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Kurzfassung

Der Trend zu hoheren Frequenzen von MMICs erfordert die Reduzierung der charak-
teristischen Abmessungen von aktiven und passiven Elementen. Dabei liegen typische
Metallisierungsdicken solcher Elemente in der Gréflenordnung der Skin-Eindringtiefe 9,
so dass der Skin-Effekt bei der Analyse dieser Schaltungen nicht mehr vernachléssigt wer-
den darf. Die Finite-Differenzen-Berechnung passiver MMIC-Elemente bedarf deshalb der
Beriicksichtigung endlicher Leitfahigkeiten von Metallisierungen und damit die Auflosung

der Skin-Eindringtiefe.

Der numerische Aufwand (Speicherbedarf, Rechenzeit) der konventionellen Methode der
Finiten Differenzen wéchst mit der geforderten Auflésung. Sie ist unter Beriicksichtigung
des Skin-Effekts in der Regel um eine Gréflenordnung hoher im Vergleich zu Anordnungen

mit idealen Leitern.

Die vorliegende Arbeit stellt die Hybridmethode der Finiten Differenzen (HMFD), eine ef-
fizientere Formulierung der Methode der Finiten Differenzen im Frequenzbereich (FDFD),
vor. Dabei werden dynamische Rechnungen mit quasi-statischen Losungen verkniipft. Die
Berechnung passiver Komponenten erfolgt in zwei Schritten. Die Bereiche einer Struk-
tur, die eine hohe Auflésung erfordern, werden zunéchst in einem hochauflésenden Gitter
quasi-statisch berechnet. In einem zweiten Schritt erfolgt die dynamische Rechnung unter
Beriicksichtigung der quasi-statischen Losungen in einem wesentlich groberen Gitter. Die
Auflésung des quasi-statischen Gitters wird dabei durch die Skin-Eindringtiefe 9, die des

dynamischen durch die kleinsten Strukturabmessungen bestimmt.

Im Rahmen dieser Arbeit wird die Hybridmethode HMFD sowohl an zweidimensionalen
(Wellenleiterproblem) als auch an dreidimensionalen Strukturen verifiziert. Bei vergleich-
barer Genauigkeit kann die Rechenzeit bis zum Faktor 100 und der Speicherbedarf bis

zum Faktor 6 gegeniiber der konventionellen Methode FDFD reduziert werden.
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Abstract

The trend toward higher frequencies for MMICs requires the reduction of the characteristic
dimensions of active and passive components. Typical metallization thicknesses are in the
range of skin-depth ¢ and the skin-effect has to be considered in the analysis of such
circuits. Therefore the Finite Difference simulation of passive MMIC components needs

finite conductivity to be accounted for and the resolution of skin-depth 9.

The numerical efforts (CPU-time, memory) of the conventional Finite Difference method
increase with mesh size. Compared to the lossless case the spatial resolution when skin-

depth is considered, is higher by about one order of magnitude.

This work presents the hybrid finite-difference method (HMFD). It is a more efficient
formulation of the Finite Difference method in frequency domain (FDFD). The hybrid
method splits into a dynamic and a quasi-static part, and the analysis of passive com-
ponents is performed in two steps. The regions of a structure which require a high spatial
resolution are first analyzed by the quasi-static approach in a dense grid. This is the
case, for instance, at edges, corner, or within planar metallizations. The dynamic part
is then performed in a much coarser grid including the quasi-static field solution. The
quasi-static grid is selected in relation to the skin-depth 0 and the dynamic one according

to the smallest geometrical dimension of a structure under investigation.

In the context of this work the hybrid method HMFD is verified for two dimensio-
nal (transmission-line problem) and for three dimensional problems. By employing the
HMFD, the computing time can be reduced by a factor of up to 100 and the storage re-
quirements can be reduced by a factor of up to 6, with no appreciable decrease in accuracy

from conventional FDFD.
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Kapitel 1

Einleitung

Stand der Technik

Der zunehmende Bedarf mehr Informationen schneller zu verarbeiten und zu iibertragen
bedingt, dass analoge und digitale Systeme bei hoheren Frequenzen bzw. Taktraten ar-
beiten miissen. Hinzu kommt der Bedarf an kostengiinstigen Losungen fiir die industrielle
Massenproduktion. Die Integration von aktiven und passiven Mikrowellenkomponenten
auf einem Halbleitersubstrat in Form von monolithisch integrierten Mikrowellenschaltun-
gen (engl.: MMIC fiir Monolithic Microwave Integrated Circuits) auf Gallium-Arsenid
(GaAs) und zukiinftig vermutlich auch auf Indium-Phosphid (InP) stellt hierbei eine

Schliisseltechnologie dar .

Als bedeutendes Beispiel fiir die vielfaltigen Anwendungsbereiche von MMICs steht UMTS
(engl.: Universal Mobile Telecommunications System), der Mobilfunk der dritten Ge-
neration [1], [2]. Mit einer Ubertragungsgeschwindigkeit von bis zu 2 MBit pro Sekun-
de soll es den Mobilfunkmarkt revolutioneren (GSM: 9,6 KBit pro Sekunde, GPRS:
53,6 KBit pro Sekunde). Ein weiterer Markt mit grofiem Entwicklungspotential ist der
Breitband-Richtfunk [3], [4] fiir Datendienste (mit Ubertragungsraten in der GroSenord-
nung von 100 MBit pro Sekunde), um z.B. drahtlose Teilnehmeranschliisse zu realisieren
oder Mobilfunk-Basisstationen untereinander zu verbinden. Die Betriebsfrequenzen liegen

im Bereich 20...30 GHz, um 40 GHz, sowie bei 60 GHz. Die Satellitenkommunikation

1
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[5], [6] und die Sensorik (z.B. Abstandswarnradar fiir Kfz [7] - [10]) sind weitere Anwen-

dungsbeispiele.

Bedingt durch die hohe Packungsdichte von aktiven und passiven Komponenten auf einem
MMIC kénnen Schaltungseigenschaften durch Effekte wie Ubersprechen, Oberflichenwel-
len und unbeabsichtigte Abstrahlung, um nur einige zu nennen, negativ beeinflusst wer-
den. Auch die Montage einer Schaltung in einem Gehéause kann Ursache parasitarer Effekte

sein.

Die Entwicklung von MMICs erfordert deshalb leistungsfihige Software-Werkzeuge zur
Vorab-Simulation. Der nachtrégliche Abgleich einer einmal hergestellten Schaltung ist
i. Allg. nicht moglich. In den 80er Jahren war man hauptséchlich bestrebt, exakte theore-
tische Beschreibungen der Grundelemente einer Mikrowellenschaltung zu finden, um diese
in Schaltkreismodellen zu verkniipfen [11]. Dieses Vorgehen ist fiir hybrid integrierte Schal-
tungen moglich. Mit den wachsenden Anforderungen an heutige Mikrowellenschaltungen,
dem Trend zu hoheren Frequenzen und damit zu kompakteren Schaltungen muss die
elektromagnetische Wechselwirkung aktiver und passiver Elemente eines MMICs beriick-
sichtigt werden. Zunehmend werden Hybridmethoden entwickelt, bei denen verschiedene
numerische Verfahren miteinander verkniipft werden, um Schaltungen als Ganzes elektro-
magnetisch zu erfassen. Jede Methode fiir sich ist fiir die Berechnung einzelner Kompo-

nenten eines MMICs besonders ausgezeichnet [12].

Die Weiterentwicklung der Halbleitertechnologie zur Herstellung von MMICs ist eng ver-
bunden mit Forschritten im Bereich des rechnergestiitzen Entwurfs. Gegenwértig sind im
GaAs-Bereich vielfach Herstellungstechnologien weiter entwickelt als Software-Werkzeuge,
die einen schnellen Bildschirmentwurf und eine Optimierung erlauben. Ingenieure sind
deshalb immer wieder gezwungen, auf die kosten- und zeitintensive Herstellung von Pro-

totypen zuriickzugreifen [13].

Berechnungsverfahren

Der rechnergestiitzte Schaltungsentwurf ist eine kostengiinstige und zeitsparende Alterna-

tive zur Prototypenfertigung. Die Entwicklung von Mikrowellenschaltungen wie MMICs



kann dadurch betréichtlich beschleunigt werden. Wie eingangs bereits erwahnt (siehe
»Stand der Technik“), sind aber noch viele Engpésse zu iiberwinden. Einen wesentli-
chen Beitrag leistet hierbei die elektromagnetische Simulation (EMS) fiir passive Hoch-
frequenzkomponenten (planare Leitungen, Leitungsstrukturen, Verzweigungen, Module
und Gehéuse, Filterstrukturen) mit Hilfe von numerischen Berechnungsverfahren. Ihre
Entwicklung wird in einer Vielzahl von Lehrbiichern und Publikationen [11] - [17] be-

schrieben.

Berechnungsverfahren fiir passive Strukturen werden nach analytischen, semi-analytischen
und rein numerischen Methoden unterschieden. Analytische Methoden erméglichen die ex-
akte Losung elektromagnetischer Probleme. Sie lassen sich aber nur fiir die Berechnung
relativ einfacher Strukturen wie z. B. zylindrische Hohlleiter verwenden. Die meisten prak-
tischen Probleme sind aber komplexer und kénnen damit in der Regel nicht berechnet
werden. Bereits weitaus vielseitiger sind semi-analytische Methoden verwendbar. Die zu
analysierenden Geometrien miissen in der Regel dem Koordinatensystem angepasst sein.
Charakteristisch ist, dass das elektromagnetische Problem mathematisch exakt formuliert
wird. Die Losung der resultierenden Gleichungen ist jedoch eine Naherung. Die rein nume-
rischen Verfahren unterliegen in Bezug auf die zu analysierenden Strukturen theoretisch
keinen Beschrédnkungen. Die Maxwellschen Gleichungen werden direkt bzw. indirekt mit
Hilfe von Approximationen — z. B. Berechnung der elektromagnetischen Felder nur an

diskreten Raumpunkten — geldst.

In Abhéngigkeit der Strukturen, die berechnet werden kénnen, unterscheidet man soge-
nannte 2,5D- und 3D-Verfahren. Die Methoden der Momente (engl.: MoM fiir Methods
of Moments) [17] gehoren zur Klasse der 2,5D-Verfahren. Es sind in der Regel semi-
analytische Frequenzbereichsverfahren wie die Integralgleichungs-Techniken [14]. Beson-
ders bekannt ist eine fouriertransformierte Variante, die Spektralbereichsmethode [14].
Sie finden Anwendung bei der Berechung planarer Schaltungen und von planaren An-
tennen, wobei unendlich diinne Metallisierungen angenommen werden. Endliche Leiterdi-
cken und ohmsche Verluste konnen nur bedingt beriicksichtigt werden. Die 3D-Verfahren
unterliegen beziiglich der analysierbaren Geometrien zunéchst keinen Beschrénkungen.

Die gebréuchlichsten Methoden sind die Methode der Finiten Elemente (engl.: FEM fiir
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Finite-Element-Method) im Frequenzbereich [14] und die Methode der Finiten Differen-
zen im Zeitbereich FDTD (engl.: FDTD fiir Finite-Differences Time-Domain) [16]. Eine
weniger verbreitete Methode ist die Methode der Finiten Differenzen im Frequenzbereich
FDFD (engl.: Finite-Differences Frequency-Domain) [18]. In allen drei Fillen handelt es
sich um numerische Berechnungsverfahren. Sie sind sehr flexibel, so dass die Berechnung
einer Vielzahl unterschiedlicher Strukturen moglich ist. Andererseits sind sie aber sehr

rechenintensiv und benétigen einen groflen Arbeitsspeicher.

a) b)

Abbildung 1.1: Ecke (a) und Kante (b) an einer Koplanarstruktur.

Die Berechnung von miniaturisierten Strukturen wie passiven MMIC-Komponenten mit
Hilfe der Methode der Finiten Differenzen (FD) ist, gemessen an den Anforderungen beim
Design, noch zu aufwéndig. Thre Rechenzeit und ihr Speicherbedarf wachsen mit der Grofie
der Finiten-Differenzen-Gitter (Anzahl der Gitterzellen). Bei der Zeitbereichs-Variante
FDTD bestimmt der kleinste Diskretisierungsschritt den gréfiten Zeitschritt, um Stabilitét
zu gewihrleisten [16]. Im Frequenzbereich hingegen sind sehr grofie Gleichungssysteme zu
l6sen. Insbesondere an Material-Diskontinuitidten wie z.B. Ecken und Kanten (siche Abb.

1.1) ist eine hohe Auflosung der Gitter erforderlich, um Diskretisierungsfehler infolge



grofler Feldgradienten zu reduzieren.

Zudem ergibt sich mit zunehmender Miniaturisierung von Mikrowellenschaltungen eine
verdnderte Gewichtung der Einflussgréfien [19]. Die endliche Leitfahigkeit von Leitern darf
nicht vernachléssigt werden, weil die Feldanteile in den Leitern signifikanten Einfluss auf
das elektrische Verhalten der Schaltung haben, denn typische Metallisierungsdicken von
MMICs liegen in der Groflenordnung der Eindringtiefe des elektromagnetischen Feldes

6 = 1/\/7fupo von einigen Mikrometern.

Mit der Diskretisierung der FD-Methode muss deshalb die Skin-Effekt-Eindringtiefe, die
sich aus der endlichen Leitfahigkeit ergibt, aufgelost werden. Andererseits betragen die
Gesamt-Abmessungen der passiven Strukturen einige Millimeter. Aufgrund dieser Grofien-

unterschiede ergeben sich Diskretisierungen mit einer grofien Anzahl von Gitterzellen.

Bisherige Arbeiten

In den vergangenen Jahren sind eine Vielzahl von Methoden entwickelt worden, um Be-
rechnungen mit Hilfe der Methode der Finiten Differenzen effizienter zu gestalten. Ein
Beispiel ist die Beriicksichtigung von Feldsingularitdten. Sie werden durch Modifikati-
on der Differenzengleichungen der Gitterzellen, die an Kanten und Ecken (siehe Abb.
1.1) einer Materialverteilung grenzen, beriicksichtigt [20] - [29]. Die Beriicksichtigung der
Feldsingularitdten basiert dabei in der Regel auf statischen Losungen. Ein anderer Ansatz
erweitert die Beriicksichtigung statischer Losungen auf das gesamte Rechenvolumen einer
gegebenen Anordnung [30] - [33]. Dieses ist immer dann moglich, wenn die Abmessungen

der Anordnung klein gegen die Wellenlénge sind.

Die genannten Ansétze sind fiir Strukturen mit idealen Leitern (0 — o0) entwickelt
worden. Mit den Oberflichenimpedanz-Methoden werden auch endliche Leitfahigkeiten
quasi-statisch beschrieben [16], [34] - [36]. Dieser Ansatz ist aber eine Ndherung eindi-
mensionaler Feldverteilungen und ist vielfach nicht zu verwenden, wenn Leiterdicken ¢
wie die von MMICs in der GréBenordnung der Eindringtiefe § = 1/v/7 fugo liegen. Die
Oberflachenimpedanz-Methoden sind fiir dicke Leiter mit ¢ > § bzw. sehr diinne Leiter

mit ¢ < §, wie sie bei hybrid integrierten Schaltungen auftreten, entwickelt worden. Lei-
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terdicken im Bereich § < t < 30 und Effekte an Kanten, die zweidimensionaler Natur

sind, verursachen Probleme.

Zielsetzung

Im Rahmen dieser Arbeit soll die effiziente FD-Berechnung verlustbehafteter planarer
Strukturen (passive MMIC-Komponenten) unter Berticksichtigung quasi-statischer Losun-
gen untersucht werden. Dazu wurde eine FD-Methode im Frequenzbereich entwickelt,
bei der elektrodynamische Berechnungen mit quasi-statischen Feldverteilungen verkniipft

werden.

Als quasi-statisch werden Felder bezeichnet, wenn Verschiebungsstrome oD /Ot vernach-
lassigt werden konnen. D. h., die Wellenausbreitung kann vernachléssigt werden. Dies ist
der Fall, wenn die Abmessungen einer gegebenen Anordnung klein gegen die Wellenlédnge

sind.

Vorgehensweise

Die in dieser Arbeit verwendete Realisierung der FDFD-Methode basiert auf der Technik
der Finiten Integration [15], [37] - [39]. Mit Hilfe dieser Technik lassen sich die Max-
well Gleichungen in ihrer integralen Darstellung in ein System #quivalenter Gleichungen,
die sog. Gitter-Maxwell-Gleichungen, im diskreten Raum (bestehend aus N-Gitterzellen)

iiberfiithren.

Um die konventionelle FDFD-Methode mit quasi-statischen Losungen zu verkniipfen,
miissen die Gitter-Maxwell-Gleichungen modifiziert werden. In den Gitter-Maxwell-Glei-
chungen werden Linien- und Flachenintegrale iiber das elektrische bzw. magnetische Feld
durch die einfachen Integralndherungen F - Auund F - AA approximiert. Dabei ist F ei-
ne Komponente des elektrischen oder magnetischen Feldes im diskreten Raum, Aw steht
fiir die Kantenléinge und AA fiir eine der Seitenflichen einer Gitterzelle. Quasi-statische
Losungen werden berticksichtigt, indem man die Integralndherungen mit sog. Korrektur-

faktoren multipliziert, die man aus dem quasi-statischen Feld bestimmt. Abb. 1.2 ver-



anschaulicht die Definition von Korrekturfaktoren am Beispiel des Linienintegrals iiber
die elektrische Feldstiarke E. Der Korrekturfaktor cle ist das Verhéltnis aus dem Integral
iiber die elektrische Feldstirke entlang der Kante einer Gitterzelle und dem approximier-
ten Integralwert aus der Kantenlinge Au und dem im Gitter diskretisierten Feldwert
E = E(Au/2). In der effizienteren Formulierung der FDFD-Methode werden Linieninte-
grale iiber das elektrische Feld also durch E - Au-cle approximiert. In entsprechender Art

und Weise lassen sich Korrekturfaktoren fiir Fliachenintegrale definieren.

\

éé
Z J E(u)du
cle= A
E(Au/2)[Du

E=E(u/?2)
E(Du | 2)Du \\

Aul/?2

- Ny ——>

Abbildung 1.2: Verbesserung der Genauigkeit der FDFD-Methode mit Hilfe von Korrek-
turfaktoren. Beispielhaft ist hier der Linienkorrekturfaktor fiir die elektrische Feldstérke
E dargestellt. Die einfache Integralniherung E-Au der FD-Methode wird durch E-Au-cle

ersetzt, so dass sich eine sehr gute Ndherung des exakten Integralwerts ergibt.

Die effizientere FDFD-Formulierung wird in dieser Arbeit als Hybridmethode der Finiten
Differenzen (HMFD) bezeichnet. Sie besteht aus einer elektrodynamischen und einer
quasi-statischen Formulierung der FD-Methode. Dabei ist die Quasistatik in einen elektro-

statischen und einen magneto-quasistatischen Anteil unterteilt. Die Magneto-Quasistatik
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ist frequenzabhéngig und mit den Leitungsstrémen einer Struktur verkniipft. Damit wird
der Skin-Effekt beschrieben. Elektrostatische Felder sind durch Oberflachenladungen be-
stimmt und die Feldverteilung des elektrischen Feldes an Kanten und Ecken wird erfasst

(siehe Abb. 1.1).

Die quasi-statischen Rechnungen werden immer vor der elektrodynamischen in einem
hochauflosenden Gitter ausgefithrt. Im Rahmen dieser Arbeit wird das hochauflosen-
de Gitter als das quasi-statische Gitter bezeichnet. Es ist so beschaffen, dass die Skin-
Effekt-Eindringtiefe 6 und strukturelle Details aufgelost werden. Fiir die elektrodynami-
sche Rechnung wird ein wesentlich groberes Gitter, das im Rahmen dieser Arbeit als das
dynamische Gitter bezeichnet wird, verwendet. Diese Diskretisierung wird anhand der
kleinsten Abmessungen einer Struktur ausgelegt. D. h. z. B. fiir die Koplanarleitung, dass
die Schlitzbreite, der Mittelleiter sowie die Metallisierungsdicke mit nur einer Gitterzelle
beschrieben werden. Dabei ist darauf zu achten, dass die Schrittweiten der Diskretisierung
deutlich kleiner als die charakteristische Wellenlédnge im entsprechenden Medium gewéhlt
werden. Dies wird in der Regel dadurch gewéhrleistet, dass man die grofite Schrittweite

kleiner als ein zehntel der Wellenldnge wahlt.

Durch die Kombination von elektrodynamischer und quasi-statischen Rechnungen ist es
moglich, fiir die aufwendige elektrodynamische Rechnung im Vergleich zur konventionel-
len Methode Diskretisierungen mit einer wesentlich geringeren Anzahl von Gitterzellen
zu wahlen. Dadurch lassen sich die Rechenzeit und der Speicherbedarf der elektrody-
namischen Rechnung betréchlich reduzieren. Wobei die Genauigkeit der Hybridmethode

HMEFED vergleichbar mit der der konventionellen FDFD-Methode ist.

Inhaltliche Ubersicht

Diese Arbeit ist in sieben Kapitel gegliedert. Im zweiten Kapitel werden die allgemei-
nen theoretischen Grundlagen der Hybridmethode HMFD zusammengestellt (modifizier-
te Gitter-Maxwell-Gleichungen, Korrekturfaktoren, Quasistatik). Mit Kapitel 3 beginnt
die eigentliche Darstellung und Verifizierung der Hybridmethode anhand der Berechnung

miniaturisierter Leitungen (Koplanarleitung, Mikrostreifenleitung). Das folgenden Kapi-



tel 4 behandelt die Berechnung der S-Parameter dreidimensionaler Strukturen mit der
Hybridmethode. Zunéchst werden die theoretischen Grundlagen der Methode fiir drei-
dimensionale Strukturen zusammengestellt und anhand von Koplanarstrukturen (Wel-
lenwiderstandssprung, Widerstand, Kurzschluss, Luftbriicke, T-Verzweigung) erfolgt die

Verifizierung.

Im Rahmen dieser Arbeit sind eine Vielzahl von Computerprogrammen neu entstanden
bzw. bestehende Programme iiberarbeitet und ergénzt worden. Zusammen bilden sie das
Programmpacket HMFD (Hybrid-Methode der Finiten Differenzen). Ein Flussdiagramm
wird in Kapitel 5 angegeben. Die Verkniipfungen der einzelnen Programme untereinan-
der und die einzelnen Arbeitsschritte fiir Berechnungen mit der Hybridmethode werden

erlautert.

In Kapitel 6 werden die wesentliche Ergebnisse dieser Arbeit noch einmal aufgegriffen und
zusammengefasst. Im Ausblick diskutiert der Autor vor dem Hintergrund der Ergebnisse
dieser Arbeit Konsequenzen und Perspektiven fiir die weitere Entwicklung der Methode
der Finiten Differenzen, der rechnergestiitzten elektromagnetischen Simulation und den

rechnergestiitzten Schaltungsentwurf.

Generell wurden im Interesse einer guten Lesbarkeit umfangreiche Herleitungen in den

Anhang iibernommen.
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Kapitel 2

Hybridmethode der Finiten
Differenzen (HMFD)

Die Hybridmethode HMFD ist ein numerisches Frequenzbereichsverfahren. Es besteht
aus einer elektrodynamischen und aus zwei quasi-statischen (Elektrostatik und Magneto-
Quasistatik) FD-Formulierungen. Die quasi-statischen Rechnungen erfolgen dabei im-
mer getrennt vor den elektrodynamischen (siehe auch Kapitel 1). Mit der Hybridme-
thode ist die effiziente FD-Berechnung verlustbehafteter Strukturen in der Regel dann
moglich, wenn diese im Vergleich zur Wellenlédnge klein sind. In diesem Fall ist das quasi-
statische Feld eine sehr gute Naherung fiir das elektrodynamische. Mit dieser Kennt-
nis kann der Aufwand der elektrodynamischen Rechnung unter Beriicksichtigung quasi-
statischer Losungen reduziert werden, weil die Integralnéherungen der FD-Methode (siehe
Kapitel 1) verbessert werden konnen und gleichzeitig die Anzahl der Gitterzellen der dy-

namischen Rechnung verringert werden kann.

Die grundlegenden Gleichungen der Hybridmethode sind modifizierte Gitter-Maxwell -
Gleichungen (sieche Abschnitt 2.1). A-priori-Kenntnisse iiber das elektromagnetische Feld
werden in Form von Korrekturfaktoren (siche Kapitel 1 und Abschnitt 2.2) genutzt, um
die Integralndherungen der FD-Methode zu verbessern. Die Korrekturfaktoren gewinnt
man aus den quasi-statischen FD-Berechnungen (siche Abschnitt 2.3). Dabei werden Ver-

schiebungsstréme oD /0t vernachléssigt.

11
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2.1 Modifizierte Gitter-Maxwell-Gleichungen

Mit der Technik der Finiten Integration lassen sich die Maxwell-Gleichungen (siehe Gl. A.1
—Gl. A.4 Anhang A.1) in ihrer integralen Darstellung in dquivalente Matrizengleichungen,
die Gitter-Maxwell-Gleichungen,

Ch = jwd+17, (2.1)
Cé = —jwb, (2.2)

S (cf— i?) =0, (2.3)

Sb=0 (2.4)

tiberfithren (zur Herleitung sieche Anhang B.1 und [15, 40]). Die Komponenten der Vek-
toren €, ﬁ, 0?, 7 und b sind integrale Groflen iiber das elektrische und magnetische Feld
(siehe auch Anhang B.1 und Anhang C). Im Rahmen dieser Arbeit werden die Begriffe
selektrische Spannung® fiir Komponenten e, , von € und ,magnetische Spannung® fiir
Komponenten von h (€un und hy,, sind Produkte von Feldstdrke mal Lange). Die Kom-
ponenten dy , %y, und b,, der Vektoren aZ; i und b werden als ,elektrischer Fluss“, als
~elektrischer Strom“ und als ,,magnetischer Fluss® bezeichnet (d,, %y, und b,, sind
Produkte von Flussdichte bzw. Stromdichte mal Fléche). Dabei steht der Index u fir
die Richtung z, y oder z in einem kartesischen Koordinatensystem. Mit n werden die

Vektorkomponenten nummeriert. Zusammen mit den diskreten Materialgleichungen

h=D;", (2.5)

d=D.é, (2.6)
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i = D,é, (2.7)

lassen sich mit den Gitter-Maxwell-Gleichungen elektromagnetische Felder im diskreten

Raum, dem dualen Gittersystem G-G (vgl. Abb. 2.1 und Abb.2.4) mit dem Gitter

G{(zi,yj,2) EVCRYi=1,---  L;j=1,---, J;k=1,--- K} (2.8)

und dem dualen Gitter

G{(Z 0, 7n) EVCRYi=1,--- , I—1;j=1,--- J—1;k=1,--- K -1} (2.9)

mit ©; = (zi1 +24) /2, Y; = (yj+1 + ;) /2 und 2 = (2k41 + 2x) /2 berechnen.

Gitter G
ZK
XI
X
X, Z f
B
X, Z,
\Z Yi Y,

Abbildung 2.1: Dreidimensionales kartesisches Gitter G. Das duale Gitter G ist zugunsten

einer iibersichtlichen Darstellung nicht eingezeichnet.

In dem dualen Gittersystem sind die Komponenten der elektrischen Feldstirke £ und der
magnetischen Flussdichte B entsprechend Abb. 2.2 nach dem Yee-Schema [41] angeord-
net. Dabei erscheint die Gitterzelle des dualen Gitters G gegeniiber der des Gitters G

verschoben.
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()

Abbildung 2.2: Anordnung der Komponenten der elektrischen Feldstédrke und magneti-
schen Flussdichte im Yee-Gitter.

Um Diskretisierungsfehler durch Vorkenntnisse (sog. A-priori-Kenntnisse) iiber das elek-
tromagnetische Feld in den Gitter-Maxwell-Gleichungen nach Gl. 2.1 — Gl. 2.4 zu reduzie-
ren, multipliziert man die Komponenten der Vektoren €| ﬁ, d_: 7 und b mit Korrekturfak-
toren, die man anhand quasi-statischer FD-Berechnungen bestimmt (siche Kapitel 1 und
Abschnitt 2.2). Um die mit Korrekturfaktoren versehenen Gréflen von ihren urspriingli-
chen zu unterscheiden, werden sie als ¢ , W , d , i und b bezeichnet (siche Anhang C.2).

Damit lauten die modifizierten Gitter-Maxwell-Gleichungen

Ch = jwd +7 | (2.10)
Ce = —jwll | (2.11)

S (Jf - if') =0, (2.12)
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—

SV =0. (2.13)

Die Vektoren €', b/, d’, i’ und ¥ sind wie €, h, d, ¢ und b iiber Diagonalmatrizen miteinander

verkniipft, so dass fiir die modifizierten diskreten Materialgleichungen gilt:

. -
W=D,V (2.14)
d=Dé, (2.15)
‘=Dl (2.16)

Die Diagonalelemente (D)), (DL)un und (D), der Matrizen D), D’ und D], unter-
scheiden sich von denen in den Gleichungen 2.5...2.6 nur um multiplikative Faktoren.

Diese Faktoren sind Quotienten aus den Korrekturfaktoren (siehe Anhang C.2).

Physikalisch kann die Beriicksichtigung von Korrekturfaktoren in den Materialgleichungen
so verstanden werden, als wiirde man die elektrischen und magnetischen Eigenschaften
der Materialien in den einzelnen Elementarzellen des Gittersystems G-G verindern. Es

entstehen dann fiktive anisotrope Materialeigenschaften.

2.2 Korrekturfaktoren

Wie in Kapitel 1 bereits erlautert berechnen sich Korrekturfaktoren aus dem Verhélt-
nis der Integrale (Linien- und Flichenintegrale) iiber das quasi-statische elektrische bzw.
magnetische Feld und der FD-N&herung dieser Integrale. Anhand des elektrischen Feldes
E wird der Begriff des Korrekturfaktors fiir einen Linienkorrekturfaktor cle, , in Abb.
2.3 erneut erldutert. In der konventionellen FD-Formulierung wird fiir die elektrischen
Spannungen (Linienintegrale iiber das elektrische Feld) e, , die einfache Approximation

eun = E((Unt1+1n)/2) - (Unt1 —uy,) verwendet. Bei der Hybridmethode wird diese durch
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die genauere Integralapproximation e;, , = eyn - cle,, ersetzt. Der Korrekturfaktor be-
rechnet sich dabei aus dem Verhiltnis des Integrals iiber das quasistatische elektrische

Feld E und der FD-Néherung des Integrals E((un11 + tn)/2) « (Ups1 — uy).

(o

E((u,. + u,)/2)

E((u,.,+ u»/zwm\

u (24,0, + u,)/2 Uy

n n

Abbildung 2.3: Verbesserung der Genauigkeit der FDFD-Methode mit Hilfe von Korrek-
turfaktoren. Beispielhaft ist hier der Linienkorrekturfaktor fiir die elektrische Spannungen
ey,n dargestellt. Die einfache Integralndherung e, , = E((tup41 + 6y)/2) - (U1 — uy) der
FD-Methode wird durch egm = €yun - cley, ersetzt, so dass sich eine sehr gute Ndherung

des exakten Integralwerts ergibt.

Fiir die Berechnung von Korrekturfaktoren werden im Folgenden zwei Konzepte beschrie-
ben. Das erste basiert auf quasi-statischen FD-Berechnungen und das zweite auf analyti-

schen Ausdriicken fiir Korrekturfaktoren.

2.2.1 Theoretische Grundlagen

Mit der Technik der Finiten Integration werden Linien- und Fléchenintegrale iiber das

elektrische sowie das magnetische Feld gebildet. Wenn f(z) und g(z,y) stetige lineare
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Funktionen in x bzw. in  und y sind, gilt fiir ein Linienintegral

b b—a
[t = 1500, (217)

und fiir ein Fldchenintegral

| [ stepdsdy = o5 S50 - a)a o). (2.15)

Besitzen die Funktionen f(x) und g(z,y) aber Terme hoherer Ordnung, dann sind die

rechten Seiten der Gleichungen 2.17 und 2.18 nur noch Ndherungen der linken Seiten.

Nach dem ersten Mittelwertsatz der Integralrechnung [42] gibt es aber immer ein £ mit
a <& <bbzw. ein £ und ein n mit a < £ < bund ¢ <7 < d (wenn die Funktionen f(x)

und g(z,y) stetig sind), so dass fiir ein Linienintegral

/ f(2)de = FE)b—a) | (2.19)

und fiir ein Fldchenintegral

/ / g, y)dady = g(€,m)(b— a)(d — ¢, (2.20)
gilt.

Damit die Identitédt in den Gleichungen 2.17 und 2.18 auch fiir nichtlineare Funktionen
erfiillt wird, multipliziert man die rechten Seiten mit einem Faktor ¢l bzw. cf. Durch
Vergleich der sich ergebenden rechten Seiten mit denen der Gleichungen 2.19 und 2.20
ergibt sich fiir ¢l = f(€)/f(%5%) und fiir ¢f = g(&,n)/g(%52, 5<). Die Faktoren cl und cf

werden im Folgenden als Linien- und Fliachenkorrekturfaktoren bezeichnet.

Besteht ein Gitter G (Gl. 2.8) nur aus Quadern gleicher Grofle (Aquidistantes Gitter), dann
werden die Linien- und Flédchenintegrale der FD-Methode iiber das elektrische und ma-
gnetische Feld sowie der elektrische Strom durch die rechten Seiten der Gleichungen 2.17
und 2.18 beschrieben, wenn man f(%2) bzw. g(%5%, 4¢) durch die entsprechenden Kom-

ponenten des elektrischen bzw. magnetischen Feldes ersetzt. In einem nichtdquidistanten
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Gitter hingegen werden Linienintegrale iiber das magnetische Feld und Fléchenintegrale
iitber das elektrische Feld gebildet, fiir die die jeweilige Feldkomponente nicht mehr in
der Mitte des Integrationsgebietes liegt, sondern um Az mit [Az| < 2% und/oder Ay
mit [Ay| < %< (Indizes sind einfachheitshalber weggelassen) in x- und/oder y-Richtung

verschoben ist (siche Abb. 2.4). Dabei ist ein Integrationsgebiet sowohl eine Linie als auch

eine Flache.

I I I

I I I

I I I

I I I

I I I

I I

| | i X

| | B, ij

I I

I I ? y
--Frt=——t--—----F-=-=---

I I I

|Ei. 'li, |

I |f I
-—t+4---=-1--=-|--=-F=-=----

—| |

Iy I I

I | I I

I I

Abbildung 2.4: Integrationsgebiete (hervorgehoben) eines Linienintegrals iiber eine ma-
gnetische Flussdichtekomponente B; und eines Flédchenintegrals iiber eine elektrische
Feldstérkekomponente E; in einem nichtédquidistanten Gitter G (durchgezogene Linien;

gestrichelte Linien bezeichnen das duale Gitter é)

Um Diskretisierungsfehler bedingt durch Abweichungen des elektromagnetischen Feldes
vom linearen Verlauf und durch nichtdquidistante Gitter zu reduzieren, multipliziert man
die Integralndherungen mit Linien- und Flachenkorrekturfaktoren, die man sich durch
Kenntnis des elektrostatischen und des magneto-quasistatischen Feldes bestimmt. Die

Linien- und Flachenkorrekturfaktoren berechnen sich aus Gl. 2.17 und GI. 2.18 nach Mul-
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tiplikation der rechten Seiten mit den Korrektufaktoren und unter Beriicksichtigung der

b—a

52 und Ay mit |Ay| < % in einem nichtaquidistanten

Verschiebungen Az mit |Az| <

Gitter, so dass fiir

od=—r Ji I (@) (2.21)
f(55* + Ax)(b—a)
und fiir
of = Ju Je 9z, y)dady (2.22)

g(*3* + Az, 5 + Ay)(b — a)(d — ¢)

gilt, wenn man f(z) und g(z,y) durch den elektrostratischen bzw. magneto-quasistati-

schen Feldverlauf ersetzt.

Wiirde man die Integrale auf der linken Seite von Gl. 2.17 und GI. 2.18 bzw. Gl. 2.19 und
Gl. 2.20 genau berechnen kénnen, dann entspréichen die Korrekturfaktoren dem Quotien-
ten der Feldwerte in f(¢) und f(%5% 4+ Az) bzw. g(¢,7) und g(%5% + Az, £ + Ay), so

dass jegliche Diskretisierungsfehler aufgehoben werden koénnten.

Tatséchlich kann das elektromagnetische Feld durch das elektrostatische und magneto-
quasistatische Feld aber nur ndherungsweise beschrieben werden. Die Integralndherungen
nach Gl. 2.17 und GI. 2.18 werden zwar verbessert, aber Diskretisierungsfehler nicht voll-

kommen ausgeschaltet.

2.2.2 FD-Berechnung von Korrekturfaktoren
Konzept

Um Korrekturfaktoren anhand von Gl. 2.21 und GI. 2.22 zu bestimmen, wird das quasi-
statische Feld einer Struktur mit der FD-Methode berechnet. Dabei ergibt sich das elektri-
sche Feld aus einem elektrostatischen Potential ®. Elektrische Strome in Leitern sowie das
mit ihnen verkniipfte Magnetfeld und das zugehorige elektrische Feld werden unabhéngig

von der Elektrostatik magneto-quasistatisch bestimmt.



20 KAPITEL 2. HYBRIDMETHODE DER FINITEN DIFFERENZEN (HMFD)

Man kann grundsétzlich zwischen zwei- (Wellenleiterfall) und dreidimensionalen Fillen
unterscheiden. Dabei ist die Anzahl der zu beriicksichtigen Feldkomponenten unterschied-
lich. Die Berechnung magneto-quasistatischer sowie elektrostatischer Felder wird im fol-
genden Abschnitt allgemein behandelt. Die spezielle quasi-statische FD-Berechnung zwei-

und dreidimensionaler Feldverteilungen wird in den Kapiteln 3 und 4 beschrieben.

Fiir die quasi-statischen Berechnungen miissen Quellen (Stromverteilung fiir die Magneto-
Quasistatik und Potentialverteilung fiir die Elektrostatik) vorgegeben werden. Dabei ist zu
beriicksichtigen, dass in Abhéangigkeit der Quellen verschiedene Wellen angeregt werden
konnen. Betrachtet man z.B. ein Dreileitersystem (Koplanarleitung, gekoppelte Mikro-
streifenleitungen), dann sind zwei Grundwellentypen zu unterscheiden. D. h., dass sich
fiir unterschiedliche Wellen die Korrekturfaktoren unterscheiden. In der Regel sind des-
halb die Korrekturfaktoren der Welle zu bestimmen, deren Ausbreitungsverhalten bzw.

deren S-Parameter bestimmt werden sollen (siehe auch Abschnitt 3.6 und 4.5).

Diskretisierungen der Hybridmethode

Wie in Kapitel 1 bereits beschrieben, sind bei der Hybridmethode HMFD ein quasi-
statisches und ein dynamisches Gitter zu unterscheiden (sieche Abb. 2.8). Das quasi-stati-
sche Gitter ist ein hochauflosendes Gitter, dass die Gitterzellen des dynamischen Gitters
in kleinere Diskretisierungsschritte unterteilt. Es wird in Anlehnung an die Skin-Effekt-
Eindringtiefe 6 gew#hlt, so dass der kleinste Diskretisierungsschritt in der Groflenordnung
von §/3 liegt. Die quasi-statischen Rechnungen der Hybridmethode erfolgen in diesem

Gitter.

Anhand von Abb. 2.8 ist ersichtlich, dass das dynamische Gitter fiir die elektrodynamische
Rechnung der Hybridmethode wesentlicher grober gewéhlt wird. Die kleinste Schrittweite
wird anhand der kleinsten Abmessungen (Leiterbreiten und -dicken, Schlitzbreiten) der zu
analysierenden Struktur bestimmt. Dabei ist darauf zu achten, dass die Schrittweiten der
Diskretisierung deutlich kleiner als die charakteristische Wellenléinge im entsprechenden
Medium gewihlt werden, da sonst die durch die Diskretisierung bedingte numerische

Dispersion stark anwéchst. Dies wird in der Regel dadurch gewéhrleistet, dass man die
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grofite Schrittweite kleiner als ein zehntel der Wellenldnge wéhlt.

3 um = dynamisches Gitter
— quasi-statisches Gitter

A
Y

Abbildung 2.5: Dynamisches und quasi-statisches Gitter an der Leiterkante eines Leiters
der Dicke t = 3um. Die kleinste Schrittweite des quasi-statischen Gitters betrédgt nihe-

rungsweise 6/3 ~ 0, 1pm.

Wiirde man Strukturen mit Leitern endlicher Leitfahigkeit mit der konventionellen Metho-
de FDFD berechnen wollen, dann miisste man hierfiir das hochauflésende (quasi-statische)
Gitter verwenden. Diese Berechnungen sind aber sehr aufwendig. Durch die Kombination
von elektrodynamischen und quasi-statischen Rechnungen bei der Hybridmethode erreicht
man, dass der Aufwand fiir die dynamische Rechnung betréchtlich reduziert werden kann.
Die quasi-statischen Rechnungen im quasi-statischen Gitter sind mit einem wesentlich ge-
ringeren Aufwand als die der konventionellen Methode verbunden. Die Gleichungssysteme
der Quasistatik sind in der Regel besser konditioniert als die der konventionellen dynami-

schen Rechnung.
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2.2.3 Analytische Ausdriicke fiir Korrekturfaktoren

Das singuldre Verhalten des elektromagnetischen Feldes an Kanten und Ecken idealer
Leiter kann elektro- bzw. magnetostatisch [43] bestimmt werden. An Kanten l&ngshomo-
gener Wellenleiter kann dieses Verhalten aber auch mit Hilfe der Meixner-Reihen [43] -
[44] bestimmt werden. Fiir Leiter endlicher Leitfahigkeit o verschwindet die Singularitét
des Magnetfeldes [45]. Es treten aber dennoch grofie endliche Werte von B an den Kanten
auf. Um dieses Feldverhalten in und an Leitern endlicher Leitfahigkeit zu beriicksichtigen,
werden in Abschnitt 3.8 analytische Ausdriicke fiir einige Korrekturfaktoren angegeben.
Sie basieren auf magneto-quasistatischen FD-Berechnungen und auf dem einfachen Skin-
Effekt-Gesetz [46]. Die Singularitét im elektrischen Feld ist auch bei endlicher Leitfahigkeit

vorhanden und kann wie an Kanten idealer Leiter bestimmt werden.

2.3 Magneto-Quasistatik und Elektrostatik

p Tor 2

/

Tor 1

Abbildung 2.6: Leiter endlicher Leitfahigkeit o eingebettet in ein Dielektrikum der Di-

elektrizitatszahl ¢ = ¢¢ - &,.
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Um die Vorgehensweise zur Berechnung quasi-statischer Feldverteilungen zu erldutern,
wird die Struktur in Abb. 2.6 betrachtet. Ein Leiter der Leitfahigkeit o verlauft zwischen
den Toren 1 und 2 in einem Dielektrikum der Dielektrizititszahl € = ¢¢ - ¢,. Die seitliche
Berandung des Rechengebietes wird durch elektrische und/oder magnetische Winde ge-
bildet — mindestens eine der Seitenwénde muss eine elektrische Wand sein, da sonst keine
elektrostatische Feldverteilung bestimmt werden kénnte. Die Berechnungen der Elektro-
statik und Magneto-Quasistatik erfolgen getrennt. Um die magneto-quasistatische Feld-
verteilung zu bestimmen, werden die Tore durch elektrische Wénde abgeschlossen. Fiir

das elektrostatische Feld sind magnetische Wénde zu wéhlen.

2.3.1 Magneto-Quasistatik

Um das magneto-quasistatische Feld der Leiteranordnung nach Abb. 2.6 zu berechnen,
wird dem Leiter ein quellenfreier Gleichstrom Jg eingepréagt. Dieser Gleichstrom bildet

die Quelle des magneto-quasistatischen Feldes (siehe auch Kapitel 3 und 4).

Dabei ist die richtige Wahl der Gleichstromanregung J von Bedeutung. Betrachtet man
langshomogene Strukturen (zweidimensionales Problem) wie in Abbildung 2.6 ist die Wahl
der Anregung ohne zusétzliche Rechnung moglich (siehe Abschnitt 3.4.3). Schwieriger ge-
staltet sich die Wahl der Gleichstromanregung dreidimensionaler Strukturen wie in Kapi-
tel 4. Es ist eine zusétzliche FD-Berechnung erforderlich. Das elektrostatische Potential in
Leitern muss zusétzlich berechnet werden (sieche Anhang A.3 und Abschnitt 4.2.1). Dazu
ordnet man den Leiterquerschnitten in den Toren 1 und 2 der Abbildung 2.6 unterschied-
liche Potentiale ®; und ®, als Anregung zu. Die Gleichstromverteilung ergibt sich dann

aus dem Gradienten der Potentialverteilung im Inneren des Leiters.

Im Inneren der Struktur nach Abbildung 2.6 verschwindet die Normalkomponente des
elektrischen Feldes auf der Leiteroberfliche (die elektrische Verschiebung ist Null). Die
Oberfléche verhilt sich also wie eine magnetische Wand (E,, = 0, E; # 0). Die Oberfldchen
des Leiters in den Toren verhalten sich wie elektrische Wande (E; = 0, E,, # 0), wodurch
eine quellenfreie Gleichstromeinspeisung iiberhaupt erst moglich ist. Magnetische Wéande

wiirden die Struktur abschlieflen, so dass eine Stromeinspeisung nicht moglich wiére.
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2.3.2 Elektrostatik

Um das elektrostatisches Feld der Struktur nach Abbildung 2.6 zu bestimmen, wird das
elektrische Potential ® berechnet (siche auch Anhang A.2). Dazu werden dem Leiter und
den galvanisch getrennten elektrischen Seitenwénden unterschiedliche Potentiale ®; mit

i =1,... als Anregung zugeordnet.

Im elektrostatischen Feld verhélt sich die Leiteroberfliche im Inneren der Struktur wie
eine elektrische Wand (E; = 0, E,, # 0). Da die Struktur raumladungsfrei ist, sind einzige
Ursache des elektrostatischen Feldes statische Flachenladungen auf den Leiteroberflachen

und auf den elektrisch leitenden Seitenwanden.



Kapitel 3

Wellenleiterproblem

Mit zunehmender Miniaturisierung von planaren Leitungen (Koplanarleitung, Mikrostrei-
fenleitung) gewinnt der Einfluss endlicher Leitfihigkeiten o von Leitern an Bedeutung
[19, 47]. Fiir die exakte Berechnung des Ausbreitungsverhaltens (Ausbreitungskonstante
k. und Wellenwiderstand Zy ) von ihnen gefiihrter Wellen diirfen die elektromagneti-
schen Felder in den Leitern nicht mehr durch die Annahme idealer Leitfdhigkeit (o — o0)
vernachléssigt werden. Der Skin-Effekt muss beriicksichtigt werden. Am Beispiel der Ko-

planarleitung wird dies im Folgenden verdeutlicht.

3.1 Koplanarleitung

Abbildung 3.1: Koplanarleitung

Die Koplanarleitung (engl.: CPW fiir Coplanar Waveguide) in Abb. 3.1 ist heute (2002)

einer der bevorzugten Leitungstypen in monolithisch integrierten Mikrowellenschaltungen

25
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bis in den Terahertzbereich. Sie zeichnet sich insbesondere durch ihre héhere Integrierbar-
keit gegeniiber der Mikrostreifenleitung aus. Eine umfassende Beschreibung dieser Leitung

ist in [19] zu finden.

Abb. 3.2 veranschaulicht den Querschnitt einer MMIC-Koplanarleitung. Bedingt durch
die Miniaturisierung des Leitungsquerschnitts verstéirkt sich der Einfluss der Leiterverlus-
te, so dass diese nicht mehr als parasitirer Effekt wie bei hybriden Schaltungen behandelt
werden diirfen. Leitungswellen zeigen durch Leiterverluste ein verdndertes Ausbreitungs-

verhalten.

Abbildung 3.2: Querschnitt einer MMIC-Koplanarleitung. Gréf8enordnung der Abmessun-
gen: s,w=>5...50 um;t=0,5...3 um

Dies wird bereits bei einer pauschalen Betrachtung der Groflenverhéltnisse deutlich. Die
Metallisierungsdicke ¢ liegt typischerweise bei 0,5...3 pm. Andererseits bewegt sich die
Eindringtiefe § = 1/v/7 fugo fiir typische Leitfidhigkeiten o im Bereich zwischen 3 ym bei
1 GHz und 0,3 pm bei 100 GHz. Selbst die Schlitzbreite s und die Mittelleiterbreite w

bleiben nicht immer grofl gegeniiber der Eindringtiefe 9.

Dieser Wertevergleich macht deutlich, dass einerseits im hoéheren Frequenzbereich der
Skineffekt so stark ausgeprégt ist, dass sich das elektromagnetische Feld nur auf eine
diinne Schicht unterhalb der Leiteroberflichen zusammenzieht. Andererseits ist unter den
gegebenen Bedingungen insbesondere im unteren Frequenzbereich ein erheblicher Anteil

des Querschnitts der metallischen Leiter felderfiillt. In Abhéngigkeit der Frequenz f findet
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Abbildung 3.3: Effektive relative Dielektrizitidtskonstante €, .;r = (3/60)? der Koplanar-
leitung nach Abb. 3.2 mit s = 15um, w = 20pm, t = 3um und £,=12,9. Die durchgezogene
Linie bezieht sich auf eine Berechnung mit endlicher Leitfiahigkeit o = 3-107S/m der me-

tallischen Leiter und die gestrichelte Linie auf eine Berechnung mit idealen Leitern.

also eine regelrechte Umverteilung des elektromagnetischen Feldes statt. Dabei liegt die
Grenze zwischen dem klassischen Skin-Effekt-Bereich und dem Bereich in dem die Leiter

vollkommen felddurchflutet sind bei 6 = ¢/2.

Anhand von Abb. 3.3 wird der Einfluss von Leiterverlusten auf das Ausbreitungsver-
halten der Koplanarleitungselle verdeutlicht. Es ist die effektive relative Dielektrizitéts-
konstante ¢, .r = (8/03)* unter Beriicksichtigung von Leiterverlusten als Funktion der
Frequenz f dargestellt. Sie wird mit dem idealisierten Wert fiir ideale Leiter (¢ — o0)
verglichen. Dabei ist zunéchst festzustellen, dass Nicht-TEM-Effekte zu hoheren Frequen-
zen verschoben erscheinen. Ein positiver Anstieg von ¢, .;; und damit Dispersion tritt
deshalb erst oberhalb von 100 GHz auf. Dies ist aber eine Folge der miniaturisierten
Querschnittsabmessungen und wird nicht durch die endliche Leitfahigkeit der Metallisie-

rung der Koplanarleitung verursacht. Sie bewirkt, dass der Wert von ¢, ¢ grofler ist, als
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wenn ideale Leiter angenommen werden. Ferner wird die ausgepragte Frequenzabhéngig-
keit (Oe,crr/0f < 0) fiir f < 10 GHz nicht erfasst, wenn man ideale Leiter voraussetzt;
ein entsprechendes Dispersionsverhalten ist auch beim Leitungs-Wellenwiderstands Zy,
festzustellen. Die endliche Leitfihigkeit hat also nicht nur Auswirkungen auf die Damp-
fungskonstante «. Anhand genauer Betrachtungen in [19] wird dieses Verhalten auf die
Leitungsinduktivitat zuriickgefiihrt. Sie ist direkt mit der sich in Abhéngigkeit der Fre-

quenz f &ndernden Stromdichteverteilung in den Leitern verkniipft.

3.2 Eigenwellen im Gitter

3.2.1 Eigenwertgleichung im Gitter

Abbildung 3.4: Abschnitt einer in z-Richtung langshomogenen Koplanarleitung.

Um die Eigenwellen eines Wellenleiters (Koplanarleitung, Mikrostreifenleitung) mit der
Hybridmethode HMFD zu bestimmen, muss ein Eigenwertproblem im Gitter gelost wer-
den. O.B.d.A. gilt fiir einen in in z-Richtung ldngshomogenen, quellenfreien Wellenleiter
(sieche Abb. 3.4), in dem sich Wellen in positiver z-Richtung entsprechend e~ *:* ausbrei-

ten, die diskrete Eigenwertgleichung (siehe Anhang B.2.1)
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Dabei seien hier bereits die Korrekturfaktoren beriicksichtigt. Mit Berticksichtigung der
Randbedingungen auf der d&ufleren Berandung des Wellenleiters und bei Vorgabe von kg

ist ein Eigenwertproblem in v(k,) fiir die elektrische Spannung ¢ definiert.

3.2.2 Orthogonalitit im Gitter

Entsprechend der Orthogonalititsbeziechung im R? (siche Anhang A.5.1 und [48]) lisst

sich fiir die Transversalkomponenten zweier Eigenwellen im Gitter

e_;t,i,j (3?, Y, Z) = gt,zﬁj(% y)efjkz’i’jz (3-8)
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die Orthogonalitatsbeziehung

é;zﬂ'ﬁ_;y’j +Qy7i5m,j = 5Z-j (39)
mit
7 / / o
ﬁ/y,j k.j Az w pg Yy/x Yy,y e,

angeben (siche Anhang B.2.2). Dabei sind die Eigenwellen e7i und ¢ ; mit k.; und k, ;
so normiert, so dass die Orthogonalitdtsbeziehung fiir ¢ = j identisch eins ist. Die Kom-
ponenten des Vektors der magnetischen Spannung E’ +; sind im selben Querschnitt wie
die der elektrischen Spannungen Qt,i angeordnet. Normalerweise sind im Yee-Gitter die

Komponenten des elektrischen und magnetischen Feldes gegeneinander verschoben (siehe

Abb. 2.2).

3.2.3 Leistungsfluss im Gitter

Die in z-Richtung transportierte komplexe Leistung einer Figenwelle im Gitter ¢ o ke

mit k,; = ; — jo; berechnet sich wie im R? (siche Anhang A.5.2) nach

1 — — Xk — — Xk
Pz,i(z) = 5 (6,90,1'@?“‘ + e/y,iﬂm’i) e 202 (3.11)
mit Gl. 3.10 und j = ¢ aus dem transversalen Anteil des Vektors ¢; der elektrischen

Spannung.

3.3 Leitungs-Wellenwiderstand im Gitter

Fiir gefithrte Wellen, deren Langskomponenten gegeniiber ihren Querfeldkomponenten zu
vernachlassigen sind, lasst sich der Leitungs-Wellenwiderstand angeben. Diese Wellenform

bezeichnet man als Quasi-TEM-Wellen.
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Der Leitungs-Wellenwiderstand von Quasi-TEM-Wellen ¢;e7 k=i im Gitter, die sich 0.B.
d.A. in z-Richtung ausbreiten, wird wie im R? (Gl. A.5.3) aus den drei bekannten Defini-

tionen

Uti — 2P, (2 =0) —~ |Uz,z"2
I.; - 1. - QP;,i(Z =0)

Ty = (3.12)

Abbildung 3.5: Integrationsweg W im Gitter G und Integrationsfliche F' im dualen Gitter
G. Die Bezeichnung n kennzeichnet einen Knoten. Mit o gekennzeichnete Flédchen sind

Leiter. Es ist nur das Gitter G eingezeichnet.

bestimmt. Dabei bezeichnet P, ;(z = 0) die komplexe Leistung in einer Bezugsebene —
hier die Ebene z = 0 — dieser Welle nach Gl. 3.11. Um die Spannung U, ; zwischen zwei
elektrischen Leitern bzw. den Leiterstrom I, ; zu berechnen, definiert man die Vektoren

(siche Abb. 3.5)

1 : neW
= (u), = (3.13)
0 : sonst

und
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R 1 : nekF
f=()n= : (3.14)

0 : sonst

so dass sich fiir U ; und I ; die Skalarprodukte

U =1u e_;t,z' (3.15)

und
IZZ:sz,i:fD;,z Q_;z,i (316)

mit
é;z,i = (sz|Gzy)€_;t,i (317)

(siche Anhang B.2.3) ergeben. Gl. 3.16 entspricht dabei dem Oberfléchenintegral iiber die
elektrische Stromdichte o - E, im R3.

Alternativ kann man I’ ; — insbesondere wenn Leiter ideal leitend sind — aus dem Durch-

flutungssatz im Gitter

—»

:f(PT|_PT)htz_JWDaz 2, (318)
mit Gl. 3.10 oder
1
- D’ 0 0 ik, AzE o P o
W, = J ot ) i+ Yol (3.19)
W 0 D:Ly —jk.AzE 0 —P,

und E’ ti = (h'z ) h' ) berechnen (siche Anhang B.2.3). Dabei ist der zweite Term auf
der rechten Seite von GI. 3.18 in der Regel zu vernachléssigen, weil die Wellen quasi-TEM

sind.
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3.4 Quasi-Statik im Gitter (2D)

Um Korrekturfaktoren fiir das Wellenleiterproblem zu berechnen, muss das elektrostati-
sche Feld und das magneto-quasistatische Feld eines Wellenleiters berechnet werden. Die
zugehorigen Differenzengleichungen ergeben sich unter Vernachldssigung von Verschie-
bungsstromen bzw. von Wellenausbreitungsvorgéingen. O.B.d.A. ist das elektromagneti-
sche Feld des in z-Richtung lingshomogenen Wellenleiters in Abb. 3.4 dann unabhéngig
von z. In den Gitter-Maxwell-Gleichungen (siche Anhang B.1) ersetzt man deshalb die
Untermatrix P, der Matrizen C' und C durch die Nullmatrix 0 und streicht die Verschie-

bungsstréme jwcz Die einzige Stromquelle kann ein z-gerichteter Leiterstrom D, .€, o sein.

Nach den Gitter-Maxwell-Gleichung

o o -Pr ha 0 0
o o PT hy | = 0 - 0 (3.20)
Pg;T —PxT O ]_iz Dg,zé)z Do,zgz,o
und
0 0 P, g, ba
0 0 -P, g, | =-iv| b, (3.21)
P, P, 0 e 0

ist der z-Anteil der elektrischen Spannung € nur mit den Transversalkomponenten fzt =
(ﬁz, l_iy)T der magnetischen Spannung verkniipft. Die transversalen Komponenten €, €,
des elektrischen Spannung sind véllig von €, entkoppelt. Wegen —P,€e, + P,e, = 0 (ent-
spricht rotZEt = 0 im R?) konnen sie im Gitter aus einem elektrostatischen Potential &

berechnet werden.

Im zweidimensionalen Fall (0/0z = 0) zerfallen die Gitter-Maxwell-Gleichungen 2.1 und
2.2 also direkt in zwei unabhéngige Gleichungssysteme, die ein magneto-quasistatisches

(&, ha, h;) und ein elektrostatisches (é;, €;) Feld beschreiben.
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3.4.1 Magneto-Quasistatik im Gitter (2D)
Um das magneto-quasistatische Feld des Wellenleiters im Gitter zu berechnen muss das
lineare Gleichungssystem

(PID;! P, + PI'D," P, + jwioDs.) €& = —jwitoDy - 0 (3.22)

fiir 2 unter Beriicksichtigung der Randbedingungen gelost werden. Dabei bezeichnet €,
eine Quelle (zur Herleitung siehe Anhang B.2.4). Gleichung 3.22 entspricht der Differen-
tialgleichung (92 /02* + 0% /0y* + jwuo)E, = —jwieo,E, o im R?. Der magnetische Fluss
I;t = (gx, gx) ergibt sich aus Gleichung 3.21.

3.4.2 Elektrostatik im Gitter (2D)

Das elektrostatische Feld é; = (e, €;) des Wellenleiters im Gitter berechnet sich aus dem

elektrostatischen Potential ¢

€ = — ") (3.23)

Es muss dafiir die zweidimensionale Gitter-Potentialgleichung (zur Herleitung siehe An-
hang B.2.5)

(P!D.,.P.+P]D,,,P,)3=0 (3.24)
unter Beriicksichtigung der Randbedingungen geldst werden. Gl. 3.24 entspricht der Po-
tentialgleichung Ve, V® = 0 im R?

3.4.3 Quellverteilungen quasistatischer Rechnungen (2D)

Um das quasi-statische Feld eines Wellenleiters zu berechnen, miissen neben den Rand-

bedingungen Quellen vorgegeben werden. Zur Berechnung des magneto-quasistatischen
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Magneto-Quasistatik magnetische Wand
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Abbildung 3.6: Quellverteilungen quasistatischer Rechnungen.

Feldes sind wie in Abschnitt 2.3.1 bereits beschrieben Gleichstromanregungen erforder-
lich. Dazu werden Leitern quellenfreie elektrische Gleichspannungen €, (siche Gl. 3.22)
eingeprégt, so dass ein Stromfluss in Richtung der Langsachse (hier die z-Richtung) des
langshomogenen Wellenleiters erfolgt. Die Quellen des elektrostatischen Feldes sind stati-

sche Oberflichenladungen auf elektrischen Leitern. Sie werden als Potentiale definiert.
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Die Quellen sind i. Allg. nicht frei wéhlbar, da unterschiedliche Feldverteilungen angeregt
werden konnen. Sie sind in Anlehnung an den Wellentypen, der berechnet werden soll,
zu wahlen. Denn wie bereits in Abschnitt 2.2.2 erwédhnt sind verschiedene Wellen mit

unterschiedlichen Korrekturfaktoren verkniipft.

Anhand von Abb. 3.6 wird die Wahl der Quellverteilungen verdeutlicht. Um ein magneto-
quasistatisches Feld zu erzeugen, dessen Komponenten E., H, und H, die der Koplanar-
leitungswelle (Gleichtaktwelle) moglichst gut beschreiben, wéhlt man eine symmetrische
Gleichstrom-Verteilung (z. B. J,2 = 1,0 und J,; = J, 3 < 0) beziiglich des Mittelleiters.
Fiir das transversale elektrostatische Feld verwendet man eine symmetrische Potential-
Verteilung (z.B. w2 = 1 und ¢; = p3 = 0). Um Korrekturfaktoren fiir die Schlitzlei-
tungswelle (Gegentaktwelle) zu bestimmen, w#hlt man antisymmetrische Quellverteilun-

gen (z.B. J,2=0,J,; =1und J,3 = —1 sowie ¢; = 1 und o = 0 und p3 = —1).

3.5 Verifikation der Hybridmethode HMFD (2D)

Die folgenden Betrachtungen dienen der Verifikation der Hybridmethode HMFD an-
hand des Wellenleiterproblems. Dazu werden die Eigenwellen planarer Leitungen (Kopla-
narleitung, Mikrostreifenleitung) betrachtet. Die Referenz bilden konventionelle FDFD-
Berechnungen der Leitungen in den hochauflésenden quasi-statischen Gittern von HMFD

und der Orthogonalreihenansatz (Mode Matching) nach [19].

Das dynamische und auch das quasi-statische Gitter der Hybridmethode sind nicht-aqui-
distant gewahlt. Dabei betrdgt das Verhiltnis benachbarter Diskretisierungsschritte (Gra-
ding Faktor) im dynamischen Gitter 1,6 und im quasi-statischen 1,3. Die kleinsten Diskre-
tisierungsschritte des dynamischen Gitters liegen in der GroBenordnung von Leiterbreiten,
Leiterdicken bzw. Schlitzbreiten und die des quasi-statischen in der Gréflenordnung von
0/3. Dabei ist § die Skin-Effekt-Eindringtiefe. Damit ergeben sich Diskretisierungen deren
Anzahl an Gitterzellen sich um Groéflenordnungen unterscheiden. Fiir die im Folgenden
betrachtete Koplanarleitung z. B. besitzt die quasi-statische Diskretisierung 27 mal mehr

Gitterzellen als die der dynamischen.
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Die Eigenwellen werden durch ihre komplexe Ausbreitungskonstante k, = 3—ja und ihren
Wellenwiderstand Zy charakterisiert. In den folgenden Darstellungen wird aber statt
der Phasenkonstanten (3 die effektive relative Dielektrizitdtskonstante e, . = (5/3)?

verwendet.

3.5.1 Koplanarleitung

magnetische / elektrische Symmetrieebene

XT a/
lf

W mmm n s ke s mmm s mmm r e r mmm s mmm ek s M s ko r mm s ks

1 8r’ UO ' 9
\

magnetische Aul3enwand y

Abbildung 3.7: Querschnitt einer Koplanarleitungs-(Halb)-Struktur. Es werden folgende
Parameter verwendet: Strukturbreite a = 450 pm, Strukturhéhe b = 1503 pm, Gesamt-
breite dges = 25 +w = 50 pm, Substratdicke h = 500 pm, Metallisierungsdicke ¢ = 3 pm,
GaAs-Substrat mit e, = 12,9, Leitfihigkeit ¢ = 3 - 107 S/m.

Abb. 3.7 zeigt den Querschnitt einer Koplanarleitung zusammen mit ihren Randbedin-
gungen (magnetische Wénde). Thre Geometrieabmessungen sowie ihre Materialparameter
sind der Bildunterschrift zu entnehmen. Auf Grund der Symmetrie der Struktur geniigt

die Betrachtung der halben Struktur (hier die linke Hélfte), einer sog. Halbstruktur. Dazu
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Abbildung 3.8: Effektive relative Dielektrizitdtskonstante €, .rr und Dampfungskonstante
« einer Koplanarleitungswelle als Funktion der Frequenz f. Vergleich der Hybridmethode
HMFD mit der konventionellen Methode FDFD und dem Orthogonalreihenansatz OR-E
nach [19]. Koplanarleitung gemafi Abb. 3.7 mit w = 20 ym und s = 15 pm.

wird, um die Koplanarleitungswelle zu berechnen, in der Symmetrieebene eine magneti-
sche Wand eingefiigt. Mit einer elektrischen Wand hingegen lésst sich die im Allgemeinen

parasitire Eigenwelle, die Schlitzleitungswelle, bestimmen.

Um die Hybridmethode zu verifizieren, sind in den Abbildungen 3.8 — 3.11 die effektive
relative Dielektrizitédts-, die Dadmpfungskonstante und der Wellenwiderstand der Kopla-
narleitungswelle einer Leitung mit w = 20 um und s = 15 gm und der Schlitzleitungswelle
einer Leitung mit w = 40 pym und s = 5 pum als Funktionen der Frequenz f dargestellt. Man
sieht sehr gut, dass die Ergebnisse nach der Hybridmethode HMFD, der konventionellen
FDFD-Methode und dem Orthogonalreihenansatz OR-E innerhalb der Zeichengenauigkeit
iibereinstimmen. Fiir Frequenzen f < 10 GHz ist bei beiden Wellen die ausgeprigte Fre-

quenzabhéngigkeit (0/0f < 0) von &, .5y und Re{Zy } festzustellen. Nicht-TEM-Effekte
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Abbildung 3.9: Real- und Imaginérteil des Wellenwiderstandes Zy einer Koplanarleitungs-
welle als Funktion der Frequenz f. Vergleich der Hybridmethode HMFD mit der konven-
tionellen Methode FDFD und dem Orthogonalreihenansatz OR-E nach [19]. Zy = U/I
und Koplanarleitung gemaf Abb. 3.7 mit w = 20 ym und s = 15 pm.

treten bei der Schlitzleitungswelle aber schon fiir Frequenzen oberhalb von f = 50 GHz
und damit wesentlich frither als bei der Koplanarleitung auf (zur Begriindung siehe wei-
ter unten). Die Ddmpfungskonstante steigt in beiden Fillen mit der Frequenz f an. Bei
f = 100 GHz betrigt die Dampfung fiir beide Wellen nidherungsweise 0,5 dB/mm. Die

Wellenwiderstidnde sind fiir f — oo reellwertig.

Anhand des relativen Fehlers von k, und Zy (Abb. 3.12 und 3.13) wird die gute Uberein-
stimmung der Ergebnisse der Hybridmethode mit den Referenzwerten genauer iiberpriift.
Dazu werden Berechnung mit der Hybridmethode HMFD und der konventionellen Metho-
de FDFD im dynamischen Gitter miteinander verglichen. Fiir die Hybridmethode HMFD
betriagt der relative Fehler in &k, und Zy, der Koplanarleitungswelle (sieche Abb. 3.12) im
Durchschnitt weniger als 0,01 % und der der Schlitzleitungswelle (siche Abb. 3.13) weni-
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Abbildung 3.10: Effektive relative Dielektrizitatskonstante €, . r und Dadmpfungskonstante
« einer Schlitzleitungswelle als Funktion der Frequenz f. Vergleich der Hybridmethode
HMFD mit der konventionellen Methode FDFD und dem Orthogonalreihenansatz OR-E
nach [19]. Koplanarleitung gemafi Abb. 3.7 mit w = 40 ym und s = 5 pm.

ger als 0,1 %. Die Fehler liegen damit um ein bis zwei Gréfienordnungen unter den in der
Praxis iiblichen Toleranzen von 1 %. Mit der konventionellen Methode hingegen ergeben
sich Fehler von 1 bis 25 %, wenn man die dynamische Diskretisierung verwendet. Durch
die Beriicksichtigung von Vorkenntnissen ist also eine Reduzierung der Fehler um ein bis

drei Gréfenordnungen moglich.

Die graphische Auswertung der Abbildungen 3.12 und 3.13 ergibt bei der Hybridmethode
fiir die Koplanarleitungswelle eine lineare und fiir die Schlitzleitungswelle eine quadrati-
sche Frequenzabhéngigkeit des Fehlers. Anhand einer genaueren Betrachtung der Feld-
verteilungen der Koplanarleitungs- und der Schlitzleitungswelle, kénnen diese verschiede-
nen Frequenzabhéngigkeiten erkliart werden. Wie in Abb. 3.10 fiir die Schlitzleitungswelle

zu erkennen ist, steigt die effektive relative Dielektrizitatszahl der Schlitzleitungswelle
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Abbildung 3.11: Real- und Imaginérteil des Wellenwiderstandes Zy, einer Schlitzleitungs-
welle als Funktion der Frequenz f. Vergleich der Hybridmethode HMFD mit der konven-
tionellen Methode FDFD und einem Orthogonalreihenansatz OR-E [19]. Zy = U/I und
Koplanarleitung geméafl Abb. 3.7 mit w = 40 pm und s = 5 pum.

mit der Frequenz an. Dieses Verhalten lasst auf Nicht-TEM-Effekte schlielen, die bei
der Schlitzleitungswelle stédrker ausgepréigt sind als bei der Koplanarleitungswelle. Ein
einfaches Modell fiir die Leitungsstréme in beiden Féllen gibt hier Aufschluss. Der Ge-
samtstrom der Koplanarleitungswelle flieft im Mittelleiter, der in den beiden Masseme-
tallisierungen zu je 50 Prozent zuriickflieit. Die charakteristische Abmessung fiir diesen
Wellentypen betriagt deshalb ndherungsweise dges/2 = s 4+ w/2 (sieche Abb. 3.7). Fiir die
Schlitzleitungswelle ist der Gesamtstrom im Mittelleiter gleich Null und es flieBen zwei
entgegengesetzte Strome in den Massemetallisierungen. Die charakteristische Abmessung
fir diesen Wellentyp betrdgt ndherungsweise dg., und ist damit doppelt so grofl wie bei
der Koplanarleitungswelle. Nicht-TEM-Effekte sind deshalb stéarker ausgeprigt. Korrek-

turfaktoren basieren aber auf der quasi-statischen Ndherung. Diese Ndherung ist umso
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Abbildung 3.12: Relativer Fehler der komplexen Ausbreitungskonstanten k, und des kom-
plexen Wellenwiderstandes Zy, der Koplanarleitungswelle der Koplanarleitung nach Abb.
3.7 mit w = 20 ym und s = 15 pum. Vergleich von der Hybridmethode HMFD mit der
konventionellen Methode FDFD im dynamischen Gitter. Die Referenz bildet eine konven-
tionelle FDFD-Berechnung im hochauflésenden quasi-statischen Gitter von HMFD.

genauer je kleiner die charakteristischen Abmessung im Vergleich zur Wellenlénge sind.

Deshalb lésst sich die Koplanarleitungswelle mit HMFD genauer berechnen.

Berechnungen anderer Koplanarleitungen mit der Hybridmethode HMFD nach Abb. 3.7
mit w = 40 pym (s = 5 pm), mit w = 10 pm (s = 20 pm) und mit w = 20 pm (s = 15
pm) bestétigen die bis hier diskutierten Ergebnisse. Gegentiber dem Orthogonalreihenan-
satz OR-E nach [19] betragen die Unterschiede nach der Hybridmethode HMFD und der
konventionellen FDFD-Methode weniger als 0,1 % in k. und weniger als 1 % in Zy,. Sie

liegen damit im Unsicherheitsbereich des Orthogonalreihenansatzes.

Neben der Genauigkeit ist die Effizienz eines Rechenverfahrens ein wichtiges Kriterium.

Gegeniiber der konventionellen Methode FDFD ist mit der Hybridmethode HMFD eine
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Abbildung 3.13: Relativer Fehler der komplexen Ausbreitungskonstanten k, und des kom-
plexen Wellenwiderstandes Zy, der Schlitzleitungswelle der Koplanarleitung nach Abb. 3.7
mit w = 40 pm und s = 5 pm. Vergleich von der Hybridmethode HMFD mit der konven-
tionellen Methode FDFD im dynamischen Gitter. Die Referenz bildet eine konventionelle
FDFD-Berechnung im hochauflésenden quasi-statischen Gitter von HMFD.

Reduzierung des Speicherbedarfs um naherungsweise 50 % (Faktor ~ 2) sowie der Rechen-
zeit um mehr als 90 % (Faktor > 10) moglich. Im konkreten Fall der in diesem Abschnitt
beschrieben Wellentypen konnte fiir die Koplanarleitungswellen eine Reduzierung der Re-
chenzeit um mehr als 93 % (Faktor > 14) sowie fiir die Schlitzleitungswellen um mehr als
96 % (Faktor > 25) bestimmt werden. Die hohere Effizienz der Berechnungen der Schlitz-
leitungswellen ist mit einer besseren Konvergenz des iterativen Verfahrens zur Losung der
linearen Gleichungssysteme der Magneto-Quasistatik verbunden. Fiir den Speicherbedarf
der Hybridmethode HMFD sind die quasi-statischen Berechnungen ausschlaggebend, da
diese im hochauflésenden quasi-statischen Gitter erfolgen. Jedem Gitterknoten wird nur

eine Unbekannte zugeordnet. Bei der konventionellen Methode FDFD hingegen werden
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im quasi-statischen Gitter jedem Knoten zwei Unbekannte zugeordnet.

3.5.2 Mikrostreifenleitung

Die Mikrostreifenleitung ist neben der Koplanarleitung die gebrauchlichste Leitung in
planaren Mikrowellenschaltungen. Die Feldverteilung ihrer Grundwelle unterscheidet sich
grundlegend von denen der Koplanar- und der Schlitzleitungswelle (siehe auch [19]). Nicht-
TEM-Effekt sind bei ihr fiir gebrduchliche Dimensionen stérker als bei der Koplanarlei-

tungswelle ausgepragt.

| magnetische Symmetrieebene

| magnetische AuRenwand
|

80’ “‘O
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Abbildung 3.14: Betrachteter Querschnitt einer Mikrostreifenleitungs-(Halb)-Struktur. Es
werden folgende Parameter verwendet: Strukturbreite a = 572 um, Strukturhéhe b = 1103

pm, Leiterbreite w = 72 pum, Substratdicke A = 100 pm, Metallisierungsdicke ¢ = 3 pm,
GaAs-Substrat mit e, = 12,9, Leitfihigkeit o = 3 - 107 S/m.

In Abb. 3.14 ist der Querschnitt einer Mikrostreifenleitung dargestellt; ihre Geometrieab-
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Abbildung 3.15: Effektive relative Dielektrizitatskonstante €, . r und Dédmpfungskonstante
a der Grundwelle der Mikrostreifenleitung nach Abb. 3.14 als Funktion der Frequenz f.
Vergleich der Hybridmethode HMFD mit der konventionellen Methode FDFD.

messungen und Materialparameter sind der Bildunterschrift zu entnehmen. Sie wird nach
oben und an den Seiten von magnetischen Wénden begrenzt; die Massemetallisierung
wird durch eine elektrische Wand gebildet. Es wird nur die linke Halbstruktur betrachtet;

eine magnetische Wand bildet die Symmetrieebene.

Wie die Grundwellen der Koplanarleitung lésst sich auch die Grundwelle der Mikrostrei-
fenleitung (e, .rr, Zw) sehr gut mit der Hybridmethode berechnen. Anhand von Abb. 3.15
und Abb. 3.16 wird die Hybridmethode mit der konventionellen FDFD-Methode vergli-
chen. Die Ubereinstimmung der Ergebnisse liegt dabei im Rahmen der Zeichengenauigkeit.
Wie bereits einleitend erwéhnt, sind Nicht-TEM-Effekte fiir gebrduchliche Dimensionen
starker ausgeprigt als bei der Koplanarleitungswelle. Oberhalb von f = 30 GHz steigen
erefs und Re{Zy } mit der Frequenz f an. Auch fiir diesen Wellentyp ist die durch Lei-

terverluste bedingte negative Frequenzabhéngigkeit fiir Frequenzen f kleiner als 10 GHz
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Abbildung 3.16: Real- und Imaginérteil des Wellenwiderstandes Zy, = P/|I]* der Grund-
welle der Mikrostreifenleitung nach Abb. 3.14 als Funktion der Frequenz. Vergleich der
Hybridmethode HMFD mit der konventionellen Methode FDFD.

festzustellen. Die Dampfungskonstante liegt bis f = 100 GHz unterhalb von 0,11 dB/mm.
Sie ist auf Grund der grofleren Leiterabmessungen kleiner als bei der zuvor diskutierten

Koplanarleitung. Der Wellenwiderstand ist fiir f — oo reellwertig.

Eine genauere Analyse der Unterschiede zwischen HMFD und FDFD ist wie bei der Ko-
planarleitung anhand des relativen Fehlers von k, und Zy, (siche Abb. 3.17) moglich. Dazu
werden Ergebnisse von HMFD und FDFD im dynamischen Gitter miteinander verglichen.
Fiir die Hybridmethode ergibt sich sowohl fiir k, als auch fiir Zy, ein Fehler von kleiner
als 0,1 %. Seine Frequenzabhingigkeit ist mit einem Exponenten in der Grofienordnung
von 1,5 weniger stark ausgeprégt als bei der Schlitzleitungswelle der zuvor diskutierten
Koplanarleitung. Die Ursache fiir diese Frequenzabhingigkeit sind aber wie bei Schlitz-
leitungswelle Nicht-TEM-Effekt. Fiir die konventionelle Methode im dynamischen Gitter

ergeben sich Fehler in der Grofienordnung von 1 bis 10 %, weil man die Skin-Eindringtiefe
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Abbildung 3.17: Relativer Fehler der komplexen Ausbreitungskonstanten k, und des kom-
plexen Wellenwiderstandes Zy, der Grundwelle der Mikrostreifenleitung nach Abb. 3.14
Vergleich von der Hybridmethode HMFD mit der konventionellen Methode FDFD im
dynamischen Gitter. Die Referenz bildet eine konventionelle FDFD-Berechnung im hoch-

auflosenden quasi-statischen Gitter von HMFD.

0 in Leitern und grofle Feldgradienten infolge von Feldsingularitdten an Leiterkanten nicht
auflost. Die Ergebnisse der Hybridmethode fiir die Mikrostreifenleitung liegen aber wie

auch die der Koplanarleitung im Bereich der praktisch relevanten Toleranz von 1 %.

Die hohere Effizienz der Hybridmethode gegeniiber der konventionellen Methode FDFD
wird auch anhand der Mikrostreifenleitung bestétigt. Die Rechenzeit konnte um néhe-
rungsweise 92 % (Faktor > 12) und der Speicherbedarf um 50 % (Faktor ~ 2) reduziert
werden. Dabei ist die Genauigkeit der Hybridmethode vergleichbar mit der der konven-
tionellen FDFD-Methode im quasi-statischen Gitter.



48 KAPITEL 3. WELLENLEITERPROBLEM

3.6 Mehrmodenausbreitung (2D)

In Abschnitt 3.5 wird die Hybridmethode HMFD an Halbstrukturen verifiziert. Dadurch
konnen verschiedene Wellen — wie bei der Koplanarleitung die beiden Grundwellen (Ko-
planarleitungs- und Schlitzleitungswelle) — getrennt berechnet und analysiert werden. Un-
terschiedliche Wellen besitzen aber auch verschiedene Korrekturfaktoren. Fiir die Berech-
nung von Eigenwellen auf Mehrmodenleitungen — es sind gleichzeitig mehrere Wellen
ausbreitungsfihig — mit Gl. 3.1 konnen aber jeweils nur Vorkenntnisse iiber eine Welle
verwendet werden. Es ist deshalb zu untersuchen, wie Unterschiede in den Korrekturfak-
toren sich auf die Berechnung der Ausbreitungseigenschaften der jeweils anderen Welle
auswirken, wenn man nicht mehr Halbstrukturen, sondern Gesamtstrukturen betrachtet.
Dazu werden im Folgenden die Grundwellen gekoppelter Mikrostreifenleitungen und einer
Koplanarleitung analysiert. In beiden Féllen sind jeweils eine Gleichtakt- und eine Gegen-
taktwelle ausbreitungsféhig. Die Referenz fiir die Ergebnisse (k, und Zy) von HMFED ist
die konventionelle FDFD-Methode in den quasi-statischen Gittern der Hybridmethode.

3.6.1 Gekoppelte Mikrostreifenleitungen

Gekoppelte Mikrostreifenleitungen nach Abb. 3.18 besitzen die zur Koplanarleitung duale
Leiteranordnung. Es handelt sich dabei um zwei Mikrostreifenleitungen bei denen infolge

der geringen Schlitzbreite s eine Verkopplung der Grundwellen auftritt.

Die Geometrieabmessungen und Materialparameter von gekoppelten Mikrostreifenleitun-
gen fiir die Betrachtungen in diesem Abschnitt sind der Bildunterschrift von Abb. 3.18 zu
entnehmen. Die Struktur wird an den Seiten und nach oben durch magnetische Wéande

begrenzt. Die Massemetallisierung wird durch eine elektrische Wand nachgebildet.

Der Einfluss der Wahl der Korrekturfaktoren auf das Wellenleiterproblem wird anhand
des relativen Fehler der Ausbreitungskonstanten k, und der Wellenwiderstéinde Zy, (siehe
Abb. 3.19 und 3.20) der Gegentakt- und Gleichtaktwelle (Gegentaktwelle: Leiterstrome
fliefen entgegengesetzt; Gleichtaktwelle: Leiterstrome flieflen gleichgerichtet) diskutiert.
Dabei bezieht sich die Bezeichnung ,K-Fak. Ge-T*“ auf die Korrekturfaktoren der Ge-
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Abbildung 3.18: Querschnitt von gekoppelten Mikrostreifenleitungen. Es werden folgende
Parameter verwendet: Strukturbreite a = 664 pym, Strukturhéhe b = 1103 pm, Leiterbreite
w = 72 pm, Schlitzbreite s = 20 pum, Substratdicke h = 100 um, Metallisierungsdicke ¢
= 3 um, GaAs-Substrat mit &, = 12,9, Leitfihigkeit ¢ = 3 - 107 S/m.

gentaktwelle und ,K-Fak. GI-T* auf die Korrekturfaktoren der Gleichtaktwelle. In den
Abbildungen 3.19 und 3.20 werden jeweils Ergebnisse zweier Berechnungen der Grund-
wellen mit der Hybridmethode verglichen. Dabei unterscheiden sich die Berechnungen nur

in den Korrekturfaktoren.

Die Ergebnisse der Hybridmethode beziehen sich auf eine quasi-statische Diskretisierung,
die vierzig mal mehr Gitterzellen als die dynamische besitzt. Im dynamischen Gitter ist die
Metallisierungsdicke ¢ sowie die Schlitzbreite s mit einem und die Leiterbreite w ist mit
zwel Gitterschritten diskretisiert. Das Verhéltnis benachbarter Zellen (Grading Faktor)

im dynamischen Gitter betrégt 1,6 und im quasi-statischen 1,3.

Man erkennt in Abb. 3.19 und Abb. 3.20, dass die beiden Wellen im untersuchten Fre-
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quenzbereich mit einem Fehler von weniger als 0,1 % bestimmt werden kénnen, wenn
man jeweils die den Eigenwellen entsprechenden Korrekturfaktoren verwendet. Benutzt
man aber z.B. die Korrekturfaktoren der Gleichtaktwelle (siehe Abb. 3.19), um die Aus-
breitungskonstante k, und den Wellenwiderstand Zy, der Gegentaktwelle zu berechnen,
dann kann der Wellenwiderstand nur noch mit einem Fehler in der Gréenordnung von
10 % und die Ausbreitungskonstante mit einer Abweichung von weniger als 1 % bestimmt

werden.
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Abbildung 3.19: Relativer Fehler der komplexen Ausbreitungskonstanten k, und des kom-
plexen Wellenwiderstandes Zy, = P/|I|* nach der Hybridmethode der Gegentaktwelle
von gekoppelten Mikrostreifenleitungen. Die Referenz bildet eine konventionelle FDFD-
Berechnung im hochauflésenden quasi-statischen Gitter von HMFD. Erlduterung der Le-
gende: K-Fak. GI-T = Korrekturfaktoren von Gleichtaktwelle, K-Fak. Ge-T = Korrektur-
faktoren von Gegentaktwelle. Gekoppelte Mikrostreifenleitungen nach Abb. 3.18.

Etwas besser verhilt es sich, wenn man die Korrekturfaktoren der Gegentaktwelle ver-

wendet, um die Gleichtaktwelle zu berechnen. Der relative Fehler des Wellenwiderstandes
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der Gleichtaktwelle ist dann kleiner als 3 % und der der Ausbreitungskonstanten kleiner

als 0,4 % (siche Abb. 3.20).
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Abbildung 3.20: Relativer Fehler der komplexen Ausbreitungskonstanten k, und des kom-
plexen Wellenwiderstandes Zy, = P/|I|* nach der Hybridmethode der Gleichtaktwelle
von gekoppelten Mikrostreifenleitungen. Die Referenz bildet eine konventionelle FDFD-
Berechnung im hochauflésenden quasi-statischen Gitter von HMFD. Erlauterung der Le-
gende: K-Fak. GI-T = Korrekturfaktoren von Gleichtaktwelle, K-Fak. Ge-T = Korrektur-
faktoren von Gegentaktwelle. Gekoppelte Mikrostreifenleitungen nach Abb. 3.18.

Der Imaginarteil von k, = 8 — ja, die Dampfungskonstante o, sowie der Imaginérteil des
Leitungs-Wellenwiderstandes Im{Zy } sind sekundére Groflen. Sie sind in der Regel um
GroBenordnungen kleiner als 3 bzw. Re{Zy }. Die Abbildungen 3.19 und 3.20 geben also
in erster Linie die Fehler in [ sowie in Re{Zy } wieder. Es ist deshalb sinnvoll die Real-
und Imaginéarteile getrennt zu betrachten. Danach ist der Fehler in o der Gegentaktwelle
kleiner als 0,019 dB/mm und kleiner als 0,44 € in Im{Zyy }, wenn man die Korrekturfak-

toren der Gleichtaktwelle verwendet. Fiir die Gleichtaktwelle betriagt die Abweichung in
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a bis zu 0,017 dB/mm und in Im{Zy s} nicht mehr als 0,09 Q, wenn man die Korrek-
turfaktoren der Gegentaktwelle verwendet. Im zu Grunde liegenden Frequenzbereich ist
die Dampfungskonstante « aber fiir die Gegentaktwelle kleiner als 0,2 dB/mm und fiir
Gleichtaktwelle kleiner als 0,05 dB/mm. Der Betrag des Imaginirteils des Wellenwider-
standes der Gegentaktwelle ist kleiner als 5 €2 und der der Gleichtaktwelle kleiner als 1 €.

Verglichen mit diesen Werten sind die relativen Fehler verhéltnisméfig gro8.

Um diese Fehler zu reduzieren ist notwendig die dynamische Diskretisierung zu verfei-
nern. Eine Erhchung der Auflésung des quasi-statischen Gitters hétte wenig Einfluss auf
das Ergebnis, da die Skin-Effekt-FEindringtiefe § bereits ausreichend aufgelost ist. Den
folgenden Betrachtungen liegt deshalb eine dynamische Diskretisierung zu Grunde, deren
Gitterzellen, die an Materialiiberginge (Metall — Vakuum, Metall — Dielektrikum) gren-
zen in der Groflenordnung der Metallisierungsdicke t = 3um liegen. Unter Verwendung
dieses dynamischen Gitters betragen die Abweichungen der Werte von k, gegeniiber den
Vergleichswerten fiir beide Wellen weniger als 0,3 % und die Wellenwiderstiande Zy, sind
nur noch mit einer Ungenauigkeit von 1 % beaufschlagt. Eine genauere Betrachtung der
sekunddren Groflen (o und Im{Zy }) ergibt fiir o der Gegentaktwelle einen Fehler von
kleiner als 0,004 dB/mm und fiir Im{Zy } einen Fehler von kleiner als 0,095 €2, wenn
man die Korrekturfaktoren der Gleichtaktwelle verwendet. Fiir die Gleichtaktwelle be-
tragt die Abweichung in « nur noch 0,001 dB/mm und 0,005 Q in Im{Zy }, wenn man
die Korrekturfaktoren der Gegentaktwelle verwendet. Damit liegen die Abweichungen der
Hybridmethode in k, und Zy gegeniiber den Referenzwerten im Bereich der praktisch
relevanten Toleranz von 1 % und auch die Fehler in den sekundiren Groflen sind unter

praktischen Gesichtspunkten akzeptabel.

3.6.2 Koplanarleitung

In Abb. 3.21 ist der Querschnitt einer Koplanarleitung dargestellt; ihre Geometrieab-
messungen und Materialparameter sind der Bildunterschrift zu entnehmen. Sie wird von
magnetischen Wénden begrenzt. Man unterscheidet die Koplanarleitungswelle (CPW)
und die Schlitzleitungswelle (CPS). Die Koplanarleitungswelle bezeichnet der Verfasser
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Abbildung 3.21: Querschnitt einer Koplanarleitungs-Struktur. Es werden folgende Para-
meter verwendet: Strukturbreite a = 450 pm, Strukturhohe b = 1203 pm, Leiterbreite w
= 20 pm, Schlitzbreite s = 15 pum, Substratdicke h = 200 pm, Metallisierungsdicke ¢t = 3
pm, GaAs-Substrat mit e, = 12,9, Leitfihigkeit ¢ = 3 - 107 S/m.

auch als die Gleichtaktwelle und die Schlitzleitungswelle als die Gegentaktwelle.

Im Unterschied zu den gekoppelten Mikrostreifenleitungen lésst sich die simultane Be-
rechnung beider Grundwellen auch durch Gitterverfeinerungen des dynamischen Gitters
nicht verbessern. Die quasi-statische Diskretisierung der hier beschriebenen Berechnun-
gen besitzt ndherungsweise siebzehn mal mehr Gitterzellen als das dynamische und das
Verhéltnis benachbarter Zellen im quasi-statischen Gitter betriagt 1,3 und im dynamischen

1,6.

Relativ betrachtet ergeben sich zwar Fehler von kleiner als 1,25 % in &, und von kleiner als
3 % in Zy (siehe Abb. 3.22 und 3.23). Die Abweichungen in den Dampfungskonstanten
a und in Im{Zw} betragen aber bis zu 0,08 dB/mm bzw. 0,87 2. Diese Fehler sind gro8,
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Abbildung 3.22: Relativer Fehler der komplexen Ausbreitungskonstanten k, und des kom-
plexen Wellenwiderstandes Zy = P/|I]? der Schlitzleitungswelle einer Koplanarleitung
nach der Hybridmethode. Die Referenz bildet eine konventionelle FDFD-Berechnung im
hochauflésenden quasi-statischen Gitter von HMFD. Erlduterung der Legende: K-Fak.
CPW = Korrekturfaktoren der Koplanarleitungswelle, K-Fak. Ge-T = Korrekturfaktoren

der Schlitzleitungswelle. Koplanarleitung nach Abb. 3.21.

wenn man beriicksichtigt, dass die die Dampfung der beiden Grundwellen bis 50 GHz

kleiner als 0,4 dB/mm und der Imaginérteil der Wellenwidersténde kleiner als 8 2 ist.

Im einzelnen betréigt die Abweichung in o 0,04 dB/mm fiir die Koplanarleitungswelle und
0,08 dB/mm fiir die Schlitzleitungswelle. Der Imaginérteil des Wellenwiderstandes der
Koplanarleitungswelle unterscheidet sich um 0,87 €2 und der der Schlitzleitungswelle um

0,25 2 von den Vergleichswerten.

Eine verbesserte simultane Berechnung beider Eigenwellen, lésst sich nur mit dem im

folgenden Abschnitt beschriebenen Fensterkonzept erzielen.
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Abbildung 3.23: Relativer Fehler der komplexen Ausbreitungskonstanten k, und des kom-
plexen Wellenwiderstandes Zy, = U/I der Koplanarleitungswelle einer Koplanarleitung
nach der Hybridmethode. Die Referenz bildet eine konventionelle FDFD-Berechnung im
hochauflésenden quasi-statischen Gitter von HMFD. Erldauterung der Legende: K-Fak.
CPW = Korrekturfaktoren der Koplanarleitungswelle, K-Fak. CPS = Korrekturfaktoren

der Schlitzleitungswelle. Koplanarleitung nach Abb. 3.21.

3.7 Das Fensterkonzept (2D)

Bei den bisherigen Betrachtungen von planaren Leitungen in den Abschnitten 3.5 und
3.6 werden jeder Gitterzelle des dynamischen Gitters Korrekturfaktoren zugeordnet. Es
ist aber durchaus sinnvoll Korrekturfaktoren nur innerhalb begrenzter Bereiche, in sog.
Fenstern, einer Struktur zu verwenden. Hierdurch ldsst sich der Aufwand (Rechenzeit,
Speicherbedarf) der Hybridmethode weiter reduzieren. Das Fensterkonzept ist aber auch

insbesondere fiir die Berechnung von Mehrmodenleitungen von Bedeutung.

Wie in Abschnitt 3.6 beschrieben, besitzen unterschiedliche Leitungswellen (z.B. die bei-
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den Grundwellen der Koplanarleitung) auch verschiedene Korrekturfaktoren. Die simulta-
ne Berechnung dieser Leitungswellen mit der Hybridmethode ist dann nicht méglich, weil
jeweils nur die Korrekturfaktoren einer der Wellen verwendet werden kénnen. Im Bereich
von metallischen Leitern sind die Felder dieser Wellen aber sehr dhnlich. Das Feldverhal-
ten ist gepragt vom Skin-Effekt und den Leiterkanten. Deshalb definiert man Fenster, so
dass nur die Leiter und deren unmittelbare Umgebung quasi-statisch berechnet werden.
Zur Veranschaulichung wird in den beiden folgenden Abschnitten das Fensterkonzept am
Beispiel der Koplanarleitung nach Abb. 3.21 und von gekoppelten Mikrostreifenleitungen
nach Abb. 3.18 beschrieben. Dabei basieren Ergebnisse auf den in den Abschnitten 3.6.1
und 3.6.2 beschriebenen Diskretisierungen. Fiir die Berechnung der gekoppelten Mikro-
streifenleitung wurde die feinere der in Abschnitt 3.6.1 beschriebenen Diskretisierungen
verwendet. Die Referenz bildet die konventionelle FDFD-Methode in den hochauflésenden

quasi-statischen Gittern.

3.7.1 Einfaches Fenster

Koplanarleitung

Abb. 3.24 veranschaulicht das Fensterkonzept am Beispiel der Koplanarleitung. Das her-
vorgehobene Gebiet der Breite by und der Hohe A definiert ein Fenster, deren Fensterrand
magnetische Wénde sind. Es ist beziiglich des Mittelleiters symmetrisch angeordnet. Die
quasi-statischen Berechnungen der Hybridmethode erfolgen nur innerhalb dieses Fensters

(bedingt kleinere Gleichungssysteme).

Zunachst wird der Einfluss der Fenstergrofe auf das Wellenleiterproblem betrachtet, wenn
die Korrekturfaktoren der Koplanarleitungswelle oder die der Schlitzleitungswelle ver-
wendet werden. Dazu ist in Abb. 3.25 der absolute Fehler Aa der Schlitzleitungswelle
in Abhéngigkeit der Fenstergrofie aufgetragen, wenn man die Korrekturfaktoren der Ko-
planarleitungswelle verwendet. Mit zunehmender Fenstergrofle nimmt dieser Fehler ab,
durchlauft ein Minimum und steigt dann wieder an, bis er den Wert der Berechnung ohne

Fenster erreicht. Dieses Verhalten kann auch anhand des absoluten Fehlers Alm{Zy, }
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Abbildung 3.24: Das Fensterkonzept am Beispiel einer Koplanarleitung nach Abb. 3.21.
Definitionen: bp= Fensterbreite, hp= Fensterhohe. Beriicksichtigung von Korrekturfakto-

ren nur innerhalb des Fensters.

der Schlitzleitungswelle bestétigt werden. Die absoluten Fehler Aa und Alm{Zy } der
Koplanarleitungswelle hingegen nehmen mit wachsender Fenstergréfie nur zu, wenn man
die Korrekturfaktoren der Schlitzleitungswelle verwendet. Diese Abhéngigkeit der Fehler
lasst den Schluss zu, dass das Feld der Koplanarleitungswelle das Feld der Schlitzlei-
tungswelle auch noch fiir Abstdnde grofl gegen die Metallisierungsdicke ¢ gut beschreibt.
Wiéhrend andersherum die Schlitzleitungswelle mit dem Feld der Koplanarleitungswelle

nur unmittelbar an Kanten und in den Metallisierungen gut iibereinstimmt.

Die folgenden Betrachtungen beziehen sich nun auf ein Fenster der Breite by = 79, 5um
und der Hohe hp = 32,9um (sie sind aber durchaus allgemeingiiltig). Es werden die
beiden problematischen Félle untersucht. D. h., fiir die Berechnung der Koplanarleitungs-
welle werden die Korrekturfaktoren der Schlitzleitungswelle und fiir die Berechnung der

Schlitzleitungswelle die der Koplanarleitungswelle verwendet.
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Abbildung 3.25: Absoluter Fehler Aa der Schlitzleitungswelle in Abhéngigkeit von der
Fenstergrofle einer Koplanarleitung nach Abb. 3.24 bzw. 3.21. Die Referenz bildet eine
konventionelle FDFD-Berechnung im hochauflésenden quasi-statischen Gitter von HMFD.
Erlduterung der Legende: Ge-T = Gegentaktwelle (Schlitzleitungswelle), K-Fak. GI-T =
Korrekturfaktoren von Gleichtaktwelle (Koplanarleitungswelle), b= Fensterbreite, hp=

Fensterhohe.

Zur Verifizierung des Fensterkonzepts werden in Abb. 3.26 und Abb. 3.27 Ergebnisse
von Berechnungen mit und ohne Fenster verglichen. Im Einzelnen lasst sich der Fehler
der Koplanarleitungswelle im Vergleich zu den Ergebnissen ohne Fenster im betrachteten
Frequenzbereich fiir @ um n#herungsweise bis zu 0,026 dB/mm und um bis zu 0,067
dB/mm fiir die Schlitzleitungswelle reduzieren. Die Unterschiede in Im{Zy } sind fiir die
Koplanarleitungswelle um bis zu 0,064 €2 und fiir die Schlitzleitungswelle um bis zu 0,21 €2
kleiner. Abb. 3.28 veranschaulicht den Einfluss des Fensters auf k£, und Zy . Dazu ist es
notwendig die Ergebnisse in den Abbildungen 3.22 und 3.23 vergleichend zu betrachten.

Es wird deutlich, dass sich k, und Zy fiir beide Wellen bei Verwendung eines Fensters
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Abbildung 3.26: Absoluter Fehler Aa und Alm{Zy } (Zw = U/I) der Koplanarleitungs-
welle fiir Berechnungen mit der Hybridmethode mit und ohne Fenster. Die Referenz bil-
det eine konventionelle FDFD-Berechnung im hochauflésenden quasi-statischen Gitter
von HMFD. Erlduterung der Legende: CPW = Koplanarleitungswelle, K-Fak. CPS =
Korrekturfaktoren von Schlitzleitungswelle. Koplanarleitung nach Abb. 3.21.

mit vergleichbarer Genauigkeit bestimmen lassen.

Anhand von Abb. 3.28 wird aber auch der Einfluss des Fensters auf die Eigenwelle deut-
lich, deren Korrekturfaktoren verwendet werden. Im Vergleich zu den Ergebnissen ohne
Fenster (siehe Abb. 3.22 und 3.23) sind diese Wellen nur mit reduzierter Genauigkeit zu
bestimmen. Die Ursache fiir diesen Effekt sind Diskretisierungsfehler im dynamischen Git-
ter, die aulerhalb der Fenster nicht durch Vorkenntnisse reduziert werden. Fiir das hier
betrachtete Beispiel liegen die Fehler fiir beide Wellen in der gleichen Gréflenordnung,
unabhéngig davon welche Korrekturfaktoren verwendet werden. Die Ausbreitungskon-
stanten sind in beiden Fillen mit einem Fehler in der Grofienordnung von 0,01-1,0 % und

die Wellenwiderstinde mit einem im Bereich von 1,0-2,5 % beaufschlagt.
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Abbildung 3.27: Absoluter Fehler Aa und Alm{Zy } (Zw = P/|I|?) der Schlitzleitungs-
welle fiir Berechnungen mit der Hybridmethode mit und ohne Fenster. Die Referenz bildet
eine konventionelle FDFD-Berechnung im hochauflésenden quasi-statischen Gitter von
HMFD. Erldauterung der Legende: CPS = Schlitzleitungswelle, K-Fak. CPW = Korrek-
turfaktoren der Koplanarleitungswelle. Koplanarleitung nach Abb. 3.21.

Das Fensterkonzept fiihrt im Vergleich zur Hybridmethode HMFD ohne Fenster und ins-
besondere gegeniiber der konventionellen Methode FDFD zu einer erhéhten Effizienz.
Fiir die in diesem Abschnitt beschriebenen Berechnungen mit einem Fenster der Breite
bp = 79,5um und der Hohe hrp = 32,9um konnte die Rechenzeit um nidherungsweise
73 % (Faktor 3,7) gegeniiber HMFD ohne Fenster und um néherungsweise 99 % (Faktor
100) gegeniiber FDFD reduziert werden. Mit Hilfe des Fensters lie8 sich der Speicherbe-
darf gegeniiber HMFD-Berechnungen ohne Fenster um néherungsweise 60 % (Faktor 2,5)

reduzieren sowie gegeniiber FDFD um néherungsweise 80 % (Faktor 5).



3.7. DAS FENSTERKONZEPT (2D)

e - Sc!hlitzlei!tunésw!ellé P — b — R """""
L —e— k, K-Fak. CPW
>g— r—a— Zy, K-Fak. CPW e 7
= e K, K-Fak. CPS
© 10"  —— Z,, K-Fak.CPS
2l _
X 10° P
o ; ; ;
% 103 DU P
& i ; -

10-4 1 1 1
o o Ko‘plé’r’ié’ﬁéitdh@"‘s\)&é’l’i
= - —e— k, K-Fak. CPS
X —— 7, K-Fak.CPS
= —— K, K-Fak. CPW
LUD': Zy, K-Fak.CPW
NS % % S
ID
L
s
I
x

61

Abbildung 3.28: Relativer Fehler fiir HMFD der komplexen Ausbreitungskonstanten k,

und des komplexen Wellenwiderstandes Zy, der Koplanarleitungswelle (mit Zy = U/I)

und der Schlitzleitungswelle (mit Zy, = P/|I|?) einer Koplanarleitung nach Abb. 3.21.

Die Referenz bildet eine konventionelle FDFD-Berechnung im hochauflésenden quasi-

statischen Gitter von HMFD. Erlduterung der Legende: K-Fak. CPW = Korrekturfakto-

ren der Koplanarleitungswelle, K-Fak. CPS = Korrekturfaktoren der Schlitzleitungswelle.

Gekoppelte Mikrostreifenleitungen

Abb. 3.29 veranschaulicht das Fensterkonzept anhand gekoppelter Mikrostreifenleitungen.

Das hervorgehobene Gebiet der Breite by und der Hohe hp definiert ein Fenster, dessen

Fensterrand elektrische Wande sind.



62 KAPITEL 3. WELLENLEITERPROBLEM

A
Y

Korrekturfaktoren

oA W h

Abbildung 3.29: Das Fensterkonzept am Beispiel der gekoppelten Mikrostreifenleitungen
nach Abb. 3.18. Definitionen: by= Fensterbreite, hp= Fensterhohe. Beriicksichtigung von

Korrekturfaktoren nur innerhalb des Fensters.

Die folgenden Darstellungen beziehen sich nun 0.B.d.A. auf ein Fenster der Breite by =
304, 5pum und der Hohe hp = 47, 1um. In vertikaler Richtung ist das Fenster um 4, 9um
gegeniiber den Leitern nach oben verschoben. Horizontal ist es bezogen auf den Schlitz

der Breite s symmetrisch angeordnet.

Wie fiir die Koplanarleitung kann unter Verwendung eines Fensters die Genauigkeit der
Hybridmethode fiir die Berechnung von Mehrmodenleitungen verbessert werden. Dabei
ist das Ergebnis nahezu unabhéngig davon, ob die Gleichtakt- oder die Gegentaktwel-
le betrachtet wird. In Abb. 3.30 wird dieses an Hand der Gleichtaktwelle (Leiterstrome
fliefen gleichgerichtet) verdeutlicht, wenn man die Korrekturfaktoren der Gegentaktwelle
(Leiterstrome flieBen entgegengesetzt) verwendet. Die Fehler Ao und AIm{Zy } werden
um naherungsweise eine Groflenordnung reduziert. Fiir die Gegentaktwelle kann ein ent-

sprechendes Verhalten beobachtet werden.
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Abbildung 3.30: Gekoppelte Mikrostreifenleitungen nach Abb. 3.18. Absoluter Fehler A«
und AIm{Zw } (Zw = P/|I|?) der Gleichtaktwelle fiir Berechnungen mit der Hybridme-
thode mit und ohne Fenster. Die Referenz bildet eine konventionelle FDFD-Berechnung
im hochauflésenden quasi-statischen Gitter von HMFD. Erlauterung der Legende: GI-T
=Gleichtaktwelle, K-Fak. Ge-T = Korrekturfaktoren der Gegentaktwelle.

Die Einsparungen an Rechenzeit gegeniiber der konventionellen Methode FDFD lagen in
der GroBenordnung von 99 % (Faktor 100); der Speicherbedarf konnte um ndherungsweise

74 % (Faktor 3,8) reduziert werden.
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3.7.2 Drei Fenster

Die Ergebnisse in Abschnitt 3.7.1 verdeutlichen, dass, um Mehrmodenleitungen zu berech-
nen, nur innerhalb der Bereiche einer zu Grunde liegenden Struktur Vorkenntnisse in Form
von Korrekturfaktoren verwendet werden sollten, in den ihre Eigenwellen &hnliche Feld-
verteilungen besitzen. Dies sind bei den im Rahmen dieser Arbeit betrachteten planaren
Leitungen die Leiterbereiche und deren unmittelbare Umgebung. Das elektromagnetische
Feld wird hier durch den Skin-Effekt und die Leiterkanten (Feldsingularitéten) bestimmt.
Dies legt den Schluss nahe, dass man die einzelnen Leiterbereiche getrennt voneinander in
separaten Fenstern quasi-statisch berechnet. Die daraus resultierenden Korrekturfaktoren

sind dann unabhéngig von den Wellen der Mehrmodenleitung.

Abbildung 3.31: Das Fensterkonzept mit drei Fenstern am Beispiel einer Koplanarleitung
nach Abb. 3.21. Definitionen: bgy, brs, bps= Fensterbreite, hp= Fensterhohe. Beriicksich-

tigung von Korrekturfaktoren nur innerhalb der Fenster.

Abb. 3.31 veranschaulicht das Fensterkonzept mit drei Fenstern am Beispiel der Kopla-



3.7. DAS FENSTERKONZEPT (2D) 65

-1 [T ! ! T 1
107 1 Koplanarleitungswelle
—e— ohne Fenster o
E —— mit drei Fenstern //,—0—//4./‘
e 10-2 o
o —
k=)
T 103 o
i 10 /
'f///—#\\\\
10
1.0
\_\\
\1'\‘\~—«\_1
G 10-1 e,
o 02—
% Koplanarleitungswelle
- —e— ohne Fenster
1073 - —<— mitdrei Fenstern

1 10
f/ GHz

Abbildung 3.32: Koplanarleitung nach Abb. 3.21. Absoluter Fehler Ao und Alm{Zy }
(Zw = U/I) einer Koplanarleitungswelle (Gleichtaktwelle) fir Berechnungen mit der Hy-
bridmethode mit drei Fenstern und ohne Fenster. Die Referenz bildet eine konventionelle

FDFD-Berechnung im hochauflésenden quasi-statischen Gitter von HMFD.

narleitung. Die drei hervorgehobenen Bereiche kennzeichnen Fenster, deren Breiten mit
br1, bpo und bpg und deren gemeinsame Hohe mit hyp bezeichnet werden. Der Fensterrand
des mittleren Fensters besteht aus elektrischen Wanden. Die anderen Fenster besitzen au-
Ber an den vom Mittelleiter entfernten senkrechten Seiten elektrische Winde. Diese sind

magnetische Wénde.
Die folgenden Betrachtungen beziehen sich nun 0.B.d.A. auf Fenster mit folgenden Ab-
messungen: bpy = 17,6pum, bpy = 25,8um, bps = 17,6pum und hp = 32,9um. Das

mittlere Fenster ist beziiglich des Mittelleiters der Koplanarleitung symmetrisch angeord-
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Abbildung 3.33: Absoluter Fehler Ao und Alm{Zy } (Zw = P/|I|?) einer Schlitzleitungs-
welle (Gegentaktwelle) von Berechnungen mit der Hybridmethode mit drei Fenstern und
ohne Fenster. Koplanarleitung nach Abb. 3.21. Die Referenz bildet eine konventionelle

FDFD-Berechnung im hochauflésenden quasi-statischen Gitter von HMFD.

net. Der Abstand zu den dufleren beiden Fenstern betréigt jeweils 6, 4pum.

Die Abbildungen 3.32 und 3.33 veranschaulichen das Ergebnis anhand der Koplanarlei-
tungswelle und der Schlitzleitungswelle. Es ist fiir beide Wellen der absolute Fehler A«
und Alm{Zy } in Abhéngigkeit der Frequenz f dargestellt. Dabei werden Ergebnisse von
Berechnungen mit und ohne Fenster miteinander verglichen. Interessant ist in diesem Fall,
dass bei Verwendung von drei Fenstern die Abweichungen noch kleiner sind als wenn man
nur ein Fenster verwendet (siche auch Abb. 3.26 und Abb. 3.27). Fiir die Koplanarlei-

tungswelle lassen sich die Fehler um mehr als eine Gréflenordnung reduzieren.
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Die relativen Fehler der Ausbreitungskonstanten k, und des Wellenwiderstandes Zy, liegen
in der gleichen Gréfenordnung wie schon bei den Berechnungen mit nur einem Fenster in
Abschnitt 3.7.1. Die Einsparungen an Rechenzeit gegeniiber der konventionellen Methode
FDFED waren grofer als 99 % (Faktor 100) und der Speicherbedarf konnte um 83 % (Faktor

6) reduziert werden.

3.8 Analytische Beschreibung von Leiterverlusten

Die Ergebnisse in den Abschnitten 3.5 bis 3.7 legen den Schluss nahe, dass eine allge-
meingiiltige Formulierung der Hybridmethode HMFD fiir das Wellenleiterproblem nur
dann moglich ist, wenn man die Beriicksichtigung von Vorkenntnissen auf die Bereiche
einer verlustbehafteten (ohmsche Verluste) Struktur beschriankt, in denen das elektroma-
gnetische Feld durch den Skin-Effekt und durch Feldsingularitéiten gepragt ist. Auflerdem
ist es fiir die Implementierung in eine Software vorteilhaft Vorkenntnisse ohne zusétzliche
aufwendige quasistatische Berechnungen beriicksichtigen zu kénnen. Wiinschenswert ist

die automatische Berechnung von Korrekturfaktoren anhand einer gegebenen Struktur.

Dazu werden fiir das Verhalten des elektromagnetischen Feldes in und an Leitern endlicher
Leitfdhigkeit (0 < oo) analytische Ausdriicke in Form von Korrekturfaktoren bestimmt.
O.B.d.A. beziehen sich diese Ausdriicke auf einen in z-Richtung langshomogenen Wellen-
leiter. Die einzige Einschrénkung ist die Beschréinkung auf rechtwinklige Leiter. Dabei
geniigt es Korrekturfaktoren cle fiir die elektrischen Spannungen e, und e,, Korrektur-
faktoren cfe fiir den elektrischen Strom i, und Korrekturfaktoren fiir die magnetischen

Fliisse b, und b, zu bestimmen.

Elektrische Spannungen e, ,, elektrische Flisse d, ,, magnetische Spannungen h,, , und
magnetische Fliisse b, ,, in und an Leitern besitzen entweder keine ausgepragten Feldspit-

zen oder sind vernachléssigbar klein. Sie erfordern keinerlei Korrektur.

Anhand der Koplanarleitung nach Abb. 3.7 wird der analytische Ansatz verifiziert. Die
Referenz bildet die FDFD-Methode in einem hochauflésenden Gitter.
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3.8.1 Analytische Ausdriicke von Korrekturfaktoren

Unter der quasi-statischen Annahme, dass Verschiebungsstrome oD /Ot = 0 vernachléssigt
werden und damit Ableitungen 0/0z identisch Null sind, konnen als Losungen der Max-
wellgleichungen transversal elektrische Felder (TE, mit E,, E,) und transversal magne-
tische Felder (TM, mit E,, H,, H,) unterschieden werden, die voneinander entkoppelt

sind.

Linienkorrekturfaktor cle an Leiterkanten (2D)

Das TE-Feld (E,, E,) verhélt sich an Kanten endlicher Leitfédhigkeit o wie in Abb. 3.35
proportional zu r*~! mit Re{v} < 1 fiir r — 0 und besitzt eine Singularitit in r = 0.
Anders als fiir eine ideal leitende Kante ist v eine komplexwertige Zahl. Thr Imaginérteil
ist fiir die in dieser Arbeit betrachteten Leitfdhigkeiten ¢ und innerhalb der untersuchten
Frequenzbereiche aber vernachléssigbar klein und ihr Realteil besitzt ndherungsweise den

gleichen Wert wie fiir eine ideal leitende Kante.

Entsprechend der Herleitung in [49, 25] bestimmen sich Korrekturfaktoren fiir die Linien-
integrale der elektrischen Feldstérke (elektrischen Spannungen e, ,) in Gitterpunkten n

des Gitters G an rechtwinkligen Kanten (siche Abb. 3.34) aus

1
leyn = 3.25
cle,, NOYE ( )
mitu=z,yundn=1,... N.
Den Singularitétsfaktor v kann man direkt nach
1
v = —arccos(—1 +Y) (3.26)
7
mit
. 2
Y — 67'72 ( 87‘71 ja/(wgo)) (327)

(er1 +er2)(er1 — jo/(weo))(era — jo/(wep))
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Abbildung 3.34: Anordnung der Linienkorrekturfaktoren cle,, und cle,, an der Kante

eines elektrischen Leiters der Leitfahigkeit o.

berechnen [50], ohne wie in [49] beschrieben ein Nullstellenproblem lésen zu miissen. Dabei
veranschaulicht Abb. 3.35 die zu Grunde liegende Materialverteilung an einer metallischen

Kante.

Fliachenkorrekturfaktor cfe und cfm (2D)

Weitaus schwieriger ist es, das TM-Feldes in einem elektrischen Leiter und vor dessen
Kanten zu beschreiben. Anders als fiir ideale Leiter besitzt das transversale Magnetfeld
an den Kanten keine Singularitét [45]. Das Feldverhalten ist frequenzabhéngig und durch
den Skin-Effekt geprigt, so dass mit steigender Frequenz ausgeprigte Feldgradienten im
transversalen Magnetfeld B,, B, und in der Stromdichte J, (siche Abb. 3.36) vorhan-
den sind. Im Frequenzbereich, fiir den die Eindringtiefe J kleiner als die Leiterdicke ¢ ist
konnte das Feldverhalten im Leiter allein durch das eindimensionale Skin-Effekt-Gesetz
e mit u = x,y beschrieben werden. Dies ist der klassische Ansatz der Oberflichenim-

pedanzmethoden [16]. Insbesondere fiir miniaturisierte Strukturen/Leitungen wie MMIC-

Koplanarleitungen ist diese Vorgehensweise aber nicht mehr ausreichend. An metallischen
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€, Mo

\

82’ “‘0

Abbildung 3.35: Geometrie einer leitenden Kante.

Kanten ist das Feldverhalten zweidimensional und dieses muss beriicksichtigt werden

35, 51].

Ein allgemeiner Ansatz

E?eiter(x’ y) _ Ei(ante(x’ y) + Ei(ante(t — y) (328)

fiir das elektrische Feld im Leiter ist die Uberlagerung zweier Terme EXa"%(z y) und
EXante(¢ _ 2. y) mit gleicher Amplitude, die das elektrische Feld an fiir sich isolierte Kanten
beschreiben. Dieser Ansatz ist fiir Leiter ausgelegt, deren Breite grof3 gegen die Skin-
Eindringtiefe ¢ ist und deren Dicke ¢ in der Gréfenordnung von ¢ liegt. Hierdurch wird

die Abhéngigkeit des elektrischen Feldes von der Leiterdicke ¢ beriicksichtigt, die sich
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Abbildung 3.36: Normierte longitudinale Stromdichte | J, | in der Kante eines elektrischen
Leiters endlicher Leitfdhigkeit o.

insbesondere fiir miniaturisierte Strukturen im Bereich ¢ > § auswirkt.

Das elektrische Feld EXa* wird dabei durch die empirisch gewonnene Niherung

Ei(ante(x, y) _ Cle—k:Lbl(l—bg arctanQ(ﬁ))r + Cz (e*jkmﬂ + e*jkLy) (329)

mit C; = 1-2-Cyund k = (1—35)/6 = (1—j)/"5= beschrieben, die auf einer magneto-
quasistatischen FD-Berechnung einer elektrisch leitenden Kante mit einem hochauflosen-
den Gitter G bei ausreichender Auflosung des interessierenden Frequenzbereiches und
auf physikalischen Kenntnissen basiert. Sie ist im Rahmen der quasi-statischen Ndherung
fiir beliebige Frequenzen und Leitfdhigkeitswerte giiltig. Gl. 3.29 ist aus den klassischen
Skin-Effekt Gesetzen fiir die x- und y-Richtung und einem Kantenterm, der vom Radius
r= \/m abhéngt, zusammengesetzt. Der Kantenterm erfasst das zweidimensionale
Feldverhalten. Die Konstanten Cy = 0,39, by = 0,664+j 0,056 und by = 0,483+j 0,006 sind
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Anpassungsfaktoren, die sich unter Beriicksichtigung der magneto-quasistatischen Feld-
verteilung ergaben. Der Ursprung des Gl. 3.29 zu Grunde liegenden Koordinatensystems

liegt an der Kante (siche Abb. 3.35), so dass « und y Absténde von der Kante darstellen.

Mit GI. 3.28 und GI. 3.29 berechnet man dann einen Korrekturfaktor

J J ou(x,y) EEe (2, y)dady

To—ATn— My /2 Yo—AYn— M, /2

—— (3.30)
(0P (.1'0, yO>E£elter (33'0, yo)(AJL‘n + Al‘n,Mz)(Ayn + Ayn,My)/Zl

cfe.n =

fiir das elektrische Feld im Leiter. Gl. 3.30 wird auf einen Knoten n im Gitter G be-
zogen dessen Koordinate (xg,yo) ist. Mit cfe,, wird ein Flidchenintegral iiber E,, =
ELeiter (g, yo) (elektrischer Strom i, ,,) korrigiert. Da Flidchenintegrale {iber das elektri-

sche Feld im dualen Gitter G (siche Gleichung 2.9) definiert sind, ist

(
Ozn S Z Lo, Y Z Yo
Oz m—M, Dox 2> Zo,Y < Yo
o.(z,y) = | (3.31)
O zn—M, D r < X, Yy Z Yo
L Ozn—Mz—M, =+ < < Zo, Y < Yo

eine abschnittweise konstante Funktion (siche Abb. 3.37) und es gilt fiir

Uz,nAz,n + O'z,nfMyAz,nfMy + O'z,nszAz,nsz + O'z,nszfMyAnszfMy
Az,n + Az,nfMy + Az,nsz + AnszfMy

Uz(%,yo) =

(3.32)
(siehe auch Anhang B.1).

Der hier gewéhlte Ansatz mit Gl. 3.28 und Gl. 3.29 gewéhrleistet, dass cfe. ,, fiir Leiter be-
liebiger Dicke ¢ berechnet werden kann. Fiir diinne Leiter (¢ < ¢) néhert sich ELer (7, y)
einem konstanten Wert, so dass eine gleichméflige Feldverteilung beschrieben wird. An-
dererseits ist in Gl. 3.28 fiir dicke Leiter (¢ > 30) immer einer der beiden Terme auf der
rechten Seite gegeniiber dem anderen dominant, so dass sich das elektrische Feld wie an
einer einzelnen Kante verhalt. SchlieBSlich wird auch der Bereich fiir ¢ < 39 durch den be-

schriebenen Ansatz erfasst. Insbesondere hierin begriindet sich eine weitere Uberlegenheit



3.8. ANALYTISCHE BESCHREIBUNG VON LEITERVERLUSTEN 73
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Abbildung 3.37: Verteilung der Leitfihigkeit o, im dualen Gittersystem G—G.

dieser Methode (neben den zweidimensionalen Effekten) gegeniiber den herkémmlichen
Oberflichimpedanzmethoden, bei denen in der Regel die Leiterdicke ¢ vernachléssigt wird.

Sie sind in der Regel nur fiir diinne oder dicke Leiter zu verwenden [16].

Anders als fiir das elektrische Feld ist fiir das magnetische Feld in einem Leiter

B{;eiter(u, U) _ Ale*jkL(U7UO+AU,n/2) 4 AQQJkL(ufuo*Aun/Z) (333)

ein eindimensionaler Ansatz, der auf dem klassischen Skin-Effekt-Gesetz basiert, ausrei-
chend (zur Koordinatenkonvention sieche Abb. 3.38). A; und A, sind konstante Koeffizi-

enten, u = x,y, v =y, r und ug = u + Au, /2.

Die magnetische Flussdichte an der Leiteroberfliche — insbesondere vor den Kanten —
eines in Dielektrikum eingebetteten Leiters (fiir Absténde klein gegen die Wellenlénge \)

bestimmt man mit

B (o,y) = @By, ) + Ty oo, y) = T a(; S 6(5 S

(3.34)

aus einem zweidimensionalen Vektorpotential [52]



74 KAPITEL 3. WELLENLEITERPROBLEM
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Abbildung 3.38: Koordinantenkonvention zu GI. 3.33.

1
(z =22+ (y—v)

w
A (z,y) = o jj J.(2',y') In 7 2da:’dy' + const. (3.35)

mit J,(z,y) = o, (z,y) EL¥"" (2, y), so dass das zweidimensionale Feldverhalten der Strom-
dichte erfasst wird. Das Integrationsgebiet des Vektorpotential A, erstreckt sich {iber den

gesamten Querschnitt des betrachteten Leiters.

Korrekturfaktoren fiir magnetische Flussdichten b,, im Leiter und an dessen Kanten

berechnen sich nach

uo+Aup /2
f Bfeiter,a (U, U)du
ug—Aun /2
Cfmu,n p— 0 Bgez(terg(u()’ UO)AUTL (336)
mit Gl. 3.33 bzw. Gl. 3.34 und vy = v + Awv, /2.
Mit Gl. 3.33 ergibt sich durch Einsetzten
cfmyn = % (3.37)

fiir Korrekturfaktoren in Leitern endlicher Leitfdhigkeit o.
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3.8.2 Verifikation des analytischen Ansatzes

75

Der analytische Ansatz zur Beschreibung von Leiterverlusten in der Methode der Finiten

Differenzen wird anhand der Koplanarleitung nach Abb. 3.7 mit w = 20pum und s = 10um

betrachtet und verifiziert.
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Abbildung 3.39: Absolute Fehler Ao und Alm{Zy } (Zw = U/I) der Koplanarleitungs-

welle (Korrekturfaktoren nach Abschnitt 3.8.1). Die Referenz bildet eine konventionelle

FDFD-Berechnung im hochauflésenden quasi-statischen Gitter von HMFD. Es werden

drei Fille unterschieden: cfm nur im Leiter, cfm im Leiter und an Kanten, cfm im Leiter

und an Leiterberandung. Koplanarleitung nach Abb. 3.7 mit w = 20 gym und s = 10 pm.

Dabei beruhen die Ergebnisse auf Diskretisierungen wie fiir Leitungen mit idealen Leitern

(kleinster Diskretisierungschritt 1 pum bzw. 0,5 pm fiir die Leiterdicke ¢ = 0,5um; das
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Verhéltnis benachbarter Diskretisierungschritte (Grading Faktor) betrégt 1,3...1,4).

Zunéachst soll die ideale Verteilung von magnetischen Korrekturfaktoren an den Leitern
der Koplanarleitung bestimmt werden. Dazu sind in Abb. 3.39 die absoluten Fehler A«
und AIm{Zy } der Koplanarleitungswelle dargestellt. Es werden drei Fille unterschieden,
in Abhéngigkeit davon, welche Flussdichtekomponenten b, , mit einem Korrekturfaktor
gewichtet werden; fiir ,,cfm nur im Leiter” werden nur Komponenten in Leitern mit Fak-
toren nach Gl. 3.37 multipliziert, fiir ,,cfm im Leiter und an Kanten“ werden zusétzlich
Flussdichten unmittelbar an Leiterkanten mit Faktoren nach Gl. 3.36 und GI. 3.34 korri-
giert und fiir ,cfm im Leiter und an Leiterberandung® werden alle Flussdichten im und
an Leiteroberflichen mit einem Korrekturfaktor gewichtet. In allen drei Féllen werden
Strome 1, , mit Faktoren nach Gl. 3.30 und elektrische Spannungen e, ,, an Leiterkanten

mit Faktoren nach Gl. 3.25 multipliziert.

Betrachtet man nur Aq, dann ist der Fehler im gesamten Frequenzbereich am geringsten,
wenn man Korrekturfaktoren cfm nur in Leitern und an deren Kanten verwendet. Bis
100 GHz ist A« kleiner als 0,003 dB/mm. Unter Beriicksichtigung des absoluten Fehlers
Alm{Zy } als Funktion der Frequenz wiirde man Korrekturfaktoren aber cher in Lei-
tern und an deren gesamten Leiterberandung anordnen. In diesem Fall ist der Fehler in
Im{Zy } kleiner. Weitere Fehlerbetrachtungen anhand der Schlitzleitungswelle bestitigen
aber, dass eine Korrektur nur in Leitern und an deren Kanten die sinnvollste Wahl ist. Re-
lative Minima in den Diagrammen kennzeichnen Schnittpunkte zwischen den berechneten
Kurvenverlaufen der Déampfungskonstanten a bzw. des Imaginérteils des Wellenwiderstan-
des Im{Zy } nach der Hybridmethode HMFD und der konventionellen Methode FDFD.
Generell ist die Anordnung der magnetischen Korrekturfaktoren fiir die hier betrachten
Strukturen bis 10 GHz unkritisch, da der absolute Fehler A« in allen drei Fallen nur
um bis zu 0,0007 dB/mm streut. Fiir Im{Zy } liegen die Abweichungen unterhalb von
0,009 €.

Anders als fiir & und I'm{Zy } wirkt sich die Anordnung der magnetischen Korrektur-
faktoren auf k£, und Zy, kaum aus. In Abb. 3.40 sind die relativen Fehler der komplexen

Ausbreitungskonstanten k, und des komplexen Wellenwiderstandes Zy, einer Schlitzlei-
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Abbildung 3.40: Relative Fehler der komplexen Ausbreitungskonstanten k, und des kom-

plexen Wellenwiderstandes Zy, der Schlitzleitungswelle (mit Zy, = P/|I]?)- Korrekturfak-

toren nach Abschnitt 3.8.1. Die Referenz bildet eine konventionelle FDFD-Berechnung im

hochauflésenden quasi-statischen Gitter von HMFD. Es werden drei Fille unterschieden:

cfm nur im Leiter, cfm im Leiter und an Kanten, cfm im Leiter und an Leiterberandung.

Koplanarleitung nach Abb. 3.7 mit w = 20pum und s = 10um.
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Abbildung 3.41: Absolute Fehler Aa und Alm{Zw } (Zw = U/I) der Koplanarleitungs-
welle fiir Metallisierungsdicken t von 0,5 pm bis 6,0 ym. (Korrekturfaktoren nach Ab-
schnitt 3.8.1 nur in Leitern und an deren Kanten). Die Referenz bilden konventionelle
FDFD-Berechnungen in den hochauflésenden quasi-statischen Gittern von HMFD. Ko-
planarleitung nach Abb. 3.7 mit w = 20pum und s = 10um.
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tungswelle dargestellt. Die Unterschiede zwischen den Ergebnissen liegen unterhalb bzw.
in der Groflenordnung von 0,1 %. Entsprechende Betrachtungen anhand der Koplanarlei-
tungswelle bestétigen diese Feststellung. Der relative Fehler in Zy, ist zwar geringfiigig

grofler, bleibt aber immer kleiner als 1 %.

Um die Giiltigkeit des elektrischen Flédchenkorrekturfaktors cfe,,, fiir verschiedene Lei-
terdicken ¢ zu tiberpriifen, sind in Abb. 3.41 die absoluten Fehler Aa und Alm{Zy } der
Koplanarleitungswelle als Funktion der Frequenz fiir verschiedene Metallisierungsdicken ¢
von 0,5 pm bis 6,0 pm aufgetragen. In allen Féllen ist A« immer kleiner als 0,03 dB/mm
und Alm{Zy } immer kleiner als 0,2 Q. Die Fehler liegen damit im untersuchten Fre-
quenzbereich fiir alle Dicken ¢ im Bereich der Toleranz. Abb. 3.41 veranschaulicht aber
auch, dass mit zunehmender Dicke ¢ die Fehler abnehmen. Die relativen Fehler von k,

und von Zy sind in allen hier betrachteten Féllen kleiner als 1,0 %.

Die Einsparungen an Rechenzeit und Speicherbedarf sind bei analytischer Beschreibung
von Leiterverlusten geringer als bei dem numerischen Ansatz der Hybridmethode HMFD.
Man erhélt aber ein automatisierbares Verfahren. Fiir die Koplanarleitung mit ¢ = 3um
und den beschriebenen Diskretisierungen konnte die Rechenzeit zur Berechnung der Ko-
planarleitungs- sowie der Schlitzleitungswelle gegeniiber der konventionellen Methode
FDFED um mehr als 86 % (Faktor 7,5) reduziert werden und 68 % (Faktor 3,1) an Speicher

lieBen sich einsparen.
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Kapitel 4

Dreidimensionale Feldberechnungen

Die Berechnung der Felder passiver Hochfrequenzkomponenten unter Beriicksichtigung
des Skin-Effekts mit der konventionellen FDFD-Methode ist in vielen Féllen nur bedingt
moglich. Die Eindringtiefe erfordert eine feine Diskretisierung und damit viele Zellen. Mit
wachsendem Arbeitsspeicher-Bedarf wichst die Rechenzeit. Auch wenn der Arbeitsspei-
cher eines Computers ausreichend ist, wird die Methode fiir den Entwicklungs-Ingenieur
uninteressant, wenn durch lange Rechenzeiten die Entwicklungs-Zyklen prohibitiv lang

werden.

Mit der Hybridmethode HMFD lassen sich die Berechnungen dreidimensionaler Struktu-
ren effizienter gestalten. Insbesondere ihr Rechenzeit-Bedarf liegt um Groéflenordnungen

unter der der konventionellen Methode FDFD.

In den folgenden Abschnitten wird die Losung der dreidimensionalen Wellengleichung
des elektrischen Feldes in einem Gitter G’ unter Beriicksichtigung von Vorkenntnissen aus
dem quasi-statischen Feld (Verschiebungsstrome oD /Ot werden vernachléssigt) anhand

planarer Hochfrequenzkomponenten beschrieben.

Fiir den Hochfrequenzingenieur von Interesse ist in erster Linie die Streumatrix, die sich

aus den Feldern im Inneren der dreidimensionalen Strukturen berechnen lésst [53].

81
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4.1 Dreidimensionales Randwertproblem im Gitter

t_y1 :1-Ebene 1

'«— T-Ebene 3: e— s
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! . Wellenleiter 1 30*81 |
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Abbildung 4.1: Prinzipieller Aufbau eines Dreileiteriiberganges und Definition der Streu-
matrix (5;;) mit 7,5 =1...3.

Um die Streumatrix einer dreidimensionalen Struktur (z. B. der Dreileiteriibergang in
Abb. 4.1) im Gitter G zu berechnen, muss das elektrische Feld im Inneren der Struk-
tur fiir verschiedene linear unabhéingige Anregungen an den Toren bekannt sein [53]. Die
Anregungen sind dabei Uberlagerungen von den Eigenwellen der Wellenleiter (Koplanar-

leitungen, Mikrostreifenleitungen, usw.) in den Toren (Tor 1 bis Tor 3 in Abb. 4.1).

Fiir jede Anregung ist die Wellengleichung im Gitter des elektrischen Feldes E bzw. der

elektrischen Spannungen ¢ (zur Herleitung siche Anhang B.3.1)

(6*1);;10 — k2D, + jquD;) & =7 (4.1)

zu losen. Dabei seien hier bereits die Korrekturfaktoren beriicksichtigt. Die Berandung der
dreidimensionalen Struktur wird (aufler an den Toren) durch elektrisch (E; = 0) und/oder

magnetische Winde (H; = 0) gebildet.

Zur prinzipiellen Veranschaulichung der Berechnung von S-Parametern sei der Dreilei-
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teriibergang in Abb. 4.1 betrachtet. Unter der Annahme, dass jeder Wellenleiter genau
eine hin- (a;, i = 1,...,3) und eine riicklaufende (b;) Welle fiihrt, besitzt die zugehorige
Streumatrix neun Elemente. Um diese Elemente zu berechnen, sind neun Gleichungen
erforderlich. Im einfachsten Fall ergeben sich drei linear unabhéngige Anregungen, wenn
man die hinlaufenden Wellen a; in den Toren als Quellen verwendet und deren Vorzeichen
variiert (z.B. (ay,as,a3)?, (ai, —as,a3)” und (ay,as, —az)?). Fiir eine Anregung ergibt
sich dann eine Gleichung fiir jede riicklaufende Welle b;, so dass sich mit drei Anregungen

genau neun Gleichungen ergeben.

Tatséchlich ist die Berechnung der Streumatrix dreidimensionaler Strukturen komple-
xer als hier dargestellt, denn in den Toren kénnen hin- und riicklaufende Wellen nicht
getrennt werden. Fiir das eigentliche Verfahren werden deshalb sog. Modenamplituden-
summen w; = a; + b; als Anregungen verwendet und statt b; werden Reflexionsfaktoren
r; = b;/a; berechnet, die sich in die Elemente der Streumatrix umrechnen lassen. Diese
Reflexionsfaktoren berechnen sich aus den Anregungen an den Toren, den Modenampli-
tudensummen, und dem elektromagnetischen Feld in einer Transversalebene (T-Ebene in

Abb. 4.1) auf jedem Wellenleiter im Inneren der Struktur parallel zu den Toren [53].

4.2 Quasi-Statik im Gitter (3D)

Anders als fiir das Wellenleiterproblem (sieche Abschnitt 3.4) lassen sich die quasi-stati-
schen Berechnungen zur Bestimmung der Korrekturfaktoren im dreidimensionalen Gitter
nicht auf eine Unbekannte pro Gitterknoten reduzieren. Magneto-quasistatisch sind jeweils
alle drei Komponenten des elektrischen und des magnetischen Feldes und im elektrosta-

tischen Fall alle drei Komponenten des elektrischen Feldes zu beriicksichtigen.

Wie in Abschnitt 4.1 beschrieben, bilden die Eigenwellen der Wellenleiter einer dreidi-
mensionalen Struktur die Anregung, um die Streumatrix zu bestimmen. Die Berechnung
der Eigenwellen erfolgt dabei fiir die Torquerschnitte unter Beriicksichtigung der Kor-
rekturfaktoren, die sich aus der dreidimensionalen quasi-statischen Berechnung fiir die

Torquerschnitte ergeben. Es sind keine zusétzlichen zweidimensionalen quasi-statischen
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Berechnungen erforderlich. Fiir die Elektrostatik und die Magneto-Quasistatik sind aber
in den Toren unterschiedliche Randbedingungen zu wéhlen. Die Korrekturfaktoren fiir die
transversalen Komponenten des elektrischen Feldes in den Toren werden elektrostatisch
bestimmt. Die Tore miissen deshalb durch magnetische Winde abgeschlossen werden.
Im magneto-quasistatischen Fall miissen in den Toren die Transversalkomponenten des

magnetischen Feldes existieren. Es sind deshalb elektrische Winde zu wéhlen.

Die dynamischen Diskretisierungen zur Berechnung der Eigenwellen miissen aus dem drei-
dimensionalen dynamischen Gitter an den Toren gewonnen werden, weil die Korrektur-

faktoren fiir diese Diskretisierung bestimmt werden.

4.2.1 Magneto-Quasistatik im Gitter (3D)

Um das magneto-quasistatische Feld im Inneren einer dreidimensionalen Struktur wie z.B.
des Dreileiteriibergangs in Abb. 4.1 zu berechnen, werden den elektrischen Leitern der
Struktur (bei einer Koplanarleitung sind es die Masse- und der Mittelleiter) quellenfreie

Gleichstrome bzw. elektrische Spannungen als Quellen eingeprégt.

Fiir die Bestimmung einer geeigneten Gleichstromverteilung ist eine zusétzliche dreidi-

mensionale FD-Berechnung erforderlich. Es muss die Potentialgleichung

~SD,ST3 =7, . (4.2)

fiir das elektrostatische Potential ¢ innerhalb der elektrischen Leiter gelost werden (zur
Herleitung sieche Anhang B.3.4). Dazu werden den Leiterquerschnitten in den Toren der
dreidimensionalen Struktur unterschiedliche Potentiale zugeordnet (siehe auch Abschnitt
2.3.1) aus denen man die rechte Seite 7, = bestimmt. Die einzuprégende elektrische Span-

nung ¢ der Magneto-Quasistatik

ep=—STg. (4.3)

ist dann der Gradient der Potentialverteilung ¢ in den elektrischen Leitern.
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Es ist zu beachten (siehe auch Abschnitt 3.4.3), dass die Wahl der Gleichstromvertei-
lung nicht beliebig ist. Sie ist so zu wihlen, dass sie der Stromverteilung des Wellenty-
pen (Koplanarleitungs-, Schlitzleitungswelle, usw.), dessen Streuparameter werden sollen,
entspricht. Dazu sind die Potentialwerte in den Toren entsprechend zu wéhlen. Fiir die
Koplanarleitungswelle ist eine Gleichstromverteilung vorzugeben, dass der gesamte Strom

im Mittelleiter flieffit und iiber die Masseleiter zu gleichen Teilen zuriickgefiihrt wird.

Das magneto-quasistatische elektrische Feld im Inneren der dreidimensionalen Struktur

ist die Losung des linearen Gleichungssystems

(6’D;}C’ + jwpoDy )€ = —jwpoD,€R (4.4)

(zur Herleitung siche Anhang B.3.2) unter Beriicksichtigung der Randbedingungen. Dabei
ergibt sich Gl. 4.4 direkt aus Gl. 4.1, wenn man die Verschiebungsstrome (D, = 0)

vernachléssigt.

Der zugehorige magnetische Fluss b ist

Nor (4.5)

b=
w

(Gleichung 4.5 folgt aus Gleichung 2.2, wenn man nach b auflost).

4.2.2 Elektrostatik im Gitter (3D)

Um das elektrostatische Feld im Inneren einer dreidimensionalen Struktur wie z.B. des

Dreileiteriibergangs in Abb. 4.1 zu berechnen, muss die Gitterpotentialgleichung

—5D., 573 =7, (4.6)

fiir das elektrostatische Potential ¢ unter Beriicksichtigung der Randbedingungen gelost
werden (zur Herleitung siehe Anhang B.3.3). Dabei wird der Vektor 7, aus den Quellen

des elektrostatischen Feldes (siehe unten) bestimmt.

Das elektrostatische Feld bzw. die elektrostatische Spannung
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e=-573 (4.7)

ist dann der Gradient des elektrostatischen Potentials ¢ im Gitter (siche Anhang B.3.3).

Im elektrostatischen Feld verhalten sich elektrische Leiter mit einer endlichen Leitféhig-
keit wie ideale Leiter. Quellen des elektrostatischen Feldes sind Oberflichenladungen auf
diesen Leitern, so dass den Leitern unterschiedliche Potentiale zugeordnet werden kénnen.
Die Wahl der Potentiale ist wie die Wahl der Gleichstromverteilung in Abschnitt 4.2.1
nicht frei. Die mit ihnen verkniipfte Feldverteilung des elektrischen Feldes, muss dem
Wellentypen entsprechen, dessen Streuparameter berechnet werden sollen. Fiir die Ko-
planarleitungswelle ist eine bzgl. des Mittelleiters symmetrische Potentialverteilung zu

wihlen (siche auch Abschnitt 3.4.3).

4.3 Verifikation der Hybridmethode HMFD (3D)

Die folgenden Betrachtungen dienen der Verifikation der Hybridmethode HMFD an drei-
dimensionalen Strukturen. Dazu werden die Streuparameter einiger ausgewéhlter Kopla-
narstrukturen (Wellenwiderstandssprung, Widerstand, Luftbriicke) betrachtet und an-
hand konventioneller FDFD-Berechnungen in den hochauflosenden Gittern der Quasista-

tik iiberpriift.

Alle untersuchten Strukturen werden aufler an den Toren von magnetischen Wénden be-
grenzt. In den Toren werden fiir die dynamische Rechnung von HMFD transversale elektri-
sche Felder eingeprigt. Es sind Uberlagerungen von Eigenwellen der die dreidimensionalen
Strukturen speisenden Wellenleiter (siehe Abschnitt 4.1). Um jeweils nur die Koplanar-
leitungswelle zu betrachten wird in der Symmetriebene auf dem Mittelleiter der unter-
suchten Strukturen eine magnetische Wand definiert. Die Anregungen der Quasistatik
(Gleichstromverteilung fiir die Magneto-Quasistatik, Potentialverteilung fiir die Elektro-
statik) sind beziiglich des Mittelleiters der untersuchten Koplanarstrukturen symmetrisch
gewihlt. In den dreidimensionalen Abbildungen der im Folgenden beschriebenen Struktu-

ren ist jeweils die Potentialverteilung der Gleichstromanregung der Magneto-Quasistatik
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eingezeichnet.

4.3.1 Koplanarer Wellenwiderstandssprung

Der koplanare Wellenwiderstandssprung nach Abb. 4.2 bzw. 4.3 ist ein Grundelement
passiver Komponenten von Hochfrequenzschaltungen. Es wird z.B. fiir die Realisierung

von A/4-Transformatoren und von Hochfrequenzfiltern verwendet.

Tor 2
b, b, b,
Tor 1
Au
¢3 ¢1 q)3
GaAs

Abbildung 4.2: 3D-Ansicht eines koplanaren Wellenwiderstandssprungs. Die Groflen o;
mit 7 = 1,..., 2 bezeichnen die Potentialverteilung der Gleichstromanregung der magneto-
quasistatischen Rechnung. Das Trégersubstrat ist GaAs. Die Metallisierung besteht aus
Gold.

Das einfachste Modell seiner S-Parameter basiert auf den eindimensionalen Gleichungen
der Leitungstheorie [46], [54]. Dabei werden parasitire Effekte vernachlissigt. Die Streu-
parameter berechnen sich allein aus den Wellenwidersténden der in Reihe geschalteten

Koplanarleitungen mit

Su=—5»n=4"" (4.8)
T T 1
W,wq

und
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Querschnitt: Tor 1 Draufsicht Querschnitt: Tor 2
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Abbildung 4.3: 2D-Ansichten des koplanaren Wellenwiderstandssprungs in Abb. 4.2.
Es werden folgende Parameter verwendet: Strukturbreite a = 250pm, Strukturhohe
b = 703um, Strukturtiefe ¢ = 1200um, Leiterbreiten w; = 20pum und wy = 10pm,
Schlitzbreiten s; = 15um und s, = 20um, Substratdicke h = 200um, Metallisierungs-
dicke t = 3um, Leitungslinge [ = 600um, GaAs-Substrat mit €, = 12,9, Leitfahigkeit der
Metallisierung o = 3 - 107S/m.

2 LW
S1g = 521 = : — . (4.9)
1+ gg—:; ZWv'UJQ

Zwaw, ist in diesem Zusammenhang der Wellenwiderstand der Koplanarleitung mit der

Mittelleiterbreite w; und Zy,, der Wellenwiderstand der Koplanarleitung mit der Mit-
telleiterbreite wy. Die in der Literatur iibliche Definition der S-Parameter basiert auf
der Annahme reellwertiger Wellenwidersténde [46]. Im Zusammenhang dieser Arbeit sind
die Wellenwiderstéinde aber komplexwertig, so dass einfache Zusammenhénge nicht mehr
giiltig sind. Z. B. kann die von einer Welle gefithrte Wirkleistung nicht mehr aus Re{ P} =
Re{UI*} = 3(|a|* — [b]*) berechnet werden.
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Abbildung 4.4: Betrag und Phase von S;; als Funktion der Frequenz f fiir den Wellenwi-
derstandsprung nach Abb. 4.3 . Vergleich der Hybridmethode HMFD mit der konventio-
nellen Methode FDFD. Die Bezeichnungen ,,1-D, HMFD* und ,,1-D, FDFD* kennzeichnen

eindimensionale Nidherungslésungen nach Gl. 4.8.
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Das Ergebnis der Auswertung von Gl. 4.8 fiir Sy; ist in Abb. 4.4 fiir Frequenzen von 1
bis 90 GHz dargestellt. Im Grenzfall f — 0 sind die S-Parameter S;; und S;; mit ¢ = 1, 2,

j = 1,2 und ¢ # j reelle Groflen. Denn nach der Leitungstheorie berechnen sich die

R, +jwL;
Tipss = 4| 4.10

aus den Leitungsbeldgen (R;, L}, C!), wobei hier dielektrische Verluste vernachlissigt

Wellenwiderstande

werden. Fiir w = 27 f — 0 ist aber R; > wL}, so dass

1—j | R
T, = ——2 0 [ = 4.11

Nach GI. 4.11 sind Real- und Imaginérteil fiir tiefe Frequenzen identisch, so dass fiir die

S-Parameter gilt:

Re{ZW,wQ} -1

Re{ZW,wl}

o Re{ZW,w }
RelZwwJ T 1

2 Re{wa }
S1g = So1 = R “ - cR. (413)
e{Z 7w1}
1+ WM Re{ZW,wQ}

Betrag und Phase der S-Parameter sind allein durch das Verhéltnis der Realteile der

eR (4.12)

und

Wellenwiderstande bestimmt.

Nach Abb. 4.5 ist Re{Zw.w,} > Re{Zw., }, so dass die Phasen der S-Parameter mit Aus-
nahme der von Sy im Grenzfall 0 Grad betragen. Die von Sy betrigt 180 Grad. Anhand
von Abb. 4.5 sind auch die Bereiche Re{Zy } =~ |Im{Zy }| und Re{Zw } > [Im{Zy }| un-
terhalb und oberhalb von f = 0,01 GHz zu unterscheiden. Unterhalb von f = 0,01 GHz
sind die Leiter der Koplanarleitungen vollkommen felddurchdrungen und R; entspricht

dem Gleichstromwiderstandsbelag. Beriicksichtigt man, dass C! frequenzunabhéingig ist
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[19], dann ist das Verhéltnis der Realteile der Wellenwiderstinde konstant. Eine einfa-
che Abschétzung ergibt somit |S;;| = —13dB und S;; = 0,97 fiir f — 0. Oberhalb von
f = 0,01 GHz findet in den Leitern der Koplanarleitung die in Abschnitt 3.1 beschrie-
bene Feldumverteilung statt. Ursache dafiir ist der Skin-Effekt, der sich mit wachsender
Frequenz auswirkt. Fiir hohe Frequenzen (f > 10 GHz) sind die Imaginérteile der Wellen-
widerstédnde der Koplanarleitungen gegeniiber den Realteilen zu vernachléssigen. Damit
sind im Idealfall die S-Parameter auch fiir hohe Frequenzen reellwertig. Nur im Bereich
zwischen f = 0,01 GHz und f = 10 GHz sind die S-Parameter komplexwertig. Dies ist

gerade der Zwischenbereich in dem die oben erwidhnte Feldumverteilung stattfindet.

10000 ' R R S S C
RefZy}>|ImiZ,}
1000 | iyt e ot o ]
cC
= w00} e ReZuww)} ._
N _ L TN T T
= Re{Z,} ~:|Im{ZW}| Rt\a{ZWW}
il § - § )
~3 M0
=
N
D
o |
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Abbildung 4.5: Real- und Imaginérteil der Wellenwidersténde (Zy = U/I) der Koplanar-
leitungen des Wellenwiderstandssprungs nach Abb. 4.3 als Funktion der Frequenz. Zyy,,,
ist der Wellenwiderstand der Koplanarleitung mit der Mittelleiterbreite w; und Zyy,,, der

Wellenwiderstand der Koplanarleitung mit der Mittelleiterbreite w,.

Mit der Hybridmethode HMFD wurde der Wellenwiderstandssprung in einem quasi-
statischen mit 443664 Zellen und einem dynamischen Gitter mit 2448 Zellen berechnet.
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Um einen Vergleich der S-Parameter mit den idealisierten Werten nach Gleichung 4.8 und

4.9 zu ermoglichen, ist die Bezugsebene an der Stofistelle zwischen den beiden Leitungen

definiert (siche Abb. 4.3).

Um die Hybridmethode zu verifizieren sind in Abb. 4.4 Betrag und Phase des Reflexions-
faktors Sy; dargestellt. Auf eine Darstellung von Sy sowie Sio bzw. Sp; wird verzichtet,
da sich daraus keine neuen Erkenntnisse ergeben. In allen Fillen ist die Ubereinstimmung
mit den Referenzwerten (FDFD) sehr gut. Der absolute Fehler von Betrag und Phase des
Reflexionskoeflizienten S;; ist kleiner als -50 dB bzw. kleiner als 1 Grad.

Der Vergleich der dreidimensionalen Feldberechnungen (FDFD und HMFD) mit den idea-
lisierten Werten nach der eindimensionalen Naherung fiir S;; verdeutlicht zudem, dass
dreidimensionale (parasitére) Effekte an der Stofistelle im betrachteten Frequenzbereich
praktisch unbedeutend sind (siche Abb. 4.4). Die Betragsdifferenz ist vernachlédssighar
klein und die Phasendifferenz betragt weniger als 2 Grad. Nach Abb. 4.4 ist aber davon
auszugehen, dass die Phase als Ergebnis der FD-Berechnungen fiir Frequenzen oberhalb

von f = 100 GHz weiter negativ anwéchst.

4.3.2 Koplanarer Diinnfilmwiderstand

Widersténde lassen sich fiir planare Schaltungen in Form von konzentrierten Diinnfilm-
widerstanden realisieren. Die Abmessungen konzentrierter Bauelemente (Widersténde,
Kapazitdaten, Induktivitéten) sind klein gegeniiber der verwendeten Wellenlénge, so dass
ihre Werte im interessierenden Frequenzbereich nahezu frequenzunabhéingig sind. Verein-

fachend werden sie oft als kurzer Abschnitt einer (Quasi)-TEM-Leitung behandelt [55].

Abb. 4.6 bzw. 4.7 zeigt einen einen integrierten Serienwiderstand, bei dem die NiCr-
Schicht (Dicke tpp = 0,2um) als Widerstandsmaterial verwendet wird. Die Lénge I ist
mit 100 gm im hier zu Grunde liegenden Frequenzbereich bis 100 GHz klein gegen die Lei-
tungswellenléinge des Leitungsabschnittes der NiCr-Schicht. Der Serienwiderstand besitzt
einen Widerstandswert von 500¢). Die Koplanarleitungen sind im Frequenzbereich von 1
bis 100GHz fiir einen Wellenwiderstand von 502 ausgelegt, so dass nach der Leitungs-

theorie unter Vernachléssigung von parasitdren Effekten der Reflexionskoeffizient S;; mit
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Abbildung 4.6: 3D-Ansicht eines NiCr-Diinnfilmwiderstands in einer Reihenschaltung mit
Koplanarleitungen. Die Groflen ¢; mit ¢ = 1,...,4 bezeichnen die Potentialverteilung
der Gleichstromanregung der magneto-quasistatischen Rechnung. Das Trégersubstrat ist

GaAs. Die Metallisierung besteht aus Gold.

1 =1,2-1,7dB betridgt. Dabei sind die Bezugsebenen fiir die S-Parameter die Stof3stellen

zwischen den Koplanarleitungen und dem Widerstand (sieche Abb. 4.7).

Fiir die Verifizierung der Hybridmethode HMFD anhand des Serienwiderstandes wurde ein
dynamisches Gitter mit 3564 und ein quasi-statisches mit 603840 Gitterzellen verwendet.
Das Verhéltnis benachbarter Zellen (Grading-Faktor) betrug dabei g = 1,4 fur das

quasi-statische Gitter bzw. gayn = 1,8 fiir das dynamische Gitter .

Das Ergebnis der FD-Berechnungen (HMFD und FDFD) ist in den Abbildungen 4.8 und
4.9 dargestellt. Abb. 4.8 zeigt den Reflexionskoeffizienten S1; und Abb. 4.8 den Transmis-
sionskoeffizienten Sp5. Ihre Betrége zeigen nur eine schwache Frequenzabhéngigkeit und
der Wert des Betrages des Reflexionskoeffizienten S1; liegt nahe dem erwarteten Wert von
-1,7 dB. Andererseits ist die Frequenzabhéngigkeit der Phasen stiarker ausgepriagt. Die ne-
gative Phase des Reflexionskoeffizienten deutet darauf hin, dass der Diinnfilmwiderstand
nicht allein durch einen Wirkwiderstand sondern auch durch eine Blindkomponente be-
schrieben werden muss. Hinzu kommen parasitire Effekte an den Stofistellen. Die Phase

des Transmissonskoeffizienten Si5 beschreibt in erster Naherung die Phasendifferenz zwi-
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Abbildung 4.7: 2D-Ansichten des koplanaren NiCr-Schichtwiderstands in Abb. 4.6. Es wer-
den folgende Parameter verwendet: Strukturbreite a = 250pum, Strukturhéhe b = 703pum,
Strukturtiefe ¢ = 1300pum, Leiterbreiten w; = 20pum und wy = 10pm, Schlitzbreiten s; =
15pum und sy = 20pm, Substratdicke h = 200pm, Metallisierungsdicke ¢ = 3um, NiCr-
Schichtwiderstandsdicke tpy = 0,2um, Leitungsléngen [ = 600pum und {py = 100um,
GaAs-Substrat mit e, = 12,9, Leitfihigkeiten o = 3 - 10’S/m und oy, = 105S/m.

schen den Bezugsebenen.

Der Vergleich der Werte nach der Hybridmethode mit den Referenzwerten im Frequenz-
bereich von 1 bis 100 GHz ergibt einen absoluten Fehler von weniger als 0,01 in den
Betrégen der S-Parameter. Der maximale Phasenfehler bis f = 100 GHz liegt fiir S15 in
der GroBlenordnung von 6 Grad und der von Sy; bei 1,5 Grad.

Die Betrdge als auch die Phasen zeigen oberhalb von 100 GHz relative Extrema. Sie
entstehen, weil die Ejp-Welle im GaAs-Substrat ausbreitungsfihig wird. Fiir praktische
Anwendungen ist das 200pum dicke Substrat mit einer magnetischen Wand als Riickseite

fiir Frequenzen oberhalb von 80 GHz zu dick. Diese Substratdicke ist deshalb nur fiir
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Abbildung 4.8: Betrag und Phase von Sj; der Koplanarleitungswelle des NiCr-

Schichtwiderstands geméafi Abb. 4.7 als Funktion der Frequenz f. Vergleich der Hybrid-
methode HMFD und der konventionellen Methode FDFD.
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Abbildung 4.9: Betrag und Phase von Sj; der Koplanarleitungswelle des NiCr-
Schichtwiderstands geméaf Abb. 4.7 als Funktion der Frequenz f. Vergleich von Hybrid-
methode HMFD und der konventionellen Methode FDFD.
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Frequenzen bis 80 GHz geeignet.

4.3.3 Koplanare Luftbriicken

In MMIC-Koplanarschaltungen werden Luftbriicken (sieche Abb. 4.10 und 4.11) verwen-
det, um die i.A. parasitdre Schlitzleitungswelle der Koplanarleitung zu unterdriicken. Diese
wird durch unsymmetrische Leitungsdiskontinuitéiten angeregt. Bei den Luftbriicken wer-
den die Massemetallisierungen der Koplanarleitung galvanisch verbunden. Dabei befindet
sich die Verbindung auf der gleichen Seite des Substrats wie die Leitung selbst. Luft-
briicken stellen eine Alternative zu Durchkontaktierungen (engl.: via holes) dar, deren

Herstellungsprozess technologisch aufwendiger ist [49)].

Tor 2
b, B b,

Tor 1
Au

b, b, b,
GaAs

Abbildung 4.10: 3D-Ansicht einer koplanaren Luftbriicke. Die Groflen ; mit i =1,...,4
bezeichnen die Potentialverteilung der Gleichstromanregung der magneto-quasistatischen

Rechnung. Das Tragersubstrat ist GaAs. Die Metallisierung besteht aus Gold.

Fiir den Schaltungsentwickler sind der Betrag des Reflexionsfaktors der Koplanarleitungs-
welle S;; mit ¢ = 1,2 sowie die Phase des Transmissionsfaktors S;; mit j = 1,2 und 7 # j

interessant. Statt der Phase wird héufig auch die effektive Leitungsverlingerung

_arg Slg _ _arg Sgl (4 14)
BCPW BCPW .

Alcpw =
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Querschnitt bei ¢/2 Seitensicht bei a/2
‘Bezugsebene
S W s
b o e
i Tor 1 \ } \ or
t4 AL Qrﬁ B
I RA RS
h
GaAs, &,
< a > < C >

Abbildung 4.11: 2D-Ansichten einer koplanaren Luftbriicke. Es werden folgende Para-
meter verwendet: Strukturbreite a = 250um, Leiterbreite w = 20pm , Schlitzbreite
s = 15um, Substratdicke h = 175um, Metallisierungsdicken ¢ = 3um, GaAs-Substrat
mit ¢, = 12,9, Leitfihigkeit 0 = 3 - 10"S/m; insbesondere Luftbriicke 1: Strukturhéhe
b = 481pum, Strukturtiefe ¢ = 672um, Metallisierungsdicke t; = 0,4um, Leitungsldngen
[ = 311pm, lp = 3um, lg = 10pum und [y = 30pm; insbesondere Luftbriicke 2: Struk-
turhche b = 681um, Strukturtiefe ¢ = 650um, Metallisierungsdicke t;; = 1,5um, Lei-
tungsldngen [ = 305um, lp = 5um, lg = 10pum und [y = 20.

verwendet. Sie berechnet sich aus der Phase des Transmissionsfaktors und der Phasen-
konstanten der koplanaren Zuleitungen Bcpw, wenn man die Bezugsebene entsprechend
Abb. 4.11 wéhlt. Sie gibt an, um wieviel eine vergleichbare durchgehende Koplanarlei-
tung verlangert werden miifite, damit sie die gleichen Transmissionseigenschaften wie die

Luftbriicke besitzt.

Um die Hybridmethode HMFD zu verifizieren, wurden zwei Luftbriicken unterschiedlicher
Abmessungen berechnet. Sie werden im Folgenden als Luftbriicke 1 und 2 bezeichnet (sie

unterscheiden sich im Wesentlichen in /;; und ¢;). Thre Bemaflungen sind der Bildunter-
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schrift der Abb. 4.11 zu entnehmen. Fiir die Luftbriicke 1 wurde ein quasi-statisches mit
522500 und ein dynamisches Gitter mit 2448 Gitterzellen verwendet, fiir die Luftbriicke 2

ein quasi-statisches mit 721160 und ein dynamisches Gitter mit 1938 Gitterzellen.

Das Ergebnis der FD-Berechnungen (HMFD, FDFD) zeigt Abb. 4.12 anhand des Re-
flexionskoeffizienten und der effektiven Leitungsverlangerung. Fiir die effektive Leitungs-
verlangerung ergeben sich negative Werte, weil sich die Koplanarleitungswelle im Bereich
der Luftbriicke schneller ausbreitet als auf einer vergleichbaren Koplanarleitung. Diese
miisste deshalb um Algpy verkiirzt werden, damit sie die gleichen Transmissionseigen-
schaften wie die Luftbriicke besitzt. Die Ubereinstimmung der Hybridmethode mit den
Referenzwerten (FDFD) ist innerhalb der Zeichengenauigkeit sehr gut. Nur bei 100 GHz
ist fiir |S11] eine merkliche Abweichung festzustellen. Der Fehler der effektiven Leitungs-

verldngerung ist kleiner als 0, 3um.

Eine genauere Betrachtung anhand des absoluten Betrags- und Phasenfehlers in Abb. 4.13
verdeutlicht erneut die sehr gute Ubereinstimmung der Hybridmethode mit dem konven-
tionellen Ansatz. Die absoluten Fehler von |Si;| sind bis 100 GHz kleiner als -40 dB und
die der Phasen von S5 kleiner als 0,03 Grad. Der positive Anstieg des absoluten Fehlers
in beiden Fallen lasst auf Nicht-TEM-Effekte schlielen, die sich bei hoheren Frequenzen
starker auswirken und bei der quasi-statischen Rechnung der Hybridmethode nicht erfasst

werden.

Interessant ist in diesem Zusammenhang auch ein Vergleich der beiden Luftbriicken. In
beiden Fillen ist die Reflexion infolge der Diskontinuitdten sehr gering und strebt mit
abnehmender Frequenz gegen Null (siehe auch [49]). Physikalisch sinnvoll ist auch die Ab-
nahme der effektiven Leitungsverlingerung fiir f — 0, denn die Phasendifferenz arg S,
ist im Grenzfall f = 0 identisch Null. Die effektive Leitungsverldngerung der Luftbriicke 2
ist aber wesentlich geringer als die der Luftbriicke 1. Die Ursache dafiir sind die verdnder-
ten Abmessungen (¢ und ly) der Luftbriicke 2. Dadurch wird der Kapazititsbelag des
Luftbriickenbereichs verdndert. Fiir Luftbriicke 2 ist er grofler als bei Luftbriicke 1, so dass

sich die Koplanarwelle im Luftbriickenbereich von Luftbriicke 2 langsamer ausbreitet.
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Abbildung 4.12: Betrag des Reflexionsfaktors S;; und effektive Leitungsverlingerung —
vgl. Gl. 4.14 — der Koplanarleitungswelle der Luftbriicken nach Abb. 4.11 als Funktion

der Frequenz f. Vergleich der Hybridmethode HMFD und der konventionellen Methode
FDFD.
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Abbildung 4.13: Absoluter Fehler des Betrags von S1; und der Phase von S5 der Kopla-
narleitungswelle der Luftbriicken nach Abb. 4.11 als Funktion f. Vergleich der Hybrid-
methode HMFD und der konventionellen Methode FDFD.
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4.4 Das Fensterkonzept (3D)

Das Fensterkonzept dreidimensionaler Strukturen wird am Beispiel eines koplanaren Kurz-
schlusses geméfl Abb. 4.14 und 4.15 beschrieben. Neben dem koplanaren Leerlauf bildet
er das Ende von Stichleitungen in Mikrowellenschaltungen. Parasitéire Effekte, die i. Allg.
durch eine Induktivitét beschrieben werden kénnen [56], beeinflussen die Phase des Refle-
xionskoeffizienten. Unter der Annahme, dass diese Effekte klein sind, ist die Phase linear
von der Frequenz abhéngig. Werden auflerdem Leiterverluste beriicksichtigt, so fiihrt dies
auf einen ohmschen Widerstand, der den Betrag des Reflexionskoeffizienten auf Werte
kleiner eins sinken lédsst. Fiir das hier beschriebene Bauteil ist dieser Effekt aber zu ver-

nachléssigen.

Tor

Au

b, b, b,
GaAs

Abbildung 4.14: 3D-Ansicht eines koplanaren Kurzschlusses. Die Gréflen ¢; mit ¢ = 1,2
bezeichnen die Potentialverteilung der Gleichstromanregung der magneto-quasistatischen

Rechnung. Das Tragersubstrat ist GaAs. Die Metallisierung besteht aus Gold.

Der koplanare Kurzschluss kann elektrostatisch nicht berechnet werden, da keine galva-
nisch getrennten Metallisierungen existieren. Dies ist erst moglich, indem man die Mas-
semetallisierung vom Innenleiter in der Bezugsebene (siche Abb. 4.15 rechts) durch eine
magnetische Wand trennt und so unterschiedliche Potentiale definieren kann. Elektro-

statisch wird der Kurzschluss dann wie eine lingshomogene Koplanarleitung behandelt.
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Abbildung 4.15: 2D-Ansichten eines koplanaren Kurzschlusses nach Abb. 4.14. Es werden
folgende Parameter verwendet: Strukturbreite a = 250pm, Strukturhéhe b = 703um,
Strukturtiefe ¢ = 700um, Leiterbreite w = 20um, Schlitzbreite s = 15um, Substratdicke
h = 200um, Metallisierungsdicke ¢ = 3um, Leitungsldange [, = 100pum, GaAs-Substrat
mit ¢, = 12,9, Leitfdhigkeit der Metallisierung o = 3 - 107S/m.

Dreidimensionale Effekte in der Bezugsebene werden elektrostatisch nicht beschrieben,
was aufgrund der dort geringen E-Felder aber keine storenden Abweichungen verursacht.
Fiir die elektrostatischen Berechnungen definiert man also ein sog. Fenster, dass in allen
Raumrichtungen durch magnetische Wénde begrenzt wird. Die magneto-quasistatische

Berechnung des Kurzschlusses ist dagegen ohne weitere Mainahmen moglich.

Fiir die Berechnung des Kurzschlusses wurde ein quasi-statisches mit 503880 und ein
dynamisches Gitter mit 4347 Gitterzellen erzeugt. Das Verhéltnis benachbarter Zellen
(Grading-Faktor) des quasi-statischen Gitters lag in der GroBenordnung von 1,3 und das

des dynamischen Gitters im Bereich von 1,8 bis 2,0 und das .

In Abb. 4.16 oben ist die Phase des Reflexionskoeffizienten in Abhéngigkeit von der Fre-

quenz f dargestellt. Mit wachsender Frequenz nimmt die Phase linear ab, was auf den
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Abbildung 4.16: Phase von S;; der Koplanarleitungswelle des koplanaren Kurzschlusses
nach Abb. 4.15 sowie der zugehorige absolute Fehler als Funktion der Frequenz f. Vergleich
der Hybridmethode HMFD und der konventionellen Methode FDFD.
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Einfluss der parasitdren Induktivitdt schlieBen lasst. Der Vergleich der Werte nach der
Hybridmethode mit den Referenzwerten (FDFD) ergibt eine sehr gute Ubereinstimmung.
Dabei spielt die Vernachléssigung von Kanten- und Eckeneffekten des elektrischen Feldes
in der Bezugsebene keine Rolle. Dominierend sind Kanteneffekte entlang der koplanaren
Leitung, die aber elektrostatisch berechnet werden. Eine genauere Betrachtung anhand
des absoluten Phasenfehlers in Abb. 4.16 unten bestétigt das Ergebnis. Der Phasenfehler
ist im untersuchten Frequenzbereich kleiner als 0,13 Grad. Dabei ist der positive Anstieg

mit der Frequenz f durch Nicht-TEM-Effekte bedingt.

Die Hybridmethode in Verbindung mit dem Fensterkonzept ist also auch fiir die Berech-
nung dreidimensionaler Strukturen geeignet. Der koplanare Kurzschluss ist zudem ein
Beispiel fiir ein Bauteil, dass erst durch die Verwendung eines Fensters fiir die elektrosta-

tische Analyse berechnet werden kann.

4.5 Mehrmodenausbreitung (3D)

Mit der koplanaren T-Verzweigung in Abb. 4.17 wird ein Bauteil analysiert, das in Bezug
auf zwei seiner Tore eine unsymmetrische Struktur besitzt. Es tritt deshalb eine Kopplung
zwischen den beiden Grundwellen, der Koplanarleitungs- und der parasitaren Schlitzlei-
tungswelle, auf. Man spricht in diesem Zusammenhang auch von Mehrmodenausbreitung.
Um die parasitédre Welle zu unterdriicken, werden Luftbriicken (Luftbriicke 2 nach Abb.
4.11 in Abschnitt 4.3.3) verwendet.

T-Verzweigungen stellen die hiufigste Realisierungsform von Leitungsverzweigungen in
Hochfrequenzschaltungen dar. Die hier betrachtete T-Verzweigung ist aus drei parallel-
geschalteten Koplanarleitungen mit gleichen Wellenwiderstédnden aufgebaut. Um einen
Vergleich der S-Parameter mit der idealen Verzweigung zu erméglichen, wird ihr Bezugs-
punkt im Mittelpunkt der T-Verzweigung definiert. Die Leitungstheorie liefert dann unter
Vernachlédssigung aller parasitiren Effekte einen Reflexionskoeffizienten von S; = —1/3

mit ¢ = 1,2 und einen Transmissionskoeflizienten von S;; = 2/3 mit j = 1,2 und 7 # j.

Um die T-Verzweigung mit Hilfe der Hybridmethode HMFD zu berechnen, ist es not-
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Querschnitt: Tor 1, ..., Tor 3 Draufsicht
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Abbildung 4.17: Koplanare T-Verzweigung: Die Struktur ist eine Zusammenschaltung
von drei baugleichen Luftbriicken (Luftbriicke 2 nach Abb. 4.11); es werden folgende
Parameter verwendet: Strukturbreite aroy; = aore = 270um, ay3 = 291um Strukturhohe
b = 687um, Leiterbreite w = 20um, Schlitzbreite s = 15um, Substratdicke h = 175um,
Metallisierungsdicke ¢ = 3um, Leitungsléngen: [ = 300um, {1, = 50pum, Iy = 20pum, I =
20pum, Massebreiten: Iy = [y = 120pum, GaAs-Substrat mit e, = 12,9, Leitfdhigkeit
o=3-10"S/m.

wendig, wie fiir das Wellenleiterproblem in Abschnitt 3.6 zwischen den Korrekturfaktoren
der Koplanarleitungswelle und denen der Schlitzleitungswelle zu unterscheiden. Elektro-
statisch konnen nur die Korrekturfaktoren der Koplanarleitungswelle bestimmt werden.
Der Massemetallisierung (die durchgéngig galvanisch verbunden ist) und dem Mittelleiter
kann jeweils nur ein Potentialwert zugeordnet werden. Fiir die Magneto-Quasistatik muss
deshalb eine Gleichstromanregung gewéhlt werden, die der Stromverteilung der Koplanar-
leitungswelle entspricht. Abb. 4.18 zeigt eine geeignete Potentialverteilung mit ¢ # o

fiir die Gleichstromanregung der Magneto-Quasistatik.
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Potentialverteilung einer Gleichstromanregung
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Abbildung 4.18: Potentialverteilung einer Gleichstromverteilung J der magneto-
quasistatischen Rechnung. Die Gleichstromverteilung entspricht der der Koplanarleitungs-

welle.

Die Berechnungen der T-Verzweigung mit der Hybridmethode haben aber gezeigt, dass
allein die geeignete Wahl der Gleichstromverteilung nicht ausreichend ist, sondern die
Beriicksichtigung von Korrekturfaktoren im dynamischen Gitter der T-Verzweigung wie
schon im zweidimensionalen Fall auf sog. Fenster beschrinkt werden muss (siehe Ab-

schnitt 3.7), da die dreidimensionale dynamische Rechnung sonst nicht konvergiert.

Fiir die Berechnung der T-Verzweigung nach Abb. 4.17 wurde ein quasi-statisches mit
954850 Gitterzellen und ein dynamisches Gitter mit 16640 Gitterzellen erzeugt. Die quasi-
statischen Rechnungen erfolgten aber nur in einem Fenster mit einer Héhe von 26,3 pm.
Dieser Wert ergibt sich aus der quasi-statischen Diskretisierung und entspricht 42 Gitter-
zellen. Die seitliche Berandung ist dabei identisch mit der Berandung der T-Verzweigung.
Der Fensterrand wird durch magnetische Wénde gebildet. Innerhalb des Fensters liegen

die Metallisierungen der T-Verzweigung.
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In den Abbildungen 4.19 bis 4.22 sind Betrag und Phase der schaltungstechnisch relevan-
ten Streuparameter der Koplanarleitungswelle dargestellt. Ihre Werte nach der Hybridme-
thode HMFD stimmen mit den Referenzwerten (FDFD) sehr gut iiberein. Der Betrags-

sowie der Phasenunterschied ist in allen Fillen kleiner als 0,012 bzw. 2 Grad.

Auf Grund der Bausymmetrie und der Reziprozitit des Bauteils gilt fiir die Streupa-
rameter: Soy = S33, S19 = So1 = S13 = S31 und Sy3 = S3o. Fiir f — 0 werden die
idealisierten Werte S; = —1/3 und S;; = 2/3 erreicht. Die Frequenzcharakteristik der
Betrige ist im betrachteten Frequenzbereich bis 100 GHz nur sehr schwach ausgepréagt.
Interessanter ist die Frequenzabhéingigkeit der Phasen. Die negative Phase der Reflexions-
koeffizienten S;; deutet auf ein kapazitives Verhalten der T-Verzweigung hin. Die Trans-
missionskoeffizienten zeigen eine positive Phasenédnderung, die auf den Einfluss der Luft-
briicken zuriickzufiihren ist. Wie in Abschnitt 4.3.3 beschrieben, wirken sich Luftbriicken
leitungsverkiirzend aus. Im Bereich der Luftbriicken breiten sich Wellen auf Grund der
reduzierten Phasenkonstanten schneller als auf der Koplanarleitung aus. Nach Abschnitt
4.3.3 bestimmt das Verhéltnis zwischen den Phasenkonstanten des Luftbriickenwellenlei-
ters und der Koplanarleitung die Phase des Transmissionskoeffzienten der Luftbriicken

und ist damit ein Maf fiir die Transmissionskoeffizienten der T-Verzweigung.

Nach der Hybridmethode HMFD ergibt sich fiir die Phase von Sy3 eine negative Fre-
quenzabhingigkeit. Tatséchlich ist sie aber positiv wie die Werte nach der konventionel-
len FDFD-Methode verdeutlichen. Trotzdem liegen die Werte nach HMFD im Bereich
der praktisch relevanten Toleranz. Unter praktischen Gesichtspunkten ist die Phase von
So3 mit absoluten Werten von kleiner als 1 Grad im betrachten Frequenzbereich sogar zu

vernachlassigen.

Die Berechnung von Mehrmodenstrukturen ist also mit der Hybridmethode in Verbindung
mit dem Fensterkonzept moglich. Wie schon fiir das Wellenleiterproblem in Abschnitt 3.6
diirfen in der Regel nur Korrekturfaktoren in den Bereichen einer Struktur verwendet wer-
den, die die hochste rdumliche Auflésung erfordern und damit numerisch am kritischsten

sind. Es handelt sich dabei i. Allg. um die Metallisierungen einer Struktur.
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Abbildung 4.19: Koplanare T-Verzweigung geméafl Abb. 4.17: Betrag und Phase von Sy,

als Funktion der Frequenz f. Vergleich der Hybridmethode HMFD mit Fenster und der
konventionellen Methode FDFD.
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Abbildung 4.20: Koplanare T-Verzweigung geméfl Abb. 4.17: Betrag und Phase von Sio
als Funktion der Frequenz f. Vergleich der Hybridmethode HMFD mit Fenster und der
konventionellen Methode FDFD.
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Abbildung 4.21: Koplanare T-Verzweigung gemafl Abb. 4.17: Betrag und Phase von Sy,

als Funktion der Frequenz f. Vergleich der Hybridmethode HMFD mit Fenster und der
konventionellen Methode FDFD.
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Abbildung 4.22: Koplanare T-Verzweigung geméfl Abb. 4.17: Betrag und Phase von Sa3

als Funktion der Frequenz f. Vergleich der Hybridmethode HMFD mit Fenster und der
konventionellen Methode FDFD.
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4.6 Konvergenz

Am Beispiel des koplanaren Wellenwiderstandssprungs in Abschnitt 4.3.1 wird die Kon-
vergenz der Hybridmethode untersucht. Es wird sowohl der Einfluss der dynamischen als

auch der quasistatischen Diskretisierung betrachtet.

Zunéchst wird die Abhéngigkeit von der dynamischen Diskretisierung analysiert. Dazu
werden fiinf verschiedene dynamische Diskretisierungen unterschieden. In allen Féllen
wird die Metallisierungsdicke ¢ des Wellenwiderstandssprungs (siche Abb. 4.3) mit ei-
nem Diskretisierungsschritt aufgelost. Die Unterschiede liegen in der Diskretisierung der
Schlitz- und Mittelleiterbreiten, der Massemetallisierungen und der Anzahl von Diskreti-
sierungsschritten in Richtung der Wellenausbreitung des Wellenwiderstandssprungs. Die
quasi-statischen Gitter besitzen alle eine vergleichbare Anzahl von Zellen. Die Referenz

bildet jeweils die FDFD-Methode in dem hochauflésenden quasi-statischen Gitter.

Abbildung 4.23 zeigt den absoluten Betrags- und Phasenfehler des Transmissionsparame-
ters S als Funktion der Frequenz fiir die fiinf dynamischen Diskretisierungen. In allen
Féllen ist der Betragsfehler im Frequenzbereich von 1 bis 90 GHz besser als 0,001 und
der Phasenfehler besser als 1 Grad. Wie zu erwarten, nehmen die Fehler mit wachsender
Auflosung ab, weil das elektromagnetische Feld in mehr Gitterpunkten abgetastet wird.
Fiir alle Diskretisierungen zeigen die Fehler aber einen positiven Anstieg mit der Fre-
quenz. Die Ursache ist der Unterschied zwischen der konventionellen Methode FDFD und
der Hybridmethode HMFD. Die Hybridmethode basiert auf der quasi-statischen Nihe-
rung. D.h., Nicht-TEM-Effekte werden nicht erfasst. Diese sind aber gerade bei héheren

Frequenzen zu beobachten.

Die Abhéngigkeit der Hybridmethode von der quasi-statischen Diskretisierung ist in Ab-
bildung 4.24 fiir fiinf Frequenzen im Bereich von 1...100 GHz dargestellt. Die Referenz
bildet eine hybride Rechnung, bei der fiir quasi-statischen Rechnungen ein hochauflésen-
des quasistatisches Gitter mit Ny = 1339520 Gitterzellen gewéhlt wurde. Die dynamische

Diskretisierung wurde fiir alle Rechnungen mit Ngy, = 2448-Zellen konstant gehalten.

In Abbildung 4.24 ist der absolute Fehler der Betréige der S-Parameter S7; und Sis in
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Abbildung 4.23: Koplanarer Wellenwiderstandssprung gemafl Abb. 4.3: Absoluter Betrags-
und Phasenfehler des Transmissionsparameters Sy, fiir fiinf dynamische Diskretisierungen
mit Ngyn-Zellen als Funktion der Frequenz f. Die Referenz bilden konventionelle FDFD-

Berechnung in den hochauflésenden quasi-statischen Gittern von HMFD.
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Abbildung 4.24: Koplanarer Wellenwiderstandssprung geméafs Abb. 4.3: Absoluter Feh-

ler der Betrége der S-Parameter S;; und S5 in Abhéngigkeit von der kleinsten Diskre-

tisierungsschrittweite der quasi-statischen Diskretisierung Au,,;, bezogen auf die Skin-

Eindringtiefe §. Die Referenz bildet eine hybride Rechnung in einem quasi-statischen

Gitter mit 1339520 Gitterzellen.
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Abhéngigkeit von der kleinsten Diskretisierungsschrittweite der quasistatischen Diskreti-
sierung Au,,;, bezogen auf die Skin-Eindringtiefe ¢ dargestellt. Die Fehler sind in beiden
Fallen kleiner als 1% und sie nehmen mit wachsender Auflésung, d.h. mit abnehmen-
der kleinster Diskretisierungsschrittweite, ndherungsweise quadratisch ab. Die relativen
Maxima fiir hohere Frequenzen (f = 50GHz und f = 100GHz) werden durch die un-
zureichende Auflosung der Skin-Eindringtiefe § verursacht. Dies ist der Fall, wenn das
Verhaltnis At /6 in der GroBenordnung von Eins liegt. Das relative Maximum in A|Sy |
fiir Atnin/0 < 1 und f = 100GHz wird durch die begrenzte Rechengenauigkeit bewirkt.
Schiitzungsweise liegt diese in der GréBenordnung von 1075, Anhand von A|S)s| ist zu
sehen, dass mit wachsender Frequenz der Fehler zunimmt. Ursache hierfiir sind Nicht-
TEM-Effekte, die bei hoheren Frequenzen stiarker ausgeprigt sind. Das dieser Effekt fiir
A|S71| nicht auftritt, lasst vermuten, dass hier eine Fehlerkompensation auftritt. Der Re-
flexionsfaktor berechnet sich in erster Ndherung aus der Differenz der Wellenwidersténde

der in Reihe geschalteten Koplanarleitungen.

Zusammenfassend lédsst sich an dieser Stelle festhalten, dass fiir Berechnungen mit der
Hybridmethode HMFD eine dynamische Diskretisierung mit wenig Zellen ausreichend ist.
Man wéhlt sie in der Regel in Anlehnung an die kleinsten Abmessungen der zu Grunde
liegenden Struktur. Das bedeutet z.B. dass bei Koplanarstrukturen der Mittelleiter, der
Schlitz und die Metallisierungsdicke in jeweils einer Zelle erfasst wird. Die quasi-statische
Diskretisierung wahlt man in Anlehnung an die Skin-Eindringtiefe . Empfehlenswert
ist eine kleinste Diskretisierungsschrittweite von §/3, um auch das Feldverhalten in Me-
tallisierungen endlicher Leitfahigkeit zu erfassen, und um damit die Skin-Eindringtiefe

aufzulosen.

4.7 Rechenzeit- und Speicherbedarf

Die Rechenzeit und der Speicherbedarf eines numerischen Berechnungsverfahrens sind
in der Praxis die begrenzenden Faktoren. Auch wenn ein Verfahren im Prinzip fiir die
Berechnung beliebiger Strukturen geeignet ist, wird sich der Entwicklungsingenieur nur

wenig dafiir interessieren, wenn er nicht innerhalb iiberschaubarer Zeiten Ergebnisse erzie-
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len kann. Sind des weiteren seine Probleme so komplex, dass der Speicher seiner Hardware
nicht ausreicht, dann ist er ohnehin gezwungen, auf andere Methoden zuriickzugreifen. In

der Regel sind Rechenzeit und Speicherbedarf miteinander miteinander eng verkniipft.

Im Folgenden wird am Beispiel des koplanaren Wellenwiderstandssprungs in Abschnitt
4.3.1 die Rechenzeit und der Speicherbedarf der Hybridmethode HMFD untersucht. Dazu
wird die Hybridmethode mit der konventionellen Methode FDFD bei gleicher Genauig-
keit verglichen. Man wéhlt deshalb fiir FDFD jeweils das gleiche hochauflosende quasi-
statische Gitter wie fiir die Quasi-Statik der Hybridmethode. Die Gesamtrechenzeit der
Hybridmethode ergibt sich als Summe der folgenden Teilsimulationen: eine elektrostati-
sche Berechnung, eine magneto-quasistatische Berechnung pro Frequenz und eine elek-
trostatische Berechnung fiir die Gleichstromanregung der Magneto-Quasistatik im quasi-
statischen Gitter sowie entsprechend der Anzahl Tore einer Struktur viele Eigenwellenbe-
rechnungen und entsprechend der Anzahl Ng beriicksichtigter Eigenwellen an den Toren
viele dynamische Rechnungen pro Frequenz im dynamischen Gitter. Der rechenzeitinten-
sivste Anteil der Hybridmethode ist die Magneto-Quasistatik; die Elektrostatik und der
dynamische Anteil fallen dagegen kaum ins Gewicht. Mit der konventionellen Methode
sind pro Frequenz genauso viele Feldberechnungen im hochauflésenden quasi-statischen
Gitter notwendig, wie an den Toren Eigenwellen beriicksichtigt werden. Eine einfache
Auswertung ergibt, dass die Rechenzeit einer Feldberechnung der Magneto-Quasistatik
niaherungsweise 85% der der dynamischen Variante betriagt. Daraus ist zu schlieflen, dass
die Matrix der Magneto-Quasistatik besser als die im dynamischen Fall konditioniert ist,

da fiir ein gegebenes Gitter beide Matrizen die gleiche Dimension besitzen.

Da die Gesamtrechenzeit der Hybridmethode pro Frequenz vergleichbar ist mit der Re-
chenzeit fiir eine Feldberechnung der konventionellen Methode pro Frequenz, verhélt sich

die Rechenzeit der Hybridmethode nédherungsweise wie

Rechenzeit
Rechenzeityypp ~ I FDFD qus’z (4.15)
E

zur Rechenzeit der konventionellen Methode FDFD bei Ng-Eigenwellen an den Toren.

Nyt ist die Anzahl der Gitterzellen des hochauflésenden quasi-statischen Gitters und der
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Exponent ergibt sich aus der Auswertung der Rechenzeit der konventionellen Methode
FDFD in Abhéngigkeit von den N-Gitterzellen eines Gitters G anhand von Abb. 4.25.
Die Hybridmethode ist also gegeniiber der konventionellen Methode umso effizienter, je

mehr Feldberechnungen pro Frequenz erforderlich sind.

104 T T T T1TTTT T T
—e— HMFD nur Dynamik
103_
w
= 10° t
[0}
N
c
[0}
S
g 10+¢
o
1_
-1 | o | IR | b
10 1 1 | N I N I | 1 1 | I I I I B | 1 1 | N I I |
10° 10* 10° 10°

Gitterzellen N

Abbildung 4.25: Mittlere Rechenzeit fiir eine Feldberechnung der dynamischen Rechnung
von HMFD und der FDFD-Methode in Abhéngigkeit der Anzahl N von Gitterzellen. Bei
gleichem N ist die Rechenzeit der dynamischen Rechnung der Hybridmethode gréfler als
die der FDFD-Methode, weil sich durch die Beriicksichtigung von Korrekturfaktoren die
Kondition des Gleichungssystems der dynamischen Rechnung verschlechtert. Die Genau-
igkeit von FDFD ist aber erst fiir N > 105 mit der von HMFD fiir N < 10* vergleich-
bar (Bereiche vergleichbarer Genauigkeit sind hervorgehoben). Die Gesamtrechenzeit von
HMFD fiir eine Feldberechnung ist nach GIl. 4.15 mit Ny = 1 vergleichbar mit der von
FDFD.

Fiir die praktische Nutzung der Hybridmethode HMFD stellt sich auch die Frage nach

dem Einfluss der Beriicksichtigung von Korrekturfaktoren auf die Rechenzeit der dyna-
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mischen Rechnung von HMFD. Anhand des Vergleichs der mittleren Rechenzeit fiir eine
Feldberechnung der dynamischen Rechnung mit (HMFD nur Dynamik) und ohne (FDFD)
Korrekturfaktoren wird dies deutlich (siehe Abb. 4.25 fiir N < 10* Gitterzellen). Bei glei-
cher Auflosung ist die Rechenzeit von HMFD grofler als die von FDFD, weil durch die
Beriicksichtigung von Korrekturfaktoren die Kondition des Gleichungssystems der dyna-
mischen Rechnung verschlechtert wird. Demgegeniiber steht aber die hohere Genauigkeit
der Hybridmethode fiir die betrachteten Auflésungen bis N = 10* Gitterzellen. Um mit
der FDFD-Methode die gleiche Genauigkeit wie mit HMFD zu erzielen, sind um zwei
bis drei GréBenordnungen hohere Auflssungen erforderlich (siche Abb. 4.25 fiir N > 10°
Gitterzellen). Damit ist aber auch die Rechenzeit von FDFD um ein bis zwei Grofien-
ordnungen grofler, wenn man nur die Rechenzeit der dynamischen Rechnung von HMFD

betrachtet.

Anders als bei der Losung des Eigenwertproblems ldsst sich der Speicherbedarf der Hybrid-
methode bei dreidimensionalen Probleme und bei Verlusten gegeniiber der konventionellen
Methode nicht reduzieren. Magneto-quasistatisch werden fiir jede Gitterzelle eines Gitters
G die drei Komponenten des elektrischen Feldes beriicksichtigt. Erst dadurch, dass man
Vorkenntnisse nicht mehr innerhalb des gesamten Rechengebietes einer Struktur sondern
nur in Teilbereichen, in sog. Fenstern (sieche Abschnitt 4.4 und 4.5), beriicksichtigt, las-
sen sich Einsparungen erzielen. Hiermit ist natiirlich auch eine weitere Reduzierung der

Rechenzeit verbunden.
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Kapitel 5

Das Programmpaket HMFD

Die Hybridmethode der Finiten Differenzen (HMFD) ist in Form eines FORTRAN Pro-
grammpaketes realisiert. Fiir die Gittergenerierung, die Elektrostatik und die Magneto-
Quasistatik, die Berechnung von Korrekturfaktoren, das Wellenleiterproblem, die Berech-
nung dreidimensionaler Strukturen und das Postprocessing wie z.B. die Berechnung von
Wellenwidersténden existieren einzelne Programme bzw. Unterprogramme, die entspre-
chend dem Flussdiagramm in Abb. 5.1 miteinander verkniipft sind. Dabei sind Program-

me, die einen Benutzereingriff erfordern, besonders gekennzeichnet.

Das Flussdiagramm ist in Pfeilrichtung zu durchlaufen. Ausgangspunkt ist immer der
Gittergenerator GG1. Je nachdem, ob ein zweidimensionales (F2D: Wellenleiterproblem
— ist ein Eigenwertproblem) oder ein dreidimensionales (F3D: Streumatrixberechnung)
Problem gelost und ob Korrekturfaktoren berechnet werden sollen, sind verschieden vie-
le Berechnungsschritte erforderlich (es miissen unterschiedliche Programme ausgefiihrt
werden; im Flussdiagramm (siche Abb. 5.1) sind dazu unterschiedliche Pfade zu durch-
laufen). Abgeschlossen wird eine Berechnung immer mit dem Postprocessing (Nachbe-
reitung: PPF2D, PPF3D). Um zwei- und dreidimensionale Berechnungen durchzufiihren
sind, GG1—-F2D—PPF2D und GG1—F3D(F2D)—PPF3D mogliche Pfade, wenn keine
Korrekturfaktoren berticksichtigt werden sollen. F3D(F2D) beschreibt die Abhéngigkeit
der Streumatrixberechnung F3D von F2D; es sind zweidimensionale Feldverteilungen fiir

die dreidimensionalen Berechnungen erforderlich.
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GG1
Gitter-
generator
GG2
Gitter-
generator
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ES2D MQS2D ES3D MQS3D SKM
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v Dateien

Abbildung 5.1: Flussdiagramm des Programmpakets HMFD (Programmsegmente, die den

Benutzereingriff erfordern, sind durch das PC-Symbol gekennzeichnet).

Um z.B. das Ausbreitungsverhalten einer Koplanarleitung zu bestimmen, muss ein Nutzer
von HMFD zunéchst die Abmessungen, die Materialverteilung, den interessierenden Fre-
quenzbereich und die &duffere Berandung (Randbedingungen) der Leitung festlegen. Mit
Hilfe des Gittergenerators GG1 erzeugt er dann eine Diskretisierung an Hand der Lei-
tungsabmessungen. Diese Diskrektisierung wird zusammen mit der Materialverteilung,

dem Frequenzbereich und den Randbedingungen in einer Datei abgespeichert, die dann
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als Eingabe fiir das Wellenleiterproblem F2D dient. Ergebnisse des Wellenleiterproblems
(Ausbreitungskonstanten und zweidimensionale Feldverteilungen) werden in einer Datei
abgespeichert; sie kénnen mit Hilfe von PPF2D weiter ausgewertet werden, um Wellen-

widerstdnde, Strome, Spannungen und Leistungen zu berechnen.

Um Berechnungen unter Beriicksichtigung von Korrekturfaktoren durchzufiihren, sind ei-
ne grobe Diskretisierung G1 und eine feine G2 erforderlich (siehe Kapitel 1). Sie werden
mit Hilfe der Gittergeneratoren GG1 und GG2 erzeugt; falls Korrekturfaktoren analy-
tisch berechnet werden sollen, wird das feine Gitter nicht benotigt (siehe weiter unten).
Der Gittergenerator GG2 nutzt die Diskretisierung G1 als Eingabe, so dass praktisch ein
Untergitter G2 von G1 generiert wird; das Gitter G2 unterteilt die Gitterzellen von G1 in
feinere Zellen. Neben der Diskretisierung G2 wird die Anzahl Zellen des Gitters G2 in jeder
Zelle des groben Gitters G1 in einer externen Datei abgespeichert, die als weitere Eingabe-
datei fiir F2D bzw. F3D dient. Die feine Diskretisierung G2 wird zusammen mit der Ma-
terialverteilung, dem Frequenzbereich und den Randbedingungen in einer Datei abgespei-
chert, die als Eingabe fiir die Elektrostatik- und Magneto-Quasistatikprogramme ES2D,
MQS2D, ES3D bzw. MQS3D benutzt wird. Ausgaben der Elektrostatik- und Magneto-
Quasistatik-Programme sind zwei- und dreidimensionale Potential- und Feldverteilungen,
die von KF2D bzw. KF3D genutzt werden, um die zugehorigen Korrekturfaktoren zu be-
rechnen; sie werden in den Dateien DKF2D bzw. DKF3D abgespeichert und von F2D bzw.
F3D gelesen. Die Berechnung von Wellenleitern und dreidimensionalen Strukturen erfolgt
somit nach folgenden Schemata (in Klammern eingeschlossene Argumente beschreiben

Abhéngigkeiten):

Wellenleiter:  GG1—F2D(GG2,DKF2D(KF2D))—PPF2D(DKF2D(KF2D))
3D: GG1—F3D(F2D,GG2,DKF3D(KF3D))—PPF3D(DKF3D(KF3D))

Die Berechung von Korrekturfaktoren durch Auswerten analytischer Ausdriicke erfolgt
mit Hilfe des Programms SKM (Skin-Effekt Methode). Im Flussdiagramm (siehe Abb.
5.1) ist der Pfad GG1—F2D(DKF2D(SKM))—PPF2D(DKF2D(SKM)) zu wéhlen.
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Kapitel 6

Zusammenfassung und Ausblick

Der Trend zu hoheren Frequenzen von MMICs erfordert die Reduzierung der charak-
teristischen Abmessungen von aktiven und passiven Elementen. Dabei liegen typische
Metallisierungsdicken in der Groflenordnung der Skin-Eindringtiefe §, so dass der Skin-
Effekt bei der Analyse dieser Schaltungen nicht mehr vernachlissigt werden darf. Die
FD-Berechnung passiver MMIC-Elemente erfordert deshalb die Beriicksichtigung endli-

cher Leitfahigkeiten von Metallisierungen und damit die Auflésung der Skin-Eindringtiefe.

Der numerische Aufwand (Speicherbedarf, Rechenzeit) der konventionellen FDFD-Me-
thode wéchst mit der geforderten Auflésung. Sie ist unter Beriicksichtigung des Skin-

Effekts in der Regel um eine Gréflienordnung hoher, als wenn man ideale Leiter voraussetzt.

Die vorliegende Arbeit stellt eine effizientere Formulierung der FDFD-Methode vor, die
Hybridmethode der Finiten Differenzen (HMFD). Dabei werden dynamische Rechnungen
mit quasi-statischen Losungen verkniipft. Die Berechnung passiver Komponenten erfolgt
in zwei Schritten. Die Bereiche einer Struktur, die eine hohe Auflésung erfordern, wer-
den zunéchst in einem hochauflésenden Gitter quasi-statisch berechnet. In einem zwei-
ten Schritt erfolgt die dynamische Rechnung unter Beriicksichtigung der quasi-statischen
Losungen in einem wesentlich groberen Gitter. Die Auflésung des quasi-statischen Git-
ters wird dabei durch die Skin-Eindringtiefe ¢, die des dynamischen durch die kleinsten

Strukturabmessungen bestimmt.
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Im Rahmen dieser Arbeit wird die Hybridmethode HMFD sowohl an zweidimensionalen
(Wellenleiterproblem) als auch an dreidimensionalen Strukturen verifiziert. Die Ergebnisse
in Kapitel 3 bestéatigen die Giiltigkeit des gewéhlten Ansatzes fiir das Wellenleiterproblem.
Bei vergleichbarer Genauigkeit von HMFD und FDFD kann die Rechenzeit bis zu dem
Faktor 100 und der Speicherbedarf bis zu dem Faktor 6 reduziert werden, wenn man

HMFD verwendet (siche Abschnitt 3.5 bis 3.7).

Die Grundwellen von Mehrmodenleitungen (Koplanarleitung, gekoppelte Mikrostreifen-
leitungen) besitzen unterschiedliche Feldverteilungen und damit unterscheiden sich auch
ihre Korrekturfaktoren (siche Abschnitt 3.6). In der Regel wird man deshalb die Grund-
wellen getrennt berechnen, wenn dieses moglich ist (siehe Abschnitt 3.5). Dieses Problem
kann man aber auch umgehen, indem man Korrekturfaktoren nur in den Bereichen einer
Struktur verwendet (Fensterkonzept) in denen die Grundwellen &hnliche Feldverteilun-
gen besitzen (siehe Abschnitt 3.7). Dies trifft in vielen Féllen auf die Bereiche zu, die
die hochste rdumliche Auflosung erfordern und damit numerisch am kritischsten sind. Es
handelt sich dabei in der Regel um die Metallisierungen einer MMIC-Leitung und deren

Kanten.

Die Verkniipfung von quasi-statischen FD-Loésungen mit der FDFD-Methode ermoglicht
eine signifikante Effizienzsteigerung der konventionellen FDFD-Methode. Demgegeniiber
steht aber ein erhohter Aufwand bei der Bearbeitung, der die praktische Nutzung er-
schwert. Es sind zwei unterschiedliche Diskretisierungen und neben der dynamischen sind

quasi-statische Berechnungen (Elektrostatik und Magneto-Quasistatik) erforderlich.

Vor diesem Hintergrund ist der analytische Ansatz zur Beschreibung von Leiterverlusten
miniaturisierter Leitungen in der FDFD-Methode eine wichtige Alternative (siehe Ab-
schnitt 3.8), die den bekannten Oberflichenimpedanzmethoden [16] tiberlegen ist, weil
zweidimensionale Effekte an Metallkanten und Metallisierungsdicken ¢ in der Groflenord-
nung der Skin-Eindringtiefe ¢ erfasst werden. Dabei werden analytische Ausdriicke fiir die
Korrekturfaktoren des elektromagnetischen Feldes in Leitern und an deren Kanten defi-
niert. Sie sind unabhéngig vom Wellentypen und damit lassen sich endliche Leitfahigkeiten

in der FDFD-Methode beriicksichtigen, ohne die Skin-Eindringtiefe auflésen zu miissen.
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In der Regel geniigt es, die gleiche Diskretisierung wie im Fall idealer Leiter zu verwenden.
Dariiber hinaus steht ein leicht zu automatisierendes Verfahren zur Verfiigung, was fiir

die praktische Nutzung besonders interessant ist.

Die Berechnung dreidimensionaler Strukturen mit der Hybridmethode HMFD unter-
scheidet sich vom zweidimensionalen Wellenleiterproblem dadurch, dass die Magneto-
Quasistatik-Berechnung aufwendiger wird. Das Problem ist die Gleichstromanregung der
FD-Magneto-Quasistatik, die mit Hilfe einer zusétzlichen FD-Berechnung bestimmt wird
(sieche Abschnitt 4.2.1).

Die Feldverteilungen praktisch relevanter dreidimensionaler Strukturen sind i. Allg. im-
mer eine Uberlagerung verschiedener Wellentypen (siche Abschnitt 4.1) mit unterschied-
lichen Korrekturfaktoren. Fiir die praktische Nutzung ist die Hybridmethode deshalb
in Verbindung mit dem Fensterkonzept von besonderem Interesse, weil dadurch wie im
zweidimensionalen Fall nur die Bereiche einer Struktur quasi-statisch berechnet in denen

unterschiedliche Wellen &hnliche Feldverteilungen besitzen (siche Abschnitt 4.5).

Einige Strukturen (Kurzschluss, Leerlauf) kénnen quasi-statisch nicht dreidimensional
berechnet werden. Die Ergebnisse in den Abschnitten 4.3.1 und 4.4 verdeutlichen aber,
dass bereits die Beriicksichtigung von Korrekturfaktoren, die denen des zweidimensionalen

Wellenleiterproblems entsprechen, ausreichend ist und gute Verbesserungen bringt.

Im Vergleich zur zweidimensionalen Hybridmethode lassen sich bei dreidimensionalen Be-
rechnungen nicht die gleichen Einsparungen an Rechenzeit und Speicherbedarf erzielen.
Der Speicherbedarf ist vergleichbar mit dem der konventionellen FDFD-Methode. Hier
lassen sich nur dann Einsparungen erzielen, wenn das Fensterkonzept zur Anwendung
kommt. D. h., wenn man die quasi-statischen Berechnungen nur in Teilbereichen, in sog.
Fenstern einer Struktur, durchfiihrt. Die Rechenzeit von HMFD ist proportional zur hoch-
auflosenden quasi-statischen Diskretisierung. Hier sind die Einsparungen umso grofler je
mehr Wellen an den Toren einer dreidimensionalen Struktur im dynamischen Fall beriick-

sichtigt werden (siche Abschnitt 4.1) und wenn das Fensterkonzept angewendet wird.

Vor dem Hintergrund dieser Arbeit und den bisherigen Arbeiten (siche Abschnitt 1) ldsst

sich feststellen, dass das Themengebiet der Verkniipfung von quasi-statischen Losungen
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mit der FD-Methode, insbesondere fiir die Frequenzbereichsvariante FDFD, nun weit-
gehend untersucht ist und in einem néchsten Schritt die konkrete Nutzerschnittstelle
eingrichtet werden muss. Die Nutzerschnittstelle ist die Voraussetzung fiir die effektive

Nutzung der Methode.

Die Ubertragung des Frequenzbereichsverfahrens HMFD auf das Zeitbereichsverfahren
FDTD ist weiter zu untersuchen. Es ist aber davon auszugehen, dass eine einfache Uber-
tragung problematisch ist. Unter Annahme endlicher Leitfahigkeiten sind die Korrektur-
faktoren frequenzabhéngig und damit komplexwertig. Die Beriicksichtigung von Vorkennt-
nissen in den FDFD-Gleichungen kann aber auch so verstanden werden, als wiirde man
die Materialeigenschaften einer zu Grunde liegenden Struktur verédndern. Das Problem
der Ubertragbarkeit ist damit die Transformation (Faltung) frequenzabhingiger Materi-
alparamter (e, p) in den Zeitbereich, die sehr aufwendig ist, da sie fiir jeden Zeitschritt
erneut durchgefithrt werden miisste. Im Gegensatz dazu ist bei Annahme idealer Leiter
eine Ubertragbarkeit in den Zeitbereich ohne zusitzlichen Aufwand moglich. In beiden

Féllen miisste aber das Stabilitétskriterium (Courant-Kriterium) modifiziert werden.

Abschlieflend lésst sich festhalten, dass durch die Nutzung von Vorkenntnissen die Effi-
zienz der Finiten-Differenzen-Methode verbessert wird. Die Effizienzsteigerung ist dabei
umso bedeutender je mehr Vorkenntnisse beriicksichtigt werden. Demgegeniiber steht aber
ein erhohter Aufwand fiir das Preprocessing. Bei dem in dieser Arbeit beschrieben Fre-
quenzbereichsverfahren HMFD sind quasi-statische Berechnungen zur Beriicksichtigung
von Leiterverlusten erforderlich. Dabei ist die Magneto-Quasistatik sehr komplex, weil i.

Allg. ein Vektorproblem gelost werden muss.

Fiir die praktische Nutzung ist besonders die analytische Form zur Beschreibung von
Leiterverlusten interessant. Hier ist noch eine Erweiterung auf dreidimensionale Ausdriicke
denkbar, die bisher auf Grund der Komplexitéit des Problems noch nicht realisiert wurde.
Auflerdem ist in vielen Fillen davon auszugehen (siche Abschnitt 4.3.1 und 4.4), dass
allein schon die Beriicksichtigung der analytischen Ausdriicke fiir das Wellenleiterproblem
auch fiir dreidimensionale Strukturen ausreichend ist. Dreidimensionale Effekte diirften

in der Regel gegeniiber zweidimensionalen Effekten von untergeordneter Bedeutung sein.
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Eine Vielzahl von dreidimensionalen MMIC-Strukturen sind Zusammenschaltungen von
Leitungen (Koplanarleitungen, Mikrostreifenleitungen). Nur an den Verbindungsstellen
treten dreidimensionale Effekte auf. Entlang der Leitungen kann das elektromagnetische

Feld aber zweidimensional beschrieben werden.
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Anhang A

Theoretische Grundlagen

A.1 Maxwellsche Gleichungen

Das makroskopische Verhalten elektromagnetischer Felder in raumladungsfreien Medien
wird durch die Maxwellschen Gleichungen beschrieben. Beschréinkt man sich auf lineare
Medien, so geniigt es, den bei der Kreisfrequenz w eingeschwungenen Zustand fiir die
Phasoren des elektrischen und magnetischen Feldes zu kennen. Wir beschrédnken uns hier

also auf rein sinusférmige Vorginge, die entsprechend e™! von der Zeit abhiingen.

In integraler Form lauten die Maxwellschen Gleichungen

$ Hds = [[ljwD + JjaA, (A1)
C(A) A

Eds = — ﬂ jwBdA (A.2)
C(A) A
(5—if)dA: , (A.3)
AWV “
g BdA = (A.4)
A(V)
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E , 5, H , B und J bezeichnen die Phasoren der elektrischen Feldstéarke, der elektrischen
Verschiebungsdichte, der magnetischen Feldstérke, der magnetischen Flussdichte und der
elektrischen Stromdichte. Ihre Betrége sind Spitzenwerte der harmonischen Schwingung.
A ist eine beliebige Fliche mit dem Normalenvektor dA und C/(A) ist die A begrenzende
Kontur mit dem Normalenvektor ds. A(V') ist eine geschlossene das Volumen V begren-

zende Flache.

Die elektrische Stromdichte J setzt sich aus zwei Teilen zusammen; aus der Leitungstrom-

dichte J;, und aus einer eingepréagten Stromdichte T

J=J,+Jg . (A.5)

Die eingeprigte Stromdichte bildet eine Quelle des elektromagnetischen Feldes.

In linearen, biaxialien, Medien sind die magnetische Fluss-dichte und die magnetische
Feldstérke iiber einen Permeabilitdtstensor [u] sowie die elektrische Verschiebungsdichte
und die elektrische Feldstérke iiber einen Dielektrizitdtstensor [e] miteinander verkniipft

[57]:

H=[u"'B. (A.6)

D=IdE, (A7)

Der Zusammenhang zwischen dem elektrischen Feld und der Leitungsstromdichte J in

einem elektrischen Leiter wird durch den elektrischen Leitfiahigkeitstensor [o] beschrieben:

J = [0]E, (A.8)
Die Tensoren haben Diagonalgestalt und die Eintrige auf der Hauptdiagonalen der Tenso-
ren [¢] und [p] sind i. Allg. komplexwertig und die in [o] reell. Dabei schliefit ein komplexes
¢ in der Regel die Leitfihigkeit o ein. Im Rahmen dieser Arbeit werden durch ein kom-

plexes € aber nur dielektrische Verluste beriicksichtigt.
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A.2 Elektrostatik

Elektrische Felder, die zeitlich konstant sind, werden durch die Maxwellgleichungen A.2
und A.3 unter Vernachlissigung der Zeitableitung 0/0t = jw in Gleichung A.2 beschrieben
[52]. Gl. A.2 vereinfacht sich fiir diesen Fall zu

95 Eds=0. (A.9)
C(A)

Anders als im Abschnitt A.1 bezeichnen E in Gl. A.9 und D in Gl. A.3 reelle Feldvektoren
der elektrischen Feldstérke und der elektrischen Verschiebungsdichte.

Das elektrostatische Feld ist wirbelfrei und kann aus einem skalaren Potential & durch

Gradientenbildung berechnet werden. Es gilt

E = —grad® . (A.10)

Die elektrische Feldstérke und Verschiebungsdichte sind entsprechend Gl. A.6 miteinander

verkniipft; die Haupdiagonalelemente des Tensors [¢] sind aber reellwertig.

Setzt man nun Gl. A.10 und Gl. A.7 in Gl. A.3 ein, so ergibt sich die Potentialgleichung

{f (grad®)dA =0 (A.11)
A(V)

A.3 Stationires Stromungsfeld (Gleichstrom)

In einem elektrischen Leiter der Leitfahigkeit [0] muss die elektrische Stromdichte im

stationdren Fall quellenfrei sein:

{p Jaax=o. (A.12)

Gl. A.12 folgt aus der Kontinuitatsgleichung div.J = 0 und unter Anwendung des Gauf3-
schen Satzes [52].



134 ANHANG A. THEORETISCHE GRUNDLAGEN

Setzt man Gl. A.8 und Gl. A.10 in GI. A.12 ein — ist erlaubt, weil das elektrostatische

Feld wirbelfrei ist —, dann ergibt sich eine Potentialgleichung der Form

{f (vgrad@)ad =0 (A.13)
A(V)

Es ist zu beachten, dass Gl. A.13 der Gl. A.11 entspricht, wenn nur die Tensoren [o] und

[€] miteinander vertauscht werden.

A.4 Quasi-Stationire Felder

Elektromagnetische Felder, die G1. A.1 bis G. A.8 in Abschnitt A.1 unter Vernachléssigung
der Zeitableitung der elektrischen Verschiebungsdichte jwﬁ in Gl. A.1 erfiillen, bezeichnet
man als quasi-statisch. Fiir Gl. A.1 gilt dann

$ Has= [[ JaA. (A.14)
) A

c(A
Quasi-stationdre Felder beschreiben zwar keine Wellenerscheinungen, aber sie geniigen als
Néherung fiir zeitabhéngige elektromagnetische Felder, wenn die geometrischen Abmes-
sungen einer Struktur sehr klein gegen die Wellenliinge bleiben [58]. Auch in Leitern!
kann das elektromagnetische Feld quasi-statisch beschrieben werden. Felderscheinungen
wie z.B. Feldsingularititen an Kanten [60] und der Skin-Effekt [52] kénnen mit guter

Néherung beschrieben werden.

A.5 Eigenwellen verlustbehafteter Wellenleiter

0.B.d.A. gibt es in einem inhomogen gefiillten, aber in z-Richtung lingshomogenen, quel-
lenfreien Wellenleiter Losungen fiir die Phasoren des elektromagnetischen Feldes E und

H , die entsprechend e #%+* von z anhiingen. Beschrinkt man sich auf Wellenleiter, auf

!Als Leiter werden solche Stoffe bezeichnet, bei denen im interessierenden Frequenzbereich die Lei-

tungsstromdichte groer als die Verschiebungsstromidchte ist [59].
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deren Berandung das elektromagnetische Feld entweder die Dirichlet?- und/oder die Neu-
mann?3-Bedingung erfiillt, dann lisst sich durch geeignetes Kombinieren der Gleichungen
A.1-A.3 ein allgemeines Eigenwertproblem fiir das transversale elektrische Feld E, for-
mulieren. Nichttriviale Losungen dieses Eigenwertproblems sind Eigenwellen E;Z mit den
Ausbreitungskonstanten k, ;. Der Index ¢ = 1,2,... bezeichnet dabei die Nummerierung

der Eigenwelle.

A.5.1 Orthogonalitit

Die Eigenwellen E;Z besitzen die Eigenschaften der Orthogonalitét. Aus dem Lorentzschen

Reziprozitéitsthoerem 148t sich die Orthogonalitéitsbeziehung

ﬂ (E; x Hy ;) - il,dA, =0 (A.15)
A

ableiten [48]. Sie ist giiltig fiir zwei nicht entartete Eigenwellen ¢ # j mit k,; # *k. ;.

Gl. A.15 wird in [48] fiir die Dirichlet-Randbedingung aufgestellt. Bei gleicher Argumen-
tation 1483t sie sich aber auch fiir die Neumann-Randbedingung bzw. fiir Kombinationen

beider beweisen.

A.5.2 Leistungsfluss

Wenn die Phasoren E und H Spitzenwerte der elektromagnetischen Schwingung darstel-
len, dann berechnet sich der komplexe mittlere Leistungsfluss in z-Richtung einer Eigen-

welle 7 aus

I(Et,i x H)e ™ - iidA., . (A.16)

2Elektrisch ideal leitende Berandung.
3Magnetisch ideal leitende Berandung.
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A.5.3 Quasi-TEM-Wellen

Begriffsdefinition

Quasi-TEM-Wellen breiten sich auf Leitungen mit mindestens zwei voneinander galva-
nisch getrennten Leitungselektroden aus, wobei eine der Elektroden endliche Ausdehnung
haben muss. Im Unterschied zu den reinen TEM-Leitungen ist der Leitungsquerschnitt
aber mit einem inhomogem Dielektrikum gefiillt [61]. Es sind im Prinzip hybride Wel-
len [59], die jedoch den TEM-Eigenschaften sehr nahe kommen. Das bedeutet, dass die
Langskomponenten der elektrischen und magnetischen Felder klein bleiben gegeniiber den
transversalen Komponenten. Eine Quasi-TEM-Welle ndhert sich umso mehr einer reinen

TEM-Welle, je niedriger die Frequenz f ist.

Wellenwiderstand

C(A)

Abbildung A.1: Zur Definition von Strom und Spannung nach Gl. A.18 — G1. A.20.

Bei reinen TEM-Wellen, die sich in z-Richtung ausbreiten, berechnet sich der Wellenwi-
derstand Zj, eindeutig aus [61]

v 2P, |U?
=7 =

7o (A.17)

L
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Die Amplituden der Spannung U und des Stromes [ sind Scheitelwerte und P, ; = UI*/2
ist die in z-Richtung von der Eigenwelle i transportierte Leistung, die man mit Hilfe
von Gleichung A.16 berechnen kann. Der Strom I ist z-gerichtet und berechnet sich aus

Gleichung A.1 entsprechend (vgl. Abbildung A.1)

I = f Hd3,, d5, = (@, x it)ds, . (A.18)
c(a)

Die elektrische Spannung ist das Integral

Py
U= [ Byds (A.19)
Py
iiber das transversale elektrische Feld Eli in einer Querschnittsebene des Wellenleiters

zwischen zwei Punkten auf zwei getrennten Leitungselektroden (vgl. Abb. A.1).

Fiir Nicht-TEM-Wellen sind Strom und Spannung nicht mehr eindeutig zu bestimmen und
jede der drei Definitionen in GIl. A.17 liefert andere Werte. Der Wellenwiderstand wird
unendlich vieldeutig. Bei Quasi-TEM-Wellen in technisch relevanten Frequenzbereichen
weichen die einzelnen Werte aber nur geringfiigig voneinander ab und je niedriger die

Frequenz, desto geringer ist der Unterschied.

Bei endlicher Leitfahigkeit der Leitungselektroden kann der elektrische Lingsstrom auch
aus der elektrischen Stromdichte J; oder der elektrischen Feldstarke EZ und der Leitfahig-

keit o, entsprechend

I= ﬂ Ji,dA, = ﬂ o, E.ii.dA, (A.20)
A A

berechnet werden (vgl. Abb. A.1). Generell ist festzuhalten, dass sich bei endlicher Leit-
fahigkeit auch in einem homogen gefiillten Wellenleiter wegen der mit der Stromdichte

verkniipften z-Komponente des E-Feldes keine reine TEM-Welle mehr ausbreiten kann.
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Anhang B

Finite-Differenzen Gleichungen

B.1 Gitter-Maxwell-Gleichungen

Gitter G
ZK
XI
X
X Z /‘
b
X, Z1
Y4 Y, Y,

Abbildung B.1: Dreidimensionales kartesisches Gitter G.

Um die Gitter-Maxwell-Gleichungen Gl. 2.1 — Gl. 2.4 sowie die diskreten Materialglei-

chungen Gl. 2.5 bis Gl. 2.7 aufzustellen, wird ein dreidimensionales kartesisches Gitter

139
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()

Abbildung B.2: Anordnung der Komponenten der elektrischen Feldstarke und magneti-
schen Flussdichte im Yee-Gitter.

G{(zi,yj,21) EVCRYi=1,---  L;j=1,---,J;k=1,--- K} (B.1)

definiert (siche Abb. B.1), in dem die Komponenten der elektrischen Feldstérke E und
der magnetischen Flussdichte B nach dem Yee-Schema [41] angeordnet sind (siche Abb.
B.2). Die Gitterknoten sind entsprechend

n=1+0G—-1)M,+(j—1)M,+ (k—1)M, , (B.2)

n=1,....N=1JK, (B.3)

fortlaufend durchnummeriert, wobei gewthnlich M, =1, M, = I und M, = IJ gewé&hlt

wird.

Auf den Kanten (mit n entsprechend Gl. B.3)
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1=1,...,1—1;
Tip1 — @ fur =1,...,J;
Az, =4 7 J (B.4)
k=1 K
0; fire =1

\

— Ay, und Az, sind entsprechend vereinbart — der Elementarquader V,, = Az,Ay,Az,
sind als Unbekannte elektrische Spannungen e, ,,, €, n, €., — Linienintegrale iiber die elek-
trische Feldstérke — definiert. Analog dazu wird auf den Elementarflichen A, ,, = Ay, Az,,
Ay, = Az,Az, und A,,, = Az,Ay, aller Quader der magnetische Fluss, der diese
Fléchen durchdringt, als Berechnungsgréfie angenommen. Fiir eine beliebige x-Komponen-

te des magnetischen Flusses b, ,, ergibt sich dann mit Gl. A.2 und nach Abb. B.3

Cyn — CyntM, t CzniM, — €zn = —jWhyp . (B.5)
1
ey,n+Mz : >
|
1
1
I
|
|
ez,n A bxn ! ez n+My A

Abbildung B.3: Anordnung elektrischer Spannungen und des magnetischen Flusses an

einer Elementarfliche A, ,,.

Fiir die y- und z-Komponenten des magnetischen Flusses b, ,, b., lassen sich entspre-

chende Gleichungen aufstellen. Vereinbart man die Vektoren
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€= (6:)3,17 €yttt 56yttt Cany ,€Z7N)T (B6)

und

g: (bm,la e >bx,n>' o aby,n7' o abz,na e >bz,N)T (B?)

der Dimension 3N aller unbekannten Spannungen und Fliisse, dann lésst sich die Menge

aller Gleichungen wie Gl. B.5 in Form der Matrixgleichung 2.2

Cé = —jwb (B.8)

zusammenfassen.

Dabei beschreibt die 3N x 3N —Matrix

0 —-P. P
cC=| p 0o -p, (B.9)
—-P, P, 0

(vom englischen Begriff curl) die Topologie des rot-Operators in einem Gitter G . Sie ist

aus N x N-Untermatrizen F,, P, und P, zusammengesetzt. Diese Untermatrizen

-1 : p=m,
Py =Foy)mp=14 +1 : p=m+M,,., mp=1N (B.10)
0 : sonst.

besitzen Bandstruktur mit den Elementen 0, +1 und -1.

Bedingt durch die besondere Anordnung der Feldkomponenten im Gitter G wird ein duales

Gitter

G{(Z 0, ) eVCRYi=1,--- I—1;j=1,---,J—1;k=1,--- K -1} (B.11)



B.1. GITTER-MAXWELL-GLEICHUNGEN 143

mit ©; = (x4 — ) /2, y; = (yj+1 —y;) /2 und 2 = (2k11 — 2x) /2 definiert. Auf den
Kanten der dualen Elementarquader sind die Komponenten der magnetischen Flussdichte
B angeordnet und die dualen Elementarflichen werden von den Komponenten des elektri-
schen Feldes F durchsetzt. Als integrale Groflien sind in diesem Gitter Linienintegrale iiber
die magnetische Feldstirke H, und Fléchenintegrale {iber die elektrische Verschiebungs-
dichte D sowie iiber die elektrische Stromdichte J vereinbart, die wie die Komponenten

von Gl. B.6 und GI. B.7 in Vektoren i_i, d und ;zusammengefasst werden, so dass sich mit

c=c’ (B.12)
Gleichung 2.1
Ch=jwd+1, (B.13)
ergibt, die Gl. A.1 entspricht.
Die Vektoren
S
h=D.,b, (B.14)
d=D.é, (B.15)
i = D,é, (B.16)

sind iber 3N x 3N-Diagonalmatrizen D,, D, und D, mit b und & verkniipft. Diese dis-
kreten Gleichungen entsprechen den Materialgleichungen A.6. .. A.8 mit dem Unterschied,

dass sie integrale Groflen verkniipfen, so dass fiir die Diagonalemente

A, Au,
(D)o = Aun / ( Un-py A ) | (B.17)

Q/Lu,nfMu 2,uu,n
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D . 5u,nAu,n + 5u,n—MUAu,n—M1, + gu,n—MwAu,n—Mw + 5u,n—MU—MwAu,n—MU—Mw
( z—:)u n — AN )
U,
(B.18)

D . Uu,nAu,n + O-u,nvaAu,nva + Uu,nwaAu,nwa + O-u,nvawaAu,nvawa
( o)u n — AN
Un,

(B.19)
gilt. Dabeiist u=2,y,2, v =y, 2,z und w = 2, x, y.

Um die Maxwellgleichung A.4 in den Gitterraum zu transformieren, integriert man die
magnetische Flussdichte iiber die Oberfliche jedes Elementarquaders V,, (siehe Abbil-

dung B.4). Dazu werden die magnetischen Fliisse b, ,,, by, und b, ,, entsprechend

bx,nJer - bz,n + by,nJrMy - by,n + bz,nJer - bz,n =0 (B2O)

:__._.._—_—_—;—:—_—: ______ :::::",:.'..-'_—':-'_'_'_'_'_'_'___"_'_'_'_'_'_'_'I' == "":

I ' X
1 1

: bx,n+Mx : :

|

i L—] ! X

|

| | ! :

! L1 "1 b | 1

| - n z,n+MZ] : . / :

: | b b | // I 1

! I n zn| i I

T | = ] 1

| ]

[ | / A_ P

| [ Pl I [ (S - | E—

: : d / : /I

: I /// bx,n : //

: S R ___V

e 7 /

: //// /// /

I // / /7

| e / ’

I /// /// //

- o

Abbildung B.4: Elementarvolumen V,, (durchgezogen) und Anordnung von Flussdichte-

komponenten im Gittersystem G-G. Das duale Gitter ist gestrichelt eingezeichnet.

aufsummiert. Fasst man alle N Gleichungen zusammen, so ergibt sich Gl. 2.4

Sb=0 (B.21)
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mit der Matrix

S = (P,|P)|P;) , (B.22)

die die Topologie des div-Operators im Gitter G beschreibt.

Eine entsprechende Integration der elektrischen Fluss- und Stromdichte {iber die Elemen-

tarquader des dualen Gitters G fithrt auf

S (J— l?) =0, (B.23)

mit

S= (=PI -PI'-PI). (B.24)

Die Gleichungen 2.1 — 2.4 sind exakte Darstellungen der Gleichungen A.1 — A.4 im dis-
kreten Raum (Gittersystem G—é). Erst zusammen mit den diskretisierten Materialglei-

chungen 2.5...2.7 tritt eine Diskretisierung auf.

Eine hervorzuhebende Eigenschaft der Gitter-Maxwell-Gleichungen ist, dass sich analyti-
sche Eigenschaften wie div rot = 0 eins zu eins in den Gitterraum tibertragen lassen [15],

so dass beispielsweise

divrot=0< 5C=5C=0, (B.25)

rot grad =0 < CST =C7ST =0 (B.26)

gilt.



146 ANHANG B. FINITE-DIFFERENZEN GLEICHUNGEN

B.2 Eigenwellen im Gitter

B.2.1 Eigenwertgleichungen im Gitter

Mit Gl. 2.15, Gl. 2.11, Gl. 2.14 und GI. 2.16 in Gl. 2.10 ergibt sich das nicht-lineare

Eigenwertproblem in w.

(6*1);10 — WD + ij{,> é =0 (B.27)

Abbildung B.5: Zur Herleitung der Gleichungen B.28 und B.29.

O.B.d.A. wird die z-Abh#ngigkeit e *:* der Eigenwellen in einem in z-Richtung lingsho-
mogenen Wellenleiter beriicksichtigt, indem P, und P! in C und C durch

P,=—(1—e™)E (B.28)

und

Pl'=—(1-e**)E (B.29)
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ersetzt werden, so dass C # T gilt; E ist die Einheitsmatrix .

Gl B.28 und Gl. B.29 ergeben sich anhand von Abb. B.5.a. ¢, , und ¢, ., sind entspre-
chend

/ ! —jkzAz
€y, = Cyn€ (B.30)

miteinander verkniipft, so dass sich fiir eine beliebige x-Komponente des magnetischen

Flusses b, ,, mit Gl. A.2 gilt

eyl;,n (1 - e_ijAZ) + elz,n-l—My - elz,n = _j(*)b,z,n . (B31)

Fasst man alle x-Komponenten des magnetischen Flusses im Gittersystem G-G in einem
Vektor zusammen, dann ergibt sich damit Gl. B.28. In entsprechender Weise ldsst sich

Gl. B.28 auch anhand der y-Komponenten des magnetischen Flusses herleiten.

Gl. B.29 ergibt sich nach Abb. B.5.b mit Gl. A.1 und

b;:,nsz = blx,neijAz (B32)
bzw.
b nnge = b, €07 (B.33)

Setzt man die Gleichungen B.29 und 2.15 in Gl. 2.12 ein, so ist

. 1 J - Pa:T (Dé,m - J;Dtlf,a:) 6_;1
A (D;Z = ;D(’,72> I, S B3y
Py (Ds,y_ZDo,y) €y

Beriicksichtigt man die Gleichungen B.28, B.29 und B.34 in Gl. B.27, dann gilt fiir die
Transversalkomponeten der elektrischen Spannungen ¢y im Gittersystem G-G die Eigen-

wertgleichung

— —

D, o [A = KDL+ jwpeDl ] €y = = (k.)€ (B.35)

Hr YT
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mit den Eigenvektoren ¢/, und den Eigenwerten ~(k,) (siche auch Abschnitt 3.2).

Fiir die Koeffizienten der Matrix A’ gilt:

_ T —1 —1 -1 pT
A, =PI'Dl P+ DL P,DLPTD), (B.36)

erzt x Terx

A, =—P/D. P+ D, P,D PlD. (B.37)

Er,2z y ETvy )

A= —Pr D;}ZPy + 1);;}901@1)’—1 PTD! (B.38)

Ery2T & T Ep,x )

und

T - - -1 pT
A =P!'D P +D, PD. P'D. . (B.39)

Ery,2T Y

Im allgemeinen Fall anisotroper homogener oder inhomogener Materialverteilung ist A’
eine unsymmetrische, komplexe, diinn besetzte Matrix der Dimension 2N x 2N mit N =
IJ (zur Definition von N siehe Anhang B.1). Bedingt durch die Beriicksichtigung von
Korrekturfaktoren liegt praktisch immer eine anisotrope inhomogene Materialverteilung

vor (siehe Abschnitt 2.1).

B.2.2 Orthogonalitit im Gitter

Um die Orthogonalitdt von Eigenwellen im Gittersystem G-G mit Gl 3.9 zu priifen,
miissen die elektrischen (Linienintegrale iiber die elektrische Feldstiarke ) und magneti-
schen Spannungen (Linienintegrale iiber die magnetische Feldstéirke H) im selben Quer-

schnitt angeordnet sein. Mit GL. A.1 gilt im Gittersystem G-G

h;,nsz - h;,n + hlz,n - hlz,nfMy = de;:,n + le,n (B40)
Substituiert man hj, ., = ﬁ;’nejkz% und by, = Ey,ne’jkz% (siche Abb. B.6), dann

ergibt sich fiir die y-Komponenten in Gl. B.40
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’
hy,n—Mz

ok, Az g Az . Az i
— iy =l <eJ’<?z 2 — e Ik ) = 2Jsm(k‘27) ~ jk,Az | (B.41)

wenn | k4% |< 1.

Abbildung B.6: Zur Herleitung von GI. B.42.
Fasst man alle x-Komponenten d, ,, und i, ,, in Vektoren zusammen, so ergibt sich

PI =jk.AzE (B.42)

mit der Einheitsmatrix F; GIl. B.42 ldsst sich auch anhand der y-Komponenenten von d’

und ¢' bestimmen.

Nach GI. 2.11 ist

(—P,|P,]0) € = —jwi/, . (B.43)

Substituiert man 672 = DL,JZ'Z nach GI. 2.14 und 16st nach l;’z auf, dann ist

— j — —
W=D, (—Pye’z + Pxe’y> . (B.44)
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Setzt man nun die Gleichungen B.42 und B.44 in GI. 2.10 ein und beriicksichtigt Gl. 2.15
und Gl. 2.16, dann folgt fiir die j-te Eigenwelle

— f:/ . 1 Y’ Y/ e/x .
By= 2 | = = ) | (B.45)
ﬁ,y,j k.j Az w g Yy/x Yy,y e,
mit
Y}, = —kiD. , +jwpD,, + PID,' P, (B.47)
Y;//a: = ng;r,a: - jw:uOD;,z - PyTD/:rl,zPy (B48)
und
T -1
Yy/y = Py Dur,zpa: . (B49)

B.2.3 Leitungs-Wellenwiderstand
von Quasi-TEM-Wellen im Gitter

In Abschnitt 3.3 werden zwei unterschiedliche Methoden beschrieben, um den Leitungs-

strom I’ ; zu berechnen.

Berechnet man den Leitungsstrom aus der elektrischen Stromdichte, dann wird nach GI.
3.16 ein Oberflichenintegral iiber die elektrischen Spannungen e, ; berechnet. Aus Gl. 2.12
mit Gl. B.42, Gl. 2.15 und Gl. 2.16 folgt

é; P — (sz|Gzy)€_;t,i (B50>

2,0

mit
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1 . —1 .
GZJ»‘:_kA (D;z_iDtlfz) Pa:T (D;a}__Dtlfa:) (B51)
jk.Az W o W

und

! iy ) j
Gy =— D., — =D, P\ DL, —=D,, | . B.52
) Jk?ZAZ ( £,2 W O‘,Z> Yy ( £,Y w a,y) ( )
Alternativ berechnet man I’ ; mit dem Durchflutungssatz und damit nach GI. 3.18.

Die transversalen magnetischen Spannungen berechnen sich nach Gl. 3.10 oder nach GI.

3.19.

Gl. 3.19 ergibt sich aus Gl. 2.11 mit Gl. 2.14, wenn man zudem

P, = —jk,AzE (B.53)

mit | k. 4% |< 1 beriicksichtigt und die magnetischen Transversalkomponenten h;,, sowie

die elektrischen Spannungen e/, mit o*= % multipliziert.

B.2.4 Magneto-Quasistatik im Gitter (2D)

Nach GI. 3.20 ist

(Pf| - P:LT) Et = Da,z (é;, + gz,O) (B54)

= N T
mit f, = <hz, hy> . Aus Gl 3.21 folgt mit GL. 2.5

L i (DL o0 P
hp=L [ Tre e (B.55)
w\ o D P,

Yy

Setzt man Gl. B.55 in Gl. B.54 ein, dann ergibt sich das lineare Gleichungssystem

(P D, P,+PID," P, +jwpD,.) & = —jwioDy s - (B.56)
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Die diinn besetzte Systemmatrix (PyT D;f’xPy + PmT D;f’ny + jwung,z) im RN mit N =
IJ (zur Definition von N siehe Anhang B.1) ist symmetrisch und i. Allg. komplexwertig.
Die Betrachtungen in dieser Arbeit sind auf nicht-magnetische Materialien beschrénkt; in
diesem Fall sind nur die Hauptdiagonalelemente komplexwertig. Das longitudinale elek-

trische Feld und damit €} ist implizit quellenfrei.

B.2.5 Elektrostatik im Gitter (2D)

Setzt man Gl. 2.6 in GL. 2.3 ein und beriicksichtigt PT = 0 (denn 8/dz = 0) und i = 0,
dann ergibt sich

D., 0

~Ff| - B
SRl

e =0. (B.57)
Mit Gl. 3.23 in Gl. B.57 erhélt man die zweidimensionale Gitterpotentialgleichung

(PID.,.P. + PyT D.,,P,)3=0 (B.58)

mit @ = (p1,...,0o5)7 und N = 1.J.

Die diinn besetzte Systemmatrix (P) De o P, + P De,P,) ist symmetrisch und reellwer-
tig. Aufgrund der positiven Eigenschaften der Systemmatrix (reellwertig, symmetrisch,

positiv-definit) ist das lineare Gleichungssystem sehr gut konditioniert.

B.3 Dreidimensionales Randwerproblem im Gitter

B.3.1 Wellengleichung im Gitter (3D)

Lost man GL 2.11 nach ¥ auf und setzt in GL 2.14 ein, dann folgt

— j _ —
W= -D,'Cé. (B.59)
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Substituiert man nun A’ in GL 2.10 durch B.59 unter Beriicksichtigung der Gleichungen
2.15 und 2.16 , dann ergibt sich die Wellengleichung

CD'C — k2D. +jwpeD.)e =7, B.60
Mr 0 Er o

wobei 77 eine beliebige Anregung darstellt.

Die Quellenfreiheit des elektrischen Feldes kann genutzt werden, um die Kondition des
Gleichungssystem B.60 zu verbessern [39, 18]. Man setzt zunéichst die Gleichungen 2.15
und 2.16 in Gl. 2.12 ein, so dass

S(D.—2D)éd =0 (B.61)
w

gilt. Dann multipliziert man Gl. B.61 von links mit (D, — U%D(’,)STD‘;1 (fiir D‘i/l siehe

e gep

Anhang C.2), so dass man das lineare Gleichungssystem

(0.~ 1p)sTD=' S(p.—LD)d =0 (B.62)
w w

eep

erhalt.

Die Multiplikation mit einem skalaren Faktor ¢ und die Addition zu der linken Seite von

Gl. B.60 ergibt

(CD7'C = k2D, + jwpoD,, + dpuo(D. — D)8 D2 S(DL - LD!))e
w cen w
Ersetzt man nun noch ¢ durch ¢’ = Dlsfie_; und multipliziert Gl. B.63 von links mit D/SE,

dann ergibt sich das lineare Gleichungssystem dreidimensionaler elektrischer Felder

DE(CD,,'C — kDL, + jwpoDly + dpro(D. — %D;)SVTD:l S(p.

L= 1L
~D'VZWDZe = D27 .
Veen W 0)) S S

(B.64)
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1 . ~ ~ . 1z
DE(CD,'C = kZD., +jwpoDl, + ¢po(D. — LD4)STDZ! S(DL— D)) DEe’ ist symme-
g
trisch. Dies ist von Vorteil, da dadurch der Speicherbedarf eines Computerprogrammes

nahezu halbiert werden kann.

B.3.2 Magneto-Quasistatik im Gitter (3D)

Ensprechend GIl. A.14 im Kontinuum vereinfacht sich Gl. 2.1 zu

Ch=1, (B.65)

wenn man den elektrischen Verschiebungsstrom jwaf vernachléssigt.

Lost man Gl 2.2 nach b auf und setzt diese unter Beriicksichtigung von GIl. 2.5 in GI.

B.65 ein, dann fiihrt dies auf das lineare Gleichungssystem

N1 —1,v—> P
CD, Ce+jwi=0. (B.66)

Beachtet man weiterhin, dass sich der elektrische Strom i entsprechend Gl. A.5 in einen
Leiterstrom 7, und einen eingepragten Strom ip aufteilt, dann lisst sich fiir Gl. B.66 unter

Beriicksichtigung von i;, = D,€ und iy = D,€ schreiben:

(CD;'C +jwD,)é = —jwD,p . (B.67)

Der Vektor € stellt hier eine eingepriagte Spannung dar.

Die Systemmatrix 6’D;10 + jwD, ist symmetrisch, denn jwD, hat Diagonalgestallt und
6’D;10 ist wegen C' = C7T symmetrisch.

In nicht idealleitenden Materialien miissen die elektrische Verschiebung d und der Strom
i die GL. S (af — i?) = 0 erfiillen. Diese Eigenschaft (siche auch Abschnitt B.3.1) kann

genutzt werden, um die Kondition des Gleichungssystems B.67 zu verbessern.

Entsprechend Abschnitt B.3.1 ergibt sich ohne Beriicksichtigung von Korrekturfaktoren
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(D. — %Dg)gTDil S(D. — %Dg)éz 0. (B.68)

EE

Die Multiplikation mit einem Faktor ¢ und Addition mit der linken Seite von Gl. B.67

fithrt auf das lineare Gleichungssystem

(CD;'C +jwD, + ¢(D. — +D,)S" D' 3(D. — J;DJ))éz —jwD, e (B.69)

w Veen
fiir die elektrische Spannung €.

Um diese Gleichung in einem Computerprogramm zu realisieren, wird sie von rechts mit
1 — _1
D¢ und po multipliziert. Fithrt man als neue unbekannte Gréfie € = Dg”€ ein, dann

ergibt sich das lineare Gleichungssytem (mit symmetrischer Systemmatrix)

D2(CD;'C + jwDy, + ¢(D. — J;DU)S“TD:lﬁ(DE - J;DU))Dguogz —jwjioD3 Dyl .

. (B.70)

B.3.3 Elektrostatik im Gitter (3D)

Elektrostatische Felder sind wirbelfrei (siche Gl. A.9). Auch die Losung der Finite-Diffe-
renzen-Gleichungen im dualen Gittersystem fiir den stationédren Fall erfiillt die Gitter-

Maxwell-Gleichung 2.2 unter Vernachléssigung der Zeitableitung, so dass gilt:

Ce=0. (B.71)

Der Vektor € ist dabei entsprechend Gl. B.6 definiert.

Vereinbart man Potentialwerte (p,;n = 1,---,N;) in den Knoten des Gitters G (siehe
Gl 2.8), dann kann das elektrostatische Feld entsprechend Gl. A.10 aus einer Gitter-

Gradientgleichung fiir das elektrostatische Potential

] (B.72)
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berechnet werden. Dabei sind im Vektor ¢ alle Potentialwerte ¢,, entsprechend

¢ = (o1, ,¢n) (B.73)

zusammengefasst.

Setzt man Gl. B.72 und Gl. 2.6 in Gl. 2.3 ein, so erhélt man die Gitter-Potentialgleichung

—SD.STg=0, (B.74)

die Gl. A.11 entspricht.

B.3.4 Stationires Stromungsfeld im Gitter (3D)

Im stationdren Fall (8/8t = 0) gilt: Da das Matrizenprodukt SC im dualen Gitter G
identisch Null ist, folgt aus Gleichung 2.1

Si=0. (B.75)

Dieses ist die Gitter-Kontinuitatsgleichung fiir den elektrischen Strom i. Sie entspricht Gl.

A12.

Gl. B.75 fiithrt mit Gl. B.72 und GI. 2.7 auf die Gitterpotentialgleichung

—SD,ST3=0. (B.76)

Diese Gleichung hat die gleiche Gestalt wie Gl. B.74. Die Diagonalmatrizen D. und D,
sind duale Grofien. Mit Gl. B.74 lasst sich also das elektrostatische Potential im Dielek-

trikum und mit Gl. B.76 das Potential in elektrischen Leitern berechnen.



Anhang C

Formelzeichen, Formeln,

Abkiirzungsverzeichnis

C.1 Liste der wichtigsten Formelzeichen

Aun - Elementarfliche A, ,, = Av,, - Aw,, in G — G

B - magnetische Flussdichte

B, -  Komponente der magnetischen Flussdichte in G — G
b - magnetischer Fluss in G — G

bun -  Komponente des magnetischen Flusses in G — G
cf - Flachenkorrekturfaktor

cl - Linienkorrekturfaktor

C - Topologie des rot-Operators in G

C - Topologie des rot-Operators in G

D - elektrische Flussdichte

D, - Komponente der elektrischen Flussdichte in G — G
d - elektrischer Fluss in in G — G

dyn - Komponente des elektrischen Flusses in G — G

E - elektrische Feldstérke

E, - Normalkomponente der elektrischen Feldstérke

157
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E, - Tangentialkomponente der elektrischen Feldstérke
Eyn - Komponente der elektrischen Feldstarke in G — G
€ - elektrische Spannung in GG in G — G

Cun - Komponente der elektrischen Spannung in G — €
f - Frequenz

H - magnetische Feldstarke

H, ., - Komponente der magnetischen Feldstéirke in G — G
h - magnetische Spannung in G — G

P - Komponente der magnetischen Spannung in G — G
i - elektrischer Strom in G — G

Tun - Komponente des elektrischen Stromes in G — G
Im - Imaginérteil

J - elektrische Stromdichte

J - eingeprégte elektrische Stromdichte

Jun - Komponente der elektrischen Stromdichte in G — G
I VA

G - Gitter

G - duales Gitter

G -G - duales Gittersystem

k. - komplexe Ausbreitungskonstante k., = 5 — ja

ko - Kreiswellenzahl im Vakuum ko = 27, /2op10

Re - Realteil

S - Topologie des div-Operators in G

S - Topologie des div-Operators in G

U, U, W - U=T,Y, 2,0 ="1Y,2,T, W= 2Z,T,Y

- beliebiges Volumen

Vi, - Elementarvolumen V,, = Az, Ay, Az, in G — €
v - siehe u
w - siehe u

A% - komplexer Leitungs-Wellenwiderstand
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! - Dampfungskonstante
- Phasenkonstante
4] - Skin-Effekt-Eindringtiefe § = /2/ppow
€ - komplexe Dielektrizitédtskonstante € = ¢ - &,
€0 - Dielektrizitatskonstante des Vakuums
Er - komplexe relative Dielektrizitdatskonstante (nur dielektrische Verluste)
ererr - effektive relative Dielektrizitidtskonstante e, .;r = (3/50)?
€un - komplexe Dielektrizitdtskonstante in G' — G
A - Wellenlédnge
1 - Permeabilitatszahl p = pg - p,
. - relative Permeabilitdtskonstante
o - Permeabilititskonstante des Vakuums
fun - Permeabilitdtszahl in G — G
o - elektrische Leitfahigkeit
oun - elektrische Leitfahigkeit in G — G
) - elektrostatisches Potential
% - elektrostatisches Potential in G — G
- Kreisfrequenz

C.2 Liste der wichtigsten Formeln

bun = Bun (Aun + Aun—sr, + Aunrr, + Aun-n,—m1,)/4

Orim = bun - CfMup

(De)un = (cunBun + Cun-mAun—m, + Cun—mMoAun—m, +
5u,n—M1,—MwAu,n—M1,—Mw)/(4Aun)

De)un = (De)un/eo

DDun = (De)un - cfeun/clewn
DL )un = (Dl)un/0

Dun = Aun <A”"‘M“ + A“n)

Ql‘u,n—l\/lu 2,

Dm)mn = (Du)um/ﬂo

o~ o~ o~ o~ o~
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(D:L)u,n = (Du)u,n : Cfmu,n/Clmum
(D:L'r)uan = (D:L)u,n/,uo
(Da)u,n = (Uu,nAu,n + Uu,n—MUAu,n—MU + Uu,n—MwAu,n—Mw +

Oun—M,—My Aun—1, -1, ) [ (AU

(DD)unn = (Do)un-cfeun/cleny

(D\7€sy)n = (Vaeu,n + Vsau,n—Mac + Vaeuyn—My + VE&IM”—MZ +
Veepn—ste—n1, + Veewn-sto—sr. + Veepn—s,—nm.  +

‘/EE,LL,n*Mz*MnyZ)/S

un = Dyn-Aun

Ay = duyn-cfeun
Cun = LBy, Au,

Cun = eun-cleyn

hu,n = Bum ' (DM);}’L
hﬁm = hyn - clmy,
bun = Jun Aun

Ty = lyn - Cfeun
Veepm = V& Wy

en = ((eam— %Ua:,n) + (Eym — L%Uy,n) + (€2n — %Uz,n))/g
By = (Hen + Hyn + fizn)/3

C.3 Abkiirzungsverzeichnis

Au - Gold (lat. Aurum)
CPW - Koplanarleitung, Koplanarleitungswelle
- engl.: Coplanar Waveguide, Coplanar Waveguide Mode
CPS - Schlitzleitungswelle
- engl.: Coplanar Waveguide
FD - Finite Differenzen

- engl.: Finite Differences



C.3. ABKURZUNGSVERZEICHNIS 161

FDFD

FDTD

GaAs
HMFD

InP
MMIC
OR-E

TE
™
TEM

Frequenzbereichmethode der Finiten Differenzen
engl.: Finite-Differences Frequency-Domain
Zeitbereichsmethode der Finiten Differenzen
engl.: Finite-Differences Time-Domain
Gallium-Arsenid (ITI-V-Verbindungshalbleiter)
Hybridmethode der Finiten Differenzen

engl.: Hybrid-Method Finite Differences
Indium-Phosphid (III-V-Verbindungshalbleiter)
Monolithic Microwave Integrated Circuit
Orthogonalreihenansatz

engl.: Mode Matching

Transversal-Elektrisch

Transversal-Magnetisch

Transversal-Elektro-Magnetisch
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