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Kurzfassung

Die vorliegende Arbeit behandelt den Einsatz der Perfectly-Matched-Layer
(PML) absorbierenden Randbedingung im Rahmen der Frequenzbereichs-
Formulierung der Finiten-Differenzen (FDFD). Mit Hilfe von analytischen
Herleitungen werden charakteristische Effekte untersucht und erklért, ins-
besondere der Einfluss von PML-Randgebieten auf das Modenspektrum von
Wellenleitern. Es zeigt sich, dass durch die Randbedingung kiinstliche PML-
Moden im interessierenden Spektrum auftreten kénnen. Dazu wird ein ef-
fektives Kriterium zur Separation der PML- von den physikalischen Mo-
den eingefithrt und verifiziert. Diese Ergebnisse sind auch fiir die Zeit-
bereichsmethode der Finiten-Differenzen (FDTD) relevant. Mit der imple-
mentierten PML-Randbedingung gelingt eine umfassende Charakterisierung
riickseitenmetallisierter Koplanarleitungen (CB-CPW) bis in den Terahertz-
bereich (1000 GHz). Neben einer genauen Berechnung der geometrischen Di-
spersion und der Abstrahlungs-Dampfung erlaubt das vorgestellte Verfahren
erstmals eine Analyse der diversen Kopplungseffekte zwischen Grundmoden

und hoheren Moden.

Bei der Implementation der PML im 3D-Fall wird eine speziell an die
integrale FD-Formulierung angepasste Wahl der Leitfdhigkeiten fiir gradierte
PML-Rénder verwendet. Dies erméglicht hervorragende Absorptionsniveaus
im Bereich von —60dB fiir 5-lagige PML. Neben Strukturen mit Abstrah-
lung konnen damit auch dreidimensionale Geometrien grofien Querschnitts
simuliert werden, ohne dass kiinstliche Hohlraumresonanzen des finiten Re-

chengebietes die Resultate verfiilschen.



Abstract

The thesis treats the Perfectly-Matched-Layer (PML) absorbing boundary
condition used with the frequency-domain formulation of the Finite-Differ-
ence method (FDFD). By means of analytical models, limitations and cha-
racteristic PML effects are described, particularly the influence of PML layers
on the mode spectrum of waveguide structures. In this case, artificial PML
modes are supported, which occur within the spectrum of interest. For this
purpose, an effective criterion is presented and verified, which allows separati-
on of physical and artificial modes. These results are relevant for the FDTD
method equally. Using the PML boundary condition, an extensive investi-
gation of conductor-backed coplanar-waveguides (CB-CPW) up to terahertz
frequencies (1000 GHz) is performed. Besides geometrical dispersion and ra-
diation, the method developed allows an analysis of the coupling effects bet-

ween CPW and higher-order modes for the first time.

In the 3D case, a modified formulation for conductivity variation within
graded PML profiles is applied, which is adapted to the integral formulation
of the FD method. Excellent absorption rates in the —60 dB range for 5-layer
PMLs are demonstrated. Such PML boundaries allow to simulate radiation
effects as well as 3D structures with electrically large cross-sections, which
otherwise will be corrupted by artifical modes caused by the finite computa-

tional domain.
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1 Einleitung

1.1 Bedeutung der em-Simulation von Mikrowellen-

schaltungen

Wichtige Anwendungsgebiete kommerziell genutzter integrierter Mikrowel-
lenschaltkreise liegen in der Mobil- und Satellitenkommunikation, sowie im
Bereich intelligenter Sensorsysteme wie Radaranwendungen fiir die Automo-
tive Industrie. Die Bedienung solcher Massenmérkte erfordert kostengiinstige
Herstellungsprozesse. Als Schliisseltechnologie fungiert hierbei die monolithi-
sche Integration von Mikrowellenschaltkreisen (Monolithic Microwave Inte-
grated Circuit, MMIC) auf einem Halbleitersubstrat. MMIC’s integrieren,
neben den aktiven Komponenten (Transistoren, Dioden), eine Vielzahl pas-
siver Strukturelemente. Hierzu zéhlen Kapazitdten und Induktivitdten, aber

auch diverse Leitungsbauelemente und Filter.

Durch die stetige Miniaturisierung der elektrischen Schaltungen, die da-
durch auch bei immer héheren Frequenzen betrieben werden konnen, wird
die sorgfiltige Simulation der elektrischen Ubertragungseigenschaften passi-
ver Schaltungselemente unabdingbar. Fortschrittliche numerische Verfahren,
wie die Finite-Elemente- oder auch die Finite-Differenzen-Methode erlauben
hierbei eine vollstindige elektromagnetische- (em-) Simulation beliebig ge-
stalteter dreidimensionaler Strukturen. So kénnen bereits in der Designphase
der Schaltung unerwiinschte Storeffekte wie Ubersprechen, die Entstehung
von Oberflichenwellen, die Ankopplung unerwiinschter Moden oder Abstrah-

lungseffekte detektiert und beseitigt werden.
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Neben der Optimierung von einzelnen passiven Schaltungselementen ge-
winnt die (Teil-) Simulation hybrider Aufbauten immer mehr an Bedeutung.
Als Beispiel sei hier das modulare Design integrierter HF-Module (Multichip
Modules, MCM) genannt. Diese Aufgaben stellen, aufgrund ihrer Komple-
xitét, enorme Anforderungen an die Effizienz des verwendeten numerischen

Verfahrens.

Da bei integrierten Schaltungen keine nachtréigliche Abstimmung der ein-
zelnen Bauelemente moglich ist, wird eine sorgfiltige Vorab-Simulation der
einzelnen Schaltungselemente unabdingbar. Hierbei kénnen nur wenige rudi-
mentére Schaltungselemente mit analytischen Methoden beschrieben werden.
Die Ubertragungseigenschaften komplexer Geometrien lassen sich mit nume-
rischen Verfahren ermitteln. Das rechnergestiitzte Schaltungsdesign dient so-
mit als Werkzeug zur Kosten- und Zeitersparnis, um mehrfache Prototypen-
Design-Liaufe zu vermeiden. Es ist deshalb festzustellen, dass die innovative
Weiterentwicklung im Bereich der Halbleitertechnologie aufs Engste mit der

Verwendung leistungsfihiger em-Simulationwerkzeuge verkniipft ist.

1.2 Bedeutung und Anwendung absorbierender Rand-

bedingungen

Vorraussetzung fiir die Anwendbarkeit der gingigen Finite-Elemente- oder
Finite-Differenzen-Verfahren ist die Vorgabe fest definierter Felder an den
Berandungen des finiten Rechengebietes. Klassischerweise werden hier so-
genannte elektrische oder magnetische Randbedingungen vorgegeben. Aller-
dings ist oftmals an den Berandungen eines Rechengebietes keine rein nor-
male (elektrische Wand) oder tangentiale (magnetische Wand) Ausrichtung
der elektrische Feldstédrke zu erwarten. Um trotzdem die elektromagnetische
Wechselwirkung der dort allokierten Felder mit dem Raum auflerhalb der

Berandung prézise nachbilden zu kénnen, werden offene oder auch absorbie-
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rende Randbedingungen (Absorbing Boundary Condition, ABC) verwendet,

die diesen Auflenraum emulieren.

Bei der elektromagnetischen Simulation von Hochfrequenzstrukturen er-

filllen absorbierende Rénder zwei wesentliche Aufgaben:

Zum einen ermoglichen sie die Berechnung der Abstrahlung bei Anten-
nen oder durch parasitire Effekte, wie sie beispielsweise in Form von Leck-
wellen auf Leitungen auftreten. Der letztgenannte Sachverhalt soll anhand
von Bild 1.1 verdeutlicht werden, wo eine Koplanarleitung einen Teil des

hochfrequenten Eingangssignals seitlich in das Substrat abstrahlt. Es sind

Absorbierende Randbedingung (PML)

Abbildung 1.1: Elektrische Feldlinien einer Koplanarleitung mit unendlicher Masseaus-
dehnung. ABC-Berandungen emulieren die unendliche Ausdehnung der Struktur.

die Feldlinien der Koplanarmode dargestellt, aufgrund der hohen Signalfre-
quenz (500 GHz) wird ein wesentlicher Anteil des Eingangssignals seitlich in
das Substrat abgestrahlt.

AuBlerdem konnen mit ABC’s Begrenzungen des Rechengebiets realisiert
werden, derart dass die Einfliisse der Berandung auf das elektrische Verhalten
der untersuchten Struktur unterdriickt werden. Diesen Aspekt soll die Dar-
stellung 1.2 verdeutlichen. Die dargestellte ,,Phase-Bridge“ erfordert einen

Berechnungsquerschnitt dessen Breite oberhalb der halben Wellenldnge der
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Betriebsfrequenz liegt. Die Verwendung von elektrischen oder magnetischen
Seitenwénden wiirde eine Art kiinstlichen Hohlraumresonator erzeugen, der
unerwiinschte Riickwirkungen auf das elektrische Ubertragungsverhalten des

Wellenleiters zur Folge héitte.

Abbildung 1.2: Typisches Streuproblem in der Mikrowellentechnik: ,, Phase-Bridge“ mit
Signalzuleitungen. Die Abmessungen der Kurzschluss- und Leerlauf-Stubs liegen im Bereich
der halben Linge der Betriebsfrequenz. Die Struktur wird mit seitlichen ABC’s berandet.

Zur Generation absorbierender Randbedingungen existieren verschiedene
Ansétze. Im Falle der sogenannten offenen Randbedingungen wird ein spezi-
eller Randwertoperator definiert, der den Einfluss der Felder im Auflenraum
auf die Berandung projiziert. Die Bestimmung eines solchen Operators ge-
staltet sich jedoch, speziell im Falle rechteckférmiger Berandungen, schwierig.
Des weiteren fiihrt die Implementierung solch offener Rénder zu einem stark
erhohten Rechenaufwand bei der Losung mit numerischen Verfahren, da al-
le Feldgroflen auf dem Rand miteinander verkniipft werden miissen. Daher
hat sich mittlerweile die Verwendung absorbierender Randbedingungen, bei
denen die einfallenden Wellen in einem speziellen, verlustbehafteten Gebiet
absorbiert werden, durchgesetzt. Dieser Ansatz der Perfectly-Matched-Layer
(PML) [1] erweist sich als derzeit (2003) effektivste absorbierende Randbe-
dingung.
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1.3 Ziel und inhaltliche Ubersicht der Arbeit

Ziel dieser Arbeit ist die Untersuchung der Eigenschaften und Grenzen der
PML-Randbedingung bei Verwendung im Frequenzbereich, konkret im Rah-
men der Finite-Differenzen Frequenzbereichs-Methode (Finite-Differences in

Frequency-Domain, FDFD).

FEinem einfithrenden Kapitel 2 iiber die Entwicklung und Herleitung ab-
sorbierender Randbedingungen im Allgemeinen und der verschiedenen PML-
Ansiitze im Besonderen schlieit sich das Kapitel 3 mit einer Erlduterung der
Grundlagen der verwendeten FDFD Methode an.

Insbesondere die Verwendung der PML-Randbedingung im Wellenleiter-
Fall erweist sich als problemreich. Die laterale PML fiihrt zu unerwarte-
ten Verdnderungen im Modenspektrum, was eine angepasste Eigenwertsu-
che no6tig macht. Die Untersuchungen hierzu sind Bestandteil von Kapitel
4. Hier wird auch die Fragestellung gelost, wie man die physikalischen Mo-
den eines Wellenleiters von den unphysikalischen Moden, verursacht durch
das PML berandete Rechengebiet, unterscheiden kann. Ein weiterer Aspekt
ist die Genauigkeitsbetrachtung bei Berechnungen mit seitlichen PML’s. Im
Gegensatz zur, bereits hinlénglich untersuchten, Bestimmung der Dédmpfung
bei senkrechtem Welleneinfall, werden hier die PML-Eigenschaften bei strei-
fendem Welleneinfall betrachtet.

Die erfolgreiche Implementierung der PML in den Eigenwertloser, in Ver-
bindung mit einem speziellen Kriterium zur Trennung physikalischer und
unphysikalischer Moden, erlaubt eine genaue Untersuchung der Dispersions-
und Abstrahlungseigenschaften koplanarer Wellenleiter im Terahertz-Frequ-

enzbereich, dies wird im Kapitel 5 vorgestellt.

Das Kapitel 6 behandelt die Verwendung der PML in Verbindung mit dem
dreidimensionalen FDFD-Verfahren zur Streumatrixberechnung. Es zeigt

sich, dass die numerische Implementierung der Frequenzbereichs-PML Re-
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striktionen hinsichtlich des Reflexionsniveaus aufweist. Diese begrenzte Ge-
nauigkeit, im Bereich von maximal —40dB... — 50dB, die auch analytisch
nachgewiesen wird, kann durch eine angepasste Berechnung der elektrischen
und magnetischen Leitfihigkeiten innerhalb der versetzten Gitterzellen des
Y EE-Schemas umgangen werden. Durch diese spezielle Leitfahigkeitsberech-
nung gelingt es, mit 8- bis 10-lagigen, gestuften PML’s Reflexionsniveaus
besser als —80dB zu erreichen. Dies zeigt die Berechnung praxisrelevanter

Strukturen.

Im abschliefenden Kapitel 7 werden die wesentlichen Ergebnisse dieser
Arbeit noch einmal zusammengefasst, ergdnzt durch einen Ausblick auf noch
bestehende Fragestellungen beziiglich der Verwendung der PML mit der
FDFD-Methode.



2 Absorbierende Randbedingungen

Die Vorgabe genau definierter Bedingungen an den Berandungen eines fini-
ten Rechengebietes ist eine Grundvoraussetzung zur Losung der ein Wellen-
leiterproblem beschreibenden, partiellen Differentialgleichung. Ublicherweise
werden hier sogenannte elektrische- oder magnetische-Winde angesetzt. Auf
diesen Wénden wird das tangentiale E-Feld, beziehungsweise das tangentiale
H-Feld, gleich Null gesetzt (Etan =0 bzw. ﬁtan =0), in der Leitungstheorie
wiirde man von Leitungsabschliissen mit Reflexionsfaktoren r = —1 (Kurz-

schluss), beziehungsweise r=+1 (Leerlauf) sprechen.

Eine wesentliche Ergidnzung zu den erwidhnten Randwertvorgaben stellt
eine reflexionsfreie Randbedingung dar. Solche Rénder sollen einfallende Wel-
len absorbieren, man bezeichnet sie als absorbierende Randbedingungen (Ab-
sorbing Boundary Condition, ABC) oder auch offene Randbedingungen. Bei
der Analogiebetrachtung zur Leitungstheorie wiirde man von einem angepas-
sten Widerstand sprechen, mit r = 0. Auf einen solchen Widerstand einfal-

lende Wellen werden terminiert.

Eine effektive ABC erméglicht einerseits eine Verkleinerung des finiten
Rechengebietes, da diese spezielle Berandung die Felder des Wellenleiters
idealerweise nicht beeintriachtigt. Des weiteren ist eine ABC Grundvorausset-
zung zur Berechnung von Strahlungsfeldern bei Antennen, zur Berechnung
hinsichtlich der elektromagnetischen Vertriglichkeit (EMV) beliebiger Geriite
untereinander oder auch zur Quantisierung parasitirer, durch Leckwellen ver-

ursachter, Abstrahlungsverluste (leakage effects) bei Mikrowellenschaltungen.
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ML

M,

Abbildung 2.1: Mikrostreifenleitung mit longitudinaler und lateraler absorbierender
Berandung. Die laterale (seitliche) ABC begrenzt den Wellenleiterquerschnitt, wihrend
die longitudinale ABC einfallende Wellen am hinteren Ende der Leitung absorbiert.

Wie in Abbildung 2.1 angedeutet, werden ABC Randbedingungen sowohl

an den Enden von Wellenleiterstrukturen als auch an den Seiten verwendet.

Die laterale ABC bei der Beispielstruktur 2.1 erfiillt zwei wichtige Aufga-
ben: Einerseits ermoglicht sie die Untersuchung von Abstrahlungsverlusten,
welche bei hoheren Frequenzen die Signalleistung dampfen. Andererseits er-
laubt die absorbierende Randbedingung einen beliebig grofien Querschnitt
des finiten Rechengebietes, ohne dass durch die Randbedingungen héhere

Moden entstehen, die das Wellenleiterverhalten beeinflussen.

Die longitudinale PML wird insbesondere bei der FDTD Methode, also
der Finite-Differenzen Methode im Zeitbereich, benotigt, um stérende Refle-

xionen des verwendeten Zeitimpulses an den Wellenleiterenden zu vermeiden.

Prinzipiell lassen sich offene Strukturen mit Integralgleichungsansitzen
berechnen, hierbei wird der offene Raum mit dem Ansatz Greenscher-
Funktionen auf dem Rand des Rechengebietes realisiert. Der entscheiden-
de Nachteil dieses Verfahrens ist jedoch, dass derartige Randelemente jedes
weitere duflere Randelement des Rechengebietes beeinflussen. Die schwach
besetzte (sparse) Matrix, die eine sehr effektive Berechnung der Gleichungs-

systeme bei Finite-Differenzen- und Finite-Elemente-Methoden ermoglicht,



wird somit stark besetzt. Daher hat sich bei diesen Methoden, in den letz-
ten Jahren, die Emulation offener Rdnder mit Hilfe spezieller, rdumlich be-
grenzter Differentialoperatoren auf den Randelementen und insbesondere die
Verwendung spezieller, verlustbehafteter Auflengebiete durchgesetzt. Diesen
beiden Ansétzen ist gemeinsam, dass die Elementeintrige fiir Gitterzellen mit
ABC-Eigenschaften nur ihre jeweils benachbarten Elemente beeinflussen. Die

wichtige Eigenschaft der schwach besetzten Systemmatrix bleibt erhalten.

Im folgenden wird die Entwicklung verschiedener Ansétze zur Generierung
absorbierender Rénder nachgezeichnet, wobei sich die Synthese von ABC’s

in drei verschiedene Ansitze einteilen lasst:

e Losungsansitze die auf dem Greenschen Theorem beruhen,

e Asymptotische Niéherungen des Fernfeldes mit speziellen Differential-

operatoren und

e Ansitze bei denen die einfallenden Wellen in einem speziellen verlust-

behafteten Gebiet gedampft werden.

Die prinzipielle Funktionsweise dieser Methoden wird in den folgenden Ab-
schnitten erldutert und anhand einfacher Beispiele zur Losung der Wellen-
gleichung fiir zeitharmonische Signale verdeutlicht. Die sogenannte Perfectly-
Matched-Layer (PML) Randbedingung, die derzeit (2003) effektivste ABC,

wird in ihren unterschiedlichen Implementierungsansétzen vorgestellt
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2.1 Emulation offener Randbedingungen mit dem

Greenschen Theorem

Die zugrundeliegende Idee ist, die Eigenschaften eines unendlich ausgedehn-
ten Volumens V' auflerhalb des finiten Rechengebietes mit Hilfe des Green-

schen Theorems

ou ow
// [Auw — Awu] dV = ﬂ L,)n - %u] dA,

auf die Berandung A dieses Rechengebietes zu projizieren. Wihrend die Va-
riable u fiir eine beliebige Feldgrofie der Ausgangsdifferentialgleichung steht,
kennzeichnet die Variable w die Greensche-Funktion. Solche Greenschen- oder
auch Singularitéitsfunktionen existieren fiir eine Vielzahl partieller Differen-
tialgleichungen in verschiedenen n-dimensionalen Koordinatensystemen und
erlauben eine analytisch exakte Berechnung der Feldgréfien uw auf der Be-
randung, die dort einen unendlich ausgedehnten Auflenraum emulieren. Die
Anwendung dieses Ansatzes auf die Helmholtz-Gleichung erlaubt es beispiels-
weise, ein unendlich ausgedehntes Auflenvolumen V, auf eine kugelférmige

Flachenberandung A umzurechnen, es gilt

/// Viw + Ew] udV = // [uVw — Vuw]dA =0, (2.1)

mit w = —eﬂk”
drr

Die Verwendung dieses Verfahrens mit Finite-Differenzen Methoden er-
weist sich jedoch als nicht effektiv. Zum einen existieren fiir die typischerweise
rechteckférmigen Begrenzungen von Finite-Differenzen Gittern keine passen-
den Greenschen-Funktionen. Dieser Problematik kénnte man noch mit der
Verwendung von Interpolationsansidtzen begegnen. Das Hauptproblem bei
der Verwendung dieses Verfahrens besteht jedoch darin, dass die ermittelten
Randwert-Feldgroflen alle miteinander verkniipft sind. Wahrend bei konven-
tionellen FD- oder auch FEM-Verfahren die Felder aller Gitterzellen nur mit
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den Feldgroflen der jeweils benachbarten Zellen verkniipft sind und somit
schwach besetzte, diagonaldominante Systemmatrizen entstehen, erhélt man
bei Green-Theorem basierten Ansétzen stark besetzte Gleichungssysteme die

im allgemeinen nicht mit vertretbarem Aufwand zu l6sen sind.

2.2 Asymptotische Niherung des Fernfeldes mit Diffe-

rentialoperatoren

Ausgangspunkt dieser Methode zur Erzeugung eines absorbierenden Randes
ist die Strahlungsbedingung von Sommerfeld. Diese Bedingung soll hier, eben-
falls am Beispiel der Helmholtz-Gleichung, hergeleitet werden. Setzt man die
Greensche Funktion fiir sphérische Kugelkoordinaten in das Flichenintegral
(2.1) der Felder auf der Berandung A ein, kombiniert mit der Uberlegung,
dass alle Felder im Unendlichen zu Null werden (u(r — oo) = 0), so erhilt

man

lim // — eI ([Vu + jku] v+ u) dfde = 0.

Damit diese Forderung erfiillt ist, muss gelten:
r[Vu+ jku] — 0 fir r — co. (2.2)

Dies entspricht der Sommerfeldschen Strahlungsbedingung fiir sphérische Ko-

ordinaten bei zeitharmonischen Signalen. Der partielle Differentialoperator
L=[V+jk], (2.3)

ldsst sich auf die Felder radialer Kugelwellen anwenden. Die Feldgrofien dieses

Wellentyps sind, im Reihenansatz, gegeben durch

—jkr P2 (9, )

3]

, 9 ; 9
u:e—Jlm’E :pn(na(p) :e—ﬂm’pl( a(p)_’_e -
r r

bl (24)

n=1
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Damit folgt

Lu= [% +jk] u= e‘j’”{(—jk)pil (f’ 2 1 (-2 (;92’ ?) Pt (37 ¢)
+ (_jk)pQ (;Za (P) + (_2)p2 (;937 90) +jkp2 (;927 4,0) } N

_ (_1) 1 (;927 90) e—dkr + (_2) 2 (;937 90) e—dkr — 0(772) +...

Das heif3t, dass die Felder u der Kugelwelle mit dem Quadrat der Entfer-
nung r verschwinden miissen, wenn man den Differentialoperator L aus der
Sommerfeld-Bedingung fiir Feldberechnungen an den &ufieren Berandungen

eines Rechengebietes verwendet.

Die Idee von Bayliss und Turkel [2] war, den Sommerfeldschen Differen-
tialoperator derart zu modifizieren, dass auch héhere Terme von r eliminiert

werden. Diese Lpt Operatoren n-ter Ordnung

1
Lt =L+ o o),

3
Lpr2 = Lpr1 L+ el o),

. 2i—1
L _ B —2n—1
BT,n H(L+ " ) - O(r ),
=1
eliminieren die Feldterme u mit (2n+ 1)ter Entfernung von r, wobei natiirlich
eine Implementierung von Bayliss-Turkel Operatoren héherer Ordnung sehr
komplex ist. Des weiteren ist zu bedenken, dass asymptotische Losungsan-
séitze, wie der in (2.4) vorgestellt Ansatz fiir Kugelwellen, nur fiir bestimmte

Koordinatensysteme existieren.

Um Differentialoperatoren zu generieren, die fiir den bei FD-
Berechnungen iiblichen Spezialfall kartesischer Koordinaten wirksam sind,

haben Enquist und Majda [3] einen faktorisierten Operator Lem = Ly Ly
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entwickelt, der fiir die zweidimensionale Wellengleichung in kartesischen Ko-

ordinaten gegeben ist mit

LE =3q:jk 1-(@)2. (2.5)

EM ™ 9z ik

Um diesen Operator numerisch effektiv zu implementieren, muss der Wurzel-

ausdruck aus (2.5) in eine entsprechende Taylorreihe entwickelt werden.

Eine effektive Implementierung des Lgy Differential-Operators in zwei-
und dreidimensionale Finite-Differenzen Schemata wurde von Mur [4] herge-
leitet. Entsprechend der Approximation des Wurzelausdrucks aus (2.5) mit
den Termen der Taylorreihe spricht man von Mur ABC’s erster, beziehungs-
weise zweiter Ordnung. Eine ausfithrliche Auflistung der Finite-Differenzen
Ausdriicke fiir die Ableitungen an den verschiedenen Berandungen bei der

Implementierung in FDTD-Programme liefert beispielsweise [5].

Es zeigt sich, dass bei analytisch berechenbaren Gebieten mit rotations-
symmetrischen Berandungen die Lpp-Operator basierte ABC sehr gute Ab-
sorptionseigenschaften aufweist. Das gilt insbesondere, wenn man einen Ope-
rator zweiter oder sogar noch hoherer Ordnung implementiert hat. Bei praxis-
relevanten Strukturberechnungen muss jedoch der Diskretisierungsfehler mit
einbezogen werden. Hierbei zeigt sich, dass die Diskretisierung des Rechenge-
bietes die Absorptionseigenschaften eklatant verschlechtert [6] [7]. Hierfiir ist
insbesondere die numerische Dispersion, also die Abweichung zwischen der
diskret berechneten Wellenzahl k, numerisch und der ,richtigen“ Wellenzahl
k. analytisch im Kontinuum verantwortlich. Der Einfluss dieser Gitterdispersi-
on ist bei Berechnungen mit ABC-Réndern wesentlich stéirker, als numerische
Untersuchungen mit diskretisierten Gebieten ohne spezielle Randbedingun-
gen [8] erwarten lassen wiirden. Das bedeutet, dass man sehr feine Gitter
verwenden muss, anderenfalls kann man die ABC beliebig weit von der Streu-
quelle entfernt anbringen, der Fehler wird immer unakzeptabel hoch sein. Des

weiteren ist festzustellen, dass Fehler durch die ABC stark vom Verhéltnis
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der geometrischen Abmessungen des Berechnungsgebietes zur Wellenldnge
abhiangen. Tendenziell verschlechtert sich die Wirkung der ABC mit stei-
gendem Verhiltnis zwischen Rechengebietsquerschnitt zur Wellenlénge. Die-
ses Verhalten weisen auch analytisch berechnete Strukturen mit ABC-Rand
auf. Erst eine Implementierung eines Differentialoperators hoherer Ordnung
wiirde wieder auf eine akzeptable Fehlerordnung fithren. Schlieflich beein-
flussen auch Wellentyp und Einfallswinkel der Welle die Wirkung der ABC.

Die hier aufgelisteten Einschréinkungen, verbunden mit den zusétzlichen
Genauigkeitseinbuflen, die sich durch die Abbildung des L-Operators fiir ro-
tationssymmetrische Rénder auf beliebig geformte (bei FD-Verfahren auf kar-
tesische) Berandungen ergeben, haben dazu gefiihrt, dass mittlerweile in vie-
len praxisrelevanten numerischen Verfahren die wesentlich effektivere PML-
Randbedingung, zumindest optional, implementiert ist. Diese rdumlich aus-
gedehnte ABC wird im folgenden Abschnitt ndher beschrieben.

2.3 PML als absorbierende Randbedingung

Die sogenannte Perfectly-Matched-Layer (PML) Formulierung, welche Be-
renger [1] im Jahr 1984 erstmalig veroffentlichte, stellt die derzeit wohl effek-
tivste absorbierende Randbedingung dar. Herausragende Eigenschaft dieser
Formulierung ist die winkel- und frequenzunabhéngige Absorption einfallen-
der Wellen.

2.3.1 Herleitung der PML-Formulierung

Die PML-Randbedingung funktioniert derart, dass eine auf den PML Rand
einfallende Wellenfront die Grenzfliche Freiraum—PML reflexionsfrei pas-
siert. In dem verlustbehafteten PML-Medium wird die Energie der Welle
dann absorbiert, vergleiche Abbildung 2.2. An dieser Stelle sei bereits dar-
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y
Freiraum PML
i €05 Ho EpmLy Heme

/99 /]

z®

Abbildung 2.2: Einfall einer TE,-Welle auf ein ideal absorbierendes PML-Gebiet.

auf hingewiesen, dass bei der numerischen Implementierung der PML ge-
wisse Einschrinkungen auftreten. Zum einen ist der Ubergang Freiraum —
PML nicht véllig reflexionsfrei realisierbar. Zum anderen ist der PML Halb-
raum nicht unendlich ausgedehnt. An der die PML terminierenden (elektri-
schen) Wand findet eine Reflexion der durch das verlustbehaftete Material
abgeddmpften Wellenfront statt. Beide Effekte werden im Rahmen dieser Ar-

beit qualitativ und quantitativ klassifiziert.

Um die notwendige Anpassung des Wellenwiderstands im verlustbehaf-
teten PML-Gebiet an den Freiraumwellenwiderstand zu gewihrleisten muss

die Bedingung

K* K

% = = (2.6)
erfiillt sein. Es ist also eine kiinstliche magnetische Leitfihigkeit x*, geméss
jwupMLﬁ:jwuoﬁ—F k*H zu definieren.

Die Herleitung der konstitutiven Parameter fiir einen perfekt absorbieren-
den Rand gelingt mit Hilfe des bekannten Ansatzes fiir TE/TM Wellen, unter
Beriicksichtigung der Stetigkeitsbedingungen an Grenzflachen. Dies soll hier

am Beispiel einer unter dem Winkel ¥, auf die Grenzfliche Freiraum—PML
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einfallenden TE-Welle demonstriert werden. Fiir die magnetische Feldstérke
H, der einfallenden, reflektierten und transmittierten TE-Welle, geméss Ab-
bildung 2.2, gilt

T — —jko(x-cos e —y-sin I,

H = ez-Ho-ej(‘( .~y ),

Hr — 6_; . RTE . HO . e*jko(fw-cosﬁrfy»sm19,,~), (27)
H = ¢ - TTE Hy - eI (ka, PML-T+ky, PML-Y) ’

wobei RTE und TP den Reflexions- und Transmissionsfaktor der TE-Welle
bezeichnen. Mit ko wird die Freiraumwellenzahl bezeichnet und mit k; 4 pyr
die Wellenzahlen innerhalb des PML Gebietes. Hierbei muss die Grofle
kypmr = ko - sind, entsprechen, wiahrend fiir die Ausbreitungskonstante in
Dampfungsrichtung k, pyr, = ko(1 — jr/(weo)) - cosde anzusetzen ist. Uber
die erste Maxwell-Gleichung ergeben sich aus den Gleichungen (2.7) die E,-

und Fy-Komponenten der elektrischen Feldstérke

= - . - Ho —j . —y-si
E. = [é;sind. +éy cosd.]/— Hope gho(w-cosde—y-sinde)
€0
= - . - Ko —jko(—zx- —y-si
E, = [é;sind, —é, cosv,] R™® - Hy e~ Fko(=w-cos¥r—y-sindy) ,(2.8)
Et _ 6_,; —ky PML + 6_3; km PML :| -TTE HO e—j(kz,PhlL‘l'+kg;,PI\4L‘y) )
WEg PML WEy PML

Die magnetische Feldstérke besitzt im gesamten Raum nur eine z-Kompo-
nente. Diese Tangentialkomponente muss an der Grenzschicht x = 0 stetig
sein. Aus den Gleichungen (2.7) erhélt man somit die erste Amplitudenbe-
dingung

14+ RTE =71 (2.9)

Die Phasenbedingung aus den Gleichungen (2.7), unter der Annahme das

kypmr = ko - sind, ist, lautet

D =0, =1, . (2.10)
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Des weiteren muss die Tangentialkomponente der elektrischen Feldstérke,
also die y-Komponente, an der Grenzfliche stetig verlaufen. Man erh&lt mit

den Gleichungen (2.8) eine zweite Amplitudenbedingung

Ky
S PML pTE _ eog9,, |22 (1 — RTE). (2.11)
WEy PML €o

Mit den beiden Amplitudenbedingungen (2.9), (2.11) und der Phasenbe-
dingung (2.10), folgt fiir die Reflexion an der Grenzfliche

k
cos e Ho _ FsPML
\ e we
RTE _ 0 - yPME (2.12)
cos Ve Ho 4 —=PML
€0 WEy PML
Setzt man nun fiir die Ausbreitungskonstante und die Permittivitit im PML-
Gebiet

kaML = k‘o (1 —]i) -COS19€ und EyPML = €0 (1 —]i)
WEQ WwEeq
an, so folgt, dass die Forderung RTE = 0 fiir Gleichung (2.12) fiir alle Fre-

quenzen und Einfallswinkel erfiillt ist.

Fiir die Anpassung der Materialeigenschaften im PMIL-Medium existie-
ren mehrere Ansétze, die darauf beruhen durch die Einfithrung zusétzlicher
Freiheitsgrade beim Aufstellen der Wellengleichung eine Anpassung der kom-
plexen PML-Wellenzahl an die Freiraum-Wellenzahl zu ermdoglichen. Bei der
PML-Formulierung geméss [1] wird dies durch eine Aufsplittung einzelner
Feldstéirken erreicht. Alternativ hierzu kann man diese Feldaufteilung durch
die Definition komplexer Raumkoordinaten oder durch die Verwendung aniso-
troper Materialeigenschaften umgehen. Sowohl die sogenannte ,,split-field“-,
als auch die beiden ,,un-split“-PML-Formulierungen werden in den folgenden

Abschnitten vorgestellt.
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2.3.2 PML in der ,split-field“ Formulierung

Beim urspriinglichen ,,split-field“ Ansatz von Berenger [1] wird der reflexions-
freie Ubergang vom Freiraum in den verlustbehafteten PML-Bereich durch
eine Aufsplittung der E- beziehungsweise der H-Felder erreicht. Die Wir-
kungsweise dieses PML-Ansatzes soll hier verdeutlicht werden anhand der
TE-Welle, die auf eine in z-Richtung wirksame PML auftrifft, vergleiche Ab-
bildung 2.2. Das urspriingliche H,-Feld muss bei dieser PML Herleitung in
zwei Komponenten zerlegt werden, so dass gilt H ; =H,,+H,,. Die Maxwell

Gleichungen I und IT werden entsprechend modifiziert und man erhéalt

& & & =735 ) Be
rot H = jw50E+ﬁE=> % a% % = Jweg 1_ij;0 E,
0 0 H, 0
9 (Heo + Hay) = jweo <1 _]“_> E,. (2.13)
N { dy weQ
8(HZ’I' +sz) . . R
x v) _ 1-i2Y ) E, 2.14
pe Jjweo e (2.14)
und
& & @ 0
P o— 7 k*H 8 9 | 0
rot K jwpoH —v*"H = 9z Oy 0z Jwlo
E, B, 0 (1-j2) H.

*

OF,
7Y Jwiio (1 -7 Fa ) H,., (2.15)
N { Ox Wiig

*

oF K
e 1—j—%\H,,. 2.16
9y JWM0< qu0> y (2.16)

Mit den Feldkomponenten

E,=—-E, sin @ e i@ (kzrtkyy) , E, = Eq Cosqge—jw(kmm-‘rkyy),
(2.17)

—jw(kzx+kqyt _ —jw(kzxz+k,
H,, = —H.oe ™’ (kzz+ ‘;J), H.,=H.,oe™’ (kyz+ ‘;y)7
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sowie der Annahme, dass die PML nur in z-Richtung wirksam sein soll, also
Ky = 0 ist, folgt fiir die modifizierten Maxwell Gleichungen (2.13)...(2.16):

€0E0 sind = ky (Hzac() + szo) 5 (218)
0 (1 - j&) Eocos® = ky (Hogo + Hyo) | (2.19)
WEeo
. Re
140 (1 - j—‘> H,.0 = kzEgcos?, (2.20)
WEeo
/L()sz() = kyE() sind. (221)

Die Gleichungen (2.20), (2.21) werden nun nach H,o bezichungsweise H o
aufgelost und mit (2.18), (2.19) kann man nun gemiss [9] das Verhéltnis der
Komponenten der Ausbreitungskonstanten im PML Gebiet bilden:

ky _ sin v . (2.22)

o (1 —j&> cosv
wEeQ

Mit dem Verhéltnis (2.22) berechnen sich nun mit den Gleichungen (2.18)

und (2.19) die Komponenten der Ausbreitungskonstanten zu

ky = \/Eolo (1 —j;—;) cosv, ky=/eoposind. (2.23)
0

Fiir die Feldkomponenten der Wellen, die sich im PML Medium ausbreiten,
Gleichungen (2.17), folgt somit

U=, efjw\/m(w cos ¥4y sin ) 6\//1,0/60 Kgx cos VY , (224)

Ausbreitung im Freiraum  Dampfung
wobei die Variable U stellvertretend fiir die elektrischen und magnetischen
Feldkomponenten E,, E,, H,, und H,, steht. Die Herleitung fiir die Wel-
lenausbreitung zweidimensionaler TM-Wellen beziehungsweise fiir die dreidi-
mensionale Wellenausbreitung erfolgt analog zum hier betrachteten Spezial-
fall der TE-Welle in der z, y-Ebene.
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Ein Nachteil des split-field Ansatzes ist, dass die Feldkomponenten der
Maxwell-Gleichungen aufgespaltet werden miissen. Bei der Implementierung
dieser PML in ein numerisches Verfahren hat dieser Ansatz daher eine erhéhte
Anzahl zu speichernder Feldgrofien zur Folge. Diesen Nachteil vermeidet die

im folgenden Abschnitt vorgestellte PML-Formulierung.

2.3.3 PML in der ,,;stretched-coordinates* Formulierung

Beim sogenannten ,,stretched-coordinates* Ansatz [10] [11] werden die Rich-
tungsvektoren €, €;, und €; mit komplexen Faktoren S, S, und S, multipli-
ziert, die Koordinatengroflen werden also um diesen Faktor gestreckt. Durch
eine geschickte Wahl dieser Streckfaktoren kann die angestrebte Reflexions-
freiheit garantiert werden, ohne dass eine Aufsplittung der Felder nétig wird.
Fiir den hier betrachteten Fall der TE-Welle, vergleiche Abbildung (2.2), wird

die z-Koordinate durch eine komplexe Raumkoordinate ' ersetzt, mit

o =z <1 - ji) . (2.25)
WEeo

Wiederum wird vereinfachend angenommen, dass die PML lediglich in z-

Richtung wirksam sein soll. Dann ergeben sich die ersten beiden Maxwell-

Gleichungen unter Beriicksichtigung der komplexen Transformation der a-

Koordinate zu

€ € e E,
— - —1
rot H = jweo B = (1—]%60) 2 a% 2| =jweo | B,
0 0 H. 0
oH.
- = Jweoky, (2.26)
=

_9H, <71, _ ) — jweoE, (2.27)
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und
€ €y € 0
rot E = —jwpg H = (1_]@%0)_1% 2 2l=jwno | 0
E, E, 0 H,
8813’ <1_§%%>—8£%:jwuon. (2.28)
Mit den nun nicht mehr aufgespalteten Feldkomponenten
E, = —Eysing e 7@ kerthyy) E, =Ey cos¥) e 1@ ke thyy)

2.29
Hz = _HO e*jw(kwx+kyy) , ( )

lésst sich wiederum das Verhéltnis zwischen den Komponenten der Ausbrei-

tungskonstanten herleiten. Dieses Verhéltnis ergibt sich zu

_ sin (2.30)

(1 —ji> cosv
wEeQ

es ist also identisch mit dem Ergebnis (2.22) des split-field Ansatzes. Somit
wird auch das Ergebnis fiir die Feldstédrken im PML Gebiet identisch zu dem
Resultat des split-field Ansatzes, sieche Gleichung (2.24).

&|&

Die PML kann also auch implementiert werden, ohne die Felder in Un-
terkomponenten aufzuteilen. Dies gelingt bei dem hier vorgestellten Ansatz
durch eine Multiplikation derjenigen Raumkoordinate welche in Dadmpfungs-
richtung der PML liegt mit einem komplexen Faktor. Vorteil dieser Formu-
lierung gegeniiber dem Berenger-Ansatz ist zum einen der nun wieder redu-
zierte Speicherbedarf, auflerdem bleiben die Original Maxwell-Gleichungen
erhalten. Allerdings sind bei der Implementierung des stretched-coordinates
Ansatzes die Raumkoordinaten als komplexe Grofien anzunehmen, hierfiir
gibt es keine physikalischen Entsprechungen. Auch die Portierung der kom-

plex gestreckten, kartesischen Koordinaten in andere Koordinatensysteme ge-
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staltet sich schwierig. Diese Nachteile umgeht eine weitere, alternative PML-
Implementierung, die auf einer geschickten Wahl anisotroper Permittivitédten
und Permeabilitdten beruht. Diese PML wird im folgenden Abschnitt vorge-
stellt.

2.3.4 Die uniaxiale PML-Formulierung

Der uniaxialen PML-Formulierung [12] liegt die Einfiihrung eines Diagonal-
Tensors mit anisotropen, komplexen Materialeintriigen zugrunde. Ausgehend
von den Maxwell-Gleichungen I und II fiir anisotrope, verlustbehaftete Me-

dien

rot H = jwe [A] E

o O

—

rot £ = —jwpu [A] H

=
=
Il
o o
oI ©

10

gilt es nun, die Tensoreintrige a, b und ¢ derart festzulegen, dass beim Uber-
gang Freiraum—PML keine Reflexionen entstehen. Dies gelingt fiir die x-ge-
richtete PML geméss Abbildung 2.2 mit dem Tensor

7! 0 0
K
Al = S omit p=1-—j—>. 2.31
[A], 0 n 0, mit 7 i e (2.31)
0 0 n

Um diesen Ansatz mit den Herleitungen fiir die split-field und die stretched-
coordinates PML vergleichen zu kénnen, ersetzt man

— — — — — 1 1/2 —

E=[NYV*E, H=[NYH wd §=—[A"?Fk.

Vi
Nun kann man wiederum die Ansatzfunktionen fiir die isotrope Wellenglei-
chung
E, = —Eysind e (Keatkiy) E, = Eycos? emiw(keathyy)

2.32
H, = —Hy e 7@ (Keathyy) | (232
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verwenden. Diese werden in die Maxwell-Gleichungen

€r € €. E!
rot H = jweg B! = 2 a% 2| = jweo E,
o 0 H 0
OH!
: = jweoEl (2.33)
dy '
- { OH!
z . ’
o = jweo B, (2.34)
und
€r €y € 0
rot B/ = —jwito H = % 8% % =jwpo | O
E! Ezl/ 0 H.
oE, OE'
8—; - 8yﬂ = jwpoH. (2.35)

eingesetzt und wie bei der Herleitung zur Berenger PML wird hieraus wieder-

um das Verhiltnis der Komponenten der Ausbreitungskonstanten gebildet.

Man erhélt

ky, sind
k! cosd’
beziehungsweise mit
k, sin
K, =ky und K, =n 'k, = k_J - S ,
- K
(1 — j—) cosv
wEeQ

Die Komponenten der Ausbreitungskonstanten sind somit identisch zu denen
der beiden zuvor vorgestellten PML Ansétze. Das selbe gilt natiirlich auch

fiir die Komponenten der Feldstérken, vergleiche Gleichung (2.24).

Die Vorteile des hier vorgestellten Ansatzes liegen darin begriindet, dass
er die Maxwell-Gleichungen nicht veréindert. Die Implementierung der PML
Eigenschaften als anisotrope, komplexe Permittivitéts- beziehungsweise Per-

meabilititstensoren erscheint ,, physikalischer“ als die kiinstliche Aufsplittung
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der Feldkomponenten oder auch die Annahme der Raumkoordinaten als kom-
plexe Grofen. Die Implementierung dieses Ansatzes in numerische Software,
die bereits komplexe und anisotrope Materialeigenschaften beriicksichtigen
kann, ist relativ einfach. Hierbei ist lediglich zu beachten, dass auch ma-
gnetische Verluste (k*) zu beriicksichtigen sind. Aulerdem sei noch darauf

! im uniaxialen PML-Tensor, negative Leit-

hingewiesen, dass der Eintrag n~
fahigkeitswerte generiert. Die PML wirkt somit in dieser Raumrichtung als
aktives Medium'. Diese Eigenschaft wurde von [13] auch fiir die split-field-

PML beobachtet.

Die Verwendung der uniaxialen PML, auch in geschichteten oder verlust-
behafteten Substraten, sowie die Uberlappung von PML’s mit verschieden
Wirkrichtungen ist einfach zu realisieren. Der, beziehungsweise im Falle {iber-
lappender PML’s, die A-Tensoren werden einfach zu den (komplexen) e- und

1-Werten des entsprechenden Substrates hinzumultipliziert.

Aufgrund der hier aufgelisteten Vorziige der uniaxialen PML, wurde diese
fiir die Verwendung mit dem FDFD-Programm F3D gewé&hlt. Die Restriktio-
nen und Besonderheiten, die bei numerischen zweidimensionalen und dreidi-
mensionalen FDFD-Berechnungen mit dieser absorbierenden Randbedingung

auftreten, behandeln separate Kapitel.

IDas kann bei der Modenberechnung zu unphysikalischen Ergebnissen fithren. Dieser
Aspekt wird im Kapitel 4.3 thematisiert.
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3 Die FDFD-Methode

Dem Programmpaket ,F3D* des Ferdinand-Braun-Instituts liegt die Technik
der Finiten Integration (Finite Integration Technique, FIT), geméss [14],
[15], zugrunde. Dabei werden die Maxwellschen Gleichungen in Integralform
auf die Elementarzelle angewandt. Die Vorteile des FIT-Ansatzes liegen
in der direkten Transformation der Maxwell-Gleichungen in entsprechende
Gitter-Maxwell-Gleichungen. Die integral formulierten Maxwell-Gleichungen,

fiir zeitharmonische Signale, werden dabei wie folgt diskretisiert:

Maxwell I (Durchflutungssatz), Maxwell II (Induktionsgesetz),
7{ ds-//jw Edé’z—//ngdff
8A 0A A
= ATDS/Mb = jweopoDa, € , = AD.,¢= —ijA”I_)’ ,

Maxwell ITI (Verschiebungsstrom- Maxwell IV (Magnetische Fluss-

dichte, ohne elektrische Quellen) dichte)
ﬂ ] BdA =0 ﬂ ] AdA = 0
oV oV
= BD4.é=0, = BDa,b=0.

Hierbei enthalten die Vektoren & und b die Komponenten der elektrischen
Feldstérke, beziehungsweise der magnetischen Flussdichte, innerhalb der je-
weiligen Elementarzelle. Die Diagonal-Matrizen D,/,, Da, und D4, bein-
halten Informationen iiber die Elementarzellengrofien, sowie deren Materi-
alfiillung, wihrend die Matrizen A, B und B die Eigenschaften der Umlauf-

integrale wiedergeben.
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Die FIT arbeitet mit integralen Zustandsgréfien. Das heifit, anstelle
von elektrischen und magnetischen Feldern wird im Grunde mit integralen
Groflen, sogenannten elektrischen Gitterspannungen und magnetischen Git-
terfliissen, gerechnet. Dieser Ansatz erlaubt eine néherungsfreie Darstellung
der Gitter-Maxwell-Gleichungen, es miissen lediglich Ndherungen bei der Dis-

kretisierung der MaterialgréBen
d=D.¢, j=D h=D,",

angenommen werden. Erst bei der abschliefenden Umwandlung der berech-
neten integralen Zustandsgrofien in die entsprechenden Feldwerte miissen die
ermittelten Spannungen und Fliisse durch die Gitterabmessungen geteilt wer-

den.

Demgegeniiber werden beim klassischen Finite-Differenzen Ansatz zu-
néchst die partiellen Differentialgleichungen im entsprechenden Koordinaten-
system hergeleitet und dann diskretisiert. Das resultierende Differenzenglei-
chungssystem stellt somit, in rdumlicher Ausdehnung und Materialbelegung,

nur eine Nidherungslosung dar.

Wie von Weiland [16] nachgewiesen, erfiillt das Gitter-Gleichungssystem
dieselben wichtigen analytischen FEigenschaften wie das kontinuierliche
Maxwell-Gleichungssystem. So ermdoglicht beispielsweise die Vektoridentitit
divd=0 eine leichte Detektion nicht physikalischer Losungen, die bei Eigen-
wertberechnungen lingshomogener Wellenleiter auftreten. Solche Geistermo-
den (,spurios Modes“) entstehen durch das Eliminieren statischer Losungen,
erfiilllen dann aber nicht die Forderung, dass die Felder quellenfrei sind. Bei
Diskretisierungsmethoden, die diese Vektoridentitéit nicht implizit erfiillen,
wie zum Beispiel bestimmte Formulierungen der Finite-Elemente Methode
(FEM), miissen diese Geister-Moden durch mehrfach wiederholte, modifi-

zierte Eigenwertberechnungen detektiert und dann aussortiert werden.
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Das Programmpaket F3D basiert auf der Frequenzbereichsformulierung
der FIT, um das Streuverhalten (S-Parameter) beliebig gearteter Wellenlei-
terstrukturen zu berechnen. Es werden ausschliellich kartesische Gitterzellen
mit homogener Materialfiillung innerhalb der jeweiligen Zelle verwendet. Die-
se Materialien kénnen dielektrische und ohmsche Verluste aufweisen, aufler-

dem sind anisotrope Materialeigenschaften zuléssig.

Ein wichtiges Argument fiir die Verwendung der Frequenzbereichsformu-
lierung ist die differenzierte Erfassung des frequenzabhéngigen Verhaltens
von Leitfihigkeiten. Des weiteren kann, bei inhomogenen Medien im Struk-
turquerschnitt, die Modenorthogonalitéit bei Zeitbereichsverfahren nicht ga-
rantiert werden. Dies gilt insbesondere fiir die Berechnung stark dispersiver
Wellenleiter. Bei dem Frequenzbereichsverfahren ist die Orthogonalitéit al-
ler, in der Streumatrix bertiicksichtigten Moden sichergestellt. Das erlaubt
einerseits eine sichere Trennung der einzelnen Moden und andererseits eine
korrekte Berechnung der Koppeleffekte zwischen den verschiedenen Moden-
typen. Ein weiterer Nachteil der Zeitbereichsmethode liegt in der Abhéngig-
keit des Zeitschritts von der kleinsten Diskretisierungsschrittweite, geméss
dem Courant-Stabilitéitskriterium. Die bei MMIC-Berechnungen notwendi-
gen, lokal sehr feinen Gitterschrittweiten erzwingen hierbei die Wahl eines

sehr kurzen Zeitschritts, was natiirlich zu langen Berechnungszeiten fiihrt.

3.1 Diskretisierung

Bei der Diskretisierung eines Rechengebietes mit rechteckférmigen Gitterzel-
len werden die z,y, z- Komponenten der elektrischen Feldstédrke € und der
magnetischen Flussdichte b nach dem YEE-Schema [17] angeordnet. Hierbei
sind die e- Komponenten an den Kantenmitten des sogenannten priméren
Gitters platziert, wihrend die b- Komponenten auf den Kantenmitten eines

um eine halbe Zellenlénge versetzten sekundéren Gitters allokiert werden, sie-
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Ex‘Z

Abbildung 3.1: Anordnung der elektrischen Feldstédrke € und magnetischen Flussdichte

b Komponenten im dualen, kartesischen Gitter

he Abbildung 3.1. Man spricht von einem dualen kartesischen Gitter. Hieraus
ergibt sich sofort die diskrete Formulierung der Maxwell-Gleichungen. So gilt

beispielsweise fiir die F,- Komponente der zweiten Gitter-Maxwell-Gleichung
(Ez1 — Ep2) Az + (Ey2 — Ey1) Ay = —jw B, Az Ay,

wenn man eine Integralnéherung erster Ordnung verwendet. Die diskreten
Formulierungen fiir die weiteren Feldstérke- und Flussdichtekomponenten er-

geben sich analog hierzu.

3.2 Eigenwertberechnungen an den Toren

Um die Ubertragungseigenschaften einer beliebig gestalteten dreidimensiona-
len Wellenleiterstruktur berechnen zu konnen, miissen zunéchst die elektri-
schen Felder an den Toren bekannt sein. Diese Tore kann man als léngshomo-
gene Wellenleiterstiicke auffassen, sieche Abbildung 3.2, die mit einer dreidi-
mensionalen Diskontinuitét elektrisch verkniipft werden. Die Tor-Geometrie

wird von der zweidimensionalen Helmholtz-Gleichung beschrieben, die man
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Abbildung 3.2: Lingshomogenes Teilstiick eines Wellenleiters. Die Ausbreitungskon-
stante k. und die Feldverteilung € an der Querschnittsfliche ergibt sich aus der Ldsung
der diskreten Eigenwertgleichung am Torquerschnitt

sich wiederum aus den diskretisierten Maxwellschen Gleichungen ableitet,

siehe [18]. Es ist also ein Eigenwertproblem der Form
Cée=n~e

zu 16sen, mit einer schwach besetzten, nicht-symmetrischen Matrix C, die im
Falle verlustbehafteter oder mit PML versehener Torquerschnitte komplexe

Eintrége besitzt.

Aus den berechneten Eigenwerten ~ lassen sich die komplexen Ausbrei-
tungskonstanten k, = 83— ja berechnen. Fiir ein Tor in der z,y-Ebene des

Rechengebietes gilt
. , A
v(Az) = e k=02 4 oik:Az 9 4gin? <kz—22) .

Die Riicktransformation in die Ebene der komplexen Ausbreitungskonstanten

ergibt sich zu

1 . (J J v Y (Y
o= e (27) = L 2o+, (112)).
Az W <2ﬁ) Az n<2+ ICACE
Mit der Berechnung des zu dem jeweiligen Eigenwert k. gehorenden Eigen-

vektors € erhélt man das elektrische Feld der Eigenwellen des Tores.
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Es sollen nur die Eigenwerte berechnet werden, die nach der Riick-
transformation aus der y-Ebene in die k.-Ebene, den physikalischen Moden
des Wellenleiters entsprechen. Diese Wellen sind typischerweise durch eine
kleine Dampfungskonstante « und eine positive Ausbreitungskonstante 3
in der Grofenordnung 3 < w(€maxftmax)'/? gekennzeichnet, wobei €yay und
Imax den maximalen Permittivitéits- beziehungsweise Permeabilitdtswerten

innerhalb eines inhomogen gefiillten Torquerschnitts entsprechen.

Das verwendete ,implicitly restarted Arnoldi iteration“ [19] Verfahren
funktioniert bei dem gegebenen Eigenwertproblem nur im inversen Modus

numerisch stabil. Das heifit es werden inverse Eigenwerte y~! der Gleichung
Cle=~"1e

ermittelt. Um die Matrix C' nicht invertieren zu miissen, wird bei jedem
Iterationsschritt ein lineares Gleichungssystem gelost. Zur Losung dieses Glei-
chungssystems wird eine direkte Methode, basierend auf dem Gauss-Eli-
minationsverfahren, angewandt. Die Faktorisierung (LU Dekomposition) der
Matrix wurde in den fritheren Programmversionen von F3D mit der ,spar-
se“-Bibliothek [20] durchgefiihrt. Im Zuge der Anpassungen an die besonde-
ren Anforderungen bei der Eigenwertberechnung mit PML-Randbedingungen
zeigte sich, dass die Verwendung dieser Bibliothek teilweise zu numerischen
Problemen fithrte, daher wurde zunichst die ,umfpack“- [21][22][18] und
letztlich die ,,pardiso“-Bibliothek [23] [24] verwendet. Der Vorteil der pardiso
Routinen gegeniiber umfpack liegen in einem geringeren , fill-in“, also einer
geringeren Anzahl von Nicht-Null-Elementen bei der LU-Zerlegung, sowie

einer dynamischen Speicherung der Felder.
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3.3 Berechnung der Streumatrix

Mit der Berechnung der Eigenvektoren € an den Torflichen sind alle Feld-
werte an der Berandung des dreidimensionalen Rechengebietes bekannt. An
den Nicht-Torfléichen sind elektrische (Fian, =0) oder magnetische (Hian =0)
Waénde festzulegen. Um die elektromagnetischen Felder in den inneren Git-
terzellen zu berechnen, ldsst sich mit den Gitter-Maxwell-Gleichungen ein
dreidimensionales Randwertproblem formulieren. Unter Beriicksichtigung der
Quellenfreiheit des elektrischen Feldes [25] und Ausnutzung von Symmetrie-

eigenschaften erhilt man die Beziehung
(ATDS /D3 AD, — ngAE) =0, (3.1)

wobei kg = w,/Eofip die Freiraumwellenzahl bezeichnet. Der Vektor € fasst die
bekannten E-Feldstdrken an den Berandungen und die gesuchten Felder im
Inneren der Struktur zusammen. Die Losung dieses Randwertproblems liefert
die Feldstirkekomponenten sdmtlicher innerer Gitterzellen. Hieraus lasst sich
das Ubertragungsverhalten der Gesamtstruktur ermitteln, beschrieben durch

die Streumatrix.

Das bei der Berechnung der einzelnen Randwertprobleme (3.1) ent-
stehende lineare Gleichungssystem enthilt typischerweise 10°...4 - 10°
Unbekannte und wird mit Hilfe verschiedener Vorkonditionierungstech-
niken effektiv gelost. Neben der in [25][26] beschriebenen Verwendung
des Gradienten des elektrischen Divergenzterms zur Vorkonditionierung,
kommen zusitzliche ,Independent Set Ordering®-, Jacobi- und SSOR-
Vorkonditionierungsmethoden zum Einsatz, bevor das nun optimierte Glei-

chungssystem mit Hilfe des ,,Krylov-Subspace“-Verfahrens [27] gelost wird.

Die Streumatrix S beschreibt das Verhéltnis von Wellenamplituden a, die
eine Transversalebene verlassen und Wellenamplituden b, die auf diese Ebene
einfallen, siche Abbildung 3.3 und kann aus den E-Feldern zweier benachbar-

ter Transversalebenen auf einem Wellenleiter berechnet werden.
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/

3D-Diskontinuitat

Abbildung 3.3: Gesamtstruktur, bestehend aus zwei Wellenleiter, die mit einer beliebig

gearteten, dreidimensionalen Diskontinuitét verkniipft sind.

Fiir den denkbar einfachsten Fall, einer Eintor Struktur, bei der der Wel-
lenleiter nur eine einzige Mode fithrt (siehe Abbildung 3.4) ergeben sich die
transversalen F -Felder zu

Et(z) =qe P74 petihz

Aus den, bekannten, E-Feldern auf den Ebenen z = 0 und z = Az, kann man

nun die Streumatrix berechnen. Es gilt

e—jszz Et (Az)
b _ £y (0)
a M _ eik:Az
By (0)

Bei Torquerschnitten mit m ausbreitungsfdhigen Moden ergibt sich das
transversale F-Feld aus der Superposition der m einzelnen Felder, die jeweils

mit einem Faktor w; zu gewichten sind. Gemdéss [28] gilt

Ey(z) =Y wiby(z).
=1

Geht man ferner davon aus, dass die zu berechnende Struktur p verschiedene
Tore besitzt, so sind insgesamt m; verschiedene Anregungen zu beriicksichti-

gen. Es sind also



3.3. Berechnung der Streumatrix 33

Diskontinuitat

Abbildung 3.4: Draufsicht einer Eintorstruktur. Am Tor wird eine Mode mit Wellenam-
plitude a vorgegeben. An der Diskontinuitdt wird diese (teilweise) reflektiert und mit der

Amplitude b auf die Transversalebene Az zuriickgeworfen.

individuelle Randwertprobleme zu 16sen. Fasst man nun die berechneten An-
regungen der hin- und riicklaufenden Wellen an den verschiedenen Toren zu
Vektoren a., beziehungsweise b;L zusammen, so entsteht eine lineare Matrix-
gleichung

-

b =S -am,

deren Losung die gesuchte Streumatrix S der berechneten Struktur liefert.



34

3. Die FDFD-Methode
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4 Wellenleiter-Berechnungen mit lateraler
PML

Die Berechnung des Wellenleiter-Problems mit der FDFD-PML Methode er-
folgt wie im Kapitel 3.2 beschrieben. Hierbei ist zu beachten, dass durch
die Einfithrung der verlustbehafteten, anisotropen PML-Regionen prinzipiell

komplexe Ausbreitungskonstanten k, =/3—ja zu berechnen sind.

Zielsetzung dieses Kapitels ist es, den Einfluss der PML auf das komplexe
Eigenwertspektrum der berechneten Struktur zu untersuchen. Mit Hilfe ein-
facher, analytisch berechenbarer Wellenleiter wird der Einfluss der PML auf
das Modenspektrum, sowie die Fahigkeit eine unendliche Raumausdehnung
zu emulieren betrachtet. Es zeigt sich, dass durch die PML spezielle Modenty-
pen erzeugt werden. Diese werden im Folgenden als ,, PML-Moden* bezeichnet
[29] [30]' und miissen von den ausbreitungsfihigen Moden des Wellenleiters

getrennt werden.

Fiir alle praktischen Berechnungen ist eine finite Ausdehnung der PML-
Randgebiete anzunehmen. Es wird nachgewiesen, dass die endlich ausgedehn-
ten PML-Berandung bestimmte Abweichungen gegeniiber einem unendlich

ausgedehnten Halbraum aufweist.

Die Berechnung von Strukturen mit PML-Berandungen stellt ferner
erhohte Anforderungen an den Algorithmus zur Eigenwertsuche. Um alle
Ausbreitungskonstanten mit einer definierten maximalen Dampfung « sicher
zu detektieren, muss die Eigenwertebene mit speziellen geometrischen Abbil-

dungsfunktionen abgetastet werden.

n der hier zitierten Literatur wird der Begriff , Berenger-Modes“ verwendet.
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Ergénzende numerische Berechnungen mit FDFD-PML belegen zum
einen beispielhaft die Relevanz der analytischen Untersuchungen und Her-
leitungen, zum anderen verdeutlichen die Beispielrechnungen die Lei-

stungsfihigkeit der Methode bei der Simulation offener Strukturen.

Prinzipiell liefern Wellenleiter-Berechnungen mit der Finite-Differenzen
Frequenzbereichsmethode immer eine definierte Anzahl von Eigenwerten.
Diese Anzahl héingt ausschliefilich von der Diskretisierung ab. Die Untertei-
lung eines Wellenleiterquerschnitts in N =n;x n, Gitterzellen liefert 2 N Ei-
genwerte. Fiir eine Struktur, deren charakteristischen Abmessungen und der
Berechnungsquerschnitt hinreichend klein gegeniiber der Wellenldnge sind,
existieren nur (n; — 1) ausbreitungsfihige Moden, wobei n; der Anzahl der
elektrischen Leiter innerhalb des Querschnitts entsprechen soll. Das FDFD-
Verfahren liefert dementsprechend, im verlustlosen Fall, (n; — 1) ausbreit-
ungsfihige Moden mit rellem k, = 3, sowie N — (n; — 1) evaneszente Moden
mit rein imagindrem k, = ja.

Welche Auswirkungen das Hinzufiigen der PML-Randbedingung auf die
2D-Eigenwertberechnung hat, soll anhand der in Abbildung 4.1 dargestellten
Koplanarleitung (Coplanar Waveguide, CPW) diskutiert werden. Zunéchst
ist festzustellen, dass die gegebene Vier-Leiter-Struktur drei Fundamental-
moden fiithren kann:

e Den ,CPW-Mode*“, also den Gegentaktmode zwischen dem mittleren

Signalleiter und den auflenliegenden koplanaren Massemetallisierungen,

e den , Schlitzleitungs-Mode“, also den Gleichtaktmode zwischen den ko-

planaren Massemetallisierungen iiber den Signalleiter hinweg,

e sowie den ,Parallelplatten- (PPL-) Mode“, also die Welle im Substrat

zwischen den koplanaren Metallisierungen und dem Grundmetall.

Die Berechnung von Abstrahlungseffekten ist mit der Struktur gemiss
Abbildung 4.1(a) prinzipiell nicht mglich. Des weiteren miissen die lateralen

Abmessungen des finiten Rechengebietes so klein gewéhlt werden, dass kei-
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Abbildung 4.1: Koplanarleitung (CPW) mit Grundmetallisierung. Finites Rechengebiet
ohne (a), beziehungsweise mit (b) PML Réndern

ne hoheren Moden zwischen den elektrischen Leitern und den magnetischen
Waénden angeregt werden. Diese Restriktionen vermeidet man mit der Ein-
fithrung von PML-Réndern, wie in Bild 4.1(b) dargestellt. Fiir Moden, die
lateral Leistung abstrahlen, wirkt die PML als Absorber. Der Imaginérteil der
komplexen Ausbreitungskonstante quantifiziert die Abstrahlverluste. Im Falle
einer einfachen elektrischen (Perfect Electric Conductor, PEC) oder magne-
tischen (Perfect Magnetic Conductor, PMC) Berandung ohne PML-Bereiche
wiirde die abgestrahlte Leistung komplett von der Berandung reflektiert, so

dass der Eigenvektor verfilscht wird und der Eigenwert der Mode reell bleibt.

Durch die notwendige duflere Berandung des Gesamtquerschnitts mit elek-
trischen Wénden bleibt die Gesamtzahl der Eigenwerte fiir die PML-Struktur
4.1(b) identisch mit der Struktur ohne PML 4.1(a), wobei natiirlich voraus-

gesetzt wird, dass die Diskretisierung unveréandert bleibt.

Von besonderem Interesse ist die Frage, inwiefern die PML die unphysika-
lischen? Moden des finiten Rechengebiets beeinflusst, dass heifit: in welchen
Teil des komplexen Eigenwertspektrums diese Moden geschoben werden. Die-
ser Aspekt soll, mit Hilfe einer einfachen, analytisch berechenbaren Struktur,

im folgenden Abschnitt untersucht werden.

2Unphysikalischen Moden: Moden die durch die Diskretisierung oder die Berandung
bestimmt sind. Physikalische Moden: Moden der realen Struktur.
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4.1 Untersuchung eines teilweise gefiillten Hohlleiters

Als Teststruktur zur genaueren Untersuchung dient ein rechteckférmiger Wel-
lenleiter, der teilweise mit PML Material gefiillt ist, vergleiche Abbildung
4.2. Die Region (1) mit 0 < y < b sei mit anisotropem, verlustbehaftetem
Material gemiss dem PML-Tensor, Gleichung (2.31), gefiillt. Der Bereich

PEC
a 1
PML Freiraum I
I'U
EpmLr MpmL €0 Ho |Z
IO
x (1) @
]

Abbildung 4.2: Teilweise PML-gefiillter Rechteckwellenleiter mit den Abmessungen

a =140 mm, b=80mm und ¢=200 mm.

(2), mit b <y <c ist luftgefiillt. Die rechte Seite ist als magnetische Wand
(PMC) ausgefiihrt, alle iibrigen Seitenwiinde sind elektrische Winde (PEC).
Die Ausbreitungscharakteristik der TE- und TM-Wellen in diesem teilgefiill-
ten Wellenleiter ist analytisch berechenbar. Hierzu sind zunéchst die Feld-
komponenten im Gebiet (1) und im Gebiet (2) getrennt zu ermitteln. Der Se-
parationsansatz fiir den isotropen Bereich (2) kann der Grundlagenliteratur,
beispielsweise [31], entnommen werden, beim Ansatz fiir den PML gefiillten
Bereich (1) sind Eigenwertgleichungen fiir anisotrop gefiillte Gebiete anzu-

setzen. Fiir den betrachteten Fall gilt
TE-Welle: i, k2 + pyk} = pi- (w?eppy — k2)
TM-Welle: Ex kg + Emkg =¢, (wQEwuy — k?) .

Mit den vorgegebenen Randbedingungen erhilt man die transversalen E-

Feldkomponenten wie in Tabellen 4.1 aufgelistet.
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Feldkomponenten im Bereich (1)

Feldkomponenten im Bereich (2)

PML,0O<y<b Freiraum, b <y < ¢
TE-Welle
T kg —k2 Oy © TR k2 oy
B _ JWhon oH" p2) _ _J@Ho oH®
Y k¢ — k2 Ox Y ki —k2 Oz
mit mit
Hil):ag}% cos (?) cos (k;l)y) Hf):a(T?]}: cos (?) sin (kf) (y — c))
eon- (e | e (2w
TM-Welle
g0 _ ks 9B g _ ke 9B
N kE — k2 Ox * k¢ — k2 Ox
E(l) _ jkz 8E§1) (2) jlﬂz 8E§2)
v kE—k2 Oy Y ki — k2 Oy

mit

Eil) = a(TlliI sin (m

ﬂ) sin (k;l)y)

k2= k3 — (m)z EERYOY
z 0 a 772 Y

mit
Eiz) = a%{i sin (—mﬂ

2 2 mmx\ 2 2)2
i ()

a:) cos (k;z) (y — c))

Tabelle 4.1: Transversale E-Feldkomponenten der TE- und TM-Wellen im teilweise PML-

gefiillten Wellenleiter, gemiiss Abbildung 4.2. Die Phasenterme e7¥z# werden unterdriickt,

des weiteren gilt: k2 = w?upeo und n =1 — ji.

weQ
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Ein allgemeiner Ansatz fiir die Hybridwellen (TE- und TM-Wellen) der
geschichteten Struktur, Bild 4.2, fithrt, unter Beriicksichtigung der Stetig-
keitsbedingungen fiir die E,-, F,-, H,- und H,-Felder an der Grenzfliche
y=>b, auf vier transzendente Gleichungen. Hieraus kénnen die Amplituden-
verhéltnisse agl% und a%)v[ ermittelt werden. Es zeigt sich, dass die TE- und
TM-Wellen, wie im Falle eines homogenen, isotrop gefiillten Rechteckhohllei-
ters, entkoppelt sind. Die resultierenden Eigenwertgleichungen fiir &, liefern
dquivalente Eigenwerte fiir beide Wellentypen, dass heifit TE- und TM-Wellen
sind entartet. Die k,-Eigenwerte im PML-Gebiet (1) bezichungsweise im Frei-
raum (2) sind gegeben zu

kY = <n + %) %11—_3']5@ bzw. k(P = (n+ %) %1_71]1)(
c ¢
Somit ergibt sich die Ausbreitungskonstante des teilweise PML gefiillten Wel-

mry? ("*5) (%)

kz,mn - w2N0€0 - (7

lenleiters zu

mit m=0,1,2,...,n=0,1,2,... und ¢ = ——.
weQ
Die analytisch berechnete Ausbreitungskonstante (4.1) erlaubt eine detail-
lierte Untersuchung der physikalischen- und PML-Moden. Die Struktur aus
Abbildung 4.2 wiirde, bei einer ideal funktionierenden absorbierenden Rand-
bedingung, einer unendlich ausgedehnten Parallelplattenleitung entsprechen.
Somit sollten alle Moden n#0, die ja durch die linke und rechte Berandung

erzeugt werden, verschwinden.

Eine erste Erwartung war, dass die PML-Moden n#0 mit abnehmenden
nominalen PML Reflexionsfaktor r¢, = e~20%/(20c0) immer stirker gedampft
werden. Anhand der in Abbildung 4.3 dargestellten Ortskurven der komple-

xen Ausbreitungskonstante k, zeigt sich jedoch, dass die Dampfung dieser
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Moden klar begrenzt ist. Es gibt eine maximale Dampfung fiir einen mitt-
leren Leitfihigkeitswert k. FEine weitere Erhohung der Leitfdhigkeiten fiihrt
zu geringeren Dampfungen, fiir Kk — oo erfahren die unphysikalischen PML-
Moden keinerlei Dadmpfung mehr, man erhélt fiir beliebige n den gleichen
Wert.

Desweiteren ist festzustellen, dass die Ddmpfungswerte mit steigender Fre-

quenz f absinken.
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Abbildung 4.3: Ortskurven der PML-Moden der Struktur in Bild 4.2 in der komple-
xen k. -Ebene. Aufgetragen sind die k. mn-Werte der TE-Wellen gemiss Gleichung (4.1).
Der Parameter x wird von 0 nach oo variiert. Es sind die Ortskurven fiir f = 3GHz
und f = 6 Ghz dargestellt. Die Symbole (o) kennzeichnen zusétzlich mit F3D nume-
risch berechnete Werte fiir x = (0.0382,0.1528,0.3056 und 0.6112) S/m, entsprechend
ren=(10"1,107%,1078 und 10716).

Auch die physikalischen Moden des Wellenleiters, also die TEgy-Mode und
TM,,,0-Moden, werden durch die Variation der PML-Leitfihigkeit beeinflusst.
Dies verdeutlicht die Ortskurvendarstellung in Bild 4.4. Das bedeutet, dass
die PML die korrekte Berechnung der Ausbreitungskonstanten der physikali-
schen Moden (leicht) beeintrichtigt. Erst fiir sehr hohe Leitfihigkeitswerte x
streben die Ortskurven der Ausbreitungskonstanten auf die exakten k,-Werte
der idealen Parallelplattenleitung mit einem Plattenabstand von a =140 mm.
Diese Werte sind in der Abbildung 4.4 zusétzlich eingetragen. Die Ddmpfung

« der physikalischen Moden ist zwar um ungeféhr eine Faktor 20 geringer als
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Abbildung 4.4: Ortskurven der ausbreitungsfihigen physikalischen Moden der Struk-
tur 4.2 in der komplexen k,-Ebene. Der Parameter x wird von 0 nach oo va-
rilert. Es sind die Ortskurven fiir f = 3GHz und f = 6GHz geméiss Formel
(4.1) dargestellt. Die Symbole (o) kennzeichnen zusétzlich mit F3D numerisch be-
rechnete Werte fiir x = (0.0382,0.1528,0.3056 und 0.6112) S/m, entsprechend 7y, =
(10=1,107%,1078 und 10~16). Die Symbole (o) markieren die Ausbreitungskonstante ei-
ner idealen Parallelplattenleitung mit Plattenabstand a=140 mm.

die der PML-Moden, sie sinkt aber erst fiir Kk — 0o auf den zu erwartenden
Wert a=Im[k,]=0.

Den Ortskurvendarstellungen 4.3 und 4.4 sind numerische F3D-Rechen-
ergebnisse hinzugefiigt. Fiir die Diskretisierung des Wellenleiters wurde ein
dquidistantes Gitter mit Zellengréflen von Az = Ay =2.5mm, entsprechend
A/20 bei f = 6 GHz, verwendet. Man erkennt in allen Fillen eine gute Uber-
einstimmung zwischen den numerischen Ergebnissen und den analytischen

Resultaten, geméss Gleichung 4.1.
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Insgesamt ldsst sich die Untersuchung der k-Ortskurven der komplexen
Ausbreitungskonstanten k. des teilweise PML gefiillten Wellenleiters wie folgt

zusammenfassen:

e Die Dampfung der parasitdren PML-Moden ist fiir alle Leitfahigkeits-
werte k begrenzt. Es existiert ein Ddmpfungsmaximum, fiir mittelgrole
k-Werte, das um ungefiihr eine Groflenordnung iiber denen der physi-

kalischen Moden liegt.

e Die PML bewirkt kleinere Abweichungen (< 1.5 %) bei der Berechnung
der Ausbreitungskonstanten § der physikalischen Moden. Die Abwei-
chungen sind abhéngig von der gewédhlten PML-Leitfahigkeit .

e Es existiert eine gute Ubereinstimmung zwischen den analytisch berech-
neten Ausbreitungskonstanten k, und den numerisch mit FDFD-PML

berechneten Werten.

Insbesondere die limitierte Dampfung der PML-Moden wirft die Frage auf,
wie diese Moden von den physikalischen Moden des Wellenleiters unterschie-
den werden kénnen. Die Untersuchungen zeigen, dass die Démpfungswerte
«a ungeeignet sind, um beide Modentypen zu separieren. Es wird daher ein
Kriterium benétigt, dass im FDFD-PML Algorithmus eine automatisierbare
Trennung der Modentypen erméglicht. Dieses wird im folgenden Unterkapitel

vorgestellt.
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4.2 Modentrennung mit dem PPP-Kriterium

Um eine effektive Trennung zwischen unphysikalischen Moden der PML-Be-
randung und physikalischen Moden eines Wellenleiters zu gewahrleisten, wur-
de ein Leistungskriterium entwickelt [32][33], dass im folgenden Abschnitt

vorgestellt werden soll.

4.2.1 Analytische Untersuchungen zum PPP-Kriterium

Die analytisch ermittelten Feldstédrken geméss Tabelle 4.1, erlauben eine wei-
tere systematische Untersuchung der PML. Betrachtet wird zunéchst der
Einfluss des Leitfahigkeitswertes « auf die Verteilung des |E |-Feldes im Quer-
schnitt des teilweise PML-gefiillten Wellenleiters geméss Abbildung 4.1. In
den Darstellungen 4.5 und 4.6 ist hierzu der Betrag des elektrischen Fel-
des |E|, mit |E| = (E,E* + EyE;)l/ 2 fiir verschiedene Leitfihigkeitswerte
k abgebildet. Es sind die Felder der physikalischen TM;o-Welle sowie der
unphysikalischen PML-Welle TE;; dargestellt. Bei den zunéchst abgebilde-
ten Feldverteilungen mit x =0, Abbildung 4.5(a) beziehungsweise 4.6(a) ent-
spricht die Struktur einem Rechteckhohlleiter mit magnetischer Aulenwand
auf der rechten Seite. Die Vergroflerung des x-Wertes wirkt sich folgender-
maflen aus: Die Feldverteilung der physikalischen TMio-Mode néhert sich
im Freiraumbereich der Feldverteilung der idealen, hoheren Parallelplatten-
mode an. Gleichzeitig werden die Felder der PML-Mode TE; verstirkt in
den PML Bereich ,hineingezogen“. Dieser Effekt ldsst sich zur Separati-
on zwischen physikalischen- und PML-Moden ausnutzen. Hierzu wird zu-
nichst der Leistungsfluss durch den PML-Bereich (Ppyp,) und den Freiraum-
Bereich (Pisotropic) separat berechnet. Die Poyntingvektoren fiir diese beiden
Bereiche sind gegeben durch

b a
Prur = / / [E;“H;“* - E§1>H;1>*] dz dy, (4.2)
0 0

-Pisotropic = /b / |:E:(E2) HZSQ)* — EZSQ)H:£2)*:| dx dy, (43)
0

mit den E- und H-Feldstérken gemiiss Tabelle 4.1 und 4.2.
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Abbildung 4.5: |E|—Feld Plots der physikalischen TMjo-Mode des Rechteckwellen-
leiters (Abbildung 4.1) bei f=3GHz. In den Darstellungen (a), (b) und (c) sind die
Betragsfelder fiir die PML-Leitfdhigkeiten x=(0.0,0.1528 und 0.6112) S/m entsprechend
r¢n, = (100,10~% und 10~16) dargestellt. Der Bereich (0 < y <80) mm ist PML gefiillt, die
restliche Fléche ist luftgefiillt.
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Abbildung 4.6: |E|-Feld Plots der PML-Mode TE;; des Rechteckwellenlei-
ters (Abbildung 4.1) bei f=3GHz. In den Darstellungen (a), (b) und (c) sind
die Betragsfelder fiir die Leitfihigkeiten x=(0.0,0.1528 und 0.6112) S/m entsprechend
rep, = (10°,107% und 10716) dargestellt. Der Bereich (0 < y < 80)mm ist PML gefiillt,
die restliche Flache ist luftgefiillt.
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Feldkomponenten im Bereich (1) | Feldkomponenten im Bereich (2
P p
PML,0<y<b Freiraum, b <y < ¢
TE-Welle
) _ gk oHY o _ ik 0H?
x k2 —k2 Oz v k3 — k2 Oy
g _ ks ot g@ - ik oHL
Y k2 —k2 Oz Y k2 —k2 Oz
TM-Welle
) _ —dweo 9B o _ Iweoy 9D
T TRk Oy TR —k2 dy
g _ —Jweo 9B @ _ —Jweon OB
4 ki — k2 Ox Y ki — k2 Ox

Tabelle 4.2: Transversale H-Feldkomponenten der TE- und TM-Wellen im teilweise PML
gefiillten Wellenleiter, geméss Abbildung 4.2. Die Groflen E,(zl), E',(ZQ), Hgl) und H;Q) kénnen

der Tabelle 4.1 entnommen werden.

Ein Vergleich der beiden Leistungsfliissse (4.2) und (4.3) liefert ein sehr
niitzliches Kriterium, um unphysikalische Moden von den physikalischen Mo-
den des Wellenleiters zu trennen. Die Leistungs-Relation wird im Folgenden
mit PPP (Power Part in PML) bezeichnet und es gilt

Ppur, .
PPP = , mit PPP € [0,1]. 4.4
PPML + -Pisotropic [ } ( )

Die Effektivitat des PPP-Kriteriums zur Modenseparation wird zunéchst
wiederum am Beispiel des teilweise PML gefiillten Rechteckwellenleiters, Ab-
bildung 4.1, demonstriert. Wie man der Abbildung 4.7(a) entnehmen kann,
ist eine Separation zwischen physikalischen- und unphysikalischen-Moden an-

hand der Ausbreitungskonstanten k, problematisch. Im Falle des entarteten
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Abbildung 4.7: Relative Ausbreitungs- und Dampfungscharakteristik (a), sowie PPP-
Werte (b) verschiedener Moden des Rechteckwellenleiter aus Abbildung 4.1. Dargestellt
sind die physikalischen Moden TEgp und TM g, sowie die unphysikalischen TEgi-,TE1¢-
und TEj1-Mode. Die Leitfahigkeit im PML-Bereich betragt x =0.1528, entsprechend 7y, =
10—4.

Modenpaares TEqo/TM;g sind Real- und Imaginérteil der Ausbreitungskon-
stanten identisch, hier ist eine Separation sogar unmoglich. Aber auch die
Diampfung der weiteren unphysikalischen Moden (TEg;, TE11) nihert sich
mit steigender Frequenz immer mehr den Im[k,]-Werten der physikalischen
Moden (TEgp, TM11) an.

Demgegeniiber ermoglicht die zusétzliche Berechnung der PPP-Werte fiir
die fiinf Moden eine klare Separation, siehe Abbildung 4.7(b). Wéhrend die
PML-Moden Leistungsanteile von PPP > 40% aufweisen, liegt der PPP-
Anteil der physikalischen Wellentypen bei 10% . ..20%. Durch die Definition
einer oberen Grenze von beispielsweise PPP ., =0.3, ldsst sich ein automa-

tisiertes Aussortieren der unphysikalischen Moden realisieren.
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4.2.2 Numerisches Beispiel zum PPP-Kriterium

Die Niitzlichkeit des vorgestellten Leistungskriteriums soll noch am Beispiel
einer komplexeren Struktur veranschaulicht werden. Mit dem FDFD-PML-
Eigenwertloser wird eine CPW-Leitung mit Riickseitenmetallisierung, geméss
Abbildung 4.8, untersucht. Die Ubertragungseigenschaften dieser Leitung
werden im Frequenzbereich 1...300 GHz berechnet. Durch die relativ brei-
te Massemetallisierung (925 ym) treten in Frequenzbereichen oberhalb von
40 GHz hohere Moden auf.

o
gJ PML
|
© | £=1.0
~ |
Nl2ls 12 925 50 870 360
TLF — \
N s/l =129

a
y
Abbildung 4.8: CPW-Geometrie, alle Dimensionen in pym. Die Struktur wird mit 62 x
157 nichtidquidistanten Gitterzellen diskretisiert. Fiir den lateralen und den oberen PML-

Bereich werden jeweils 10 Gitterzellen verwendet, der nominale PML-Reflexionsfaktor ist

zu r¢p = 0.01 gewihlt.

Eine Betrachtung aller Eigenwerte der Struktur, Abbildung 4.9(a), ver-
deutlicht die Notwendigkeit eines Selektionskriteriums fiir physikalische Mo-
den nachdriicklich. Durch die Berechnung der Leistungsrelationen PPP, Ab-
bildung 4.9(b), kénnen die physikalischen Moden der CPW-Leitung jedoch
leicht extrahiert werden. Es verbleiben die Eigenwerte der physikalischen
CPW- und HMj,,-Moden, dargestellt in Bild 4.9(c). Die Eigenwerte in den
Diagrammen 4.9(a,c) sind in Form der effektiven Permittivitdt der Moden
dargestellt, fiir die &, o = (Re[k.]/ko)? gilt.
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Abbildung 4.9: Eigenwerte und Leistungsverteilung fiir die CPW gemiss Abbildung
4.8. Dargestellt ist zunéchst (a) die effektive Permittivitét €r, eff iber der Frequenz, fiir alle
Eigenwerte innerhalb eines vorgegebenen o = Im[k.]-Streifens. In (b) sind die PPP-Werte
aller Moden dargestellt, womit die physikalischen Moden (c) extrahiert werden kénnen.
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Abbildung 4.10: Konturplots der | £|-Felder der CPW-Struktur, geméss Abbildung 4.8.
Dargestellt sind die Felder der CPW-Mode (a), der héheren Mode HMjo3 (b), sowie einer
typischen PML-Mode (c). Die Felder wurden fiir die Frequenz f=170 GHz berechnet. Die
rechte sowie die obere Berandung ist mit jeweils 10 Gitterzellen PML versehen. Da die
Struktur mit einem nichtédquidistantem Gitternetz diskretisiert wurde, sind die Darstel-

lungen nicht mafistabsgerecht.
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Im untersuchten Frequenzbereich existieren insgesamt sieben héhere Mo-
den (HMy; ... HMgr), bedingt durch die breite Massemetallisierung. Die erste
hohere Mode tritt bereits bei eine Frequenz von f =40 GHz auf und beein-
flusst im Frequenzbereich von 60 GHz bis 80 GHz die dispersive Ausbreitungs-
charakteristik der CPW-Mode eklatant. In diesem Bereich tritt das sogenann-
te ,,Co-Flow“-Verhalten [34] auf, sieche Abbildung 4.11. Dieses ist dadurch ge-

HMy,—

CPW CPW

Er,r—,\ff

f/ GHz

Abbildung 4.11: Effektive Permittivitdt ¢, g der CPW- und HMpi-Mode. Die Feld-
verteilungen der beiden Modentypen nihern sich im dargestellten Frequenzbereich immer
stiarker aneinander an, bis schliesslich ein allméhlicher Wechsel zwischen CPW- und HMg1 -
Mode stattfindet (Co-Flow-Verhalten).

kennzeichnet, dass die Ausbreitungskonstanten von CPW- und HMg;-Mode
sich nicht iiberschneiden, stattdessen findet ein allméhlicher Wechsel statt.
Die CPW-Mode geht in die HMy;-Mode iiber, die HMp;-Mode wird zum
CPW-Mode, im Ubergangsbereich ist keine klare Zuordnung moglich.

Den beschriebenen Annéherungseffekt der Felder von CPW-Mode
und der hoheren HMg,-Moden verdeutlicht die Darstellung der |E |-
Dichteverteilungen in Abbildung 4.10. Die Darstellungen 4.10(a,b) der Felder
bei f=170GHz geben das beginnende Co-Flow Verhalten zwischen CPW-
und der héheren HMg3-Mode wieder. In der Abbildung 4.10(c) ist zusétzlich
die Feldverteilung einer typischen PML Mode bei f =170 GHz dargestellt.

Man erkennt wiederum eine starke Feldakkumulation in den PML-Bereichen,
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hier insbesondere in der seitlichen PML. Solche Moden lassen sich gut mit

dem PPP-Kriterium herausfiltern.

Das resonante Verhalten dieser Leitung wurde in [35] experimentell und
numerisch untersucht. Die numerischen Berechnungen wurden hierbei mit
einem 3D-Simulator (HP-HFSS, FE-Methode) vorgenommen. Es wurde das
resonante Verhalten der Streumatrix einer lingshomogenen CPW berechnet.
Im Gegensatz hierzu erlaubt die hier vorgestellte FDFD-PML-Methode eine
genaue Untersuchung der Leitung mit Hilfe des zweidimensionalen Figen-

wertlosers, ergénzt durch das effektive Modensortierkriterium PPP.

Bezogen auf die betrachtete CPW-Leitung bleibt als Ergebnis dieser Be-
rechnung festzuhalten, dass die Ausdehnung der koplanaren Masseflichen
sorgfiltig gewdhlt werden muss. Zu grofle Masseausdehnungen verursachen
hohere horizontale HMg,,-Moden. Diese beeinflussen die Ausbreitungscha-
rakteristik der CPW-Mode und verursachen Mehrmoden-Effekte. Das hier
vorgestellte FDFD-PML Verfahren stellt somit eine leistungsfihige Methode
zur Optimierung von CPW-Leitungen fiir Hochstfrequenzanwendungen zur

Verfiigung.

Dadurch, dass die Ausdehnung des Trégersubstrats der untersuchten
CPW endlich gewahlt wurde, kénnen keine Leckwellenverluste auftreten. Au-
Berdem verhindert die Wahl eines sehr diinnen Substrats (100 ym) das Auftre-
ten hoherer vertikaler HM,,,o-Modentypen. Detaillierte Untersuchungen wei-
terer CPW-Geometrien unter Beriicksichtigung solcher Vertikalmodentypen,
sowie die Berechnung von Leckwellenverlusten, sind im Kapitel 5 zusammen-

gefasst.
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4.3 Genauigkeitsgrenzen der PML

In diesem Abschnitt soll untersucht werden, mit welcher Genauigkeit die
PML Leckwellenverluste, also die durch die seitliche Abstrahlung verursachte
Démpfung der Leitungswelle, berechnet. Bei der Untersuchung solcher Ab-
strahlungseffekte kann man unterscheiden zwischen gewollter Leistungsab-
strahlung, so zum Beispiel bei sogenannten Leckwellenantennen, die Signal-
leistung an den umgebenden Freiraum abstrahlen, und parasitdren Abstrahl-
effekten. Solche ungewollten Abstrahlverluste treten auf, sobald die Phasen-
konstanten § der Substratmoden oder anderer héherer Moden, die Leistung
abstrahlen, grofler werden als die Phasenkonstante der gefithrten Welle. Die
Berechnung von Abstrahlverlusten bedingt die Verwendung lateraler PML-
Berandungen, die fiir die streifend einfallenden Leckwellen einen unendlich
ausgedehnten Freiraum emulieren sollen. Es zeigt sich, dass gewisse Unsicher-
heiten bei der Quantifizierung der durch Abstrahlung verursachten Dadmpfung

auftreten.

Ein Berechnungsbeispiel fiir gewollte Abstrahlung mit einer lingshomo-
genen Mikrostreifenleitungs-Leckwellen-Antenne wird im zweiten Abschnitt
dieses Unterkapitels demonstriert. Weitere Untersuchungen beziiglich parasi-
tarer Abstrahleffekte bei koplanaren Wellenleitern werden in Kapitel 5 vor-

gestellt.

4.3.1 Analytische Untersuchungen zur PML-Genauigkeit

Zur genauen Untersuchung der Wirkungsweise lateraler PML-Berandungen
wird wiederum eine analytisch berechenbare Rechteckwellenleiter-Struktur
herangezogen. An der der PML gegeniiberliegenden Berandung bei y = ¢
wird ein Quellenfeld mit F,o(z,2) = Ege 7*=s* vorgegeben, siche Abbil-
dung 4.12. Das Quellenfeld simuliert eine in z-Richtung gefiihrte Welle, die

lateral Leistung in den Freiraum verlieren kann, sobald ihre Phasenkonstante



4.3. Genauigkeitsgrenzen der PML 59

PEC
a
PML Freiraum iCD
(0]
EpyLy UpmL €0) Ho 5
3
X (1) (2) &

L
y 0,0

Abbildung 4.12: Teilweise PML-gefiillter Rechteckwellenleiter mit den Abmessungen
a=140mm, b=80mm und ¢=200mm. Gegeniiber dem PML-Gebiet wird ein Quellen-
feld E.o vorgegeben. Dieses Feld simuliert eine in z-Richtung gefiihrte Welle, die in —y-

o
(]

Richtung Leistung abstrahlen kann.

B =Re[k.s] kleiner als die Freiraumwellenzahl kg = w,/lgeo wird. Die PML
auf der linken Seite soll eine unendliche Ausdehnung des Freiraumbereichs

emulieren.

Fiir diese Anordnung lassen sich iiber einen TE,-Wellenansatz die exi-
stierenden Feldgrofen F,, H, und H, analytisch ermitteln. Diese GroBen
sind in Tabelle 4.3 aufgelistet. Auch fiir den Fall eines tatséichlich unendlich
ausgedehnten Freiraums (dann natiirlich ohne PML-Gebiet) konnen diese
Feldwerte ermittelt werden. Sie dienen als Referenz zu den PML-Werten und
sind ebenfalls in der Tabelle 4.3 aufgefiihrt.

Die Relation der Felder E, zu H, an der Trennfliche zwischen PML und
Freiraum, y=">, liefert die komplexe Impedanz

EY

y=b H§2)

EY
Iy = =

(4.5)
v

y=b
Diese Impedanz erweist sich als wertvolles Hilfsmittel zur Untersuchung der
PML-Eigenschaften. Aus der Betrachtung des Poyntingvektors mit
1
P:/wammzz/mmA

ergibt sich, dass der Realteil der Impedanz Z = Z;, die Wirkleistungsverluste
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an Stelle y=">0 qualitativ beschreibt. Die Impedanz Z, fiir den Fall der PML-
Berandung beziehungsweise fiir den Referenzfall des offenen Raumes (Open

Space, OS) ergibt sich, geméss Gleichung (4.5) zu

) 1
ZyPMIL = JWMOW tan <77\/ kg — k2, b> )

Who

Zp,08 = ———.
\% k(2) - kgs

Fiir den Fall kg > k., also den Fall, dass die gefithrte Welle in die PML
beziehungsweise in den unendlich ausgedehnten Freiraum abstrahlt, ergeben
sich die Realteile der Impedanz zu

Re[ZppmL] = el nh <W2:0 \/k(Q) _ kng)
’ VG = k2 cos (2/kF — K2, b) + cosh (2= /BT — K2, b) |
wito (4.6)
Re[Zy,0s] = , mit ko > k..

VkE — k2,
Fiir den Fall, dass die Freiraum-Wellenzahl kleiner als die Quellfeld-

Wellenzahl ist (ko <k.s), sollte keine Abstrahlung mehr auftreten. Hier erge-
ben sich die Realteile der Impedanz zu

o sin (j:o VEZ = kgb)
VEk2 — K3 . cos <3—:0 k2, — k2 b) + cosh <2m13) 7

(4.7)

Re[ZppmL] =

Re[Zy,0s] =0, mit ko < kzs, Zp,0s ist rein imaginér.

Bei der Betrachtung der Gleichungen (4.7) fillt auf, dass der Realteil der
Zp pmr-Impedanz erst fiir sehr weit ausgedehnte PML-Bereiche (b — o)
gegen Null strebt. Prinzipiell sind sogar negative Impedanzwerte moglich,

die PML wird in diesem Fall als aktives, also verstiarkendes, Medium wirken.

Die Unterschiede zwischen PML und einem tatséchlich offenem Freiraum
verdeutlicht Abbildung 4.13, die die Impedanzwerte der Gleichungen (4.6)
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Feldkomponenten im Bereich (2)

Freiraum, b <y < ¢

PML
Feldkomponenten im Bereich (1)
PML, 0 <y < b
B — —jwly oHt
¥ k — k2, Oy
g = Ik oH."
Y k3 — k2, Ox

—jwpo o

E2) —
r k:2 k2, Oy

o) _ ik OHD
Y k2 — k2, Ox

mit Hgl) = a(l) COS |:k3(ll)y:| e*jkzsz

1
und ~k(D" = k2 — k2,
1

HZ(2) =a" cos [kg(f) (y — c)} e Ik=s2

und k@ = k2 — k2,

Offener Raum

Feldkomponenten im Bereich —co <y < ¢

Jwo

—jwpo OH, —jk.s OH,
E, = ;o Hy =
k2 — k2, Oy YU k2 — k2, Oy
mit H, = —a) 2Lz ko — K, edh=ez=huw) und k2 = k¢ — k2,

Tabelle 4.3: Transversale Feldkomponenten der TE.-Welle im teilweise PML gefiillten
Wellenleiter gemiss Abbildung 4.12. An der Stelle y =c¢ wird ein Quellenfeld vorgegeben

mit k, = 0 = k.5, somit sind a: und z-Abhéngigkeit a priori bestimmt. Desweiteren gilt:

kQ*w LOED undnfl—]—
weo

und (4.7) fiir verschiedene kq/k,s-Verhéltnisse darstellt. Fiir die gewéhlte

Ausbreitungskonstante k.; und die PML-Parameter r, und b ergeben sich

deutliche Unterschiede zwischen PML und dem offenen Raum. Die Zj pyr-

Werte oszillieren um die ,richtigen“ Zp og-Werte, auch die erwarteten ne-

gativen Dampfungswerte Re [Z, pmr] < 0 im Bereich kg < ks treten auf.
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600 e pMmL
r — Offener Raum
o 500 |
':4‘: - Abstrahlung
N
o 400 -
@ 100°F Keine
[ Abstrahlun
0
-100 & P | P
0.1 1 10
Ko/ Kq

Abbildung 4.13: Feldimpedanz Z;, an der Grenze zwischen PML und Freiraum (y=b).
Das Quellenfeld der Struktur 4.12 wird mit k.s =27-1 GHz \/uoeo festgelegt, die Leitfahig-
keit im PML-Bereich betriigt £=0.0764 S/m, entsprechend r¢, =0.01. Das PML-Profil ist

konstant.

Die Abbildung 4.14 verdeutlicht den Einfluss des PML-Parameters ¢,
(nominaler Reflexionsfaktor) auf die Genauigkeit der PML. Hohere Refle-
xionsfaktoren ry,, also kleinere PML-Leitfihigkeiten x, bewirken eine Ab-
schwichung der Ungenauigkeiten im Bereich ohne Abstrahlung ky < ks,
sieche Abbildung 4.14(a). Andererseits verschlechtern diese groBen r¢n-Werte
die PML-Genauigkeit bei der Quantifizierung der tatséichlichen Abstrahlver-
luste im Bereich kg > ks, wie die Abbildung 4.14(b) verdeutlicht.

Fiir den Fall einer sehr weit ausgedehnten PML (b— o0) wiirden die Ab-
weichungen zwischen Zp, pyr, und Zp, og im Bereich kg < k. fiir alle r¢,-Werte
verschwinden. Aufgrund der grofien Entfernung zwischen Quellenfeld und der
die PML terminierenden elektrischen Wand verschwinden fiir diesen Fall die
Einfliisse der evaneszenten Felder, die diese Abweichungen verursachen. Die
Abweichungen im Bereich ky > ks bleiben auch fiir den Fall sehr grofler
b-Werte bestehen, allerdings kann man in diesem Fall sehr kleine r,-Werte

vorgeben und die Abweichungen somit ebenfalls minimieren.
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Abbildung 4.14: Feldimpedanz Z;, an der Grenze zwischen PML und Freiraum (y=b).
Das Quellenfeld der Struktur 4.12 wird mit k.s =271 GHz /uo€o festgelegt. Die Leitfihig-
keiten im PML-Bereich variieren mit = (0.0382, 0.0764 und 0.01146) S/m, entsprechend
rtp = (0.1, 0.01 und 0.001), das PML-Profil ist konstant. In Abbildung (a) sind Ergebnisse
fiir den Bereich in dem theoretisch keine Abstrahlung méglich ist (ko < k-s) dargestellt, in
Abbildung (b) ist der Bereich mit Abstrahlverlusten (ko > k.s) dargestellt.

Insgesamt bleibt festzustellen, dass bei PML-Berechnungen gewisse Ab-
weichungen gegeniiber einem tatséchlich offenen Raum auftreten. Diese Unge-
nauigkeit ist auf die endliche Ausdehnung des PML-Bereichs zuriickzufiithren.
Die Differenzen konnten anhand des Rechteckwellenleiters untersucht werden.
Die Parameter dieser analytisch berechneten Struktur waren so gewéhlt, dass
die Differenzen zwischen offenem Raum und PML sehr klar sichtbar wurden.
Bei praktischen FDFD-PML Berechnungen erweist sich die PML trotzdem

als sehr gut funktionierende absorbierende Randbedingung, wie das folgende

Berechnungsbeispiel zeigen wird.
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4.3.2 Numerisches Beispiel zur PML-Genauigkeit

Die Ergebnisse der analytischen Genauigkeitsuntersuchungen sollen hier an-
hand einer mit FDFD-PML berechneten, praxisrelevanten Struktur verifiziert
werden. Es wird eine Mikrostreifenleitungs-Leckwellenantenne berechnet. Bei
diesem léingshomogenen Antennentyp wird die erste hohere Mode des Strei-
fenleiters zur Leistungsabstrahlung verwendet, [36] [37]. Das funktioniert fir

Betriebsfrequenzen knapp unterhalb der Grenzfrequenz f.,t.of dieser Mode.

Bei der untersuchten Leckwellenantenne wurde eine Streifenleiterbreite

von w=3 mm gewihlt. Die Permittivitidt des 0.635 mm hohen Substrats be-

S

8 PML

=) £=1.0

w0

~0 1500 ‘ 4000 3900
« - WE_ \

2 £=10.2

T —

Abbildung 4.15: Geometrie der Leckwellenantenne, alle Abmessungen in pm. Die linke
elektrische Seitenwand dient als Symmetrieebene. Die Struktur wird mit 38 x39 nichtédqui-
distanten Gitterzellen diskretisiert. Fiir den lateralen und den oberen PML-Bereich werden
jeweils 10 Gitterzellen verwendet, der nominiale PML-Reflexionsfaktor ist zu ry;, =0.01 ge-
wiahlt, das PML-Profil ist konstant.

tragt €, =10.2, vergleiche Abbildung 4.15. Die Grenzfrequenz ist durch das
Verhiltnis 3/ko festgelegt. Fiir Phasenkonstanten 5 > ko (mit ko = w./fo€o)
kann die Antenne keine Leistung mehr in die umgebende Luft abgeben. Fir

die gewahlten Parameter betrigt die Grenzfrequenz feutog=13.5 GHz.

Die Ergebnisse der numerischen Berechnung mit FDFD-PML sind in der
Darstellung 4.16 in Form der relativen Phasen- (5/kg) und Dampfungskon-
stanten (a/ko) abgebildet. Zusitzlich sind in der Abbildung 4.16(a) noch
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Abbildung 4.16: Relative Dampfungskonstante «/ko und Phasenkonstante (/ko der
Leckwellenantenne gemiss Abbildung 4.15. Im Diagramm (a) sind die Ergebnisse der
FDFD-PML Rechnung, sowie Ergebnisse einer Spectral-Domain Analyse dargestellt. Das
Diagramm (b) stellt eine Ausschnitts-Vergréflerung der Dampfungskonstanten im Fre-
quenzbereich oberhalb von f.ui.of dar, zusétzlich sind hier Ergebnisse fiir einen nominalen
PML-Reflexionsfaktor 7y, = 0.001 eingezeichnet.

Ergebnisse einer Momentenmethode gemiiss [38] eingetragen. Hierbei handelt
es sich um das Spektralbereichsverfahren, dessen Anwendung zur Berechnung
solcher lingshomogenen Antennen weit verbreitet ist. Man erkennt eine sehr

gute Ubereinstimmung der Ergebnisse.

Eine genauere Analyse der relativen Dampfungskonstanten a/kq im Be-

reich oberhalb der Grenzfrequenz feui_off erlaubt die Darstellung 4.16(b). Hier
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sind zusétzlich noch Ergebnisse fiir PML-Rénder mit verringertem Reflexi-
onsfaktor ry, = 0.001 dargestellt. Obwohl fiir den hier dargestellten Fre-
quenzbereich (f >13.5GHz) keine Abstrahlung mehr méglich ist, liefert die
FDFD-PML Methode geringe Démpfungswerte. Teilweise sind diese Werte
negativ, hier muss die PML als aktives Medium wirken. Diese Resultate spie-
geln die vorangegangen analytischen Untersuchungen am Rechteckwellenlei-
ter mit Quellenfeld wieder. Auch das oszillierende Verhalten der residualen a-
Werte kann beobachtet werden. Ebenfalls in Ubereinstimmung mit den ana-
lytischen Voruntersuchungen bewirkt eine Verringerung des r,-Parameters

eine stirkere Ausprigung dieses PML-Fehlers.

Angesichts der, absolut gesehen, sehr geringen Ungenauigkeiten bei der
Berechnung der a/kq-Werte bleibt insgesamt jedoch festzuhalten, dass sich
die FDFD-PML Methode zur Analyse lingshomogener Antennenstrukturen
gut eignet. Die verbleibenden Ungenauigkeiten bei der Berechnung der a-
Werte sind nicht auf numerische Dispersion oder dhnliche Effekte zuriick-
zufithren. Vielmehr spiegeln sie der PML immanente Einschrdnkungen zur
Emulation des Freiraums wieder. Die Genauigkeitsgrenzen konnten hier ana-

lytisch nachgewiesen werden.
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4.4 Angepasste Eigenwertsuche

Die Eigenwertberechnungen mit F3D erfolgen prinzipiell wie im Kapitel 3.2
beschrieben. Da die FDFD-PML-Methode jedoch fiir Eigenwertrechnungen
bis in den Submillimeterwellenbereich eingesetzt werden soll, ist eine ge-
schickt strukturierte Eigenwertsuche unumgénglich. Es gilt einerseits alle ge-
suchten Moden des Wellenleiters sicher zu detektieren und andererseits aus
Effizienzgriinden das nach Eigenwerten abgesuchte Gebiet moglichst klein zu
halten.

Die interessierenden Moden sind durch ein maximales 3 und « definiert.
Somit ist in der Ebene der Ausbreitungskonstanten (k,-Ebene) ein recht-
eckformiges Gebiet festzulegen. Diese Gebiet ist in Abbildung 4.17(b) durch
die schraffierte Fliche A gekennzeichnet. Alle Eigenwerte, die den Ausbrei-

>
AN
=

\

Abbildung 4.17: Die gesuchten Werte in (a) der Ebene der Eigenwerte (v-Ebene), sowie
(b) in der Ebene der komplexen Eigenwerte (k.-Ebene).

tungskonstanten innerhalb dieses Gebietes entsprechen, miissen gefunden
werden. Die Ausdehnung dieses Rechtecks reicht auf der Realteilachse der
k.-Ebene bis Bpax = w(uounmaxeoer,max)lﬂ, wobel fir max UNd €y max den
maximalen relativen Permeabilitdts- und Permittivitdtswerten im Wellenlei-
terquerschnitt entsprechen. Auf der Imaginérteilachse ist das rechteckférmi-
ge Gebiet A durch einen frei wihlbaren maximalen Dampfungswert aupax

festzulegen. Fiir viele praxisrelevante Berechnungen hat sich ein Wert von
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Im[k,] = 2500 m~?!, entsprechend auax ~22dB/mm bewihrt. Die konforme
Abbildung des beschriebenen rechteckférmigen Gebietes A auf die Ebene der
Eigenwerte (7-Ebene) liefert ein Gebiet A, siche Abbildung 4.17(a), welches
durch die Parabelbogen

max 2 2 max

A Az? A Az?
v= 1472ﬁmax U+47Z B2 und v = i4_zamax\/_u+4_z a?

begrenzt ist. Da Eigenwertsuchverfahren im allgemeinen nur die Selektion
kreisformiger Gebiete gestatten, gilt es nun diese Fliche A moglichst effektiv
mit kreisformigen Gebieten C' abzudecken. Innerhalb der kreisférmigen Ge-
biete konnen dann separate Eigenwertprobleme gelst werden. Entsprechende
Verfahren wurden am WIAS? entwickelt, [18] [24] [39].

Zunichst wurde ein Zweischrittverfahren implementiert. Im ersten Schritt
werden alle Eigenwerte innerhalb eines Kreises C7 um den Ursprung (u=v=

0) der v-Ebene ermittelt, sieche Abbildung 4.18(a). Diese Eigenwerte entspre-

Abbildung 4.18: Eigenwertsuche mit dem Zweischrittverfahren. Die konformen Abbil-
dungen der zwei kreisférmige Gebiete (C1,C2) der v-Ebene (a) entsprechen dem Kreisge-
biet C1 beziechungsweise der Lemniskate Cy in der k.-Ebene (b).

chen den Ausbreitungskonstanten innerhalb des Kreisgebietes €, um den Ur-
sprung (3=a=0) der k,-Ebene, siche Abbildung 4.18(b). Im zweiten Schritt

werden Eigenwerte in einem weiteren kreisférmigen Gebiet Cy gesucht. Dieser

3Weierstrass Institute for Applied Analysis and Stochastics, Berlin
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Ca-Kreis hat seinen Mittelpunkt auf der u-Achse der Eigenwertebene, sein
Umfang tangiert die v-Achse. Dieser Kreis muss grofl genug gewihlt werden,
um die schraffierte Fliche zwischen den durch (pax und auax definierten
Parabelbtgen zu iiberdecken. Die konforme Abbildung des Kreises Cy auf die

Ebene der Ausbreitungskonstanten fithrt auf die durch
(B2 +a®)? R (3 -a%) =0 (4.8)

definierte Lemniskate* Cs, siche Abbildung 4.18(b). Die GréBe R in der For-
mel (4.8) ist dquivalent zum Radius des Kreises Cy zu withlen. Die Formel
zur Berechnung dieses Radius, sowie weitere Details beziiglich der konformen
Abbildung werden ausfiihrlich in [18] beschrieben.

Wie sich bei praktischen Berechnungen mit der FDFD-PML zeigte, ist die
Unterteilung der y-Ebene in nur zwei Teilgebiete oftmals nicht ausreichend.

Um eine weitere Verbesserung der Konvergenz bei der Eigenwertsuche zu

(b) a) k-Ebene

Abbildung 4.19: Eigenwertsuche mit dem Mehrschrittverfahren. Die konformen Abbil-
dungen der kreisfsrmigen Gebiete (Ci...Cy) der v-Ebene (a) entsprechen dem Kreisge-
biet C'1 beziehungsweise den Cassini Kurven C’Q bis 6’4 in der k.-Ebene (b).

erzielen, wurde daher ein Mehrschrittverfahren [39] implementiert, derart,
dass nun neben dem Ursprungskreis C; noch in n weiteren Kreisgebieten C}

Eigenwertberechnungen durchgefiihrt werden, siehe Abbildung 4.19(a).

4Ebene algebraische Kurve vierter Ordnung in Form des ,,00“-Zeichens.
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Durch die konforme Abbildung werden die Kreise C; mit 1 < i <n auf

Cassini®>-Kurven mit
(82 +0%)” = Ry (8% — a?) = Ry (4.9)

abgebildet. Die Kurven C; decken das nach Ausbreitungskonstanten zu durch-
suchende Gebiet in der k,-Ebene vollstindig ab, sieche Abbildung 4.19(b).
Die Cassini-Kurven kénnen die Form von Ovalen mit Einbuchtung (siehe
() oder von zwei getrennten Ovalen (siehe C3 oder auch Cy) haben. Auch
die im Zweischrittverfahren vorgestellte Lemniskate Cy ist eine Spezialform
der Cassini-Kurve mit Ry = 0. Weiterfithrende Erlduterungen beziiglich der
Berechnung der Radien R; und R in Formel (4.9), sowie eine detaillierte

Beschreibung der konformen Abbildungen sind in [39] [40] gegeben.

Als ein extremes Beispiel zur Uberpriifung der Effektivitiit des implemen-
tierten Mehrschrittverfahrens dient die Berechnung der Fundamentalmode
eines SAS- (Self Aligned Strip) Halbleiterlasers. Die Berechnung des in Ab-
bildung 4.20(a) dargestellten Wellenleiterquerschnitts stellt extreme Anfor-
derungen an den Eigenwertloser, da ein im Verhéltnis zur Wellenlédnge sehr
groBer Querschnitt von 4100 x 7800 nm? zu diskretisieren ist. Berechnet wird
die Ausbreitungskonstante der Fundamentalmode fiir eine Laserfrequenz von
f =300THz. Der Querschnitt des Wellenleiters wird hierzu mit 211 x 322
nichtdquidistanten Gitterzellen diskretisiert, wobei die PML-Schichten jeweils
10 Gitterzellen breit sind. Aufgrund der sehr hohen Laserfrequenz entsteht
ein sehr schmaler Streifen in der k,-Ebene (Bmax =21765592m™ 1, aupax =
2500m~1!) der mit insgesamt 74 Cassini-Kurven nach der Eigenmode ab-
gesucht wird. Nach einer Berechnungszeit von ca. 2.5h (auf einer XP1000-
Workstation, Alpha Prozessor EV67) wird die Ausbreitungskonstante der

Fundamentalmode gefunden. Das |E|2-Feld dieser Mode, welches niiherungs-

5Ebene Kurve, definiert als ,,Ort eines Punktes M, dessen Entfernungen von zwei fe-
sten Punkten ein konstantes Produkt haben“. Hergeleitet von Giovanni Domenico Cassini
(1625—-1712)
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weise dem Nahfeld des Lasers entspricht, ist in Abbildung 4.20(b) dargestellt.
Die erfolgreiche Berechnung dieses Extrembeispiels verdeutlicht die Effekti-
vitdt der entwickelten Mehrschrittmethode, auch fiir Eigenwertberechnungen

bei hochst komplexen Querschnitten.

(a) EM&=(11.3+0.05) aktive Zone  [0e=10 e=11
[e=(11.3-j0.05)  [le=(12-j0.1)

800

800

)
2001 100

100

1000

400
400
300

1Nd

b
© 200 | | IEITES
1.0
§ 150 .
[
E -
£ 100 1.10-"
O
<
50 |
0 <1107

0 50 100 150 200 250 300
y / Gitterzellen

Abbildung 4.20: Dargestellt sind (a) die Geometrie (alle Abmessungen in nm) und
Materialeigenschaften des Wellenleiters (SAS-Laser), und (b) das Nahfeld der berechneten
Lasermode. Da die Struktur mit nichdquidistanten Gitterzellen diskretisiert wurde, ist die

Felddarstellung (b) nicht maBstabsgerecht.
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5 Dispersion und Abstrahlung der

Koplanarleitung

In diesem Kapitel sollen die geometrische Dispersion sowie die durch Abstrah-
lung verursachten Verluste bei koplanaren Wellenleitern bis in den Terahertz-
bereich (100...1000 GHz) mit der FDFD-PML-Methode untersucht werden.
Die Koplanarleitung ist bei Hochstfrequenzschaltungen in diesem Frequenz-
bereich ein bevorzugt verwendeter Leitungstyp, da sie giinstige Miniaturisier-

ungsmoglichkeiten unter Beibehaltung der 50-Ohm-Charakteristik bietet.

Die Untersuchungen sind zum einen wichtig fiir spezielle Terahertzschal-
tungen. Deren Anwendungsgebiete liegen im Bereich der Radioastronomie,
sowie im Bereich der Materiedetektion. Die Terahertzstrahlung eignet sich
sehr gut zur Charakterisierung chemischer und biologischer Substanzen, da
die Molekiilresonanzen diverser organischer und anorganischer Stoffe in die-
sen Frequenzbereich fallen. Ein weiteres bedeutendes Forschungsgebiet ist die
Entwicklung des Terahertzradar [41], als ein bildgebendes System mit hoher
rdumlicher Auflésung, zur beriithrungslosen Personenkontrolle in sicherheits-
relevanten Bereichen des 6ffentlichen Lebens. Zum anderen ist die Kenntnis
der Dispersions- und Abstrahlungseigenschaften aber auch wichtig, um para-

sitdre Effekte bei niedrigen Frequenzen vermeiden zu kénnen.

Beim Betrieb von Hochfrequenzschaltungen spielen die durch Abstrahlung
von Signalleistung auftretenden Verluste mit steigender Frequenz eine immer
grofere Rolle. Die folgenden Untersuchungen zeigen, dass die Abstrahlverlu-
ste der Koplanarleitung mindestens mit f2 ansteigen. Wiahrenddessen steigt
die Quantitit Skin-Effekt bedingter Verluste (ohmsche Verluste) nur mit f1/2
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an, dielektrische Verluste im Substrat steigen nur mit der Frequenz f an. Es
zeigt sich, dass die Auswirkungen der untersuchten Dispersions- und Ab-
strahlmechanismen nicht erst im Terahertzbereich wirksam werden, sondern
bereits im Schaltungsdesign fiir W-Band-Applikationen (75...110GHz) zu

beriicksichtigen sind.

Bisherige Untersuchungen zur Abstrahlung auf koplanaren Wellenleitern
beschriankten sich auf qualitative Beschreibungen der als ,,leakage phenome-
na“ bezeichneten Effekte [34] [42]. Des weiteren werden in [43] [44] analytische
Modelle zur Berechnung der Dispersion und Démpfung von CPW'’s vorge-
stellt, die allerdings vereinfachend eine unendliche Ausdehnung des Substrats
sowie der Massemetallisierungen voraussetzen. In [35] [Kapitel 4.2 dieser Ar-
beit] wird das resonante Dispersionsverhalten der CPW-Mode und der héher-
en Moden, verursacht durch eine endliche Masseausdehnung, berechnet. Da
das Substrat hier jedoch lateral begrenzt ist, existiert keine Abstrahlungs-

ddmpfung.
In [9][45] werden schlieilich Dispersion und Abstrahlung der CPW mit

verschiedenen Masseleiterbreiten berechnet. Hierzu wird die FDTD-Methode
mit lateraler PML eingesetzt, um die dreidimensionale, ldingshomogene CPW-
Leitung zu berechnen. Die CPW-Mode wird mit einer Feldvorgabe zwischen
Mittel- und Masseleiter angeregt. Dann berechnet sich die komplexe Aus-
breitungskonstante k, aus dem Verhéltnis der elektrischen Felder an zwei
aufeinanderfolgenden Transversalebenen der Leitung. Der Abstand zwischen
diesen Ebenen und der Feldanregung ist derart zu wihlen, dass sich aus der
vorgegebenen, vereinfachten Feldvorgabe das Feld der lateral abstrahlenden
CPW-Mode ausgebildet hat. Bei Berechnungen von Koplanarleitungen mit
diinnen, grundmetallisierten Substraten besteht hierbei die Gefahr, dass sich
CPW- und PPL-Mode nicht sicher voneinander trennen lassen. Zusétzlich be-
notigt man longitudinale PML’s an den Enden der langshomogenen Leitung,

um hier Reflexionen und somit Ergebnisverfilschungen durch nachlaufende
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Signale zu vermeiden.

Die Berechnung der Leitungseigenschaften mit der FDFD-PML-Methode
gestaltet sich einfacher. Hier ergibt sich die komplexe Ausbreitungskon-
stante k, = B — ja direkt aus der Losung der zweidimensionalen Eigen-
wertberechnung. Ergénzend zu den in [9] vorgestellten Berechnungen der
CPW-Eigenschaften im Terahertzbereich erlaubt die hier verwendete Me-
thode eine genaue Analyse der Kopplungseffekte zwischen CPW-Mode und
hoheren Moden aufgrund der Substratdicke, beziehungsweise der koplana-
ren Metallisierungsbreite. Wegen der strikten Modentrennung bei der Fi-
genwertlosung eignet sich das Frequenzbereichsverfahren insbesondere fiir
die Berechnung von riickseitenmetallisierten Koplanarleitungen (Conductor-
Backed-Coplanar-Waveguide, CB-CPW), der Einfluss verschiedener Sub-

stratdicken hg kann dediziert ermittelt werden.

Ziel der Berechnungen ist die Erstellung von Design-Regeln zur Ge-
staltung von Koplanarleitungen bei Hochstfrequenzschaltungen. Mit FDFD-
PML werden unterschiedlichste Geometrien der riickseitenmetallisierten Ko-
planarleitung, siehe Abbildung 5.1, berechnet. Diese Ergebnisse dienen
dariiber hinaus zur Entwicklung eines Ersatzschaltbild-Modells der CB-
CPW, welches die Dispersion und die durch Abstrahlung verursachte Damp-
fung moglichst exakt beschreibt [46] [47].

Abbildung 5.1: Querschnitt der riickseitenmetallisierten Koplanarleitung (CB-CPW)
mit der Mittelleiterbreite w, den Schlitzbreiten s und den Masselleiterbreiten wg, auf einem
Halbleitersubstrat mit Permittivitat e, und Dicke hg.
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5.1 CPW ohne Riickseitenmetallisierung

Aufgrund der jeweils unterschiedlichen Randbedingungen fiir das Ausbreit-
ungsverhalten werden im folgenden die Fille ohne beziehungsweise mit Riick-
seitenmetallisierung unterschieden, wobei auflerdem die Ausdehnung der ko-

planaren Massemetallisierungen zu beachten ist.

5.1.1 TUnendlich ausgedehnte Massemetallisierungen

Mit der FDFD-PML Methode wird zunéchst eine CPW berechnet, bei der
die Substratdicke hs und auch die Massebreite wy als unendlich ausgedehnt
angenommen werden. Die Geometrie der Struktur ist in Abbildung 5.2(a)
dargestellt. Berechnet wird eine CPW auf hochohmigem Siliziumsubstrat
(e = 11.67) mit einer Mittelleiterbreite von w = 16um und einem Masse-

Masse-Abstand (ground-to-ground spacing) von wgoe =w + 25 =40um. Die

b) |
@ g | PML ®) i PML
%s,=1.0
S £=1.0 i
[32)
0
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Abbildung 5.2: (a) Geometrie der berechneten CPW, alle Abmessungen in pum. Die linke
magnetische Seitenwand dient als Symmetrieebene. Die Struktur wird mit 94x81 nicht&qui-
distanten Gitterzellen diskretisiert, fiir die PML-Bereiche werden jeweils 10 Gitterzellen
verwendet. (b) Feldlinien des FE-Feldes der CPW-Mode fiir die Frequenz f =500 GHz.
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unendlich diinn modellierten Metallisierungen sind als ideal leitend angenom-
men und auch das dielektrische Halbleitersubstrat wird als verlustfrei ange-
nommen. Somit sind alle auftretenden Verluste ausschliefllich durch latera-
le Abstrahlung verursacht. Aufgrund der unendlichen Substrat-Ausdehnung,
emuliert durch PML-Berandungen, verliert die CPW-Mode lateral Leistung.
Fiir diese Abstrahlung existiert keine untere Grenzfrequenz, da im weit aus-
gedehnten Substrat ein kontinuierliches Wellenspektrum existiert, wodurch
Signalanteile der gefithrten CPW-Mode seitlich ins Substrat abgefiihrt wer-
den. Die Grofle dieser Verluste steigt iiberproportional mit der Frequenz an.
In unteren Frequenzbereichen spielen Abstrahlungsverluste, aufgrund des ge-
ringen Masse-Masse-Abstands (wg2s = 40 pm), keine bedeutende Rolle, im
Frequenzbereich iiber 300 GHz ist die seitliche Abstrahlung jedoch signifi-
kant wirksam, wie die Feldlinien-Darstellung 5.2(b) verdeutlicht. Die laterale

Abstrahlung kann man bei einer Frequenz von f=>500GHz klar erkennen.

Die Eigenschaften dieser Leitung sind in Abbildung 5.3 zusammengefasst.
Neben den FDFD-PML-Ergebnissen fiir die Dispersion in Form der effekti-

8.0F 320
| ——— Analytische Formel 4
75| FDTD-PML 7415
| FDFD-PML Q
% 7.0 10 =
(au)L L i E
6.5 5 g
6.0 . " ) ) 0
0 200 400 600 800 1000

f/ GHz

Abbildung 5.3: Effektive Permittivitit und Dampfung der CPW gemiss Bild 5.2 als
Funktion der Frequenz. Neben den mit F3D (FDFD-PML) berechneten Resultaten sind
Ergebnisse eines analytischen Modells [43] und Ergebnisse einer FDTD-Berechnung [9]
dargestellt.
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ven Permittivitit e, .=0%/33 und der Ddmpfung o in dB/mm sind FDTD-
Ergebnisse aus [9] und Ergebnisse eines analytischen Nédherungs-Modells [43]
eingezeichnet. Man erkennt eine gute Ubereinstimmung der mit den unter-
schiedlichen Verfahren ermittelten Resultate. Der Anstieg der Dampfung mit

der Frequenz folgt hierbei einem f3-Verhalten.

5.1.2 Endliche Massemetallisierungen

Auch im Falle finiter Masseleiterbreiten wy wird der CPW-Mode immer Lei-
stung in ein unendlich ausgedehntes Substrat verlieren, es existiert keine un-
tere Grenzfrequenz fiir die Abstrahlung. Zusétzlich sind resonante Effekte,
verursacht durch hohere Moden der koplanaren Gesamt-Metallisierungsbreite
Wiot =W + 25 + 2w, zu erwarten. Gemdss [9] gilt fiir die bezogene Ausbrei-

tungskonstante dieser Moden n-ter Ordnung niherungsweise

B < nm )2 .
HMgy,: — =\t\/er—|—— mitn=1,2,....
0 Bo 6Owtot/2

Sie entsprechen also annéihernd den hoheren Moden einer Mikrostreifenlei-

tung mit Leiterbreite wyoy.

Um Kopplungseffekte und den Einfluss verschiedener Massebreiten auf
das Dispersions- und Démpfungsverhalten der CPW-Mode zu untersuchen,
wurden verschiedene Leitungsstrukturen geméss Abbildung 5.4(a) berechnet.
Die Massebreiten wurden hierbei im Bereich wy = (20...160) um variiert.
Abbildung 5.4(b) veranschaulicht die laterale Abstrahlung der CPW-Mode
in das, durch die PML-Berandung emulierte, unendlich ausgedehnte Substrat
hinein. Abbildung 5.5 zeigt die Ergebnisse. Sowohl bei den Dispersionskur-
ven, Abbildung 5.5(a), als auch bei den Démpfungskurven 5.5(b) treten aus-
geprigte Maxima auf. Die Grenzfrequenz fiir das erste Maximum korreliert
hierbei erwartungsgemé&fl mit der Masse-Metallisierungsbreite w,. Sie ergibt

sich aus dem Schnittpunkt der effektiven Permittivitdten der quasistatischen
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Abbildung 5.4: (a) Geometrie der berechneten CPW, alle Abmessungen in pm. Die
Breite der Massemetallisierung wird variiert mit wy = (20, 40,80 und 160) um. Die linke
magnetische Wand dient als Symmetrieebene. (b) Feldverteilung der CPW-Mode mit wg =
80 um bei der Frequenz f =850 GHz. Da mit einem nichtdquidistantem Gitter diskretisiert

wurde, ist diese Darstellung nicht maflstabsgerecht.

Néherung fiir die CPW-Mode (& eff,q = (67 +1)/2) und der ersten gefiihrten

Substratmode (e; cff 1Mo, = & — 472/ (Bowtot)?) zu

2
f sWtot = . (5]‘)
. Weot v/ 2M0€0 (6r — 1)

Die Darstellung 5.5(c) im doppeltlogarithmischen Mafstab verdeutlicht
die Unterschiede im Dampfungsverhalten in Abhéingigkeit von der Masse-
leiterausdehnung. Grundsétzlich verringert sich die Abstrahlungsddmpfung,
je schmaler die Massemetallisierungen w, gew#hlt werden. Im Vergleich mit
der unendlich ausgedehnten Metallisierung (w, — oo) tritt hier jedoch ein
prinzipieller Unterschied auf: Die Ddmpfungskurven fiir die endlichen Masse-
breiten weisen eine f4- f>-Charakteristik auf, die von den Kopplungseffekten
mit den HMjg,,-Moden merklich beeinflusst wird, wiahrenddessen der Fall mit

unendlich ausgedehnten Massemetallisierungen einen f3-Verlauf zeigt.
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Abbildung 5.5: (a) Dispersion und (b, ¢) Ddmpfung der CPW gemaiss Bild 5.4 als Funk-
tion der Frequenz (MafBstab linear (a,b), bzw. doppelt-logarithmisch (c)). Die Breite der
Massemetallisierungen auf dem unendlich ausgedehnten Substrat (hg — oo) variiert mit
wg = (20, 40, 80 und 160) pm, zusétzlich sind die Ergebnisse fiir eine unendlich ausgedehnte

Massemetallisierung (wgy — 00) eingetragen.
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5.2 CPW mit Riickseitenmetallisierung

Im Falle der riickseitenmetallisierten Koplanarleitung (CB-CPW) ist ei-
ne verdnderte Dampfungscharakteristik fiir die CPW-Mode zu erwarten.
Wéhrend im Falle der unendlichen Substratdicke (hg — o0) ein kontinu-
ierliches Substratmoden-Spektrum die Abstrahlverluste bestimmte, ist nun
der Fall eines diskreten Spektrums von Oberflichenwellen einer dielektri-
schen Platte der Dicke hg anzunehmen. Eine durch Abstrahlung verursachte

Déampfung ist somit geméss [47] erst oberhalb einer Grenzfrequenz

arctan [e;]

fons = mhs/2u0e0 (er — 1)

moglich. Unterhalb dieser Grenzfrequenz ist die Phasenkonstante 5 der CPW-

(5.2)

Mode grofer als die der Oberflichenwelle, somit kann in diesem Frequenz-
bereich kein lateraler Leistungsverlust durch Kopplung zwischen CPW- und

Substratmode auftreten.

5.2.1 Einfluss der Substratdicke

Um die oben aufgefithrten Uberlegungen beziiglich der Verlustmechanismen
bei der CB-CPW zu verifizieren, wurden mit FDFD-PML koplanare Leitun-
gen auf verschieden hohen Substraten berechnet. Die geometrischen Abmes-
sungen der untersuchten Strukturen sind der Abbildung 5.6(a) zu entnehmen.
Die Substratdicke wird mit hg =200 um, 400 gm und 600 gum variiert. In Ab-
bildung 5.6(b) ist die E-Feldverteilung der CPW-Mode bei f =500 GHz dar-
gestellt. Man erkennt hier sowohl die laterale Abstrahlung in das Substrat, als
auch die Kopplung zwischen CPW-Mode und der zweiten hoheren Mode der
PPL (HMsyp). Die HM,,,o-Moden sind als hthere Moden der Parallelplatten-

leitung (PPL) zwischen den koplanaren Leitern und der Grundmetallisierung
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Abbildung 5.6: (a) Geometrie der berechneten CPW, alle Abmessungen in pm. Die
Substratdicke wird variiert mit hg= (600,400 und 200) um. (b) Feldverteilung der CPW-
Mode mit hg = 400 um bei der Frequenz f =500 GHz. Da mit einem nichtdquidistantem

Gitter diskretisiert wurde, ist diese Darstellung nicht mafstabsgerecht.

zu verstehen, fiir ihre bezogenen Ausbreitungskonstanten gilt

Bm0) ( mm )2 .
HM,,0 : = (/& — mit m=1,2,....
0 Bo Bohs

Die Kurvenverlidufe der berechneten Dispersion und Démpfung in den Ab-
bildungen 5.7(a) und (b) zeigen, dass die Substratdicke quasi keinen Einfluss
auf das Dispersions- und Dampfungsverhalten der CPW hat. Die berechneten
Werte bewegen sich um die Kurven fiir die CPW auf einem unendlich aus-
gedehnten Substrat (hg — o). Eine genauere Untersuchung der Dampfungs-
charakteristik erlaubt die doppeltlogarithmische a-Darstellung 5.7(c). Man
erkennt eine gute Ubereinstimmung der mit der Formel (5.2) postulierten
Grenzfrequenzen und den FDFD-PML-Resultaten. Unterhalb der Grenzfre-
quenz ist die Ddmpfung, im Rahmen der PML-Genauigkeit, vergleiche Ka-
pitel 4.3, gleich Null. Oberhalb dieser Grenzfrequenz steigt die Dadmpfung
zunsichst mit einer f°-Charakteristik an und zeigt dann ausgeprigte reso-

nante Effekte, verursacht durch die Kopplung mit héheren HM,,,,,-Moden.
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Abbildung 5.7: (a) Dispersion und (b,c) Dadmpfung der CPW gemiéss Bild 5.6 iiber
der Frequenz. Die Substratdicke variiert mit hg = (600,400 und 200) um. Die Massebreite
betrigt wg =40 pm. Zusatzlich sind die Ergebnisse fiir das unendlich ausgedehnte Substrat
(hs — o0) eingetragen. Die Grenzfrequenzen fiir die Abstrahlung geméss Formel (5.2)
betragen fg ng = (51,77 und 153) GHz
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5.2.2 Einfluss der Masse-Metallisierungsbreiten

Der Einfluss verschiedener Massebreiten w, wird auf einem relativ diinnen
Halbleitersubstrat mit hg =200um untersucht, vergleiche Abbildung 5.8(a).
Wie in der E-Feld-Darstellung 5.8(b) fiir f =500 GHz zu erkennen ist wird
nun die Kopplung zwischen CPW- und HMo-Mode sichtbar. Wiederum er-
kennt man den lateralen Leistungsverlust, gekennzeichnet durch die F-Felder
der CPW-Mode, die bis in die seitliche PML-Berandung hineinragen.
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Abbildung 5.8: (a) Geometrie der berechneten CPW, alle Abmessungen in pm. Die
Breite der Massemetallisierung wird variiert mit wg = (20, 40 und 80) pm. (b) Feldverteilung
der CPW-Mode mit wg =80 pm bei der Frequenz f =500 GHz dargestellt. Da mit einem
nichtidquidistantem Gitter diskretisiert wurde, ist diese Darstellung nicht mafistabsgerecht.

In den Abbildungen 5.9(a)-(c) wird das Dispersions- und Démpfungsver-
halten der CB-CPW fiir verschiedene Massebreiten w, dargestellt. Prinzipiell
verhilt sich die CB-CPW &ahnlich wie die CPW auf dem unendlich hohen Sub-
strat, vergleiche Abbildungen 5.5(a)-(b), das heiit, Dispersion und Dampfung
nehmen mit steigender Massebreite zu. Der doppeltlogarithmischen Darstel-
lung 5.9(c) kann man entnehmen, dass die Grenzfrequenz f; ,, unabhingig
von der Massebreite w, ist. Sie wird geméss Formel 5.2 ausschliellich von der

Substratdicke hg und der Permittivitit e, bestimmt.
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Abbildung 5.9: (a) Effektive Permittivitit und Dédmpfung (b,c) der CPW gemiéss
Bild 5.8 als Funktion der Frequenz. Die Breite der Massemetallisierungen auf dem 200 pym

dicken Substrat variiert mit wqy = (20,40 und 80) pm.
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5.2.3 Das erweiterte CPW-Modell

Ein Hauptziel der umfassenden Analyse verschiedenster Geometrien der CB-
CPW mit der FDFD-PML-Methode war die Generierung eines Leitungs-
ersatzschaltbild-Modells (ESB-Modell), dass Dispersion und Dampfung der
CPW-Mode bis in den Submillimeterwellenbereich hinein erfasst. Grundlage
hierfiir war ein bereits bestehendes ESB-Modell [48], dass den Einfluss von
Leiterverlusten und endlichen Leiterdicken beriicksichtigt. Dieses Modell soll
nun auch die Abstrahlungseffekte moglichst genau nachbilden. ESB-Modelle
lassen sich einfach in géngige Mikrowellen-Entwurfsprogramme integrieren
und ermoglichen somit eine zweckméBige Leitungsdimensionierung beim Ent-

wurf integrierter HF-Schaltungen.

Die Untersuchung einer Vielzahl unterschiedlicher CPW-Leitungen ergab,
dass die effektive Permittivitét e, og der Koplanarwelle praktisch unabhéngig
von der Substratdicke hg ist. Es zeigte sich, dass e, g ausschlieBlich von
dem Verhéltnis zwischen Masseleiterabstand und Gesamtmetallisierungsbrei-
te Wgog/Wiot, sowie von der Frequenz abhingt. Die Frequenzabhingigkeit
wird auf die Grenzfrequenz fg ..., , siche Gleichung 5.1, normiert. Auf Grund-
lage der FDFD-PML Resultate konnte ermittelt werden, dass die Formel

r 2
( ) < t t>
Er,eﬁ,q fg,w o

2
2.86465 (%)

Wtot

Er,eff = Ereff,qs

mit dem Faktor

0.15075 4 828

Wtot
die Dispersion der CPW, auch fiir hohe Frequenzbereiche, sehr genau be-

schreibt. Fiir die relative Permittivitét e, g s ist der quasistatische Wert, bei
Bedarf unter Beriicksichtigung endlicher Leitfahigkeiten der Metallisierung,
einzusetzen. Die Permittivitat €, o,y entspricht der quasistatischen Naherung
fiir die ideale CPW mit &, efr,q = (er + 1)/2.
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Die Naherungsformel fiir die Abstrahlungs-Démpfung wird iiber einen
analytischen, feldtheoretischen Ansatz hergeleitet, der in [47] ausfiihrlich be-
schrieben wird. Die Dampfung wird hierbei in Form einer Verlustleistung
formuliert und kann somit effektiv in das ESB implementiert werden. Fiir
den Fall finiter Substratdicken, wo ja ein diskretes Spektrum von Ober-
flichenwellen der dielektrischen Platte das Dampfungsverhalten bestimmt,
benotigt man zur Berechnung der Verlustleistung eine Eigenwertsuche, die
iiber einen Orthogonalreihenansatz realisiert wurde. Diese Eigenwertsuche
wurde ebenfalls in das ESB implementiert und lduft dort automatisiert ab.
Die Dampfungsformeln fiir infinite und finite Substratdicken begriinden sich
ausschliefflich aus physikalischen (N&herungs-) Ansitzen, fiir ihre Herleitung

wurde keine Parameteranpassung mit Hilfe von FDFD-Resultaten verwendet.

In den Abbildungen 5.10(a,b) sind die Ergebnisse der FDFD-PML-Be-
rechnung sowie die Werte der ESB-N#herungen fiir Dispersion und Dédmpfung
dargestellt. Man erkennt eine gute Ubereinstimmung zwischen den numerisch
berechneten Werten und dem ESB-Modell. Die Giiltigkeit des Modells endet
im Bereich der ersten lateralen oder vertikalen Resonanz. Die Kopplungsef-
fekte zwischen CPW- und HM,,,,,-Moden werden nicht erfasst.
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Abbildung 5.10: (a) Effektive Permittivitit und (b) Ddmpfung der CPW mit der Sub-
stratdicke hg =200 pm, bzw. hg — oco. Die Masseleiter sind wg =80 pm breit, die Mittel-
leiterbreite ist w =16 um, der Ground-to-Ground Abstand betrigt wgog = 40pum.
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5.2.4 Kopplungseffekte zwischen CPW- und HM,,,,,-Moden

Mit der folgenden Untersuchung sollen die Kopplungseffekte zwischen CPW-
Mode und den hoheren Moden der Substratdicke (HM,,) beziehungswei-
se der koplanaren Metallisierungsbreite (HMy,,) genauer untersucht wer-
den. Hierzu wird eine CB-CPW-Leitungsstruktur geméss Abbildung 5.11 be-
rechnet. Auf der Leitung sind zunéchst nur die Parallelplattenmode (PPL)

Abbildung 5.11: Geometrie der berechneten CPW, alle Abmessungen in pm.

und die Koplanarleitungsmode (CPW) ausbreitungsfihig, vergleiche Abbil-
dung 5.12(a). In hoheren Frequenzbereichen, etwa ab 120 GHz, breiten sich

hohere Moden mit

6(7””) ( mm )2 ( nm )2 .
HM,n: —— =1{/er — — mit m,n=1,2,...
" Bo Bohs Bowsot /2

aus. Diese Formel ist natiirlich nur fiir Frequenzen giiltig, bei denen noch kei-

ne Kopplung auftritt. Eine numerische Berechnung der komplexen Ausbrei-
tungskonstanten aller ausbreitungsfahigen Moden mit FDFD-PML ergibt das
in Darstellung 5.12 dargestellte Dispersions- und Démpfungsverhalten. Die
Darstellung 5.12(b) verdeutlicht, dass die hoheren Moden zunéchst eine sehr
hohe Démpfung aufweisen, so dass keine Kopplungseffekte zwischen HM,,,,-
Mode und CPW-Mode auftreten. Dies zeigt der kontinuierliche Verlauf der
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Abbildung 5.12: (a) Effektive Permittivitdt und (b, c) Dadmpfung aller Moden der CB-
CPW gemaiiss Bild 5.6 iiber der Frequenz. Zusétzlich sind die Ergebnisse fiir die Dampfung
dieser CPW-Leitung ohne Riickseitenmetallisierung (hg — o) eingetragen (graue Linie).

Dispersions- und der Dampfungskurve der CPW-Mode, fiir Frequenzen bis
etwa 450 GHz. Die HM1o- und HMso-Moden beeinflussen die CPW-Mode
kaum. In den hoheren Frequenzbereichen, wo die CPW-Mode bereits stérker
gedampft ist, treten verstirkte Kopplungseffekte auf. Bereits die HM3p-Mode
hat einen sichtbaren Einfluss auf den Démpfungsverlauf. In dem Frequenz-
bereich, wo sich die (/fo-Kurven von HMyp- und CPW-Mode annihern,
treten signifikante Kopplungseffekte auf, die Kurven zeigen das bereits in Ka-

pitel 4.2.2 beschriebene Co-Flow-Verhalten, bei dem die Eigenschaften von
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CPW- und HM-Mode allméhlich ineinander iibergehen.

Notwendige Bedingung fiir das Auftreten von Kopplungseffekten ist so-
mit, dass sowohl Phasen- als auch Ddmpfungskonstante der beteiligten Mo-
den in etwa iibereinstimmen. Bei der im Kapitel 4.2.2 berechneten CB-CPW
war ein , freischwebendes® Substrat vorgegeben, somit ist die Dampfung al-
ler ausbreitungsfihigen Moden gleich Null, daher tritt hier auch bei jeder
Annéherung von CPW- und HM,,,,,-Moden das Co-Flow-Verhalten auf.

Die Phasenkonstante der PPL-Mode hat immer den hochsten Wert aller
ausbreitungsfihigen Moden, daher tritt sie nie in Wechselwirkung mit héher-
en Moden, einschliefilich der Substratmoden. Aus diesem Grund ist sie auch
fiir alle Frequenzen ungeddmpft, sofern man nur durch Abstrahlung verur-

sachte Dampfungen beriicksichtigt.

Aus den oben aufgelisteten Uberlegungen lisst sich nicht die Schlussfolge-
rung ziehen, dass die untersuchte CPW-Leitung bis in einen Frequenzbereich
von 450 GHz hinein betrieben werden kann, weil die ersten hcheren Moden
die CPW-Welle auf der lingshomogenen Leitung nicht beeinflussen. Stattdes-
sen ist zu bedenken, dass bei nicht langshomogenen Leitungen alle hoheren
Moden bei jeder Diskontinuitéit angeregt werden und parasitire Effekte in-
nerhalb der Schaltung verursachen. Als Design-Regel fiir die Dimensionierung

koplanarer Leitungen ist somit, geméss [46]
1

fmax \V4 2,114050 (gr - ]-) ’

fiir eine vorgesehene maximale Betriebsfrequenz fi,.x der Schaltung einzu-
halten.

Max {hS, wtot/Q} S

(5.3)
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5.2.5 Dispersion und Abstrahlung bei W-Band CPW’s

Die bisherigen Untersuchungen konzentrierten sich auf den fiir die
klassische Mikrowellentechnik etwas ,exotischen“ Submillimeterwellen-
Frequenzbereich. Die ermittelten Resultate sind aber durchaus auch fiir
das Schaltungsdesign im W-Band-Frequenzbereich, (75...110) GHz, rele-
vant, wie die Berechnung einer typischen CB-CPW-Geometrie auf einem
nicht abgediinnten GaAs-Substrat (hg = 625 um) zeigt. Die Geometriedaten

2 PML
o 8,=1.0
S
3i10 15 250 770 __ 990
'e]
N
©

Abbildung 5.13: Geometrie der berechneten CPW, alle Abmessungen in pm.

konnen der Abbildung 5.13 entnommen werden, in 5.14 sind effektive Per-
mittivitdt und Dampfung der ausbreitungsfiahigen Moden eingezeichnet. Man
erkennt, dass im untersuchten Frequenzbereich eine hohere Mode HM 1o auf-
grund der relativ hohen Substratdicke auftritt, die das Dédmpfungsverhalten
der Leitung resonant beeinflusst. Geméss der mit der Formel 5.3 definierten
Design-Regel muss das Substrat mindestens auf 550pm abgediinnt werden,
um den Einfluss dieser hoheren Mode auf die CPW-Mode bis 110 GHz sicher
zu unterdriicken. Will man die Existenz ausbreitungsfihiger Substratmoden
vermeiden, so darf gemiss Gleichung 5.2 sogar eine Dicke von 266 pum nicht

iiberschritten werden.
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Abbildung 5.14: Effektive Permittivitit (CPW-, PPL- und HM19-Mode) und Démpfung
(CPW- und HM10-Mode) der CB-CPW, gemiiss Bild 5.13. Zusétzlich sind die Ergebnis-

se fiir die Ddmpfung der CPW-Mode auf einem unendlich dicken Substrat (hg — o0)
eingetragen.
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6 Streumatrix-Berechnungen mit PML

Die PML wurde in das im Kapitel 3.3 beschriebene FDFD-Verfahren zur
Losung dreidimensionaler Randwertprobleme implementiert. Hierzu werden
die komplexen Materialeintrige der anisotropen PML-Formulierung in das
lineare Gleichungssystem des FD-Schemas integriert. Dies ermoglicht die Be-
rechnung der Ubertragungseigenschaften beliebig gearteter dreidimensionaler
Wellenleiter-Strukturen unter Verwendung absorbierender Randbedingungen
an den seitlichen oder den longitudinalen Begrenzungen des diskretisierten

Rechengebietes.

Zur Verifikation des 3D-FDFD-PML-Programms wird die Streumatrix (S-
Matrix) eines Hohlleiters mit rechteckigem Querschnitt (10x20 mm?) berech-
net. Auf der Unterseite dieses Wellenleiters wird ein dielektrischer Block mit
dem Volumen 3.99 x 8.88 x 8.0 mm? eingebracht, siehe Abbildung 6.1.

Hohlleiter

Tor 2 bzw. PML

L

Abbildung 6.1: Rechteckiger Hohlleiter mit dem Querschnitt 10 x 20 mm?, gefiillt mit
einem dielektrischen Block mit dem Volumen 3.99x8.88x8.0 mm3. Die relative Permittivitsit
dieses Blocks ist e = 6.0. Die Struktur wird mit 11 x 18 x 24 Gitterzellen diskretisiert, bei
der 1-Tor/PML-Struktur kommen noch 5 PML-Schichten in z-Richtung hinzu.

Y Tor1 Dielektrischer Block
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Die Eingangsreflexion dieser Struktur ldsst sich auf zwei unterschiedli-
che Arten ermitteln. Einerseits kann man die Anordnung als 1-Tor-Struktur
berechnen. In diesem Fall ist das hintere Ende des Wellenleiters mit einer
longitudinalen PML zu versehen, die in z-Richtung absorbierend wirkt. An-
dererseits kann man statt der PML ein weiteres Tor einfiigen und erhilt,

in diesem Fall, eine ideale, verlustfreie Terminierung des Wellenleiters. Die

1S4l

Abbildung 6.2: Eingangsreflexion S11 des Hohlleiters aus Abbildung 6.1 als Funktion
der Frequenz. Der Wellenleiter wurde mit 3D-FDFD, entweder als 2-Tor-Struktur oder als
1-Tor-Struktur mit longitudinaler PML berechnet.

berechneten Eingangsreflexionen (S11) dieser beiden Anordnungen stellt Ab-
bildung 6.2 dar. Man erkennt eine gute Ubereinstimmung zwischen den PML-
und den 2-Tor-Resultaten. Die Betrags- und Phasenwerte von S1; stimmen
auch sehr gut mit Berechnungsergebnissen gemiss [49] iiberein, wo die gleiche
1-Tor/PML-Struktur mit einem FEM-Verfahren berechnet wurde.

Bei der Berechnung dieser Teststruktur gab es verschiedene Auffillig-
keiten: Zum einen erhohte sich bei Verwendung der longitudinalen PML die
Anzahl bendtigter Iterationen zur Losung des linearen Gleichungssystems
im Vergleich zur 2-Tor-Losung. Dies liegt daran, dass die speziellen Mate-

rialeigenschaften der PML-Formulierung prinzipiell zu einer Systemmatrix
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mit komplexwertigen, und zusétzlich anisotropen Eintrégen fithrt. Insbeson-
dere die stark unterschiedlichen Betréige der Matrixelemente fithren zu einer
verschlechterten Konvergenz bei der iterativen Losung des Gleichungssytems.
Bei dem beschriebenen, niedrigdimensional diskretisierten Hohlleiter-Beispiel
mit nur einer PML-Berandung wirkt sich das noch relativ moderat aus. Die
Anzahl bendtigter Iterationen stieg lediglich um einen Faktor von ca. 2.5 an.
Im Falle hochdimensionaler Systemmatrizen verbunden mit mehreren, sich
iitberlappenden PML’s ergibt sich jedoch eine auflergewohnlich starke Ver-
schlechterung der Konvergenz, was im nachfolgenden Unterkapitel beschrie-

ben wird.

Anschlielend wird der Aspekt untersucht, wie effektiv die Dampfung der
longitudinalen PML bei Verwendung mit der Frequenzbereichsmethode der
Finiten-Differenzen ist. Die Betrachtung der Resonanzfrequenz des berech-
neten, inhomogen Hohlleiters, die bei 11 GHz (S11(f = 11 GHz) = 0) liegt,
zeigte, dass nur bei Verwendung der 2-Tor-Struktur jegliche Eingangsreflexi-
on verschwindet. Bei der Rechnung mit der longitudinalen PML verbleibt eine
gewisse Restreflexion die auch bei Verwendung sehr vieler PML-Schichten nie
kleiner als ca. —50 dB wird. Da dieser Effekt auch bei der Untersuchung diver-
ser TEM-Wellenleiter beobachtet wurde, werden in einem gesonderten Unter-
kapitel die Genauigkeitsgrenzen der PML nachgewiesen und eine Moglichkeit,
die PML-Effektivitéit deutlich zu verbessern, vorgestellt.

Abschliefende Berechnungsbeispiele beschreiben die Einsatzmoglichkei-
ten des 3D-FDFD-PML-Verfahrens und beweisen seine Effizienz.
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6.1 Konvergenz bei 3D-FDFD Berechnungen mit PML

In diesem Abschnitt soll der Einfluss von PML-Berandungen auf die Kon-
vergenz des dreidimensionalen FDFD-Gleichungslosers untersucht werden.
Hierzu wird eine ldngshomogene Mikrostreifenleitung mit unterschiedlichen
PML-Konfigurationen berechnet. Der Quasi-TEM-Wellenleiter wird mit ei-
nem nichtéquidistantem Gitternetz (27 x 24 x 21 Gitterzellen) diskretisiert,

siehe Abbildung 6.3. Die jeweils duflersten Berandungen bestehen im Falle
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Abbildung 6.3: Geometrie und Diskretisierung der ldngshomogenen Mikrostreifen-
leitung, alle Langenangaben in pum. Die Kantenlinge der grofiten Gitterzelle betrigt
Amax =60 um, was bei fmax =100 GHz einer Wellenléngenauflosung von Amax =Amin/14
entspricht. Der Streifenleiter wird mit einer Dicke von 0 pm modelliert, er ist zur besseren
Ubersicht dicker dargestellt.

der x, z-Symmetrieebene aus einer magnetischen Wand, sonst werden iiberall
elektrische Auflenwinde vorgegeben. Den elektrischen Wanden werden suk-
zessive PML-Gebiete vorangestellt, wobei die longitudinale z-PML 10 Schich-
ten breit gewdhlt wurde, wihrend die lateralen x, y-PML’s jeweils 5 Schichten

breit sind.

In einer ersten Untersuchung wird die Struktur zunichst ohne PML-
Gebiete berechnet, dann wird die longitudinale z-PML hinzugefiigt und
schlieflich wird die Anordnung mit allen drei PML Gebieten berechnet.
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Die drei Gebiete iiberlappen sich hierbei. Fiir alle PML’s werden konstan-
te Leitfihigkeiten entsprechend 7, = 0.01 vorgegeben. Die Tabelle 6.1 listet
die Anzahl benétigter Iterationsschritte, die der verwendete Gleichungsloser

zur Berechnung der verschiedenen Anordnungen bendétigt, auf.

ohne PML z-PML z,y, z-PML, iiberlappend
f/ GHz 10‘30‘100 10 ‘ 30 ‘ 100 10 ‘ 30 ‘ 100

Iterat. | 46 | 49 | 91 438 544 544 | 15983 | 32643 | >1000000
[S11] |1.0|1.0| 1.0 | 0.0078 | 0.0074 | 0.0038 | 0.0078 | 0.0075 -

Tabelle 6.1: Zur Konvergenz des linearen Gleichungslosers bei Verwendung von PML-
Berandungen. Die Rechnung fiir die iiberlappende xyz-PML bei f=100 GHz wurde nach
999 999 Tterationsschritten abgebrochen, das Residuum betrug hier immer noch 10~4.

Es ist zu erkennen, dass die iiberlappende PML die Anzahl der bendtigten
Iterationen sprunghaft ansteigen lédsst. Berechnet man dieselbe Struktur und
verzichtet auf iiberlappende PML-Bereiche, so sinkt die Iterationszahl wieder
auf Werte die auch bei der einfachen z-PML Berechnung erreicht werden, wie
Tabelle 6.2 zeigt.

x,y, z-PML, nicht iiberlappend
f/GHz 10 ‘ 30 ‘ 100
Iterationen | 498 441 621
|S11] 0.0057 | 0.0020 0.0029

Tabelle 6.2: Zur Konvergenz des linearen Gleichungslésers bei Verwendung von PML-
Berandungen. Die verschiedenen PML-Bereiche iiberlappen sich nicht. Die z-PML fiillt
den gesamten, hinteren Berechnunsquerschnitt aus, die z- und y-PML schliefen biindig mit
diesem Bereich ab. Die y-PML fiillt den Bereich zwischen unterer und oberer Berandung
aus, daran schliefit sich die z-PML an.
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6.2 Genauigkeitsgrenzen der longitudinalen PML

Um die erwiihnten Genauigkeitsrestriktionen der longitudinalen PML zu stu-
dieren, wird eine denkbar einfache TEM-Wellenleiteranordnung untersucht,
bestehend aus einer luftgefiillten Parallelplattenleitung (PPL), deren riick-
wartiger Bereich mit PML-Schichten versehen wird, vergleiche Abbildung 6.4.

Der PML-Bereich kann mit einem zweiten Tor terminiert werden oder, wie ei-
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Abbildung 6.4: Teststruktur zur Untersuchung des residualen Reflexionsfehlers |S11]
bei Verwendung von PML’s mit konstanten Leitfdhigkeiten. Der hintere Bereich wird mit
PML-Material versehen, dieser Bereich wird entweder mit einem zweiten Tor oder einer

elektrischen Wand abgeschlossen.

gentlich {iblich, mit einer elektrischen Riickwand (PEC). Bei dieser einfachen
Anordnung existieren nur eindimensionale Feldstdrkekomponenten (E —FE,
und H — H,), somit sind jegliche Diskretisierungsfehler in z, y-Richtung
ausgeschlossen. Die Fiahigkeit des longitudinal ddmpfend wirkenden PML-
Gebietes, die senkrecht einfallenden TEM,-Wellen zu absorbieren, lédsst sich

mit dieser Anordnung systematisch analysieren [50].

6.2.1 Genauigkeitsgrenzen der nicht-gradierten PML

Im Folgenden wird das Absorptionsvermogen von PML-Bereichen mit kon-
stantem Leitfihigkeitsprofil (p = 0) untersucht. Hierzu wird die PPL mit
einem #quidistantem Gitternetz bestehend aus 12 x 22 x 21 Gitterzellen dis-

kretisiert. Die Unterteilung in 2- und y-Richtung ist fiir die Berechnung un-
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wesentlich, die z-Diskretisierung wird mit 0.3 mm langen Gitterzellen reali-
siert, was einer Auflésung von Amin/13 bei einer maximalen Frequenz von
f=75GHz entspricht. Es wird eine PML mit 16 Schichten verwendet, somit
ist der PML-Bereich 4.8 mm dick.

Um Reflexionen, die aus der finiten Ausdehnung der PML resultieren,
zu eliminieren, wird zunéchst der 2-Tor-Fall betrachtet, das heifit, am hin-
teren Ende der PML wird ein zweites Tor vorgegeben, somit ist die Struk-
tur dort garantiert reflexionsfrei abgeschlossen. Da die Wellenimpedanz im
PML-Bereich Zpumr, = (MpML/EPML)l/Q identisch gleich der Freiraumimpe-
danz Zg = (u0/50)1/2 ist, sollte bei dieser Anordnung eigentlich S1; =0 fiir
alle Frequenzen f und PML-Reflexionsfaktoren 7}, gelten. Wie man den Er-
gebnissen der 3D-FDFD-PML-Berechnung mit zwei Toren, in Abbildung 6.5
durch Linien dargestellt, entnehmen kann, entstehen trotzdem Reflexionen,
die mit steigender Frequenz und niedrigeren r;,-Vorgaben anwachsen. Sie lie-
gen in der GréBenordnung |S11|=10"%...1072, entsprechend —80 - - - —40 dB.

0 r,=0.1, O r,=0.01, A rth=0.001,

1t v r,=0.0001, ===, =0.1,== r,=0.01,
b e 1,,=0.001,= = r, 00001

0.1 -DDDDDDDDDDDDDDD

1S4
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Abbildung 6.5: Betrag der Eingangsreflexion S11 des teilweise PML gefiillten Wellen-
leiters, Abbildung 6.4, als Funktion der Frequenz. Dargestellt sind die Ergebnisse fiir den
1-Tor- und den 2-Tor-Fall bei verschiedenen nominalen Reflexions-Koeffizienten ry;,. Mit
den Linien wird der 2-Tor-Fall gekennzeichnet, die Symbole bezeichnen den 1-Tor-Fall,

wobei die PML mit einer elektrischen Wand terminiert wird (npyp, =16, Az = 0.3 mm).
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Fiir den Fall, dass die PML mit einer elektrischen Wand terminiert wird,
entstehen zusétzliche Reflexionen, entsprechend dem voreingestellten ryy-
Wert. Die Resultate hierfiir sind in der Abbildung 6.5 mit Symbolen dar-
gestellt. Man erkennt, dass die verwendete PML mit konstantem Leitfihig-

keitsprofil p Absorptionsniveaus von héchstens —50 dB erreichen kann.

Diese Ergebnisse legen die Vermutung nahe, dass die beobachteten Re-
flexionen aus dem Ubergang zwischen Freiraum und PML resultieren. Daher
wird in einem weiteren Schritt die 1-Tor/PML-Anordnung nochmals berech-
net, wobei nun die gesamte Parallelplattenleitung mit PML-Material aus-
gefiillt wird. Die Ergebnisse hierfiir sind in Abbildung 6.6 mit Linien darge-
stellt, zum Vergleich sind auch hier die Symbole fiir die Berechnung der nur
teilgefiillten PPL eingetragen. Man erkennt, dass bei der vollstandig gefiill-
ten Leitung die voreingestellten 7¢,-Werte (1072...10~%) fiir alle Frequenzen
erreicht werden. Somit ist klar, dass die beobachteten Limitierungen der Ab-

sorptionsfihigkeit auf den Ubergang Freiraum-PML zuriickzufithren sind.

f—— 1,,=0.1,= =+ 1,=0.01, = r,=0.001
1[=="°1,=0.0001, O r,=0.1, O r,=0.01
3 A r,=0.001, ¥ r,=0.0001

—_
ey s e e \:I_;Z‘

Eool%§%§§%§gggﬁgﬁﬁﬁﬁﬁgg
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10§|.|.|.|.|.|..'|"'.

0 10 20 30 40 50 60 70 80
f/ GHz

Abbildung 6.6: Betrag der Eingangsreflexion S11 des PML gefiillten Wellenleiters als
Funktion der Frequenz. Dargestellt sind die Ergebnisse fiir den 1-Tor-Fall bei verschiedenen
nominialen Reflexions-Koeffizienten r¢,. Mit den Linien wird der Fall einer vollstindig mit
PML gefiillten PPL gekennzeichnet, die Symbole bezeichnen den Fall des teilweise PML
gefiillten Wellenleiters. Fiir beide Falle gilt npyr, =16, Az = 0.3 mm.
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Die einzige Moglichkeit, raumlich begrenzte, nicht-gradierte PML-Gebiete
mit einer moglichst hohen Absorptionsfahigkeit zu versehen, liegt somit in
der Verfeinerung der Diskretisierung am Ubergang zwischen Berechnungs-
gebiet und PML-Berandung. Fiir den Fall der hier berechneten PPL wurde
daher die urspriingliche Diskretisierung von Az = 0.3 mm sukzessive verfei-

nert. Die entsprechenden Ergebnisse sind in Abbildung 6.7 dargestellt. Es

0.01k =— 5 Tore
,-@' 1Tor/PEC

1074 G- -

0.01 0.1
Az /mm

Abbildung 6.7: Betrag der Eingangsreflexion S11 des teilweise PML gefiillten Wellenlei-
ters, Abb. 6.4, als Funktion der Gitterzellengréfie Az (doppelt-logarithmische Darstellung).
Eingezeichnet sind die Ergebnisse fiir den 1-Tor und den 2-Tor-Fall (r¢, =10~%, f =10 GHz,
Dicke des PML Gebietes d=konstant, d.h. npyr, wird entsprechend angepasst).

ist zu erkennen, dass erst fiir eine Gittergréfie von Az =0.04 mm (entspre-
chend Anin/100) das voreingestellte Reflexionsniveau von ry, = 10~* erreicht
wird. Ebenfalls berechnet wird die 2-Tor-Anordnung, man erkennt, dass die

residualen Eingangsreflexionen |S11| mit (Az)? skalieren.

Abschlieflend sei darauf hingewiesen, dass eine derartige lokale Verfeine-
rung im Bereich der PML-Berandungen fiir praktische Strukturberechnungen
nicht praktikabel ist. Zum einen erh6hen die zusétzlichen Gitterverfeinerun-
gen in relativ weiter Entfernung zur interessierenden 3D-Diskontinuitét die
Dimension des Gitters unnétig, auflerdem ist man bestrebt, die Entfernung
zwischen Diskontinuitdt und der duflersten PEC-Berandung grofl zu halten,

damit evaneszente Moden moglichst vollstdndig abklingen.
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6.2.2 Analytische Berechnung der Restreflexion

Da die residualen Reflexionen auf den Ubergang Freiraum-PML zuriickge-
fithrt werden konnten, wird dieser im Folgenden genauer untersucht. Durch
das versetzte Gitter des Finite-Differenzen-Schemas geméss YEE sind die
elektrischen und magnetischen Feldgréfien um jeweils 1/2 Gitterzelle ver-
setzt angeordnet. Hieraus resultiert ein Ubergangsbereich der Breite Az/2,
in dem der Wellenwiderstand ungleich der Freiraumwellenléinge ist. Dieser
Bereich muss fiir die beobachteten Eingangsreflexionen verantwortlich sein.
Diese Problematik ergibt sich generell bei FD-Verfahren, die auf dem YEE-
Gitter aufbauen. Um das zu verdeutlichen, wird zunéchst wiederum die PPL-
Struktur berechnet, die nun, anstatt des PML-Bereichs, teilweise mit einem
verlustlosen Substrat der Permittivitdt und Permeabilitit e, = p, =4 gefiillt
wird. Da die Wellenwiderstéinde somit im Vakuum und im Substrat identisch
sind (Z, = Zy), lassen sich die Eingangsreflexionen |S11| wiederum ausschlief3-
lich auf den Ubergangsbereich zuriickfithren. Die Abbildung 6.8 zeigt Ergeb-
nisse der FDFD-, sowie der FDTD-Methode. Sowohl das Frequenzbereichs-

als auch das Zeitbereichsverfahren zeigt iiber einen weiten Frequenzbereich

0.1 == Analytische Formel
0.01 £~~~ FDTD (MWS)
— 103 & FDFD (F3D)
%' 104
1075
1076

0.1 1 10 100
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Abbildung 6.8: Betrag der Eingangsreflexion S11 des teilweise mit Substrat (e, =pur=4)
gefiillten Wellenleiters als Funktion der Frequenz. Neben den numerisch mit F3D (FDFD)
und Microwave Studio (FDTD) berechneten Ergebnissen sind Resultate geméss der For-

mel (6.1) eingezeichnet.
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hinweg einen Restfehler, der quadratisch von der Frequenz abhéngt. Diesen

Restfehler beschreibt die empirisch ermittelte Formel
1

Az\?
ZWQMOEO (7) (5? — 1)

mit hervorragender Genauigkeit, wie Abbildung 6.8 ebenfalls zeigt.

Sip = (6.1)

Ersetzt man die reellwertigen Permittivitéits- und Permeabilitétswerte des
Substrats wieder durch die komplexen epy- und ppyp-Werte, so lisst sich

das residuale |S71| durch die Formel

1 /Az\°
0 -5(%)

beschreiben. Wie Abbildung 6.9 zeigt, wird hierdurch die Frequenzabhingig-

Ho

k2 4 jwpo2k (6.2)
€o

keit der Reflexionen |S11|, die bei numerischen FDFD-Berechnungen auftritt,

sehr genau beschrieben.

Da das zur Verfiigung stehende kommerzielle FDTD-Programm ,,Micro-
wave-Studio® [51] keine Berechnungen mit konstantem PML-Profil erlaubt,
fehlen in diesem Diagramm die Ergebnisse der Zeitbereichsmethode. Aller-
dings steht zu erwarten, dass das FDTD-Verfahren hier ebenfalls dhnliche
Ergebnisse wie F3D produziert.

0.020

— Analytische Formel
0.015+ ® F3D

1Sq4]

0.010

0.00540?2 % 1y
0.1 1 10 100

f/ GHz
Abbildung 6.9: Betrag der Eingangsreflexion S11 des teilweise PML gefiillten Wellenlei-

ters, Abb. 6.4, als Funktion der Frequenz. Neben den numerischen F3D Ergebnissen, sind

Resultate gemiss der Formel (6.2) eingezeichnet (r, = 10~%, npyr, = 16, Az = 0.3 mm,
2-Tore).
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Fiir den praxisrelevanten Fall einer finiten PML, die von einer elektrischen
Wand terminiert wird, erh&lt man somit eine zu erwartende Restreflexion, die
sich aus der vorzugebenden nominalen Reflexion

_ 2dk
Tth — € €0°0

und der Reflexion am Ubergang gemiiss Formel (6.2) zusammensetzt. Die
Addition dieser beiden Groflen erméoglicht eine analytische Bestimmung des
|S11]-Restfehlers, mit der die Wirksamkeit der PML mit konstantem Profil
mit hervorragender Genauigkeit vorherbestimmt werden kann, wie Abbil-

dung 6.10 zeigt.

1 == Iy, = S;;, Analyt. Formel
— Iyt Syp. ®[Sy| F3D, 1-Tor

104
1075 E 1 " 1 1 S 1
0 1 2 3 4
K / (S/m)

Abbildung 6.10: Betrag der Eingangsreflexion S11 des teilweise PML gefiillten Wellen-
leiters, Abb. 6.4, als Funktion der PML-Leitfahigkeit x. Eingezeichnet sind die nominale
Reflexion der PML 74y, die Reflexion am Ubergang S11 gemiiss Formel (6.2), die Summe
aus diesen beiden Reflexionen, sowie Ergebnisse der numerischen Berechnung mit F3D
(f=1GHz, npyr, =16, Az=0.3mm).

Durch eine geschickte Vorgabe des 7,-Wertes ldsst sich somit das Gesamt-
reflexionsniveau

|S11,PML residuall = Tth + S11,Formel (6.2) (6.3)

optimieren. Die Formel 6.3 ldsst sich derart umstellen, dass die Gesamtre-

flexion nur noch als Funktion der Anzahl verwendeter PML-Schichten npwmr,
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ausgedriickt wird. Es gilt

1|1 /Infl/r . Az Infl/r
|S11,PML residual| = Tth + — ’— <M +j2m (—) M)‘ . (6.4)

16 |4 NpPpML A NpML

Somit ldsst sich im voraus ermitteln, wie viele PML-Schichten bené6tigt wer-
den, um ein gewiinschtes Reflexionsniveau zu erreichen, vergleiche hierzu Ab-
bildung 6.11.

:- -- - -~ ~- -
0.01 L - — -
- \/ o=
— o —
(%28 _3"---____—’ == Npy, =10
107 == Npy, =16
10_4 _ - - nPML:32
Npp =64
mi Ll Ll vl sl L1
105 104 103 0.01 0.1

Tth

Abbildung 6.11: Betrag der Eingangsreflexion Si1 des teilweise PML gefuillten Wel-
lenleiters, Abb. 6.4, als Funktion des PML-Reflexions-Koeffizienten ry, fiir verschieden
viele PML-Schichten npyr, geméss der Formel (6.4). Fiir das Verhéltnis Diskretisierung
zu Wellenlédnge gilt Az/A=1/250.

6.2.3 Genauigkeitsgrenzen der gradierten PML

Eine Moglichkeit, die Absorptionsfihigkeit der PML zu verbessern, besteht
in der Verwendung von abgestuften Leitfdhigkeiten innerhalb des PML-
Bereichs. Solche gradierten PML’s wurden in zahlreichen Veréffentlichun-
gen beziiglich der PML-Implementierung in FDTD-Methoden vorgestellt,
beispielsweise in [52]. Daher soll nun der Einfluss verschiedener Leitfihig-
keitsprofile p bei Verwendung der PML mit dem FDFD-Verfahren untersucht
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Abbildung 6.12: Teststruktur zur Untersuchung der Reflexion |S11| bei Verwendung
von PML’s mit abgestuften Leitfahigkeiten. Der hintere Bereich wird mit PML-Material
versehen, dieser Bereich wird entweder mit einem zweiten Tor oder einer elektrischen Wand

abgeschlossen.

werden. Hierzu wird wiederum der PPL-Wellenleiter betrachtet, der jetzt mit

einer abgestuften PML teilweise gefiillt ist, vergleiche Abbildung 6.12.
In der Abbildung 6.13 sind Ergebnisse fiir verschiedene Profile p einge-

zeichnet, beginnend mit einem konstanten Leitfahigkeitsprofil p =0 bis hin

zu einer p=5-Abstufung. Der nominale Reflexionskoeffizient wird festgelegt

1 3 —p:O‘--opzlyo.o.op:Z’

. =——p=3,= =p=4,-===-p=5,

01 p=0, O 2

E p=3, ¢ 5
Joo01k
N
103
104 L

0 10 20 30 40 50 60 70 80
f/ GHz

Abbildung 6.13: Betrag der Eingangsreflexion S11 des teilweise PML gefiillten Wellen-
leiters, Abb. 6.12, als Funktion der Frequenz f. Dargestellt sind die Ergebnisse fiir den 1-
Tor-Fall (Symbole) bzw. den 2-Tor-Fall (Linien) mit verschiedenen Leitfihigkeitsprofilen p
(ren=10"%, Az=0.3mm).
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zu ryn =104, somit gibt es keine signifikanten Unterschiede zwischen den 1-
Tor-Resultaten, dargestellt mit den Symbolen und dem 2-Tor-Fall, dargestellt
durch Linien. Eine genaue Betrachtung der Ergebnisse liefert die Erkenntnis,
dass ein Profil mit p=3 die beste Absorptionsfihigkeit aufweist. Allerdings
ist auch festzustellen, dass die Verwendung von abgestuften Leitfahigkeiten
nur eine moderate Verbesserung des Absorptionsvermégens iiber den unter-
suchten Frequenzbereich hinweg ermoglicht. Offensichtlich treten wiederum
zusitzliche Reflexionen auf, an dem Ubergang zwischen Freiraum und der
ersten PML-Schicht, sowie den weiteren Ubergiingen zwischen den einzelnen
PML-Schichten verschiedener Leitfahigkeit.

6.2.4 Analytische Berechnung der Reflexion bei PML’s mit gra-
diertem Leitfdhigkeitsprofil

Die empirisch ermittelte Formel 6.2 zur Bestimmung der Ubergangsrefle-
xion bei konstanten PML-Bereichen ldsst sich auch auf die Summe von
Ubergéngen, die bei der Verwendung von gradierten PML’s zu betrachten
ist, anwenden. Zusétzlich sind hier die Ddmpfungen des eintreffenden Signals
innerhalb der verschiedenen Schichten zu beriicksichtigen. Hieraus resultiert

dann die Formel

npmrL —1 i ; A 1 AZ 2
S = —\/ro/eokK2Az | ? .
11 Z 16 4< 5 )

=0 k=

'z—g (/{?H - /if) — 2w e + jwiin2 (ki1 — ki), (6.5)

fiir PML-Ubergénge mit unterschiedlichen Leitfihigkeiten in den verschiede-
nen Schichten 7. Numerische Berechnungen mit verschiedenen PML Profilen,
beginnend mit einer konstanten PML (p=0) bis hin zu einem p=3-Profil zei-
gen, dass die analytische Formel 6.5 das Reflexionsniveau gradierter PML’s

fiir niedrige Frequenzen sehr gut nachbildet, siche Abbildung 6.14.
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f/ GHz

Abbildung 6.14: Betrag der Eingangsreflexion Si1 des teilweise PML gefuillten Wel-
lenleiters, Abb. 6.12. Neben den numerischen F3D-Ergebnissen sind Resultate gemiss der

Formel (6.5) eingezeichnet (ry, =10"%, npyr, =16, Az=0.3mm, 1-Tor).

Fiir hohere Frequenzen ergeben sich Abweichungen zwischen den mit der
Formel (6.5) berechneten analytischen Werten und den numerischen F3D-
Resultaten. Dies ist vermutlich auf die zusétzliche Ddmpfung zuriickzufiihren,
die die eintreffende Welle durch Kopplungseffekte erfihrt. An jedem Uber-
gang zwischen den individuellen PML-Schichten werden bestimmte Anteile
der eintreffenden Welle zuriickreflektiert und koppeln wiederum mit der ein-
treffenden Welle. Dies fithrt zu dem beobachteten, resonanten Verlauf der

Déampfung fiir Profile mit p+£0.

Es ist festzustellen, dass durch eine sorgfiltige Auswahl des PML-
Profils p eine verbesserte Absorptionsfihigkeit der PML erreicht werden
kann. Allerdings ist die zu erwartende Gesamtddmpfung der FDFD-PML
deutlich schlechter als in der Literatur angegebene D&mpfungswerte bei
FDTD-Verfahren mit PML-Réndern. Hier wurden fiir verschiedene TEM-
Wellenleiter, mit 8. ..10-Schichten PML breitbandig Dampfungsniveaus bes-
ser als —80dB berechnet. Wodurch die Differenzen zwischen den FDTD-
Werten und dem FDFD-Programm F3D zustande kommen, erklért der fol-
gende Abschnitt.
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6.2.5 Verbesserung der Absorption von PML’s mit gradiertem
Leitfahigkeitsprofil

Standardméflig werden bei F3D, wie bei allen FD-Verfahren die auf der inte-
gralen Differenzen-Formulierung basieren, bei der Berechnung der D-Felder
Mittelwertbildungen der Permittivititen zweier benachbarter Gitterzellen
vorgenommen. Es gilt €= (g;+€;41)/2. Hierdurch wird, bei einfach geschichte-
ten Medien, der durch das versetzte YEE-Gitter verursachte Fehler minimiert.
Wenn nun jedoch, wie im Falle der gradierten PML, ein ortsabhéngiges Leit-
fahigkeitsprofil mit einigen diskreten, aufeinanderfolgenden Schichten berech-
net werden soll, ist diese Mittelwertbildung nicht optimal. Das verdeutlicht
Abbildung 6.15 fiir einen PML-Bereich mit p=4-Profil und npy, =4 Schich-
ten. Obwohl die Abweichungen zwischen den diskreten Mittelwerten R und
der kontinuierlichen Leitfahigkeitskurve fiir das p=4-Profil gering ausfallen,
wird sich zeigen, dass genau diese Abweichungen fiir die beobachtete Limi-

tierung des Absorptionsvermogens gradierter PML’s verantwortlich sind.

1.0
c  x
£.8 08
3 ¥
2 9 06
E*E
= ¥
3% 04
g s
ég‘o.z

X

Abbildung 6.15: Relative elektrische und magnetische Leitfihigkeiten in Abhéingigkeit
von der PML-Gitterzelle n; pyvr,. Die durchgezogen Linie entspricht dem p= 4-Profil. Die
magnetischen Leitfdhigkeitswerte x7,,, liegen exakt auf dieser Linie, wéhren die Strich-

Linie die Mittelwerte fiir k. andeutet.
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Anstatt die standardméflige Berechnung der Leitfdhigkeiten fiir gradierte
PML’s, gegeben mit
nipmr — 0.5\” . . nipmr \’
Rel. = Kmax | — und Rmag. = Fmax | 77
NPML NpPML

wobei

0 .
und K}, = /;—nmax ist,
0

o _pt+Deoco, [ 1

max 2anLAZ Tth
zu verwenden, kann man die elektrischen Leitfahigkeitswerte rekursiv zu
n;pmL — 0.5

P
oA ) — Kel.(Mi—1,PML) (6.6)

Kel. (i PML) = 2Kmax (

berechnen. Mit dieser Wahl der k. -Werte liegen die resultierenden elektri-
schen Leitfahigkeitswerte nach der Mittelwertbildung exakt auf der Kurve fiir
das p=4-Profil, ohne dass eine Modifikation des grundlegenden FD-Schemas

vorgenomimen werden muss.

Die Auswirkungen dieser angepassten k-Berechnung soll zunéchst wie-
derum anhand der teilweise PML gefiillten PPL, gemiiss Abbildung 6.12 ver-
deutlicht werden. Die Parallelplattenleitung wird hierzu mit einer PML die
nur noch aus 8 Schichten besteht teilgefiillt. Die Ergebnisse fiir verschiede-
ne Profilierungen, ermittelt mit der nicht angepassten k. -Berechnung sind
in der Abbildung 6.16(a) dargestellt. Man erkennt, dass fiir keines der ver-
wendeten Profile Absorptionsraten besser als —50dB erzielt werden kénnen.
Anders sieht das bei den Ergebnissen mit der angepassten ke -Berechnung,
Abbildung 6.16(b), aus. Fiir konstante PML-Profile verschlechtert sich das er-
reichbare Reflexionsniveau. Das war zu erwarten, da ja die eigentlich sinnvol-
le Mittelwertbildung beim Ubergang zwischen zwei Materialschichten durch
die rekursive k¢ -Berechnung ausgeschaltet wird. Fiir konstante Profile sind
die Werte beider Berechnungen identisch. Verwendet man ein Profil zweiter
oder vierter Ordnung ermdglicht die gradierte PML nun jedoch Dampfungs-
niveaus besser —75 dB, beziehungsweise besser als —95dB iiber den gesamten

Frequenzbereich hinweg.
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Abbildung 6.16: Betrag der Eingangsreflexion S11 in dB, des teilweise PML gefiillten
Wellenleiters, Abb. 6.12, als Funktion der Frequenz. Ergebnissen (a) der FDFD-PML mit
linearer Mittelwertbildung fiir die k¢ -Werte, sowie Ergebnisse (b) fiir die rekursive ke -

Berechnung gemiss Formel 6.6 (r¢, =104, npyp, =8, Az=0.3mm, 1-Tor).

Die Verwendung der rekursiven ke; -Berechnung erméglicht also eine ekla-
tante Verbesserung der Absorptionseigenschaften gradierter PML’s. Mit ei-
nem acht Schichten umfassenden PML-Bereich kénnen breitbandig Démpfun-
gen besser als —80dB realisiert werden. Soll dennoch mit einer konstanten
PML gerechnet werden, sollte man statt der rekursiven k-Berechnung wie-
derum die Mittelwertbildung verwenden, hiermit kénnen Reflexionsniveaus
von ca. —40dB erreicht werden. Das die vorgestellte rekursive Leitfahigkeits-
berechnung auch bei Wellenleitern mit inhomogenen Torquerschnitten sehr

wirksam ist, zeigt der folgende Abschnitt.
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6.3 Berechnung dreidimensionaler Strukturen mit
PML-Randern

Die folgenden Berechnungen sollen die Wirksamkeit der modifizierten Leit-
fahigkeitsberechnung auch fiir inhomogene Leitungsquerschnitte nachweisen.
Des weiteren soll die Effizienz des FDFD-PML-Verfahrens bei der Berech-
nung der Ubertragungseigenschaften dreidimensionaler Strukturen verdeut-

licht werden. Hierzu werden folgende Strukturen betrachtet:

e PML als Wellenleiterabschluss. Dieses Beispiel dient als weitere Re-
ferenz, um die Effektivitdt der modifizierten Leitfihigkeitsberechnung

nachzuweisen.

e Abstrahlung einer Patch-Antenne. Diese Struktur verlangt den Ein-
satz von PML-Berandungen in allen drei Raumrichtungen. Sie dient
als wichtiges Testbeispiel fiir die Funktion der PML, da hier Wellen

unter verschiedensten Einfallswinkeln auf die Berandungen auftreffen.

e Berechnung eines typischen Packaging-Problems. Bei der Optimie-
rung eines LTCC-Ubergangs miissen laterale PML’s verwendet werden,
um parasitidre Resonanzen des breiten Berechnungsgebietes zu unter-

driicken.
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6.3.1 Geschirmte Mikrostreifenleitung

Um die verbesserte Absorptionsfihigkeit der modifizierten Berechnung der
PML-Leitfahigkeiten auch fiir Wellenleiter mit inhomogenem Leiterquer-
schnitt nachzuweisen, wird die Eingangsreflexion S1; einer Microstrip-Mode

berechnet. Die lingshomogene, mit einer elektrischen Schirmung versehe-
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Abbildung 6.17: Diskretisierung der geschirmten Mikrostreifenleitung. Die Breite des
Streifenleiters ist 0.254 mm, das Substrat (er =2.2) ist 0.254 mm dick. Die Struktur wird
mit 26 x 52 x 36 dquidistanten Quadern diskretisiert, wobei Az =0.12mm (entsprechend
A/40 @40 GHz) ist.

ne Mikrostreifenleitung wird mit einem PML-Rand terminiert, siehe Ab-
bildung 6.17. Die Dimensionen, Substratpermittivitdt und Diskretisierung
dieser Struktur entspricht denen aus [52], wo diese Leitung mit der FDTD-
Methode berechnet wird. Zunéchst wird eine 10-lagige longitudinale PML
verwendet. Die Ergebnisse hinsichtlich der Ddmpfungseigenschaften der PML
mit gradiertem Profil sind Abbildung 6.18 zu entnehmen. Sowohl mit dem
quadratischen (p=2) Profil, Abbildung 6.18(a), als auch mit dem p=4-Profil,
Abbildung 6.18(b) werden breitbandig Absorptionsniveaus besser als 80 dB
erreicht. Fiir niedrige Frequenzen erreicht das p = 4-Profil sogar die nomi-

nalen r,-Reflexionswerte bis 120 dB. Diese sehr guten Ergebnisse lassen den
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Schluss zu, dass mit der modifizierten Leitfdhigkeitsberechnung auch mit sehr
wenigen PML-Schichten hohe Absorptionsraten erzielt werden kénnen. Wie

die Abbildungen 6.19(a) und (b) zeigen, geniigt bereits eine 5-lagige PML,

@) b —5-r1,,=0.256 —6—r,,=0.0654 =~ r, =0.0168
0 [—5-1,=0.00427 <1, =0.00109 ~r, =0.00028
20 —FH—F—FH—8—8—8—F
m 40| C O
© -
o 60| - -
n I = — 7
-80 |
-100 - 10 Schichten PML,
-120 p = 2 - Profil
1 | 1 | 1 | 1 |
10 20 30 40
(b) - —5-1,,=0.256 —6—1,,=0.0654 =~ r, =0.0168
0 [—%-1,,=0.00427 <1, =0.00109 ~ 1, =0.00028
20} B—8—8—8F—8—8—8—F)
o -40fF G ©
© -
o -60F = = = A
0 3 .
-80 |
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2120 | p = 4 - Profil
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Abbildung 6.18: Betrag der Eingangsreflexion S11 der geschirmten Mikrostreifenleitung,
siche Abbildung 6.17, als Funktion der Frequenz. Die ldngshomogene Leitung wird mit ei-
ner 10-lagigen PML mit (a) quadratischem, bzw. (b) p=4-Profil terminiert. Die nominalen
PML-Reflexionskoeffizienten r, sind derart gewahlt, dass sie, fiir den inhomogenen Wel-
lenleiterquerschnitt, in etwa Reflexionsnivaus von (—20, —40, —60, —80, —100 und—120) dB

entsprechen.
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um breitbandig Absorptionen besser als 65dB zu erzielen, was fiir praxisre-
levante Berechnungen mehr als ausreichend ist. F3D-Berechnungen verschie-
dener weiterer Streifen- und Koplanarleitungen, auch mit nichtéquidistanten

Diskretisierungen, bestéitigten diese guten Absorptionsraten.
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Abbildung 6.19: Betrag der Eingangsreflexion S11 der geschirmten Mikrostreifenleitung,
siehe Abbildung 6.17. Die lingshomogene Leitung wird mit einer 5-lagigen PML mit (a)
quadratischem, bzw. (b) p=4-Profil terminiert.
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6.3.2 Patch-Antenne

Hier werden Ergebnisse der FDFD-PML Berechnung einer Patch-Antenne
mit Mikrostreifenzuleitung vorgestellt. Die geometrischen Abmessungen des
Antennenpatches sowie der Zuleitung konnen Abbildung 6.20 entnommen

werden. Die Struktur wird mit insgesamt vier verschiedenen PML-Réndern

16

2.46

. xy
622 [/ }0.794 I f
z

Abbildung 6.20: Geometrie der berechneten Patch-Antenne, alle Abmessungen in

mm. Die Struktur wird mit 28 x 74 x 116 &quidistanten Quadern diskretisiert, wobei
Az =0.265mm, Ay=0.389 mm und Az=0.4mm ist.

versehen, wobei die verschiedenen PML-Berandungen sich nicht iiberlappen®.
Die riickwértige, longitudinale PML bedeckt den gesamten Querschnitt, die
lateralen PML’s werden bis zur oberen Berandung durchgezogen, wihrend
die obere PML jeweils nur bis zum Beginn der lateralen und longitudinalen
PML’s reicht. Es werden jeweils 10-lagige PML-Bereiche mit einem Leitfihig-
keitsprofil von p =4 eingesetzt. Die Berechnungszeiten fiir die Eingangsre-
flexion dieser Antenne lagen, frequenzabhingig, bei ca. 2...8h (auf einer
XP1000-Workstation).

Die Ergebnisse fiir die Eingangsreflexion S1; werden in Abbildung 6.21
aufgelistet. Zusitzlich sind hier FDTD-Ergebnisse geméss dem in [9] vorge-

stellten Programm, sowie mit Microwave Studio [51] berechnete Ergebnisse

IBerechnungen dieser Struktur mit sich iiberlappenden PML’s wurden nach jeweils
100 000 Iterationsschritten abgebrochen. Der Gleichungsloser zeigte hierbei keinerlei Kon-
vergenz (Residuum > 0.4).
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Abbildung 6.21: Betrag der Eingangsreflexion Si1 der Patch-Antenne geméss Abbil-
dung 6.20 als Funktion der Frequenz. Neben den FDFD-PML Resultaten sind Ergebnisse
der Antennenberechnung mit FDTD-Methoden geméss [9] und [51] aufgefiihrt.

eingetragen. Man erkennt eine sehr gute Ubereinstimmung der mit den ver-

schiedenen Methoden berechneten Resultate.

Prinzipiell lassen sich solche Antennen effektiver mit Zeitbereichsverfah-
ren analysieren, da die Auflosung der einzelnen Resonanzen der Eingangs-
reflexion eine sehr feine Frequenz-Schrittweite (und somit eine lange Re-
chenzeit) beim FDFD-Verfahren erfordert. Dessen ungeachtet hat hier das
FDFD-PML Programm seine grundsétzliche Eignung zur Berechnung von

Patch-Antennen bewiesen.

6.3.3 LTCC-Packaging

Im Folgenden soll die Verwendung von FDFD-PML als Design-Werkzeug
bei der Optimierung von Packaging-Losungen demonstriert werden. Mit dem
Programmpaket F3D werden die Ubertragungseigenschaften eines LTCC?2-
Ubergangs fiir SMD?-Techniken berechnet. Der untersuchte Ubergang, siehe

2Low Temperature Cofired Ceramics, keramisches Tréigersubstrat fiir HF-Schaltungen.
3Surface Mounted Device, Oberflichenmontiertes Bauelement oder Schaltungsmodul.
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Abbildung 6.22: 3D-Ansicht des berechneten LTCC-Ubergangs. Die Struktur wird mit
99x68x 125 nichtdquidistanten Quadern diskretisiert. Auf der x, z-Ebene, in der Mitte der
Streifenleitungen, wird eine magnetische Wand als Symmetrieebene definiert.

Abbildung 6.22, ist Bestandteil eines Modultréigers fiir Satellitenkommuni-
kations-Systeme, die bei ca. 40 GHz betrieben werden. Die Signalleitung auf
dem Motherboard ist auf das oben montierte LTCC-Modul zu fithren. Sowohl
auf dem Motherboard als auch auf dem dariiber liegenden LTCC-Modul sind
die Schaltungen in Mikrostreifenleitungs-Technik realisiert. Die groflichigen
Massemetallisierungen werden mit matrixférmig angeordneten, metallischen
Kontaktierungen, sogenannten Via-Arrays, miteinander verbunden. Die Via-
Arrays in den Substraten und dem luftgefiillten Raum zwischen Motherboard

und LTCC-Modul sind jeweils gegeneinander versetzt angeordnet.

Ziel der F3D-Berechnungen war die Optimierung der Signal- und Masse-
Durchkontaktierungen um einerseits eine geringe Einfligeddmpfung zwischen
der Streifenleitung auf dem Motherboard und dem darauf montierten Modul
zu erhalten. Andererseits miissen auch parasitire PPL-Moden zwischen den
Grundmetallisierungsebenen unterdriickt werden. Dies geschieht durch eine

Optimierung des Via-Array-Designs [53].
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Abbildung 6.23: Betrag der Reflexionen (a) und der Einfiigedimpfung (b) des LTCC-
Ubergangs gemiiss Abbildung 6.22 als Funktion der Frequenz f. Die Kurven beschreiben
die Ubertragungseigenschaften des noch nicht optimierten Ubergangs.

Die untersuchte Struktur bedingt den FEinsatz lateraler PML-
Berandungen, die den Einfluss unphysikalischer Moden des groflen Berech-
nungsquerschnitts unterdriicken. Wegen ihres symmetrischen Aufbaus muss
nur die halbierte Struktur berechnet werden, eine magnetische Wand durch
die Mittelebene der Signalleitungen dient als Symmetrieebene. Die Struk-
tur wird mit 841500 Gitterzellen diskretisiert, wobei die duflersten sechs y-
Schichten mit der PML-Berandung versehen werden. Es wird ein nichtaqui-
distantes Gitter verwendet, die Diskretisierung variiert zwischen A i, =2 pm
und A ax =220 pm. Die Ergebnisse der F3D-Simulation des nicht optimier-
ten Ubergangs sind in Abbildung 6.23 dargestellt. Die F3D-Simulation dieses
Ubergangs benétigt pro Frequenzpunkt ungefihr 18 h Rechenzeit (auf einer
XP1000-Workstation, Alpha Prozessor EV67) bei einem Speicherbedarf von
ca. 1.9 GByte.

Durch verschiedene Maflnahmen gelingt es, die Einfiigeddmpfung um
0.5dB zu verringern und gleichzeitig die Reflexionen an den Eingédngen
um weitere 10...15dB abzusenken. Diese Resultate verdeutlichen, dass die
FDFD-PML-Methode sich als wertvolles Design-Werkzeug bei der Entwick-
lung fortschrittlicher Packaging-Techniken bewé#hrt hat.
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7 Zusammenfassung und Ausblick

Im Rahmen dieser Arbeit wurde die absorbierende Randbedingung Perfectly-
Matched-Layer in ihrer uniaxialen Formulierung bei Verwendung mit
der Frequenzbereichsmethode der Finiten-Differenzen (FDFD) untersucht.
Die FDFD-PML-Methode wird dabei fiir Wellenleiter- und Streumatrix-
berechnungen eingesetzt. Bestehende Genauigkeitsgrenzen, die der PML-
Formulierung immanent sind, werden durch analytische Berechnungen nach-
gewiesen. Diese vertiefen das Versténdnis fiir verschiedene Auffilligkeiten
beim Einsatz der PML mit numerischen Frequenzbereichsverfahren. Die ge-
wonnenen Erkenntnisse sind auch beim Einsatz der PML mit Zeitbereichs-
verfahren (FDTD) relevant.

Ein wichtiger Aspekt, der in dieser Arbeit erstmals betrachtet wurde,
ist der Einfluss der PML-Berandung auf das Modenspektrum eines Wellen-
leiters. Die Untersuchungen zeigen, dass durch die PML-Randbedingungen
zusétzliche Moden im interessierenden Spektralbereich entstehen, die nicht
anhand ihrer Ddmpfung identifiziert werden kénnen. Um eine sichere Separa-
tion dieser Moden von den gesuchten, realen Moden des Wellenleiters zu er-
moglichen, wird ein Kriterium entwickelt, das eine zuverléssige Trennung der
verschiedenen Modentypen erlaubt. Die Funktionsweise des Kriteriums wird
anhand eines analytisch berechneten Wellenleiters erldutert. Seine Eignung,
eine sichere Modentrennung auch bei hochsten Frequenzen zu gewéhrleisten,
wird mit der numerischen Berechnung verschiedener koplanarer Wellenleiter

bewiesen.

Analytische Untersuchungen zeigen weiterhin, dass mit endlich ausge-

dehnten PML-Gebieten nur eine begrenzt genaue Simulation unendlich aus-
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gedehnter Bereiche moglich ist. Aufgrund der speziellen Definition der PML-
Permittivitats- und Permeabilitéits-Tensoren kann die PML als aktives Medi-
um wirken, sodass einfallende Wellen sogar eine leichte Verstéirkung erfahren.
Diese Erkenntnisse bestétigen numerische Wellenleiter-Berechnungen. Die be-
obachteten Genauigkeits-Restriktionen sind auch fiir FDTD-Berechnungen
mit lateralen PML’s giiltig.

Insgesamt kann gezeigt werden, dass die PML-Randbedingung in Verbin-
dung mit dem Moden-Trennungs-Kriterium ein sehr effektives Werkzeug zur
FDFD-Analyse von Abstrahlungseffekten bei Wellenleitern darstellt.

Dies demonstriert eine detaillierte Analyse der geometrischen Dispersions-
und Abstrahlungseffekte auf Koplanarleitungen. Die verwendete Frequenzbe-
reichsmethode erlaubt hierbei aufgrund der exakten Modentrennung eine ge-
naue Berechnung der Ausbreitungskonstanten, auch auf sehr diinnen Substra-
ten mit Riickseitenmetallisierung. Die verschiedenen Abstrahlungsmechanis-
men und Kopplungseffekte zwischen Grundmode und héheren Moden werden
analysiert. Diese Effekte, die bereits beim Schaltungsdesign fiir W-Band Ap-
plikationen beriicksichtigt werden miissen, werden bis in den Terahertzbereich

quantifiziert.

Bei der Nutzung der PML-Randbedingung in dreidimensionalen Struk-
turen steht die Analyse der mit PML erreichbaren Absorptionsraten im
Vordergrund der Untersuchungen. Die durch die Feldanordnung im YEE-
Gitter verursachten Ungenauigkeiten werden mit einer analytischen Formu-
lierung beschrieben. Es wird gezeigt, dass Details bei der Formulierung der
Materialkonstanten im Gitter innerhalb der PML-Bereiche einen entschei-
denden Einfluss auf die erreichbare Genauigkeit haben. So lassen sich mit
der standardméfBigen Definition der elektrischen und magnetischen Verlust-
groffen auch mit gradierten Leitfdhigkeiten keine Absorptionsniveaus besser
als 40...50dB erreichen. Durch eine modifizierte, an das Leitfdhigkeitspro-

fil angepasste Berechnung der ortsabhéngigen elektrischen und magnetischen
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Leitfihigkeiten gelingt eine starke Verbesserung der PML-Absorptionsfihig-
keit. Ohne eine Verdnderung am FD-Schema vornehmen zu miissen, kénnen
dadurch bereits mit 5-lagigen PML’s breitbandig Dampfungsniveaus besser
als 60dB erreicht werden. Auch hier sind die gewonnenen Erkenntnisse di-
rekt anwendbar auf FDTD-Programme, die die integrale Formulierung des

Finite-Differenzen Schemas verwenden.

Ein wichtiger Aspekt fiir den Einsatz der PML im 3D-Fall ist die Numerik.
Die PML-Formulierung erfordert stark anisotrope Materialeintrége in die Sy-
stemmatrix zur Losung des dreidimensionalen Randwertproblems. Hierdurch
verschlechtert sich die numerische Kondition dieser Matrix, was eine teilweise
drastisch verringerte Konvergenzgeschwindigkeit des iterativen Losungsver-
fahrens zur Folge hat. Dies gilt insbesondere fiir den Fall, wenn sich PML’s
mit verschiedenen Wirkrichtungen {iberlappen, beispielsweise an den Ecken
und Kanten von PML-Berandungen. Bei FDTD-Verfahren fiihrt diese star-
ke Anisotropie zu verldngerten Abklingzeiten, also einer erhohten Anzahl
von Zeitschritten, unter Umstdnden kommt es zu Instabilitéiten bei der Los-
ung des Differenzen-Gleichungs-Systems mit dem Leapfrog-Algorithmus. Es
wird gezeigt, dass der Verzicht auf solche iiberlappenden PML-Gebiete eine
signifikante Verbesserung der Konvergenzeigenschaften bewirkt. Die FDFD-
Berechnung einer Patch-Antenne verdeutlicht, dass auch ohne die Definition
von Uberlappungsgebieten hinreichend genaue Berechnungen der Streueigen-

schaften moglich sind.

Das vorgestellte FDFD-PML Verfahren beweist seine Effektivitéit auch
bei der Berechnung von Strukturen der Millimeterwellen-Aufbautechnik, so
zum Beispiel bei der Optimierung von Chip-Ubergiéingen. Die Verwendung
lateraler PML-Berandungen erméoglicht hier die Berechnung der Ubertrag-
ungseigenschaften komplexer Strukturen, ohne dass kiinstliche Hohlraumre-

sonanzen des finiten Rechengebietes die Resultate verfilschen.

Zukiinftige Arbeiten an der FDFD-PML-Methode sollten sich zunéchst
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mit der Verbesserung der Konvergenz bei der Losung des linearen Glei-
chungssystems beschéftigen. Hier konnten einerseits modifizierte PML-
Formulierungen die starken Anisotropien, die bei iiberlappenden PML-
Gebieten auftreten entschérfen, andererseits sind Verbesserungen auf der
mathematisch-numerischen Seite mit Hilfe speziell angepasster Vorkonditio-
nierer oder auch durch die Nutzung sogenannter algebraischer Mehrgitter-

verfahren denkbar.

Ein weiterer Aspekt verdient Beachtung: Zusétzlich zu den in dieser Ar-
beit ausfiihrlich untersuchten PML-bedingten Modeneffekten bei der Berech-
nung von Wellenleitern, konnen auch im 3D-Fall laterale PML-Rénder das
Resonanzspektrum beeinflussen. Unter bestimmten Umsténden werden spezi-
elle PML-Moden von den physikalischen Moden der Struktur angeregt, was zu
Verfilschungen der Ergebnisse fithren kann. Eine genaue Untersuchung dieser
dreidimensionalen PML-Modeneffekte, die bisher in der Literatur iiberhaupt
nicht erwihnt werden, sowie die Entwicklung geeigneter Gegenmafinahmen

sollte Gegenstand zukiinftiger Untersuchungen sein.

Insgesamt bleibt festzuhalten, dass die PML auch mit dem FDFD-
Verfahren sehr erfolgreich zur Berechnung einer Vielzahl von Wellenleiter-
und Streuproblemen eingesetzt werden kann. Wichtige Eigenschaften wie
die Erhaltung der Modenorthogonalitit bei der Eigenwellenanalyse, die
winkelunabhéngige Diampfung einfallender Wellen und hohe Absorptionsra-
ten zeichnen die PML gegeniiber anderen absorbierenden Randbedingungen
aus. Gleichzeitig beinhaltet die PML-Formulierung jedoch verschiedene Ne-
beneffekte und Beschrinkungen, denen bisher nur wenig Aufmerksamkeit ge-
schenkt wurde, die aber fiir die praktische Nutzbarkeit von grofler Bedeutung

sind. Zu diesen Themen liefert die vorliegende Arbeit wesentliche Beitrige.
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