. ¢gs ;). Ein Vergleich mit der Anordnung der Ei-
genreflexionen im Einheitskreis in Abbildung 5.5 zeigt, dass die Eigenreflexionen hierbei stets den
Kehrwert der entgegengesetzten Eigenreflexion bilden (||resc|| = 1/||7o0c|| bzW. ||[7osc|| = 1/ ||7e.0c]])-
Kehrt man das Vorzeichen der relativen Phasen um (Abbildung 5.4, unten rechts), so bilden die Ei-
genreflexionen beziiglich ihres Betrags den Kehrwert (||7;,(£Zcs.)|| = ||rip(—ZZcs.)|| ™). Auch
die Winkel der Eigenreflexionen @ndern sich in Abhéngigkeit von {gs; und £Zgs;, wenn auch in
geringerem Male als ihr Betrag. In Abbildung 5.4 (links) ist dieser Zusammenhang veranschau-

licht. So ist die zusitzliche Phase AZr;, = 27 verust — £Tipidears Welche die Eigenreflexion
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auf Grund von {gs; oder £Zgs,; aufweist, als Funktion der elektrischen Linge ¢gs; dargestellt.
Die Eigenreflexionen 7, . und 7. s haben auf Grund der Ausbreitungsverluste {s; einen positiven
Phasenversatz(AZr;,, > 0), wihrend re, und 7,4 einen negativen Phasenversatz (AZr;, < 0)
gegeniiber dem verlustlosen Fall aufweisen. Liegt ein relativer Phasenwinkel Zzgs; # 0 vor (mit
&cs.i/bas; = 0), so konnen die Eigenreflexionen, in Abhédngigkeit von ¢gs ;, vor- oder nacheilen.
Bemerkenswert ist hier, dass dabei das Vorzeichen von Zzgs; keine Rolle spielt, wie in Abbil-
dung 5.4(links mitte/unten) zu sehen. Unabhiéngig von der Ursache ({gs; oder Zzgs;), verhalten
sich die entgegengesetzten Eigenreflexionen beziiglich der zusitzlichen Phasendrehung AZr; , stets
identisch.

Abbildung 5.5 stellt fiir ¢gs; = 90° qualitativ den Einfluss der Verluste auf die Eigenreflexionen
im Einheitskreis dar. Es zeigt sich, dass fiir ungleiche Verluste von Gleich- und Gegentaktmode, die
Betrige sdamtlicher Eigenreflexionen verschieden sein konnen, und dass die entgegengesetzten Ei-

genreflexionen nicht mehr anti-parallel verlaufen. Unter der Voraussetzung, dass sich ausschlieBlich

ZGs.i
Zref

ausgehen, dass sich zwar die verlustbedingt verschobenen Winkel der Eigenreflexionen korrigieren

die "verlustlosen"Parameter ¢gs; und ||523|| d@ndern bzw. kompensieren lassen, kann man davon

lassen, die Ungleichheit ihrer Betrdge jedoch nicht. Tabelle 5.1 fasst die Eigenschaften der Eigenre-

flexionen beziiglich Betrag und Winkel iibersichtlich zusammen.

Eigenschaft Verlustlos Verlustbehaftet
ZGs,i
Irigl | rsall = 1 [l = fht (12221, 2Zasa: 61, os. )
rip | Ikt (12)00) |kt (122, £ Zasi, 00 basin )

Tabelle 5.1: Unterschiede der Eigenreflexionen im verlustlosen und verlustbehafteten Fall.

5.2 Quasi-ideale verlustbehaftete Koppler

In diesem Abschnitt werden die Bedingungen fiir Isolation, Anpassung und Quadratur fiir einen all-
gemeinen verlustbehafteten Koppler separat hergeleitet. Da die drei genannten idealen Eigenschaften
nur unter ganz bestimmten Bedingungen gleichzeitig auftreten, wird im Folgenden die Bezeichnung

»quasi-ideal“ verwendet.

5.2.1 Isolation

Die Isolationsbedingung (vgl.(2.6d)) kann durch Losen folgender Gleichung hergeleitet werden:

1 1

T. = 9 (Te,oc - re,sc) = 9 (ro,OC - TO,SC) =T (5.6)
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Nach Einsetzen von (5.5) in (5.6) erhilt man schlieBlich folgende Bedingung:

= cosh (Pgse) + cosh (Vgs,e) - sinh (Pgse)
= cosh (Pgs,) + cosh (Ugs,) - sinh (Pgs,) - (5.7)

Hi=

Diese Gleichung ist komplex und muss sowohl fiir ihren Real- als auch fiir ihren Imaginérteil erfiillt

sein.

5.2.2 Anpassung

Ahnlich wie fiir die Isolation, kann die Anpassungsbedingung (vgl.(2.6a)) folgendermaBen hergelei-
tet werden: . .

5 ( _5 (To,oc + ro,sc) = —To. (58)
Nach Substitution von (5.5) in (5.8) lédsst sich letztere Gleichung wie folgt formulieren:

Te = Teoc T re,sc) -

sinh (Wgs,) - sinh (Pgs.e)
cosh (Pgse) + cosh (Vgs,) - sinh (Pgse)
Sinh (\IIGS,0> . Sinh ((I)GS,0>

— : 59
cosh (Pgs,) + cosh (Wgs,) - sinh (Pgs,o) (5-9)
Auch diese Gleichung ist komplex und muss nach Real- und Imaginirteil erfiillt sein.
5.2.3 Quadratur
Die Quadraturbedingung besagt, dass
4(531, Sgl) = 900. (510)
Fiir die Eigenreflexionen kann hieraus graphisch die folgende Beziehungen abgeleitet werden:
||Te,oc - ro,sc” = ||To,oc - Te,sc” (511)

Graphisch ldsst sich die Quadraturbedingung somit iiber die Betrdge der (vektoriellen) Differenz der
entgegengesetzten Eigenreflexionen 16sen. Durch Einfiigen von (5.5) in (5.11) kann diese Bezie-
hung auch als Funktion der komplexen Widerstidnde und elektrischen Langen ausgedriickt werden.
Die resultierende Gleichung ist uniibersichtlich und wird hier nur der Vollstindigkeit halber wieder-

gegeben:

~

| | Z68.e/Zres—tanh(Pcs.e/2
ZGse/Zref+tanh(Pgse/2
| | ZGS,O/Zref —tanh(@gs’o/z
ZGs.0 /Zref +tanh(<I>Gsi(,/2

tanh(®cs.o/2)—Zrep/Zcs.0 H
" tanh(®cso/2)+Zres [ Zaso

tanh(®gse/2)—Zres/ZGs.e
tanh(¢GS,€/2)+Zref/ZGS,e :

—

(5.12)

— =

95

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



5 Verlustbehaftete Koppler

5.2.4 Gleichzeitige Isolation und Anpassung

Die Gleichungen fiir S1; (2.6a) und Sy; (2.6d) lassen sich als Summe bzw. Differenz der komplexen
Zahlen a und b schreiben:

SH = Cl—l—b, (5138.)
Sy =a—b, (5.13b)

wobei a und b jeweils die Summe von zwei diametralen Eigenreflexionen darstellen:

@ = Teoc T To,sc) (5.14a)
b="Tesc+ Tooc (5.14b)

Hieraus folgt, dass S1; = S4; = 0 nur moglich ist, wenn ¢ = b = 0. Durch Einfiigen von (5.5) in
(5.14) und Auflosen nach 0, ergeben sich folgende Gleichungen:

Zgse - Zaso  tanh(Pgs,o/2
22 o tanh((I)Gs,e/2

ref

ZGs.e * 4GS0 _ tanh(Pgse/2)
Z2 tanh((I)Gs’o/Q)

ref

; (aus a = 0), (5.15a)

(aus b = 0). (5.15b)

Damit (5.15a) und (5.15b) gleichzeitig erfiillt sind muss @gs. = Pgs,, gelten. Aufgeldst nach Real-
und Imaginirteil kann man somit als erste Bedingung festhalten:

$Gs.e = Pas,o und (5.16a)
§Gs.e = £Gs.o0- (5.16b)

Angelehnt an die einfache Ausbreitungsbedingung im verlustlosen Fall wird (5.16) im Folgenden
als komplexe Ausbreitungsbedingung bezeichnet.
Fiigt man (5.16) in (5.15) ein, so ergeben sich nach Betrag und Phase die folgenden, als komplexe

Impedanzbedingungen bezeichneten Gleichungen:

1 Zose - Zasoll = 12|, und (5.17a)
L2gse = — L2Gs,o- (5.17b)

An dieser Stelle ist es sinnvoll, die Diskussion iiber Eigenreflexionen im verlustbehafteten Fall aus
Abschnitt 5.1.3 in Erinnerung zu rufen. Die Bedeutung der letztgenannten Bedingung (5.17b) wird
bei Betrachtung von Abbildung 5.4 (rechts mitte/unten) deutlich: Zzyy . = —ZzyL, gewihrleistet
hier, dass der Betrag der Eigenreflexionen stets dem ihrer entgegengesetzten Pendants entsprechen

— vorausgesetzt die anderen Bedingungen ( 5.16) und (5.17a) sind erfiillt.
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Quadraturverhalten

Aus (5.14) folgt mit @ = O und b = 0, dass 7¢ oc = —7sc UNd ¢ o = —7 o S€IN Miissen. Fiigt man
dies in die Quadraturbedingung (5.11) ein, so erhilt man fiir die Quadratur im Falle von gleichzeiti-
ger Isolation und Anpassung

Hre,ocn = Hre,SCH = ||T0706" = Hro,scu' (5.18)

Diese Bedingung ist bei Verlustlosigkeit stets erfiillt. Fiir den verlustbehafteten Fall wird das Qua-
draturverhalten im folgenden diskutiert. Bei dieser in MATLAB durchgefiihrten Analyse sind die
Kopplerbedingungen (5.16a) und (5.17a) stets erfiillt.

Abbildung 5.6 zeigt die simulierte Phasendifferenz £(Ss;, So;) fiir verschiedene Werte von égs ; und
des relativen Phasenwinkels Zzgg ;. Fiir {gs ; = 0 ist die Phasendifferenz iiber der Frequenz konstant.
Im verlustbehafteten Fall ({gs; > 0) erhilt die Phasendifferenz hingegen eine positive Steigung. Bei
einer elektrischen Linge von ¢gs = 90° gilt hierbei stets: £(S31, 521)(¢csi = 0, pgs = 90°) =
Z(S51,521)(€csi # 0, pgs = 90°).

Im hier gezeigten Beispiel mit vorliegender Isolation und Anpassung (u.a. Zzgs,, + £2gse = 0) tritt
fiir pgs = 90° Quadratur auf, wenn gleichzeitig £Lzgs, — Lzgs = 0 gilt.

Fiir den Fall, dass entweder Isolation oder Anpassung vorliegt, wie im nachfolgenden Abschnitt 5.2.5
gezeigt wird, ist die Quadraturbedingung fiir die Phasenwinkel leicht verschoben. Quadratur liegt

aber auch hier ungefihr fir AZzgs = ZLzgs,0 — £L2Gs = 0 vor.

1007 //
L2G5, = +2°
Lzgg.=-2° E-’GS,i/(I)GS,i:Z/go
—~ 95T
= fa
—
¥ 90 A o)
N
85
Lzgg,=-2° £755,=0° Eas,ildgs, =0
Lzgg, = +2° £255,=0°
80 L L L 1 1 )
0 30 60 90 120 150 180
d)GS,i

Abbildung 5.6: Phasendifferenz /7(S31, S2;1) als Funktion der elektrischen Linge von isolierten,

angepassten Kopplern iiber ¢gs ; fiir verschiedene &gs; und AZzgs bzw. Y Zzgs.
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5 Verlustbehaftete Koppler

Zusammenfassend kann festgehalten werden, dass Quadratur unabhiingig von Isolation und Anpas-
sung des Kopplers ist. Ein isolierter, angepasster Koppler besitzt lediglich fiir Z2gse. = ZLzgso = 0
auch Quadratureigenschaft. Die Phasendifferenz /(S31, So;) steigt mit der Differenz der relativen
Phasenwinkel AZzgs. Auf Grund der positiven Steigung (bedingt durch £gs; > 0) verschiebt sich
die Quadratur fiir AZzgs > 0 (AZzgs < 0) zu niedrigeren (hdheren) Frequenzen. Je nach Auspri-
gung von {gs; und Zzgg ; tritt im Frequenzbereich des Kopplers keine Quadratur mehr auf.

5.2.5 Losungsraum fur quasi-ideale Koppler

Um die Erkenntnisse des vorherigen Abschnitts zu veranschaulichen, werden nun Abweichungen
von der komplexen Ausbreitungsbedingung (5.16) sowie von der komplexen Impedanzbedingung (5.17)
untersucht. Zu diesem Zweck definieren wir die verlustabhingigen Komponenten dieser Abweichun-

gen als Fehlanpassung der relativen Phasenwinkel

Y Zras = Lzgse + Lzcs.o (5.19)
= LZGse + L Gso — 2+ L ey,

und Fehlanpassung der Ausbreitungsverluste

Acs = £6se — £Gs.o0- (5.20)

Ziel ist, mittels der verlustlosen Entwurfsparameter ¢gs; und || Zgs ;|| die verlustbehafteten Fehl-
anpassungen A/ zgs und Aégs derart zu kompensieren, dass der Koppler quasi-ideales Verhalten
aufweist.

Um die Anzahl der verbleibenden Freiheitsgrade zu reduzieren, werden in der folgenden Untersu-
chung einige Werte wie folgt festgelegt: ¢gse = 90°, &gse = 3°, LZase = 1°, || Zwt|]| = 50 Q
und £Z,; = 0°. Parameterstudien werden nun iiber (g5, = 0°... + 6° und £LZgs, = —3°... +
3°durchgefiihrt, was in verlustbedingten Fehlanpassungen von A Zzgs = —2°... + 4° und Aégs =
—3°... 4+ 3° resultiert.

Fiir jeden Satz Parameter werden nun die effektive elektrische Linge ¢gs, sowie die Betrige der
effektiven Widerstinde || Zgs|| und || Zgs,|| berechnet, so dass entweder Isolation (durch Losen von
(5.7)) oder Anpassung (durch Losen von (5.9)) gewihrleistet ist. Die Widerstinde werden stets fiir
eine nominale Kopplung von & = —10 dB ausgelegt®.

Abbildung 5.7 zeigt die Losungen dieser Gleichungen fiir Isolation und Anpassung. Dargestellt sind
links die elektrische Linge der Gegentaktmode ¢gs, und rechts der Betrag der effektiven Koppler-
impedanz || Zgsk|| = ||\/Zcso - Zase|| als Funktion der Fehlanpassung der Ausbreitungsverluste

2Anmerkung: Bei verlustbehafteten, verkoppelten Leitungen hingt die tatsichliche Kopplung nicht nur vom Betrag
der Wellenwiderstinde der Eigenmoden ab, sondern auch von den Ausbreitungsverlusten und den Phasenwinkeln.
Aus diesem Grund wird in dieser Studie der Koppelfaktor iiber die Streuparameter mit & = max (||S31]|) = —10 dB
definiert. Die gewiinschte Kopplung wird iterativ iiber eine Anderung von || Zgs ;|| erreicht.
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Abbildung 5.7: Konturlinien (links) der elektrischen Linge der Gegentaktmode ¢gs, und (rechts)
des Betrags der effektiven Kopplerimpedanz || Zgs k|| als Funktion der Fehlanpassung der relativen
Phasenwinkel (untere x-Achse) sowie der Fehlanpassung der Ausbreitungsverluste (y-Achse).

A&gs (5.20) sowie der relativen Phasenwinkel Zzgs ;. Fiir die Simulation wurde der relative Phasen-
winkel der Gleichtaktmode mit Zzgs. = 1° als konstant angenommen und Zzgs, von —3° bis +3°
variiert. Die daraus resultierende Fehlanpassungen der relativen Phasenwinkel > Zzgs (5.19) ist in
der unteren x-Achse, die Differenz der relativen Phasenwinkel A/ zgg ist in der oberen x-Achse
angegeben.

Wie erwartet, tritt gleichzeitige Anpassung und Isolation nur fiir A{gs = 0° und >  Zzgs = 0
auf. In dem untersuchten Bereich wird die Isolation iiber eine stirkere Korrektur der effektiven
Kopplerimpedanz || Zgs k|| erreicht (Isolation: 46..54 €2, Anpassung: 49.6...54.4 ), die Anpassung
hingegen iiber eine stirkere Korrektur der elektrischen Linge ¢gs,, (Isolation: 89.5°..91.5°, Anpas-
sung: 78°...96°).

Wie in Abbildung 5.8 dargestellt, hingt die Phasendifferenz /(Ss31, S9;) kaum von A¢gs ab, jedoch
in hohem Mafle von den Phasenwinkeln. Zum besseren Verstindnis ist hier die Differenz der relati-
ven Phasenwinkel A/ zgs auf der oberen x-Achse wiedergegeben. Es zeigt sich, dass die Quadratur
in dem Bereich auftritt, wo AZzgs = ZLzgs. — ZL2as,, = 0 ist. Diese Beobachtungen decken sich
mit den vorangegangenen Betrachtungen aus Kapitel 5.2.4, die zu Abbildung 5.6 fiihrten.

Die Phasendifferenz unterscheidet sich jedoch nur geringfiigig bei vorliegender Isolation oder An-
passung. Dies ist insofern bemerkenswert, weil die elektrischen Linge fiir die Gegentaktmode fiir
diese beiden Fille sehr unterschiedlich ist (vgl. Abbildung 5.7). Daraus lédsst sich schlieBen, dass
auch die Differenz der elektrischen Langen ¢gse — ¢gs,o nur einen sehr geringen Einfluss auf das
Quadraturverhalten des Kopplers hat.
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Abbildung 5.8: Konturlinien der Phasendifferenz /S5, — £.55;.

5.3 Kompensation verlustbehafteter Koppler

Die Kompensation verlustbehafter Koppler wird nun auf unterschiedliche Weise analysiert. So wird
im nachfolgenden Abschnitt die Synthese von realistischen, verlustbehafteten Kompensationsnetz-
werken erldutert. Dieser Ansatz basiert auf der Annahme, dass sich die Leitungsverluste (und somit
> Zzyp und A&yy) nicht direkt kompensieren lassen. Einzig die ,,verlustlosen Parameter, die (ef-
fektiven) elektrischen Langen sowie die Betrdge der (effektiven) Wellenwiderstinde der Leitungen
und Netzwerke, konnen gezielt variiert werden, um einen quasi-idealen Zustand gemifl der Unter-
suchung aus Abschnitt 5.2 einzustellen. Der Einfluss der Verluste auf das Frequenzverhalten der
Kompensation wird so erortert und die verlustbedingte Limitierung von K, wird ermittelt. Diese

Untersuchung ist gleichzeitig die Grundlage fiir die nachfolgend realisierten Koppler.

In Abschnitt 5.3.2 wird schlieflich auf die Synthese von idealen Kompensationsnetzwerken ein-
gegangen. So werden einerseits Netzwerke betrachtet, die iiber die Einstellung der ,,verlustlosen*
Parameter ¢y ; und || Znw,|| einen frequenzunabhingigen, quasi-idealen Zustand (Anpassung oder
Isolation) erzeugen. Andererseits wird die Synthese eines Netzwerkes beschrieben, welches den
verlustbehafteten Koppler hinsichtlich Anpassung und Isolation frequenzunabhéngig kompensiert.
In diesem Fall miissen auch die Verluste der Kompensationsnetzwerke als zusitzliche Freiheitsgrade

fiir die Kompensation in Betracht gezogen werden.
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5.3 Kompensation verlustbehafteter Koppler

5.3.1 Quasi-ideale Kompensation verlustbehafteter Koppler

Wie bereits erldutert, werden in diesem Abschnitt keine Netzwerke betrachtet, bei denen die Verluste
von Gleich- und Gegentaktewelle in irgendeiner Form gezielt dimensioniert werden. Die erzielten
Phasenwinkel ZZyy; und Ddmpfungskonstanten oy, des Netzwerkes werden lediglich erfasst
und bei der Analyse bzw. Synthese beriicksichtigt. Eine quasi-ideale Kompensation gemall Kapi-
tel 5.2 wird iiber die gezielte Anderung der elektrischen Lingen sowie der Betriige der effektiven

Wellenwiderstinde des Netzwerkes erzielt.

Vorbetrachtung

Die Diampfungskonstanten und Phasenwinkel des verlustbehafteten Kompensationsnetzwerkes sind
a priori nicht bekannt. Aus diesem Grunde ist es hilfreich, eine Abschitzung der kompensierten,
verlustbehafteten Gesamtstruktur vorzunehmen. Hierfiir wird angenommen, dass das Netzwerk die
gleichen Wellenwiderstinde, Dampfungskonstanten und Phasenwinkel wie die verkoppelten Leitun-
gen besitzt.

Es ist zu betonen, dass solch ein theoretisches Hilfsnetzwerk keine praktische Relevanz besitzt,
da es, wie sich spiter zeigen wird, nur schwer realisierbar wire. Der Vorteil dieser Betrachtung
besteht darin, dass eine solche Struktur sehr einfach analysiert werden kann: die Gesamtstruktur

besteht hier einzig aus verkoppelten Leitungen, deren elektrische Langen und Wiederstandsbetrige

geringe Verluste mittlere Verluste starke Verluste
Substrate Ro4003¢ Bungard FR4 Silizium
Kompensationstyp | Isolation | Anpassung | Isolation | Anpassung | Isolation | Anpassung
| Ziet 50
L et —0.073° 0.48° —5°
LavLe —0.045° 0.492° —10.081°
2L —0.17° 0.24° —5.8° —4.93°
EVLe 0.307° 0.906° 16°
EVLo 0.511° 1.158° 9°
A&y —0.204° —0.252° 7°
ALZ 0.035° 0.114° 2.94° 2.51°
OvLo(PvLe = 90°) | 89.98° 90.2° 89.23° 90.68° 88.62° 104.23°
| ZvLell 69.91 69.5 70.25 69.74 62.24 75.12
[ ZviLoll 36.14 35.93 36.06 35.8 28.07 33.83

Tabelle 5.2: Effektive Wellenparameter von verlustbehafteten 10 dB-Kopplern fiir Anpassung bzw.
Isolation.
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5 Verlustbehaftete Koppler

modifizierbar sind. Es ermoglicht so die Abschitzung fiir eine quasi-ideale Kompensation bei der
Entwurfsfrequenz f,. Zudem kann es Aufschluss dariiber geben, wie grofl der Einfluss der Verluste
der verkoppelten Leitungen auf die Bandbreite der Kompensation ist, ohne den Einfluss eines realen
Kompensationsnetzwerkes zu berticksichtigen. Die mittels des erlduterten Charakterisierungsverfah-
ren (Kapitel 5.1.2) extrahierten Werte von &y ;, Z2v; und £Z,¢, sowie die resultierende Fehlan-
passungen A&yp und AZz sind in Tabelle 5.2 fiir die drei untersuchten Substrate (beispielhaft fiir
10 dB-Koppler) aufgelistet.

Basierend auf diesen Parametern konnen nun die Entwurfsparameter || Zyy .||, || ZvLo|| und ¢y, fiir
| Ziet]] = 50 € bestimmt werden, um bei der Entwurfsfrequenz von 2 GHz fiir ¢ = 90° einen
Koppler mit idealer Anpassung bzw. Direktivitdt zu erhalten. Diese Ergebnisse sind ebenfalls in
Tabelle 5.2 aufgelistet.

Aufgrund der inhidrenten Fehlanpassung der Verluste (A&yy # 0, Y. Zz # 0und AZz # 0),
konnen die drei idealen Eigenschaften des Kopplers (Anpassung, Isolation und Quadratur) bei kei-
nem der untersuchten Substrate gleichzeitig auftreten. In Abbildung 5.9 sind die Konturlinien fiir
Anpassung, Isolation, sowie der resultierenden Phasenverschiebung als Funktion der ,,verlustlosen*

&» S11 S41 «&5/831-/521()

@ 95
L;— 90
&
85
(®) o5
Sl
o5 Abbildung 5.9: Hohenlinien von
Anpassung, Isolation und der Pha-
(c) 120 sendifferenz /(S31, So1) als Funk-
110 tion der effektiven Kopplerimpe-
c. danz und der elektrischen Lin-
9;100 ge bei der Gegentakmode oy,
90 fiir 10 dB-Koppler auf (a) Rogers
80 Ro04003c, (b) Bungard FR4 und (c)
1Zyll () Silizium.
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5.3 Kompensation verlustbehafteter Koppler

Entwurfsparameter ¢yy, (fir ¢y = 90°) und || Zyy k|| fiir 10 dB-Koppler auf Ro4003c (a), FR4
(b) und Silizium (c) dargestellt. Augenscheinlich gibt es fiir Anpassung und Isolation jeweils eine
exakte Losung. Fiir die Quadratur erhilt man hingegen einen nicht eindeutig bestimmten Losungs-
raum, der von zwei verschiedenen Hohenlinien erfasst wird. Im Fall von Ro4003c (bzw. FR4) weicht
die Phasenverschiebung /(S31, S21) bei Anpassung und Isolation weniger als 0.2° (bzw. 0.4°) vom
idealen Wert 90° ab. Fiir Silizium hingegen liegt die Phasenverschiebung sowohl bei Anpassung als
auch bei Isolation bei ungefihr /(S31, S9;) &~ 85°.

Diese Art von Konturplot ermoglicht beim Entwurf des Kopplers eine Abwigung zwischen Anpas-

sung, Isolation und Quadraturverhalten bei der Entwurfsfrequenz fj.

Kompensation mittels realer Netzwerke

Es wird nun die Moglichkeit der quasi-idealen Kompensation verklustbehafteter Leitungen mit rea-
len Netzwerken untersucht. Die Form der Netzwerke entspricht den in Kapitel 4.4.2 vorgestellten
interdigitalen Strukturen. Die Netzwerke werden so entworfen, dass sie bei der Entwurfsfrequenz f
im Zusammenspiel mit den verkoppelten Leitungen einen quasi-idealen Koppler gemal3 Kapitel 5.2
darstellen. Die genaue Dimensionierung der Netzwerke und verkoppelten Leitungen wird zusammen
mit den Messergebnissen der hergestellten Koppler im nachfolgenden Kapitel 5.4 angegeben.

Die Synthese der Netzwerke und die Analyse der quasi-idealen Koppler basiert auf dem in Ka-
pitel 4.5.1 vorgestellten Analyseverfahren. Die Kompensationsnetzwerke werden in H F'S\S breit-
bandig simuliert. Hierbei werden die in Kapitel 5.1.2 ermittelten Verluste beriicksichtigt. Im Ge-
gensatz zum verlustlosen Fall sind die Netzwerke und verkoppelten Leitungen nicht zwangsliufig
angepasst, wenn die Betrdge ihrer Wellenwiderstinde {ibereinstimmen. Die unterschiedlichen Pha-
senwinkel fithren zu Diskontinuititen, die iiber eine Kaskadierung von Netzwerk und verkoppelter
Leitung beriicksichtigt werden konnen. Die aus der Kaskadierung resultierende Gesamtstruktur wird
schlieBlich iiber eine Anderung der Wellenwiderstandsbetriige sowie der elektrischen Lingen so an-
gepasst, dass sie quasi-ideal kompensiert ist. Ahnlich wie im verlustlosen Fall werden die geringen
Anpassungen der Betrige der Wellenwiderstinde sowie der elektrischen Lingen bei de Entwurfs-
frequenz in MATLAB durchgefiihrt. Auch hier gilt, wie schon in Kapitel 4.5.1 beschrieben, dass
geringe Anderungen dieser Parameter keinen Einfluss auf deren Dispersion und — dies ist wichtig
im verlustbehafteten Fall — auch keinen Einfluss auf den Phasenwinkel und die Damfungskonstante
haben.

Der Phasenwinkel /z;, die auf die elektrische Linge normierte Dampfung &;/¢;, sowie die Disper-
sionen D, ; und D, ; sind sowohl fiir die Eigenwellen der verkoppelten Leitungen als auch fiir die
Kompensationsnetzwerke von 10 dB- und 15 dB-Kopplern in Abbildung 5.10 fiir Ro4003¢ und in
Abbildung 5.11 fiir FR4 dargestellt.
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5 Verlustbehaftete Koppler

Folgende Beobachtungen konnen gemacht werden:

Die Verluste der Eigenwellen auf FR4 sind erwartungsgemif3 deutlich groer als auf Ro4003c.

Die auf die elektrische Linge normierten Verluste &;/¢; sind bei der Gegentaktmode groBer
als bei der Gleichtaktmode. Eine Ausnahme stellt diesbeziiglich der 15 dB-Koppler auf FR4
dar; hier sind die normierten Verluste fiir beide Eigenwellen ungefihr gleich.

Fiir Ro4003c weisen die Netzwerke im Vergleich zu den verkoppelten Leitungen etwas ho-
here normierte Verluste auf. Im Gegensatz dazu verringern sich bei den auf FR4 realisierten
Netzwerken die Verluste verglichen mit den verkoppelten Leitungen. Die ldsst sich damit er-
kldren, dass die dominanten Verluste bei FR4 Substratverluste sind. Die interdigitale Struktur
des Netzwerkes verkleinert jedoch bei gleicher elektrischer Linge die physikalische Linge

und somit den Einfluss der Substratverluste.

Die Phasenwinkel sind bei Ro4003c stets negativ. Bei FR4 hingegen sind sie fiir f > 0.5 GHz

stets positiv.

Bei Ro4003c haben die verkoppelten Leitungen der Gegentaktmode den groflten negativen
Phasenwinkel, wihrend das Netzwerk der Gegentaktmode den kleinsten negativen Phasen-
winkel aufweist. Diese Unterschiede sind beim 10 dB-Koppler stirker ausgeprigt als beim
15 dB-Koppler. Bei der Gleichtaktmode entsprechen die Phasenwinkel der verkoppelten Lei-

tungen denen der Netzwerke.

Bei Netzwerken auf FR4 weisen Gleich- und Gegentaktmode annédhernd identische Phasen-
winkel auf. Die Phasenwinkel der verkoppelten Leitungen sind groBer als die der Netzwerke.
Des weiteren ist bei den verkoppelten Leitungen der Phasenwinkel der Gleichtaktmode groer
als der Phasenwinkel der Gegentaktmode (groBerer Einfluss von Substratverlusten im Ver-

gleich zu Leitungsverlusten).

Sowohl bei der Dispersion der Ausbreitungskonstante, als auch bei der Dispersion der Im-
pedanz lassen sich bei der Gleichtaktmode kaum Unterschiede zwischen den verkoppelten
Leitungen und den Netzwerken feststellen. Bei der Gegentaktmode héingt das Verhalten je-
doch von der Koppelstéirke ab. So weist beim 10 dB-Koppler stets die verkoppelte Leitung die
stiarkste Dispersion auf, wihrend beim 15 dB-Koppler die Netzwerke die stérkste Dispersion

besitzen.

Die Simulationsergebnisse der kompensierten Koppler sind in Abbildung 5.12-5.14 dargestellt. Die

Streuparameter Ss; sind hier, ebenso wie bei den Messergebnissen in Kapitel 5.4, nicht dargestellt,

da sie von den Verlusten nicht nennenswert beeinflusst werden. Verglichen mit dem verlustlosen Fall
verringert sich bei Ro4003¢ die minimale Richtwirkung K,,;, von 66.2 dB auf = 43.5 dB (10 dB-
Koppler) bzw. von 73.1 d B auf = 52.9 dB (15 dB-Koppler).
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------------- NW,0 --—-- NW,e --——=VLo —VLe
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Abbildung 5.10: Effektive Wellenparameter der verkoppelten Leitungen und Kompensationsnetz-
werke eines (links)10 dB- und (rechts)15 dB-Kopplers auf Ro4003c.

Bei Bungard FR4 hingegen sinkt K ,,;, von 68.9 dB auf 44.5 dB (10 dB-Koppler) bzw. von 55.1 dB
auf 43.6 dB (15 dB-Koppler). Die Tatsache, dass der 15 dB-Koppler auf Ro4003c eine um ca. 10 dB
groere minimale Direktivitit aufweist als die tibrigen Koppler, erschlieB3t sich aus seinen effektiven
Wellenparametern. Wie in Abbildung 5.10 (rechts) erkennbar, sind hier die Unterschiede der Ver-
luste und Phasenwinkel sowohl zwischen den zwei Eigenwellen als auch zwischen Netzwerk und
verkoppelten Leitungen am geringsten.

Die maximale Riickflussdimpfung innerhalb der Bandbreite von 100% verringert sich bei den be-
trachteten Kopplern auf ungefihr 50 dB. Fiir den Fall des bei f; angepassten Kopplers (Abbil-
dung 5.12 (unten) und 5.13 (unten)) verringert sich die minimale Direktivitit auf K,,;,, ~ 38 dB
bzw. 43 dB fiir Ro4003c und 25.4 dB bzw. 17.5 dB fiir FR4. Der Grund fiir diese Unterschiede ist
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------------- NW,0 --—-- NW,e --——=VLo —VLe
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Abbildung 5.11: Effektive Wellenparameter der verkoppelten Leitungen und Kompensationsnetz-
werke eines (links)10 dB- und (rechts)15 dB-Kopplers auf Bungard FR4.

die Tatsache, dass die Losungen fiir Isolation und Anpassung bei FR4 weiter voneinander entfernt
sind als bei Ro4003c. (vgl. Abbildung 5.9).

Die Simulationsergebnisse des stark verlustbehafteten Kopplers auf Silizium sind in Abbildung 5.14
dargestellt. Da diese Technologie im Rahmen dieser Arbeit nicht zur Verfiigung stand wurden keine
entsprechenden Netzwerke entworfen. Eine Vollwellen-Simulation der Netzwerke, welche die kom-
plizierten Verlustmechanismen von Silizium (siehe Abschnitt 5.1.2) beriicksichtigt, erwies sich als
duBerst schwierig und zudem ungenau. Es wurde daher von einem angepassten Netzwerk ausgegan-
gen, wie in der Vorbetrachtung dieses Abschnitts beschrieben (vgl. Abbildung 5.9 und Tabelle 5.2).
Im Fall von Rogers Ro4003c und Bungard FR4 lieferte eine solche Betrachtung dhnliche Ergebnisse

wie die Analyse mit realen Netzwerken [125].
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Abbildung 5.12: Simulierte Streuparameter von (a) 10dB-Kopplern und (b) 15dB-Kopplern auf

Rogers4003c optimiert fiir Isolation (oben) bzw. Anpassung (unten). Verlustbehafteter Fall: “—*,
verlustloser Fall: “- - — — .
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Abbildung 5.13: Simulierte Streuparameter von (a) 10dB-Kopplern und (b) 15dB-Kopplern auf

Bungard FR4 optimiert fiir Isolation (oben) bzw. Anpassung (unten). Verlustbehafteter Fall: “—*,
verlustloser Fall: - - — — .
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Abbildung 5.14: Simulierte Streuparameter ei-
nes 10 dB-Kopplers auf Silizium, optimiert fiir
Isolation (oben) und fiir Anpassung (unten).

Bei dem auf Isolation kompensierten Koppler lédsst sich eine minimale Richtwirkung von K, =
15 dB erzielen, wobei die Riickflussddampfung grofler als 20 dB ist. Im Fall des angepassten Kopplers
verringert sich die Isolation derart, dass K ,;, negative Werte annimmt.

Auf einen Vergleich der Streuparameter des verlustbehafteten Kopplers mit denen seines verlust-
losen Pendants wird an dieser Stelle verzichtet. Bei Vernachldssigung der Verluste miisste ndmlich

zum Erreichen der Kompensation sowie einer identischen Kopplung die Struktur des Kopplers stark

veridndert werden. Die Dimensionen der Kopplerstrukturen wiren dann so verschieden, dass ein Ver-
gleich ihrer Simulationsergebnisse nicht mehr gerechtfertigt wire. An dieser Stelle sei angemerkt,
dass der gewihlten Frequenzbereich um 2 GHz untypisch fiir Leitungskoppler auf Silizium ist. Er

wurde fiir die Simulation gewihlt, um die Ergebnisse mit denen der verlustarmen Strukturen ver-
gleichen zu konnen.
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5.3 Kompensation verlustbehafteter Koppler

5.3.2 Frequenzunabhangige Kompensation verlustbehafteter Koppler

In diesem Abschnitt wird der hypothetische Fall von frequenzunabhédngiger Kompensation verlust-
behafteter, verkoppelter Leitungen untersucht. In einem ersten Ansatz wird ein Netzwerk synthe-
tisiert, welches den Koppler auch beziiglich seiner Verluste ideal kompensiert und somit Isolation
und Anpassung ermdglicht. Nachfolgend wird ein Netzwerk betrachtet, welches auschlieBlich die
,verlustlosen Wellenparameter optimiert und eine frequenzunabhédngige quasi-ideale Kompensati-

on anstrebt

Kompensationsnetzwerke fiir ideale Koppler

Die Gesamtstruktur eines Kopplers, bestehend aus den realen, verlustbehafteten, verkoppelten Lei-
tungen sowie dem gesuchten idealen Kompensationsnetzwerk, ldsst sich mittels seiner effektiven
Wellenparameter so beschreiben, dass die idealen Kopplerbedingungen (5.16) und (5.17) erfiillt sind.
Die Wellenparameter der verkoppelten Leitungen sowie der Zuleitung sind vorgegeben (vgl. Ab-
schnitt 5.1.2). Ein ideales Kompensationsnetzwerk kann theoretisch iiber einfaches de-embedding
gefunden werden. Fiir den Fall eines einzelnen Kompensationsnetzwerkes in der Mitte des Kopp-
lers (v = 1) kann dies wie bereits in Kapitel 4.5.2 fiir den verlustlosen Fall geschildert, iiber die
Multiplikation der inversen ABCD-Matrizen der verkoppelten Leitungen mit der ABCD Matrix der

Gesamtstruktur geschehen.

Die Gesamtstruktur ist jedoch nicht eindeutig bestimmt. So ergibt sich der Betrag der Wellenwi-
derstinde der Eigenwellen aus dem ersten Teil der komplexen Impedanzbedingung (5.17a) sowie
der gewiinschten Kopplung (2.4). Die Phasenwinkel ihrer effektiven Wellenwiderstinde miissen
fiir gleichzeitige Anpassung und Isolation den zweiten Teil der Impedanzbedingung (5.17b) erfiil-
len, was zu einem frei wihlbaren Freiheitsgrad fiihrt. Gemif3 der komplexen Ausbreitunsbedingung
(5.16) miissen die Dampfungen der Eigenwellen identisch sein. Prinzipiell konnen solche hypothe-
tischen Netzwerke fiir fiir Gleich- und Gegentaktmode gleichzeitig synthetisiert werden, was jedoch
aus oben genannten Griinden zu einem iiberbestimmten Losungsraum fiihrt. Der Losungsraum ist
hingegen eindeutig bestimmt, wenn das Netzwerk nur beziiglich einer Mode optimiert wird.

Fiir die verkoppelten Leitungen gilt, dass die Verluste der Gegentaktmode groBer sind als die der
Gleichtaktmode. Es soll hier nur der Fall betrachtet werden, bei dem Verluste vergrofert werden kon-
nen (Ein Verringern der Verluste ist physikalisch nicht moglich). Aus diesem Grund wird an dieser
Stelle das Netzwerk nur beziiglich seiner Gleichtaktmode optimiert. Die effektiven Wellenparame-
ter der Gegentaktmode werden den vorangegangenen Simulationen der verlustbehafteten Netzwerke
gemill Abbildung 5.10 entnommen.
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5 Verlustbehaftete Koppler

Ideales,verlustbehaftetes Kompensationsnetzwerk
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Abbildung 5.15: Effektive Gleichtakt-Wellenparameter eines idealen verlustbehafteten Kompensa-
tionsnetzwerkes. (a) Dispersion der Ausbreitung Dy nwe, (b) Dispersion des Wellenwiderstandes
Dz yw.e, (¢) normierte Dampfung {nw../@nw,. und (d) Phasenwinkel ZZ .

Die effektiven Gleichtakt-Wellenparameter eines solchen idealen Netzwerkes sind in Abbildung 5.15
dargestellt. Anstelle der Betrige der Wellenparameter werden auch hier die daraus abgeleiteten Di-
spersionen D, v . und Dy . angegeben. Es zeigt sich, dass ein solches ideales Netzwerk deutlich
dispersiver und verlustbehafteter sein muss als realistisch synthetisierte Netzwerke. Zudem nimmt
im idealen Fall der Phasenwinkel eine negative Steigung an. Dies ist nur moglich wenn mit sinken-
der Frequenz entweder der Verlustwinkel d; der Queradmittanz zunimmt oder der Verlustwinkel y;
der Langsimpedanz abnimmt (vgl. (5.2)). Dies widerspricht jedoch den in der Literatur beobachteten
physikalischen Phidnomene [130].

Die simulierten Streuparameter des ideal-kompensierten, verlustbehafteten Kopplers sind in Abbil-
dung 5.16 dargestellt. Wie erwartet, verschwinden sowohl Eingangsreflexion S7; als auch die pa-
rasitire Verkopplung S4;. Wenngleich der Koppler ein gutes Quadraturverhalten aufweist (90° <
IA(pas|| < 91°), so ldsst sich doch erkennen, dass perfekte Quadratur bei der Entwurfsfrequenz

Frequenz (GHz)

Abbildung 5.16: Streuparameter eines ideal kompensierten, verlustbehafteten Kopplers.
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5.3 Kompensation verlustbehafteter Koppler

fo = 2 GHz nicht erreichbar ist. Dies wire nur moglich gewesen, wenn als weitere Vorgabe £ zgs,; =
Lzt erfiillt gewesen wire. Hierfiir hitte zusitzlich der Phasenwinkel der Gegentaktmode erhoht
werden miissen (vgl. Abbildung 5.2 oben). Auch die in Abschnitt 5.2.4 prognostizierte Steigung
(vgl. Abbildung 5.6) ist gut erkennbar.

Fiir eine gezielte Anderung der Verluste wiren folgende Moglichkeiten prinzipiell denkbar:

* Das Anbringen von stark verlustbehafteten Dielektrika an ausgewihlten Stellen auf dem Sub-
strat (z.B. zwischen den verkoppelten Leitungen oder an den Aullenkanten der Leitungen).
Somit konnten gezielt die dielektrischen Verluste der Gegen- oder Gleichtaktmode erhoht
werden, was nicht nur die entsprechende Ddmpfungskonstante «; erhoht, sondern auch die

entsprechenden Phasenwinkel vergrofert.

* Erhohung der Metallisierungsverluste durch Aufrauhen der Leiter oder Veringerung der Me-
tallisierungsdicke unter die durch den Skin-Effekt bedingte dquivalente Leitschichtdicke. Die
Verluste der Langsimpedanz konnten somit erhoht werden, wodurch die Phasenwinkel kleiner
wiirden. Hierbei ist der Einfluss auf die beiden Eigenwellen, je nach Position der verinderten

Metallisierungsfldche, unterschiedlich.

Eine solche gezielte Variation der Verlustparameter ist zwar grundsitzlich moglich, in der Praxis
jedoch schwer zu realisieren.

Kompensationsnetzwerke fiir quasi-ideale Koppler

Es werden im Folgenden Strukturen betrachtet, bei denen die ,,verlustlosen‘ Parameter, also die Be-
trige der Wellenwiderstinde und die elektrischen Lingen variiert werden. Das Verfahren entspricht
dem Vorgang fiir ideale Netzwerke mit dem Unterschied, dass der Phasenwinkel und die Damp-
fung der Netzwerke den Simulationen der realen Netzwerke (Abbildung 5.10) entnommen und als
invariant betrachtet werden. Eine frequenzunabhingige, quasi-ideale Kompensation der Koppler ist
somit moglich. Im Gegensatz zum idealen Netzwerk wird diesmal eine Anderung der Gegentaktmo-
de vorgenommen. Dies hat folgenden Grund: Wie in Abbildung 5.10 gezeigt, weist das Netzwerk
der Gegentaktmode eine deutlich stirkere Dispersion auf als die der verkoppelten Leitungen. Fiir die
Gleichtaktmode unterscheiden sich Netzwerk und verkoppelte Leitungen hingegen kaum. Es kann
also angenommen werden, dass sich die Dispersion der Gegentaktmode generell stirker variieren
lasst als die der Gleichtaktmode.

In Abbildung 5.17 sind neben den simulierten Streuparametern die effektiven Wellenparameter der
synthetisierten Netzwerke fiir (a) Anpassung und (b) Isolation gegeben. Es zeigt sich, dass sich die
benotigte Dispersion der elektrischen Linge Dy nw o fiir f = 1 — 3 GHz kaum von der des realen
Netzwerkes unterscheidet. Hingegen ist die Dispersion des effektiven Wellenwiderstandes D, nw.o
deutlich grofler als beim realen Netzwerk. Im Rahmen dieser Arbeit konnten Netzwerke die solche

Dispersionen aufweisen jedoch nicht synthetisiert werden.
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5.4 Experimente

5.4 Experimente

Gemil dem in Abschnitt 5.3.1 vorgestellten Verfahren wurden 10 dB- und 15 dB-Koppler auf Ro-
gers Ro4003¢ und Bungard FR4 entworfen und hergestellt. Die Struktur des Kopplers inklusive
Kompensationsnetzwerk ist in Abbildung 5.18 in allgemeiner Form gezeigt. Die entsprechenden

Dimensionen der realisierten Koppler sind in Tabelle 5.3 aufgelistet.

Kompensations-

«ikwm i...._.____N_etz_\zv_e_r_k_________._,E |®
N

Abbildung 5.18: Geometrie der hergestellten Koppler.

geringe Verluste | mittlere Verluste
Substrate Rogers Ro4003¢ | Bungard FR4
Kopplung [dB] | 10 15 10 15
hup [mm] 0.508 0.55
Weinz, [mm] 1.142 0.985
S [mm] 0.06 0.35 0.08 0.35
W [mm] 0.86 1.072 | 0.77 1.005
Ly [mm] 9.599 | 9.384 | 8.57 7.20
#Finger/Leiter 7 10 8 12
W) [mm] 0.58 0.82 0.64 0.75
Gy [mm] 0.08 0.1 0.08 0.125
W [mm] 0.1 0.125 0.1 0.125
L [mm)] 0.48 0.655 | 0.54 0.58
G. [mm] 0.17 0.295 | 0.07 0.3

Tabelle 5.3: Parameter der hergestellten Koppler

Es gilt nur fir den personlichen Gebrauch.
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Abbildung 5.19: Gemessene Streuparameter (oben) und die daraus bestimmte Differenz der kom-
plexen elektrischen Liangen (Mitte) sowie Betrag und Phase der effektiven Kopplerimpedanz (unten)
fiir (a) einen 10dB- und (b) einen 15dB-Koppler auf Rogers4003c.

Diese Position erzielt die besten Ergebnisse unter Beriicksichtigung von Herstellungstoleranzen [131].
In den Abbildungen 5.19 und 5.20 sind die Messergebnisse fiir 10 dB- und 15 dB-Koppler auf
Rogers Ro4003c bzw. Bungard FR4 gezeigt. Neben den gemessenen Streuparameter (oben) sind
auch die daraus abgeleiteten effektiven Wellenparameter dargestellt, und zwar die Fehlanpassung
der Ausbreitungsverluste Aégs und die Differenz der elektrischen Linge A¢gs (Mitte), sowie die

Kopplerimpedanz || Zx || und die Fehlanpassung der relativen Phasenwinkel ) /zgs (unten).

Im Folgenden wird der Frequenzbereich 1 GHz< f < 3 GHz betrachtet. Hier weisen sdmtliche
Koppler Direktivititen von > 35 dB auf. die minimale Direktivitidt K, vom 15 dB-Koppler auf
Ro4003c liegt sogar bei 38 dB. Die gemessenen Eingangsreflexionen sind kleiner als —50 dB. Hier
wurde exemplarisch nur Tor 1 angegeben.
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Abbildung 5.20: Gemessene Streuparameter (oben) und die daraus bestimmte Differenz der kom-
plexen elektrischen Linge (Mitte) sowie Betrag und Phase der effektiven Kopplerimpedanz (unten)
fiir (a) einen 10dB- und (b) einen 15dB-Koppler auf Bungard FR4.

Bei der Betrachtung der effektiven Wellenparameter fillt auf, dass die Differenz der Ausbreitungs-
verluste Ags bei den 15 dB-Kopplern schwécher als bei den 10 dB-Kopplern ist. Des Weiteren liegt
Afgs stets in der gleichen Groenordnung wie die Differenz der elektrischen Linge A¢gs. Der Be-
trag der Kopplerimpedanz liegt bei samtlichen Kopplern in einem Bereich von Z; = 50 £ 2(). Die
Fehlanpassung der Phasenwinkel der Koppler ist kleiner als 0.3°.

Mess- und Herstellungstoleranzen verhindern eine bessere Ubereinstimmung mit der Theorie. Im
Gegensatz zur inhdrenten verlust- und dispersionsbedingten Limitierung, hingen die Toleranzen von
der Herstellungstechnologie und der Messgenauigkeit ab. Diese Themen werden im nichsten Kapitel
diskutiert.
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5.5 Fazit

Leitungskoppler wurden unter der Beriicksichtigung von Verlusten betrachtet. Es wurde gezeigt,
dass, im Gegensatz zum verlustlosen Fall, Isolation, Anpassung und Quadratur unabhéngig von ein-
ander auftreten konnen. Die Bedingungen beziiglich der effektiven Wellenparameter fiir diese drei
idealen Eigenschaften wurden hergeleitet und es wurde aufgezeigt, unter welcher Bedingung sie
gleichzeitig auftreten konnen.

Die in diesem Kapitel gewonnenen Erkenntnisse lassen sich wie folgt zusammenfassen:

* Die Bedingungen fiir Anpassung und Isolation bei einem verlustbehafteten Koppler sind,
neben der im verlustlosen Fall ausreichenden Ausbreitungsbedingung S, = 5, (¢pgse =
bcs.o) und Impedanzbedingung || Zgse| - || Zcsol| = || Zwtl? die Gleichheit der Ddmpfung
e =  (§gse = &cso) sowie das Verschwinden der Summe der relativen Phasenwinkel
> ZLags = Ligse + L2gso = 0.

* Damit bei einer elektrischen Linge von ¢gs; = 90° Quadratur vorliegt (Z£(S21, S51) = 90°)

muss zudem gelten: ALzgs = ZL2gse — £L2Gs.0 = 0°.

* Im verlustbehafteten Fall (gs; > 0) erhilt die Phasendifferenz der nicht isolierten Ausginge

0(£8521,531)
dw

eine positive Steigung iiber der Frequenz: > (. Die Quadraturbedingung kann somit

nur bei einer Frequenz auftreten.

* Bei Fehlanpassung der Ausbreitungsverluste (Ags # 0) bzw. bei Fehlanpassung der relativen
Phasenwinkel (> Zzgs # 0) kann der Koppler mit Hilfe der ,,verlustlosen Parameter (¢gs ;

bzw. || Zgs.i||) so ausgelegt werden, dass entweder Isolation oder Anpassung vorliegt.

Auf drei verschiedenen Substraten mit unterschiedlich ausgeprigten Verlusten wurden Koppler mit
einem hybriden Analyseverfahren (Vollwellen/analytisch) untersucht. Es konnte gezeigt werden,
dass die Verluste die Kopplereigenschaften nicht nur bei der Entwurfsfrequenz, sondern auch iiber
der gesamten Bandbreite limitieren. Dies liegt zum einen an den Verlusten selber, zum anderen an
der Dispersion, welche durch die Verluste verstirkt wird. Aufgrund der Fehlanpassung der Verluste
konnen die Koppler zudem nur fiir Anpassung oder Isolation kompensiert werden.

Koppler mit einer Koppelstirke von —10 dB und —15 dB wurden schlieflich entworfen und mess-
technisch charakterisiert. Die Messergebnisse stiitzen die theoretischen Erkenntnisse, wenngleich
die erzielten minimalen Direktivititen iiber einer Bandbreite von 100 % stets etwas geringer ausfal-
len als theoretisch moglich. Diese bestehenden Diskrepanzen lassen sich mit Einschrinkungen der
Realisierbarkeit wie zum Beispiel Herstellungstoleranzen und Messungenauigkeiten erkldren. Deren

Einfliisse werden im nachfolgenden Kapitel untersucht.
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6 Einschrankungen

In den vorherigen Kapiteln wurden verschiedene Limitierungen von Leitungskopplern in Mirkrost-
reifentechnik aufgezeigt und die Ursachen dafiir beschrieben. So spielen neben der Inhomogenitit
(und den dadurch bedingten ungleichen Phasengeschwindigkeiten der Eigenwellen) insbesondere
die Dispersion sowie die Verluste eine wichtige Rolle.

Ferner stellt sich die Frage, mit welcher Direktivitit beziehungsweise mit welcher Anpassung Richt-
koppler verlisslich hergestellt und charakterisiert werden konnen.

Die beobachteten Diskrepanzen zwischen den theoretisch realisierbaren Direktivititen und den er-
zielten Messergebnissen lassen den Schluss zu, dass neben den bisher aufgezeigten inhdrenten Li-

mitierungen eines Kopplers (Verluste und Dispersion) weitere limitierende Faktoren existieren.

Basierend auf den bekannten Materialtoleranzen einerseits und den Toleranzen des angewendeten
Herstellungsprozesses andererseits wird eine obere Grenzen der erreichbaren Direktivitit in Ab-

schnitt 6.1 quantifiziert.

Messungen sind stets fehlerbehaftet. Systematische Fehler konnen durch Kalibrierung erfasst und
somit korrigiert werden, stochastische Fehler hingegen nicht. Redundante Messverfahren ermogli-
chen jedoch eine Abschitzung der Kalibrierfehler und somit auch eine Abschitzung der resultieren-
den Messfehler. Welche Direktivitit wiirde man auf Grund von Kalibrierfehlern messen, wenn das
Messobjekt ein idealer Koppler wire? Die Antwort auf diese Frage fiihrt zum Supremum der mess-
baren Direktivitit. Diese obere Schranke soll in Abschnitt 6.2 exemplarisch fiir das hier verwendete

Messverfahren quantifiziert werden.

Eine weitere Einschriankung ist durch die Asymmetrie der Kompensationsnetzwerke gegeben. Im
Rahmen dieser Arbeit wurden die Netzwerke so dimensioniert, dass die hierdurch erzeugte Moden-
verkopplung reduziert werden konnte. So betrigt die Modenverkopplung im Frequenzbereich von
1..3 GHz in Riickwirtsrichtung weniger als —60 dB und in Vorwirtsrichtung weniger als —57 dB.
Eine Vernachlidssigung der Asymmetrie erscheint daher in einem ersten Ansatz als gerechtfertigt.
Eine umfassende Analyse dieser Thematik wiirde den Rahmen der vorlegenden Arbeit sprengen. Im
abschliefenden Kapitel 7 werden daher Anregungen fiir zukiinftige Untersuchungen gegeben.
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6 Einschrinkungen

6.1 Herstellungstoleranzen

Der Einfluss der Herstellungstoleranzen sowie der Unsicherheiten beziiglich der Materialeigen-
schaften auf die Eigenschaften des Kopplers wird im Folgenden an Hand eines 10 dB- und eines
15 dB-Kopplers (Ro4003c, hy = 510 pum, £, = 3.55) untersucht. Laut Datenblatt des Herstellers
variieren Substratdicke und Permittivitdt mit §,, = £10um und 6., = 40.05 [117]. Diese Schwan-
kungen treten zwischen verschiedenen Produktionsdurchldufen auf — innerhalb einer Substratplatte,
hingegen, kdnnen 5 und ¢, als konstant angenommen werden. Im Schaltungsentwurf konnen diese
»systematischen* Unsicherheiten somit durch einen gezielten Neuentwurf der Schaltung korrigiert
werden [75]. Toleranzen im Herstellungsprozess' wirken sich insbesondere auf die Genauigkeit der
Strukturierung der Leiterbahnen aus. In dieser Arbeit wird die daraus resultierende Standardabwei-
chung der Leiterbreite (bzw. Spalte) mit dy. e = +8um quantifiziert [125]. Diese Abweichungen
sind stochastischer Natur und konnen, im Gegensatz zu den Materialschwankungen, nicht korrigiert

werden.

6.1.1 Simulation

In den vorherigen Kapiteln wurde im Rahmen der Dispersions- und Verlustanalyse bereits gezeigt,
dass kleine Strukturinderungen in kleinen Anderungen der Betriige der Wellenwiderstinde resultie-
ren, jedoch keine Auswirkungen auf die Dispersion, Phasenwinkel oder Ddmpfungskonstante haben.
Diese Eigenschaft wird nun auch bei der Untersuchung von Herstellungstoleranzen der Simulation
zu Grunde gelegt. Zuerst werden das Kompensationsnetzwerk sowie die verkoppelten Leitungen
separat in HF'SS [101] simuliert. Wie schon in Kapitel 4.5.1 beschrieben, werden die beiden Einzel-
strukturen lediglich soweit optimiert, dass ein vorgegebener Restfehler (A||Z;|| = 0.2 2 beziehungs-
weise A¢ = 0.1° bezogen auf einen idealen Koppler) unterschritten wird. Neben den Streuparame-
tern werden mit HFSS auch die Ableitungen der Streuparameter beziiglich der kritischen Parameter
simuliert.

Mittels finiter Differenzen-Methode werden dann die Ableitungen der effektiven Wellenparamter
iiber die Ableitungen der Streuparameter ermittelt.

In einem letzten Schritt werden schlielich die Eigenschaften des gesamten Kopplers in MATLAB
untersucht. Hierfiir werden die effektiven Wellenparameter des Kompensationsnetzwerkes und der
verkoppelten Leitungen entsprechend dem in Kapitel 4.5.1 beschriebenen Analyseverfahren ange-
passt und iiber eine Kaskadierung ihrer ABCD-Matrizen zusammengefiigt.

Der Einfluss der Materialtoleranzen ist in Abbildung 6.1 dargestellt. Sowohl fiir den 10 dB- als auch
fiir den 15 dB-Koppler fillt die Direktivitit bei der Entwurfsfrequenz auf Grund der vom Hersteller
angegebenen Toleranzen auf Ds_ —+0.05 = 45 dB bzw. D;, = £10um= 40 dB ab.

'Dies sind z.B. Schwankungen im Bereich der Dauer und Stirke der Belichtung, Dauer der Atzung, sowie Konzentra-
tion und Temperatur der Chemikalien.

118

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



6.1 Herstellungstoleranzen
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Abbildung 6.1: Einfluss der Materialtoleranz 9, (oben) und ., (Mitte) sowie der Herstellungstole-
ranz e, (unten) auf die Direktivitiit bei der Entwurfsfrequenz D( fy) und die minimale Direktivitit
K nin am Beispiel eines 10 dB- (links) und eines 15 dB-Kopplers (rechts).

K iy hingegen verringert sich von 43 dB (10 dB-Koppler) bzw. 52 dB (15 dB-Koppler) auf K i, 5., —+0.05 =
39 dB (10 dB-Koppler) bzw. 38 dB (15 dB-Koppler) auf Grund von Permittivitdtstoleranzen sowie
auf Kin,s, =+10,m = 37 dB (beide Koppler). Abbildung 6.1(unten) zeigt die Verringerung der Di-
rektivitit auf Grund von Toleranzen der Strukturierung bedingt durch den Atzprozess. So fillt die
w—=+8um = 93 dB (10 dB-Koppler) so-
wie 38 dB (10 dB-Koppler) ab. Die minimale Direktivitit iiber 100% Bandbreite K ,;, verringert sich
von 43 dB auf ungefahr K, 5. ..—+s8um = 30 dB (10 dB-Koppler) sowie von 52 dB auf ungefihr
K min 5 =+spm = 58 dB (15 dB-Koppler).

Direktivitit bei der Entwurfsfrequenz von unendlich auf Dj
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6 Einschrinkungen

6.1.2 Messungen

Um den Einfluss der Herstellungstoleranzen messtechnisch zu untersuchen wird zuerst ein einzel-
ner 15 dB-Koppler auf Rogers Ro4003c (Substratdicke A; = 0.51 mm und ¢, = 3.55) hergestellt
und hinsichtlich seiner minimalen Direktivitdt K ,;, optimiert. Der Einfachheit halber wird hier der
optimierte Koppler aus dem vorherigen Kapitel (Tabelle 5.18) genommen. Dieser Koppler dient im
Folgenden als Referenzkoppler. AnschlieBend werden mit den gleichen Dimensionen drei Gruppen
mit je drei Richtkopplern hergestellt und vermessen.

Siamtliche Koppler werden auf der selben Substratplatte hergestellt. Um die Abweichungen des Atz-
vorgangs zu verringern, werden die Koppler einer Gruppe auf dem Substrat nahe beieinander liegend
im selben Belichtungs- und Atzvorgang hergestellt. Bei den Kopplern unterschiedlicher Gruppen ist
darauf zu achten, dass identische Herstellungsparameter (wie z.B. Belichtungsdauer, Atzzeit, Tem-
peraturen) verwendet werden.

Abbildung 6.2a zeigt die gemessene Kopplung und Isolation des Referenzkopplers sowie eines
Kopplers einer jeden Gruppe. Es wurde willkiirlich der jeweils zuerst gemessene ausgewihlt.Im Ge-
gensatz zur Isolation treten bei den Kopplungen keine sichtbaren Abweichungen auf, was an ihrem
deutlich hoheren Leistungspegel liegt. Die minimalen Direktivitidten K ;, der vermessenen Koppler
sind in Abbildung 6.2b dargestellt. Jeder Koppler wurde zwei mal gemessen, jeweils mit erneuter
Kalibrierung. Es zeigt sich, dass sie sich im Vergleich zum Referenzkoppler (K ,;, = 38 dB) um
Werte zwischen 4 dB (K, = 34 dB) und 10 dB (K,,;n = 28 dB) verringern. Die Koppler einer
gleichen Gruppe zeigen hingegen Schwankungen von weniger als 3dB.
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—_ [ Messung 2
@ -14 1 — 40  Gruppe 1 Gruooe 3
~-16 M - =S Gruppe 2 onpee s
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Abbildung 6.2: (a) Streuparameter S3; und Sy; des ersten Kopplers von jeder Gruppe sowie der
Referenz. (b) Minimale Direktivitit K,,;, der zehn hergestellten 15 dB-Koppler.
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6.2 Messunsicherheit

6.2 Messunsicherheit

Die in dieser Arbeit angewendeten Mess- und Kalibrierverfahren wurden bereits in Kapitel 2.4 be-
schrieben und in Abbildung 2.8 schematisch dargestellt. Die Bestimmung der Messgenauigkeit ist
detailliert in [125, 131] erldutert und wird im Folgenden kurz wiedergegeben.

So wird zuerst die klassische SOLT-Kalibrierung [80] angewendet, um die systematischen Fehler des
Netzwerkanalysators und der Kabel zu bestimmen und herauszurechnen. Die so gemessene Streu-
matrix Sgorr umfasst die Streuparameter des eigentlich zu messenden Kopplers Spyr sowie die
Streumatrizen E,, (m = 1...4) der Zuleitungen und des Koaxial-Mikrostreifenleiter-Ubergangs der
Messvorrichtung. Letztere werden zusammengefasst als Fehlernetzwerke bezeichnet.

Der Abstand der vier Zuleitungen zueinander ist ausreichend grof3, so dass sie iiber entkoppelte
Zweitor-Netzwerke beschrieben werden konnen. Die Streumatrizen dieser vier unabhéngigen Feh-
lernetzwerke konnen mittels TRL Kalibrierung ermitelt werden.

Wie bereits in Kapitel 2.4 erwéhnt, wird in dieser Arbeit statt der einfachen T'R L, die redundante
Multiline-TRL Methode angewendet. Der entsprechende Algorithmus ist in dem Programm Statisti-
Cal implementiert [82].

Resultat dieser redundanten Methode sind neben den Streumatrizen der Fehlernetzwerke insbeson-
dere auch ihre Kovarianzmatrizen. Letztere reprisentieren die Unsicherheiten der Kalibrierung, aus
denen sich die Genauigkeit der Messung ableiten lidsst. Auf Grund der Entkopplung der vier Feh-
lernetzwerke, konnen die Streuparameter des Kopplers Spyr mittels der ,,Four-Port De-embedding

Technique* [80] heraus gerechnet werden.
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Abbildung 6.3: Modell der Fehlerfortpflanzung.
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6 Einschrinkungen

Das Verfahren zur Untersuchung der Fehlerfortpflanzung, insbesondere des Einflusses der Kali-
brierunsicherheit auf die Messgenauigkeit, ist in Abbildung 6.3 graphisch dargestellt. So wird in
einem ersten Schritt die Streumatrix des zu messenden Objekts Spyr mit den Streumatrizen der
Fehlernetzwerke Erg; auf die Referenzebene T sorr transformiert (,,embedded®). Anschlielend
werden die Streuparameter wieder auf die Referenzebene Tt tr1. transformiert (“de-embedding®),
wobei diesmal die Unsicherheit der Kalibrierung 0 Etg; an Hand der Standardabweichung beriick-
sichtigt wird.

Ssorr und Ergp + 0Etgry sind tiber den de-embedding-Prozess mit der realen Messgrole Spyt ver-
bunden. Im Bereich der gemessenen Werte kann dieser Prozess linearisiert werden, so dass die Un-
sicherheit der Ausgangsgrof3e (6Spyr) tiber eine Fehlerfortpflanzung abgeschitzt werden kann. Auf
die mathematische Herleitung wird an dieser Stelle verzichtet. Sie wird ausgiebig in [131] beschrie-
ben, wihrend Grundlagen zu dieser Thematik in [132] zu finden sind.

Aus den fehlerbehafteten Streuparametern Spyr ldsst sich nun eine beliebige Ausgangsgrof3e ablei-
ten. Im Fall eines Richtkopplers sind insbesondere die Anpassung S7; oder die Direktivitit D =
Ss31/S41 von Interesse.

Im Folgenden wird statt der Direktivitdt D ihre Inverse H = inv(D) = S41/531 als Ausgangsgro-
Be betrachtet. Im Idealfall geht H gegen Null. Kleine Abweichungen davon, sei es durch Herstel-
lungstoleranzen oder durch Messunsicherheiten, lassen sich besser quantifizieren als Abweichun-
gen von der im Idealfall unendlichen Direktivitit. Somit wird die maximale, messbare Direktivitit
Dynax = 1/ Hyin eine Funktion der Kalibrierunsicherheit.

usei im Folgenden der Erwartungswert der Ausgangsgrofle. Die kumulative Verteilungsfunktion
F(||H||) ist in Abbildung 6.4 fiir u= 0 und p= Hpyr dargestellt. Es werden hier eine experimentell

ermittelte Standardabweichung der Ausgangsfunktion von oy = 2.22-10~3 angenommen, sowie ein

100
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Abbildung 6.4: Die kum-
07 mulative Verteilungs-
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6.2 Messunsicherheit

Erwartungswert von p= || H|| = 2.76-1072. Die Kurve fiir u= 0 zeigt die Wahrscheinlichkeit mit der
eine bestimmte Direktivitit gemessen wird, wenn vermessene Koppler eine unendliche Direktivitit
hitten. So liegt auf Grund der hier ermittelten Kalibrierunsicherheiten die Wahrscheinlichkeit, dass
eine Direktivitit von D > 55 dB gemessen wird, bei P < 30 %.

Fiir eine bestimmte Wahrscheinlichkeit (Vertrauenslevel) P, kann die messbare untere Grenzen H g
numerisch bestimmt werden, so dass gilt F'(||H|| < ||Hycl||) = P. Die zu den Wahrscheinlichkeiten
P =0.5% and P = 99.5% gehorenden Direktivititen, konnen als Supremum Dy, und Infimum Djps
betrachtet werden.

6.2.1 Experimente

Zur Uberpriifung der Mess- und Kalibriergenauigkeit wird der im vorangegangenen Kapitel 6.1.2
beschriebene 15 dB-Referenzkoppler mehrfach vermessen.

Die nachfolgend beschriebene Messprozedur wird angewendet: Es werden drei Multiline-TRL Ka-
librierungen durchgefiihrt. Hierfiir werden je eine Reflexions- und Durchgangsleitung sowie sechs
weitere, verschieden lange Leitungen vermessen. Sidmtliche Standards werden stets zwei mal gemes-
sen, wobel die Struktur zwischen den Messungen aus der Messvorrichtung herausgenommen wird,
um 180° in horizontaler Ebene gedreht und mit den jeweils anderen Leitungsenden eingespannt
wird. Nach jeder Kalibrierung werden zwei Koppler-Messungen durchgefiihrt, wobei der Koppler

zwischen den Messungen stets aus der Messvorichtung aus- und wieder neu eingespannt wird.
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Abbildung 6.5: Direktivitditsmessungen eines 15 dB-Kopplers mit drei verschiedenen Kalibrierun-
gen; gestrichelte rosa Linie: Vertauensintervall mit [ Djyr, Dy, ] gegeben; rote Linie: maximal mess-

bare Direkivitit D,,,, eingezeichnet, sowie die aus den Messungen ermittelte Standartabweichung

op .
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6 Einschrinkungen

Die gemessenen Direktivitdten sind in Abbildung 6.5 dargestellt. Auf Grund der logarithmischen
Skalierung weichen die Werte fiir gro3e Direktivititen (D> 50 dB im Bereich f = 2 GHz) um bis
zu 15 dB von einander ab. Die minimale Direktivitdt K ,;, wird bei allen Messungen im oberen Fre-
quenzbereich begrenzt. So sinken fiir f > 2.75 GHz die Direktivititen bei samtlichen Messungen
auf unter 40 dB ab. Die Abweichungen der Direktivitdten voneinander betragen in diesem Bereich,
auch bei unterschiedlicher Kalibrierung, weniger als 3 dB. Uber den gesamten Frequenzbereich wei-
chen die zwei mit der selben Kalibrierung gemessenen Direktivitdten nur geringfiigig voneinander

ab. Samtliche Direktivititen befinden sich innerhalb des 99 %igen Vertrauensintervall [ D, Dsup].

6.3 Fazit

Material- und Herstellungstoleranzen begrenzen in der Praxis die erzielbare Direktividt von Richt-
kopplern. Ihr Einfluss wurde in diesem Kapitel anhand kompensierter, verlustbehafteter Richtkopp-
ler, bestehend aus verkoppelten Leitungen und Kompensationsnetzwerk, untersucht. Die vom Her-
steller angegebenen Materialtoleranzen verringern die Direktivitdt bei der Entwurfsfrequenz von
unendlich auf auf D(fy)s, —+10um = 40 dB bzw. D(fy)s._,,0; = 45 dB. Gleichzeitig wird die
minimale Direktivitit tiber 100% Bandbreite von K,;,(0 = 0) = 43 dB (10 dB-Koppler) bzw.
Knin(6 = 0) = 52 dB auf 37 — 40 dB herabgesetzt.

Diese Art von Toleranzen konnen durch einen gezielten Neuentwurf der Schaltung korrigiert wer-
den. Toleranzen im Atzprozess bei der Herstellung der Schaltung sind stochastischer Natur und
konnen nicht korrigiert wertden. Die im Rahmen dieser Arbeit ermittelte Standardabweichung beim
Atzprozess betrigt S = £8 um. Sie begrenzt ihrerseits die Direktivitit auf D(fy) = 32 dB
(10 dB-Koppler) bzw. D(fy) = 39 dB (15 dB-Koppler) und verringert die minimale Direktivitit
auf auf K ;, = 30 dB (10 dB-Koppler) bzw. K ,;, = 38 dB (15 dB-Koppler). Der in dieser Arbeit
entworfene und mehrfach hergestellte 15 dB-Koppler wies bis zu K,,;, = 38 dB auf. Im Mittel lagen
die gemessenen minimalen Direktivitdten jedoch bei ungefdhr 30 dB.

Redundante Kalibrierverfahren ermoglichen die Abschitzung der Messgenauigkeit. Die mittels Feh-
lerfortpflanzung ermittelte Standardabweichung o von H, der Inversen der Direktivitit, ermoglicht
die Ermittlung von Vertrauensintervallen der Messergebnisse. Ihr Kehrwert op, die Standardab-
weichung der Direktivitit, kann letztendlich als die grofte messbare Direktivitdt betrachtet wer-
den. Im theoretischen Fall eines idealen Richtkopplers gibt op die im Mittel gemessene Direkti-
vitdt an. Bei den durchgefiihrten Messungen ergibt sich so eine grofite messbare Direktivitit von
Drax(fo) = 52 dB sowie Ky = Dax(1.5f9) = 48 dB. Messtechnisch lieBen sich somit groBere
Direktivititen zuverldssig nachweisen als toleranzbedingt realisierbar.

Den groBten Einfluss haben somit die Herstellungstoleranzen, insbesondere die Variationen der
Struktur.
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7 Zusammenfassung und Ausblick

Richtkoppler aus verkoppelten Leitungen, sogenannte Leitungskoppler, stellen ein wichtige Bau-
teile der Hochfrequenztechnik dar. Sie werden nicht nur in Messsystemen zur Trennung von hin-
und riicklaufenden Wellen eingesetzt, sondern finden auch Einsatz in Filtern, Marchand Baluns und
Anpassnetzwerken, um nur einige zu nennen. Die Eigenwellen des sich in einem inhomogenen Me-
dium befindenden Leitungskopplers, wie es z.B. bei der Mikrostreifentechnik der Fall ist, wech-
selwirken zu unterschiedlich groen Anteilen mit den sie umgebenden Medien. Als Folge dessen
breiten sich die Eigenwellen mit ungleichen Phasengeschwindigkeiten aus, was die Eigenschaften
von Leitungskopplern erheblich beeintrichtigt. Es fiihrt zu endlicher Direktivitdt und Anpassung bei
Richtkopplern, parasitiren Durchlassbereichen bei Filtern, sowie unbalancierten Ausgangssignalen
bei Marchand Baluns.

Die Kompensation ungleicher Phasengeschwindigkeiten in verkoppelten Leitungen ist das vorrangi-
ge Thema dieser Arbeit. Wissenschaftlich wird dieses Thema bereits seit den 1970er Jahren einge-
hend untersucht. So findet sich in der Literatur eine Vielzahl unterschiedlicher Losungssansitze, die
sich nicht nur in ihren Kompensationseigenschaften sondern auch in ihrer physikalischen Herange-
hensweise und Synthese voneinander unterscheiden. Eine mogliche Klassifizierung dieser Methoden
ist die Unterscheidung zwischen interner und externer Kompensation. Wéhrend Erstere anstrebt, die
Eigenwellen direkt, d.h. noch im Bereich der verkoppelten Leitung zu beeinflussen, zielt die ex-
terne Kompensation darauf ab, die ungleichen Phasengeschwindigkeiten durch geeignete externe
Beschaltung zu korrigieren.

Mit Ausnahme der (externen) kapazitiven sowie der (internen) wiggly-line Methode, kompensieren
die bekannten Verfahren die ungleichen Phasengeschwindigkeiten nur iiber ein schmales Frequenz-
band. Die zwei erwihnten "breitbandigen"Methoden sind hingegen per se breitbandig, was jedoch
weder explizites Ziel der Synthese noch Gegenstand der Untersuchung war.

Ziel dieser Arbeit ist es, eine Kompensationsmethode zu erarbeiten, die zum einen bei der Entwurfs-
frequenz (z.B. die Mittenfrequenz des Kopplers) fiir beliebige Rahmenbedingungen (d.h. beliebige
Inhomogenititen und Koppelstirken) eine ideale Losung bietet, und zum anderen den Koppler iiber
eine moglichst groBe Frequenzbandbreite kompensiert.

Nach einer kurze Einfiihrung in die Thematik wird ein Verfahren zum Beschreiben und Analysie-

ren von Netzwerken vorgestellt: Die Methode der effektiven Wellenparameter. Sie entspricht der
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7 Zusammenfassung und Ausblick

klassischen Image Parameter Methode, welche in den ersten Jahrzehnten des 20. Jahrhunderts fiir
die Entwicklung von Filtern verwendet wurde. Aufgrund des Erscheinens genauerer Syntheseme-
thoden fiir Filter verlor die Image Parameter Theory jedoch in der Literatur an Bedeutung. Fiir die
Zwecke dieser Atbeit erweist sie sich jedoch als duBerst hilfreich. Dieser Methode liegt die Frage
zugrunde, wie ein dquivalenter Wellenleiter beziiglich seiner komplexen Wellenparameter, dem Wel-
lenwiderstand und dem Welleniibertragungsmaf}, beschaffen sein muss, um die gleichen elektrischen
Eigenschaften zu besitzen wie ein betrachtetes Zweitor. Gegeniiber der Methode der Eigenreflexio-
nen, welche in dieser Arbeit ebenfalls erldutert wird, bieten die effektiven Wellenparameter zwei
distinkte Vorteile:

1. Die effektiven Wellenparameter konnen iiber der Frequenz betrachtet werden und bieten sich
somit fiir Untersuchungen an, bei denen es auf das Frequenzverhalten ankommt. Die Eigenre-
flexionen werden iiblicherweise nur bei der Entwurfsfrequenz in einem polaren Koordinaten-
system dargestellt. Eine frequenzabhingige Darstellung ist zwar prinzipiell moglich, in einem

polaren Koordinatensystem jedoch nicht iibersichtlich.

2. Im Gegensatz zu den Eigenreflexionen sind die entsprechenden effektiven Wellenparameter
anschaulicher. So ldsst sich direkt erkennen ob die betrachtete Struktur zu hoch- oder zu nie-

derohmig ist und ob ihre elektrische Lange dem gewiinschten Wert entspricht.

Das Verfahren wird in der gesamten Arbeit fiir die Synthese und Analyse sowohl von kompensierten
Kopplern, als auch von einzelnen Kompensationsstrukturen verwendet. Im Fall von symmetrischen
Richtkopplern wird es separat fiir Gleich- und Gegentaktwelle angewendet. Des Weiteren ist es sehr
hilfreich bei der Analyse von gemessenen Kopplern, da die ermittelten Abweichungen der gemes-
senen effektiven Wellenparameter von den simulierten direkt Hinweise fiir einen Neuentwurf der

Schaltung geben.

Eine kapazitive Kompensationsmethode wird im dritten Kapitel vorgestellt. Im Gegensatz zu den
aus der Literatur bekannten Ansédtzen werden Anzahl und Position der Kapazititen gezielt variiert,
wodurch die Bandbreite der Kompensation verbessert werden kann. Mit der Methode der effektiven
Wellenparameter wird gezeigt, dass die Dispersion des kompensierten Kopplers iiber die Anzahl und
Position der Kapazititen deutlich verringert werden kann. Analytische Formeln zur Berechnung der
Kapazititen und Wellenwiderstinde in Abhingigkeit vom Koppelfaktor, von der Inhomogenitit so-
wie der Frequenz werden hergeleitet. Hierbei wird, im Gegensatz zu den aus der Literatur bekannten
Verfahren, die parasitire Gleichtaktkapazitit konsequent beriicksichtigt. Messergebnisse zeigen im
Vergleich zu in der Literatur publizierten Ergebnissen sehr hohe Direktivitidten iiber einer Bandbreite
von 100%. Dennoch stiitzen sie die Untersuchungen nur teilweise: Wéhrend bei einer Kompensation
mittels drei bzw. sechzehn Kapazititen die iiber einer Bandbreite von 100 % gemessenen minimalen
Direktivititen mit D > 35 dB bzw. D > 40 dB deutlich unterhalb der simulierten Ergebnisse liegen
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(Dgm > 46 dB bzw. Dy, > 75 dB), so sind sie fiir den Fall von zwei an den Enden plazierten
Kapazititen sogar besser (D > 27 dB) als per Simulation vorhergesagt (Dg,, > 5 dB).

Die Griinde fiir diese Diskrepanzen werden in den nachfolgenden Kapiteln systematisch erortert.
Als eine der Ursachen ist die unzureichenden Modellierung der Kapazititen zu nennen. Diese wer-
den, wie in Mikrostreifentechnik {iblich, als interdigitale Struktur realisiert. Der Ausdehnung dieser
Strukturen in Flussichtung der Eigenwellen wird in der Synthese mit konzentrierten Kapazititen
jedoch nicht Rechnung getragen. Elektrisch kann solch eine Ausdehnung mit Netzwerken hoherer
Ordnung beschrieben werden, die mindestens eine Komponente in longitudinaler Richtung aufwei-

sen.

Dieser Erkenntnis Rechnung tragend, wird im vierten Kapitel die Kompensation mittels generischer
Kompensationsnetzwerke betrachtet. So wird untersucht, welche Arten von Netzwerken sich prin-
zipiell zur Kompensation von Richtkopplern eignen. Anschliefen wird ein Syntheseverfahren fiir
solch ein Viertornetzwerk aus konzentrierten Elementen erldutert. Die Herleitung der Netzwerk-
komponenten fiihrt zu einem tiberbestimmten Losungsraum, von dem eine Teilmenge physikalisch
realisierbar ist. Auf den Entwurf solcher Netzwerke in Mikrostreifentechnik wird ausfiihrlich einge-
gangen.

Die bisherigen Untersuchungen gehen von idealisierten Bedingungen aus. So werden sowohl die
verkoppelten Leitungen als auch die Netzwerke bzw. Kapazititen als verlustfrei, frequenzunabhin-
gig und doppelt symmetrisch betrachtet. Auf Grund der Inhomogenitit des Mikrostreifenmediums
besitzen die ausbreitungsfihigen Moden der Mikrostreifenleitung quasi-TEM Charakter. Sowohl ih-
re Ausbreitungskonstante als auch ihr Wellenwiderstand sind daher dispersiv, was einen direkten
Einfluss auf die erreichbare Direktivitit tiber 100 % Bandbreite hat. Thre dispersionsbedingte obere

Grenze kann in den betrachteten Beispielen mit D = 60 — 70 dB beziffert werden.

Das fiinfte Kapitel widmet sich dem Einfluss von Verlusten auf die Eigenschaften von Richtkopplern.
Wihrend im verlustlosen Fall Isolation und Anpassung bekanntermafen stets gemeinsam auftreten,
unterscheiden sich im verlustbehafteten Fall die Bedingungen fiir Anpassung und Isolation. Nur un-
ter bestimmten Voraussetzungen konnen hier gleichzeitig Anpassung und Isolation erzielt werden.
Aufgrund der Verluste einerseits und den dispersiven Eigenschaften der Wellenparameter von Zu-
leitung (Referenzleitung) und verkoppelter Leitung andererseits, dndern sich auch die Bedingungen
fiir Anpassung bzw. Isolation mit der Frequenz. Da die Verluste und Dispersionen der Eigenwellen
der verkoppelten Leitung sowie der Zuleitung (und des Kompensationsnetzwerks) unterschiedlich
sind, kann die Bedingung fiir Isolation bzw. Anpassung nur fiir eine Frequenz erfiillt werden. Die
Quadratureigenschaft des Kopplers dndert sich mit seinen Phasenwinkeln und Ausbreitungsverlus-
ten. So dndert sich die Phasenverschiebung der Ausgénge fiir den Fall von Ausbreitungsverlusten

linear mit der Frequenz. Quadratur ldsst sich somit nur bei einer Frequenz einstellen. Ihre verlust-

127

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



7 Zusammenfassung und Ausblick

bedingte obere Grenze der Direktivitit iiber 100% Bandbreite wird, je nach verwendetem Substrat,
mit K, = 43 — 53 dB quantifiziert. In diesem Zusammenhang wurden Richtkoppler verschiedener
Koppelstirke auf unterschiedlich verlustbehafteten Substraten hergestellt und vermessen. Hierbei

wurden minimale Direktivititen von K,,;, = 35 — 38 dB nachgewiesen.

Das 6.Kapitel behandelt weitere, die Eigenschaften von Richtkopplern beeinflussende Faktoren. Der
Einfluss von Herstellungstoleranzen wird sowohl fiir systematische (korrigierbare) Toleranzen, wie
abweichende Substratpermittivititen oder Substrathohen, als auch fiir stochastische Toleranzen, wie
die Unterdtzung der Leiterstrukturen, untersucht. Letztere hat den groten Einfluss. Sie begrenzt die
minimale Direktivitit auf /,;,, = 30 — 38 dB. AbschlieBend wird die Frage beleuchtet, in welcher
GroBenordnung Direktivitidten prinzipiell messbar sind und wie grof3 der Vertrauensbereich gemesse-
ner Direktivitiiten ist. So zeigt sich, dass die durch Unsicherheiten im Kalibrierverfahren begrenzte,

messbare Direktivitidt im Bereich von 50 dB liegt.

Wenngleich Richtkoppler mit zu den iltesten Bauelementen der Hochfrequenztechnik zihlen, so
sind sie doch weiterhin Gegenstand aktueller Forschung. Da eine moglichst groBe Direktivitit in
vielen Anwendungsfillen erwiinscht ist, bleibt auch der hier behandelte Themenbereich der Kom-
pensation ungleicher Phasengeschwindigkeiten in verkoppelten Leitungen fiir die Forschung sehr
interessant.

Aus der vorliegenden Arbeit ergeben sich einige Ansatzpunkte fiir zukiinftige Untersuchungen. Da
wire zum einen die Asymmetrie der verwendeten Netzwerke. Hier wire es von Interesse, den Ein-
fluss der dieser Asymmetrie geschuldeten Modenverkopplung eingehend zu erortern. Hier stehen
nicht nur Fragen im Raum, wie man diesen Einfluss minimieren kann, sondern auch wie man ihn
eventuell gezielt nutzen kann. Die Kompensation asymmetrischer verkoppelter Leitungen bendtigt
asymmetrische Kompensationsnetzwerke. Zu diesem Zweck konnte die in dieser Arbeit vorgestellte
Synthese auf die 7— und c— Mode des asymmetrischen Falls erweitert werden.

Wie in dieser Arbeit gezeigt wurde, ist der derzeitige limitierende Faktor fiir die Realisierung von
noch groBeren Direktivititen die Toleranz des Herstellungsprozess. Um breitbandige Direktivititen
von K, > 40 dB reproduzierbar in Mikrostreifentechnik zu realisieren, gilt es somit, die bestehen-

den Herstellungstoleranzen zu minimieren.
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Formelzeichen

An dieser Stelle wird eine tabellarische Ubersicht der verwendeten Formelzeichen gegeben. Sie sind

den Kapiteln ihrer Einfithrung nach geordnet.

Kapitel 1

ap Hineinlaufende Welle am Tor p

b, Hinauslaufende Welle am Tor p

Spm Streuparameter b, /a,, der Tore p,m

I Isolation

r Komplexer Reflexionsfaktor

k Koppelfaktor

T Transmissionsfaktor

f Frequenz

fo Entwurfsfrequenz

Ao Wellenldnge bei der Entwurfsfrequenz f;

Koin Minimale Direktivitit iiber einer Bandbreite von 100 %
Kapitel 2 :

Lot Referenz- bzw. Bezugswiderstand

€ relative Permittivitit der Mode i

L Wellenwiderstand der verkoppelten Leitung fiir Mode i
i Ausbreitungskonstante der Mode i

o Dampfungskonstante der Mode i

B; Phasenkonstante der Mode i

OvLi Normale elektrische Linge der verkoppelten Leitung fiir Mode i
Zx Kopplerimpedanz

p MafB der Inhomogenitiit

D Direktivitit

Tip Eigenreflexion der Mode i mit Abschluss p an der vertikalen Symmetrieebene
Za Effektiver Eingangswellenwiderstand

A Effektiver Ausgangswellenwiderstand
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7 Zusammenfassung und Ausblick

o Effektives Phasensmaf}
Esor Streumatrix der Fehlerterme der SOLT-Kalibrierung (Fehlermatrix)
SrAw Streumatrix der unkalibrierten Schaltung
Ssort Streumatrix nach SOLT-Kalibrierung
TRet.SOLT Referenzebene nach SOLT-Kalibrierung
ErL Streumatrix der Fehlerterme der TRL-Kalibrierung (Fehlermatrix)
TRet TRL Referenzebene nach TRL-Kalibrierung
Spur Streumatrix des zu messenden Objekts (DUT)
Kapitel 3 :
Coi Kapazitit der Mode i an der Position g der verkoppelten Leitung
Kp Relative Teillinge des Abschnitts p bezogen auf die Hélfte der Gesamtlinge
B; Suszeptanz der Mode i
G Hilfsvariable der Mode i
Koin minimale Direktivitit iiber einer Bandbreite von 100%
ZVLK Kopplerimpedanz der verkoppelten Leitung
A% Kopplerimpedanz
Kapitel 4 :
ZNw.i Effektiver Wellenwiderstand des Netzwerkes fiir Mode i
2GS.i Effektiver Wellenwiderstand der Gesamtstruktur fiir Mode i
ZNWK Effektive Kopplerimpedanz des Netzwerkes
ZGSK Effektive Kopplerimpedanz der Gesamtstruktur
0aGs.i Effektive elektrische Linge der Gesamtstruktur fiir die Mode i
ONW i Effektive elektrische Linge des Netzwerkes fiir die Mode i
D, Dispersionsfaktor des Wellenwidestands
Dy Dispersionsfaktor der elektrischen Linge
ONW,i Effektive komplexe elektrische Linge des Netzwerkes fiir die Mode i
ENw,i Effektive Verlustlinge des Netzwerkes fiir die Mode i
Kapitel 5 :
Dis.i Effektive komplexe elektrische Linge der Gesamtstruktur fiir die Mode i
L7; Phasenwinkel der Mode i
LD ep Phasenwinkel der Referenzimpedanz
£z relativer Phasenwinkel der Mode i
> ZLzgs Fehlanpassung der relativen Phasenwinkel
Aégs Fehlanpassung der Ausbreitungsverluste
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