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Kurzfassung

In dieser Arbeit werden abstimmbare Bandpassfilter für rekonfigurierbare Hochfre-
quenzanwendungen im Millimeterwellenbereich (30GHz bis 300GHz) untersucht. Hier-
für werden Flüssigkristalle (Liquid Crystal, LC) verwendet, die speziell für diesen
Frequenzbereich optimiert sind und niedrige Verluste aufweisen. Aufgrund der rich-
tungsabhängigen Anisotropie der Permittivität ist die Realisierung von kontinuierlich
abstimmbaren hochperformanten Hochfrequenzkomponenten möglich. Ferner weist die
LC-Technologie aufgrund der hohen Leistungstragfähigkeit, der hohen Linearität und
einem sehr geringen Energieverbrauch ein sehr großes Potenzial für den Einsatz in
zukünftigen flexiblen Transceivern auf.

Für einen präzisen Filterentwurf müssen die dielektrischen Eigenschaften des verwen-
deten LCs bei der Operationsfrequenz bekannt sein, weshalb die Charakterisierung des
LCs bei den in dieser Arbeit angestrebten Frequenzen einen Ausgangspunkt bildet. Da
resonante Methoden eine genaue Bestimmung der Materialeigenschaften ermöglichen,
wurde zunächst ein Resonator bei 60GHz entworfen und anschließend ein automatisier-
ter Messaufbau entwickelt, mit welchem die LCs über die Temperatur für die parallele
und orthogonale LC-Ausrichtung charakterisiert werden.

Der Schwerpunkt dieser Dissertation liegt bei dem Entwurf, der Realisierung und der
messtechnischen Charakterisierung von rekonfigurierbaren LC-Filtern. Dabei wurden
verschiedene Wellenleitertopologien und neuartige LC-Ansteuerungskonzepte untersucht
und miteinander verglichen. Zunächst wurde ein in der Mittenfrequenz-abstimmbares
Filter mit einem speziellen Wellenleiter, mit einem nicht-abstrahlenden Dielektrikum
(Non-Radiative Dielectric, NRD), bei 60GHz entworfen. Mit einer rein elektrischen LC-
Ansteuerung wurde eine Abstimmbarkeit von 2,9% und einem maximalen Einfügever-
lust von 6,2 dB erzielt. Des Weiteren wurden vollständig rekonfigurierbare Filter mit
voneinander unabhängig abstimmbarer Bandbreite und Mittenfrequenz untersucht, die
eine Abstimmung mit konstanter Filtercharakteristik ermöglichen. Das erste vollständig
rekonfigurierbare LC-Filter wurde mit dem Rechteckhohleiter bei 30GHz realisiert, wel-
ches mit einer rein elektrisch LC-Ansteuerung eine Bandbreitenabstimmbarkeit von 24%
und eine Mittenfrequenzabstimmbarkeit von 3% erreichte. Die Einfügeverluste variie-
ren zwischen 3,5 dB und 4,2 dB. Daraufhin wurde ein Filter entworfen, das einen offenen
Wellenleiter, den sogenannten Groove Gap Waveguide (GGW) verwendet, der aus einer
metallischen Platte (Perfect Electrical Conductor, PEC) und einer im Abstand kleiner
einer viertel Wellenlänge gegenüberliegenden Metaoberfläche besteht, die einen künstli-
chen magnetischen Leiter (Artificial Magnetic Conductor, AMC) darstellt, erzeugt durch
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periodische Strukturen, hier speziell einer Anordnung aus metallischen Pins oder Stif-
ten (Bed of Nails, BoN). Die für die DC-Entkopplung beider Platten (PEC und AMC)
erforderliche offene Struktur dieser GGW-Filter vereinfacht die Integration der Elektro-
denanordnung für die kontinuierliche Ausrichtung der LC-Moleküle. Im konkreten Fall
wurde hierzu erstmalig eine hybride LC-Ansteuerung, einer Kombination aus elektro-
und magnetostatischen Steuerfeldern, ausprobiert. Das GGW-Filter erzielte eine Band-
breitenabstimmbarkeit von 6,5% und eine Mittenfrequenzabstimmbarkeit von 3,4% mit
geringen Einfügeverlusten zwischen 1,65 dB und 1,95 dB.
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Abstract

This work depicts fundamental investigations on reconfigurable filters based on liquid
crystal (LC) for high frequency applications. The used LCs mixtures are specially syn-
thesized for the millimeter wave (mmWave) regime (30GHz to 300GHz). The LC’s
anisotropy of the permittivity, which depends on the direction of the molecules to the
RF field, enables the design and production of high performance continuous tunable
mmWave components. Due to its low loss characteristic, high power handling and li-
nearity, and low power consumption, it has a very high potential to be used for future
flexible transceiver architectures in the mmWave regime.

For accurate filter design, the LC’s dielectric material properties must be known precisely
at the desired frequency. Therefore, in this work, a resonant LC characterization has
been performed, since the material properties can be extracted more precisely as for
broadband methods. First, a V-band waveguide resonator has been designed at 60GHz
and afterwards an automated measurement setup has been developed, which allows a
characterization over temperature for both parallel and orthogonal LC orientation.

The main focus of this dissertation is on the design, realization and metrological charac-
terization of reconfigurable LC filters. Different waveguide topologies and bias concepts
have been investigated and compared. First, a center frequency tunable filter has been
designed with a special dielectric waveguide, which is, in contrast to other dielectric
waveguides, not prone to radiation losses. The filter achieved a center frequency tu-
nability of 2,9% with electric biasing, accompanied by a maximum insertion loss of
6.2 dB. Afterwards, two fully reconfigurable filters with tunable bandwidth and center
frequency have been designed, which enable a tuning with constant filter characteristic.
The first fully reconfigurable LC-filter is based on rectangular waveguide topology with
solely electric LC biasing. It obtained a bandwidth and center frequency tunability of
24% and 3%, respectively, at 30GHz. The insertion losses were ranging between 3.5 dB
and 4.2 dB. The second fully reconfigurable LC-filter is based on groove gap waveguide
(GGW) topology. Due to a DC decoupling, it has an open structure, which simplifies
the integration of the bias electrodes. Furthermore, a novel hybrid bias concept has
been proposed and verified, which is combining electric and magnetic bias fields. The
GGW filter achieved a bandwidth and center frequency tunability of 6.5% and 3.4%,
respectively, at 30GHz and the insertion loss varies between 1.65 dB and 1.95 dB.
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1 Einführung und Motivation

Die ständige Weiterentwicklung der drahtlosen Kommunikationssysteme wird von meh-
reren Faktoren angetrieben. Zum einen steigt die Zahl der Endnutzer und der mobi-
len Geräte rapide an, zum anderen werden ständig neue Standards und Dienste einge-
führt, wie etwa das Internet der Dinge (Internet of things, IoT), Machine-to-Machine
(M2M) Kommunikation und autonomes Fahren. Dies führt zu stets wachsenden Da-
tenverbrauch, nach Schätzung der International Telecommunication Union (ITU) liegt
der monatliche mobile Datenverbrauch 2022 bei 158 Exabyte und wird bis 2030 expo-
nentiell auf 5016 Exabyte ansteigen [ITU15]. Um dieses enorme Datenaufkommen zu
bewältigen, steigt der Bedarf am elektromagnetischen (EM) Spektrum. Da heutzutage
Lizenzen für das Spektrum durch staatliche Einrichtungen langfristig vergeben werden
[Aky+08] und die lizenzfreien ISM-Bänder (industrial, scientific and medical) im Ver-
gleich nur einen kleinen Anteil haben, ist das EM-Spektrum zu einem sehr knappen und
kostbaren Gut geworden. Die Vergabepolitik verursacht, dass manche Teile des Spek-
trums, der sogenannte white space beziehungsweise spectral hole, größtenteils nicht und
andere Frequenzbänder hingegen sehr stark ausgelastet sind [Hay05]. Eine Möglichkeit,
das Spektrum effektiver zu nutzen, ist, lizenzierte Teile des Spektrums für sekundäre
Nutzer freizugeben, wenn diese zeitlich oder räumlich nicht durch Primärenutzer belegt
sind.

Hierfür sind intelligente Radiosysteme mit Multiband- und Multistandardbetrieb, wie
das Cognitive Radio (CR) [MM99] notwendig, die durch Interaktionen mit ihrer Umwelt,
besonders der stetigen Beobachtung der Frequenzbänder, einen dynamischen Zugriff auf
das Spektrum ermöglichen. Das CR ist eine Weiterentwicklung des Software Defined
Radio (SDR) [Mit95], welches bereits einen Multiband- und Multistandardbetrieb er-
möglicht, jedoch keinen dynamischen Spektrumzugriff unterstützt. Die Eigenschaften
des CR können nach [Hay05] mit sechs Schlüsselwörtern beschrieben werden: "awaren-
ess, intelligence, learning, adaptivity, reliability, and efficiency". Für die Realisierung
eines solchen Systems werden universelle Transceiver benötigt, die aus einer Basisband-
Kontrolleinheit, wie beim SDR, und einem rekonfigurierbaren Hochfrequenz-Frontend
bestehen [Aky+08; Góm+14], wie in Abbildung 1.1 schematisch dargestellt. Die re-
konfigurierbaren HF-Frontends haben den Vorteil, eine Vielzahl von bestehenden und
zukünftigen Frequenzbändern und Standards abzudecken und somit die Hardware lang-
fristig und effizient nutzen zu können [Man+14; Dou+21].

Das Sub-6GHz Spektrum ist bereits durch eine Vielzahl von Diensten, wie das Mobil-
funknetz, Satellitenkommunikation und WLAN sehr stark belegt [Hon+21; PK11]. Aus
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Abbildung 1.1: Blockschaltbild eines vollständig rekonfigurierbaren HF-Frontends
[Fer+22]. Die abstimmbaren Hochfrequenzkomponenten sind rot mar-
kiert.

diesem Grund rückt der Millimeterwellenbereich von 30GHz bis 300GHz immer mehr
in der Fokus der Forschung, da dieser kaum ausgelastet ist und viele nicht lizenzierte
Bänder verfügbar sind. Ferner sind die absoluten Bandbreiten bei identischer relativer
Bandbreite deutlich größer, wodurch viel höhere Datenraten erzielt werden können. Es
lässt sich ein Trend hin zum Millimeterwellenbereich in der Entwicklung von verschie-
denen Hochfrequenzanwendungen erkennen. Bereits im Jahr 2012 wurde das WLAN
Standard IEEE 802.11ad [IEE12] eingeführt, womit bei 60GHz Übertragungen mit bis
zu 7GBit/s möglich sind, jedoch ist die Reichweite, aufgrund der hohen Freiraumdämp-
fung, auf wenige Meter beschränkt. Ferner hat das 3rd Generation Partnership Project
für das Mobilfunkstandard 5G einen Band im Millimeterwellenbereich von 24,25GHz bis
52,60GHz definiert [3rd19]. Außerdem gewinnt der Millimeterwellenbereich auch bei der
Satellitenkommunikation für Medium und Low Earth Orbits immer mehr an Gewicht
[PAC04], beispielhaft wurde SpaceX für ihr Starlink Programm der Start von 7.518 very
low earth orbit (VLEO) V-Band Satelliten genehmigt [Fed18].

Eine Schlüsselkomponente für die Realisierung von rekonfigurierbaren HF-Frontends im
Millimeterwellenbereich sind rekonfigurierbare Filter. Konventionelle HF-Frontends wei-
sen durch den Einsatz von geschalteten Filterbänken, die aus mehreren frequenzstarren
Filtern und HF-Schaltern bestehen, eine gewisse Flexibilität auf, die jedoch auf die
Anzahl der vordefinierten Kanäle beschränkt ist. Das Blockschaltbild einer elektrisch
schaltbaren Filterbank mit n Kanälen ist in Abbildung 1.2 präsentiert. Jeder Kanal im
Sende- und Empfangspfad besteht aus einem Filter mit einer festen Bandbreite und
Mittenfrequenz sowie einem dedizierten Pfad im Verteilernetzwerk, wodurch sich die
Komplexität, die Größe und das Gewicht der Filterbank mit der Anzahl der Kanäle
erhöht. Besonders bei Satelliten ist eine Reduzierung der Nutzlast und des Volumens
durch rekonfigurierbare Filter wünschenswert [Man+14], da hierdurch andere Anwen-
dungen installiert oder die Lebensdauer des Satelliten durch mehr Treibstoff verlängert
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Abbildung 1.2: Blockschaltbild einer elektrisch schaltbaren Filterbank mit n Kanälen.

werden kann. Die Filteranforderungen unterscheiden sich für den Sende- und Empfangs-
pfad [Man09], beim Sendepfad werden die unerwünschten Frequenzanteile, die durch
das nicht lineare Mischen und die Leistungsverstärker entstehen, unterdrückt, wobei
aufgrund der hohen Signalleistung das Filter eine hohe Linearität, hohe Leistungsver-
träglichkeit und niedrige Einfügeverluste aufweisen soll. Im Empfangspfad soll das Filter
hauptsächlich die Rauschzahl minimieren und Störsignale unterdrücken.

Rekonfigurierbare Bandpassfilter werden in der Literatur auf verschiedene Arten rea-
lisiert, die Mehrheit der Filter ist entweder in der Mittenfrequenz [Fra+14; Nat+05;
Fou+13] oder in der Bandbreite [PS21; Zho+18; Jos+09b] abstimmbar. Einige Filter
sind sowohl in der Mittenfrequenz als auch in der Bandbreite abstimmbar [APZ14;
KON07; San+05]. Die größte Herausforderung bei rekonfigurierbaren Filtern ist die
Abstimmung mit einer konstanten Filtercharakteristik, bei der die Bandbreite und die
Rückflussdämpfung im Abstimmbereich konstant sind [Man09; Sch21]. Für eine konstan-
te Filtercharakteristik müssen sowohl die Resonatoren, die Interresonator-Kopplungen
als auch die Ein- und Auskopplung abstimmbar sein, wodurch das Filter in der Bandbrei-
te und Mittenfrequenz unabhängig voneinander abgestimmt werden kann. Außerdem ist
eine Abstimmung mit konstanter absoluter oder relativer Bandbreite möglich ist.

Heutzutage werden verschiedene Technologien für rekonfigurierbare HF-Filter einge-
setzt, die unterschiedliche Vor- und Nachteile aufweisen. Die Halbleitertechnologie
[Jos+09a; Sun+19] ermöglicht eine sehr kompakte Realisierung mit sehr schnellen
Abstimmgeschwindigkeiten, jedoch besitzt diese Technologie eine niedrige Leistungs-
verträglichkeit wie auch Linearität und werden generell bei Frequenzen unterhalb von
30GHz verwendet [CKM18]. Im Gegensatz dazu bieten mechanisch abstimmbare Filter,
meist mittels Schrittmotoren [APZ14; YYK12] oder piezoelektrischen Aktoren [HM09;
Jos+07], eine sehr hohe Leistungsverträglichkeit und Linearität, wobei hohe Gütefak-
toren ermöglicht werden können [SAE11; YPP18]. Die Abstimmgeschwindigkeit ist
vergleichsweise niedrig und die Filter sind üblicherweise nicht kompakt. Diese Limitie-
rungen können mit MEMS (mikro-elektro-mechanisches System) abstimmbaren Filtern
umgangen werden, die sowohl kompakt als auch eine sehr hohe Leistungstragfähigkeit
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haben. Der Nachteil vom mechanischen Abstimmen ist der Verschleiß und die eventu-
ell benötigte Wartung, gerade bei autonomen, und nicht zugänglichen Systemen mit
langer Lebensdauer, wie beispielsweise Satelliten. Eine Alternative bieten funktionale
Materialien, beispielsweise Ferroelektrika wie Barium-Strontium-Titanat (BST), des-
sen Permittivität durch das Anlegen eines elektrischen Feldes eingestellt werden kann
[Sch+20; LM16]. Rekonfigurierbare Filter basierend auf BST erzielen hohe Abstimmge-
schwindigkeiten und eine hohe Abstimmbarkeit bis zu 80% [Sch21]. Diese Technologie
wird jedoch im Allgemeinen im Sub-6GHz Frequenzbereich eingesetzt, da die Verluste
mit der Frequenz zunehmen.

Im Millimeterwellenbereich eignen sich besonders Flüssigkristalle (liquid crystal, LC)
als steuerbares Material, da die Verluste bis zum THz Bereich relativ konstant sind
[Wei17]. Ferner verfügen LCs sowohl eine hohe Leistungsverträglichkeit als auch Linea-
rität, ermöglichen eine kontinuierliche Abstimmung und haben einen niedrigen Energie-
verbrauch, jedoch ist im Vergleich mit anderen Technologien die Abstimmgeschwindig-
keit gering [Fer+22]. Darüber hinaus wurden Flüssigkristalle als weltraumtauglich getes-
tet und das erste Flüssigkristall-Filter wird im Rahmen der Heinrich-Hertz-Mission, die
voraussichtlich 2023 starten soll, im Weltraum getestet [KFF20; SFO11]. In den letzten
Jahren gewannen Flüssigkristall-Filter immer mehr an wissenschaftlichem Interesse und
einige Publikationen zu rekonfigurierbaren Filtern mit abstimmbarer Mittenfrequenz
wurden präsentiert [Fra+14; YM12; Goe+10; Pra+15].

Im Rahmen der vorliegenden Dissertation werden Flüssigkristall-Filter im Millimeter-
wellenbereich für zukünftige Hochfrequenzanwendungen untersucht. Hierfür werden ver-
schiedene Wellenleitertopologien, sowohl metallische als auch erstmalig dielektrische,
untersucht, um im Ka- und V-Band schmalbandige Flüssigkristall-Filter mit hohen Gü-
tefaktoren zu realisieren. Der Fokus liegt dabei sowohl auf einer vollständigen Rekonfigu-
rierbarkeit, die ein Abstimmen mit konstanter Filtercharakteristik ermöglicht, als auch
der Optimierung und Integration der elektrischen Flüssigkristall-Ansteuerung, da bei
voluminösen metallischen Wellenleitertopologien die Integration der Elektrodensysteme
bisher nicht erfolgreich umgesetzt werden konnte [Fol+13; Fra+14] und die Flüssig-
kristalle deshalb magnetisch angesteuert werden mussten. Für einen genauen Entwurf
von Flüssigkristall-Filtern werden die exakten Materialeigenschaften im Millimeterbe-
reich benötigt, weshalb die in dieser Arbeit verwendeten Flüssigkristallmischungen im
V-Band bei 60GHz charakterisiert werden. Die vorliegende Dissertation ist wie folgt
gegliedert.

In Kapitel 2 werden die Grundlagen von Flüssigkristallen mit Bezug auf Hochfre-
quenzanwendungen vorgestellt. Die Schwerpunkte liegen sowohl bei den dielektrischen
und elastischen Eigenschaften als auch bei der Untersuchung verschiedener Ansteue-
rungsmethoden für Flüssigkristall-Filter. Des Weiteren wird die Charakterisierung
einschließlich des automatisierten Messaufbaus dargestellt und die Ergebnisse disku-
tiert.
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1 Einführung und Motivation

Die in dieser Arbeit verwendeten Wellenleitertopologien werden in Kapitel 3 untersucht.
Zunächst wird ein Überblick der verschiedenen Wellenleiterarten gegeben und die Vor-
und Nachteile für die Implementierung von Flüssigkristall-Filtern diskutiert. Hierbei
werden die jeweiligen Grundlagen kurz erläutert und anschließend werden Designregeln
für die Wellenleiter präsentiert.

In Kapitel 4 wird die Filternetzwerksynthese und die Grundlagen des Filterentwurfs be-
sprochen, wobei in dieser Arbeit nur der Tschebyscheff-Tiefpass-Prototyp analysiert und
der Filterentwurf auf Allpol-Bandpassfilter ohne Übertragungsnullstellen beschränkt
wird. Die Herleitung der allgemeinen transversalen N+2 Koppelmatrix wird beschrieben
und für den Filterentwurf sowie für die Abstimmung der Filter verwendet. Anschließend
wird auf rekonfigurierbare Filter Bezug genommen und die Realisierung einer abstimm-
baren Mittenfrequenz und Bandbreite untersucht.

Der Entwurf, die Realisierung und die anschließende messtechnische Charakterisie-
rung von Flüssigkristall-Filtern im Millimeterwellenbereich erfolgt in Kapitel 5. Die
Grundlage hierfür bilden die vorangegangenen Kapitel. Zuerst wird ein Mittenfrequenz-
abstimmbares Filter basierend auf einen speziellen dielektrischen Wellenleiter, der
sowohl bei Biegungen und Diskontinuitäten keine Abstrahlverluste aufweist, vorgestellt.
Das Filter dritter Ordnung wird bei 60GHz entworfen und die Ansteuerung der Flüs-
sigkristall gefüllten Resonatoren erfolgt rein elektrisch, mittels eines entworfenen Elek-
trodennetzwerks. Ferner werden zwei vollständig rekonfigurierbare Flüssigkristall-Filter
im Ka-Band bei 30GHz präsentiert. Das erste Filter basiert auf dem Rechteckhohlleiter
und die Ansteuerung der Flüssigkristalle erfolgt mit einer rein elektrischen Ansteuerung,
wofür ein neues Elektrodendesign entwickelt wird. Aufgrund der geschlossenen Bauweise
des Hohlleiters, erwies sich der Zusammenbau und die Integration der Elektroden als
sehr herausfordernd. Aus diesem Grund wird ein alternativer offener Wellenleiter mit
Metaoberfläche durch periodische Strukturen (Groove Gap Waveguide, GGW) unter-
sucht, welcher durch eine elektromagnetische Bandlücke DC-entkoppelt ist und somit
keine Seitenwände notwendig sind. Hierdurch erleichtert sich der Zusammenbau und
die Integration der Elektroden deutlich. Ferner wird für dieses Filter eine neue hybride
Flüssigkristall-Ansteuerung mit gleichzeitig angelegten elektrischen und magnetischen
Feldern entwickelt, wodurch die Effizienz der Ansteuerung gesteigert und der Entwurf
vereinfacht wird. Anschließend werden die in diesem Kapitel realisierten Filter mit dem
Stand der Technik verglichen und die Ergebnisse werden eingeordnet und diskutiert.

In Kapitel 6 wird die Arbeit abschließend zusammengefasst. Weiterhin wird ein Aus-
blick über die zukünftige Entwicklung von Flüssigkristall-Filtern gezeigt, wobei einige
Aspekte bereits mit Voruntersuchungen im Rahmen dieser Arbeit erprobt wurden. Ei-
nerseits können die Filter mit Übertragungsnullstellen und den daraus resultierenden
steileren Filterflanken optimiert werden, andererseits kann die Kompaktheit der Fil-
ter durch die Verwendung von Dual-Moden Resonatoren realisiert werden. Abschlie-
ßend wird ein neuartiges Konzept präsentiert, mit dem Flüssigkristall-Filter sowohl mit
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1 Einführung und Motivation

niedrigen Einfügeverlusten als auch mit einem sehr großen Abstimmbereich entworfen
werden können.
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2 Grundlagen und Charakterisierung von
Flüssigkristallen

Im Jahr 1888 entdeckte der Botaniker Friedrich Reinitzer von der Deutschen Tech-
nischen Hochschule Prag, dass Cholesterylbenzoat zwei verschiedene Schmelzpunkte
besitzt. Dieser bis dahin unbekannte Materialzustand wurde von dem Physiker Otto
Lehmann im Jahre 1889 untersucht, mit der Erkenntnis, dass es Stoffe gibt, bei denen
zwischen den beiden Schmelzpunkten ein flüssig-kristalliner Zustand existiert [Leh89].
Diese Stoffe wurden von ihm als "fließenden Kristalle"bezeichnet und fanden zunächst
keine technische Anwendung. In den 1960er-Jahren wurden Flüssigkristalle für elek-
trooptische Anwendungen untersucht und das erste Flüssigkristalldisplay (liquid crystal
display, LCD) wurde präsentiert. Seit dem Jahr 2002 gelangen Flüssigkristalle, aufgrund
ihrer Anisotropie der Permittivität, in den Fokus der Forschung als steuerbares Material
für Hochfrequenzanwendungen, wie z. B. Filter und Phasenschieber [Fer+22].

In diesem Kapitel werden sowohl die Grundlagen von Flüssigkristallen als auch die
Charakterisierung im Hochfrequenzbereich untersucht. Abschnitt 2.1 beinhaltet die De-
finition und Eigenschaften von nematischen Flüssigkristallen. Im darauffolgenden Ab-
schnitt 2.2 wird der Ordnungsparameter nematischer Flüssigkristalle eingeführt und
dessen Temperaturabhängigkeit behandelt. Anschließend werden in den Abschnitten 2.3
und 2.4 die dielektrischen beziehungsweise elastischen Eigenschaften nematischer Flüs-
sigkristalle beschrieben. Im Anschluss daran werden die verschiedenen Ausrichtungs-
methoden von Flüssigkristallen für Hochfrequenzanwendung in Abschnitt 2.5 vorge-
stellt. Abschließend werden in Abschnitt 2.6 Kenngrößen definiert und die verschiede-
nen Hochfrequenz-Charakterisierungsmethoden für die Bestimmung der dielektrischen
Eigenschaften von Flüssigkristallen präsentiert. Hiernach wird der im Rahmen dieser Ar-
beit entstandene 60GHz Charakterisierungsmessaufbau demonstriert. Mit diesem wur-
den die zwei in dieser Arbeit verwendeten LC-Mischungen charakterisiert.

2.1 Nematische Flüssigkristalle

Bei Festkörpern, wie zum Beispiel einem Kristall, befinden sich die Moleküle in einer
geordneten Gitterstruktur und besitzen sowohl eine Positionsordnung als auch eine Ori-
entierungsordnung. Im Gegensatz dazu entfällt die Gitterstruktur bei Flüssigkeiten und
die Moleküle haben keine Ordnung und bewegen sich willkürlich. Flüssigkristalle weisen
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2 Grundlagen und Charakterisierung von Flüssigkristallen

Temperatur

TS TK

kristallin nematisch flüssig

Abbildung 2.1: Veranschaulichung der verschiedenen Flüssigkristallphasen in Abhängig-
keit der Temperatur. Die blauen Ellipsoide sind eine vereinfachte Dar-
stellung der kalamitischen Flüssigkristallmoleküle. Die nematische Phase
ist durch die Schmelztemperatur TS und der Klärtemperatur TK defi-
niert.

zwischen dem festen kristallinen und dem isotropen flüssigen Zustand mehrere Zwi-
schenphasen, den sogenannten Mesophasen, auf, in denen die Moleküle, wie der Name
bereits indiziert, sowohl Eigenschaften von Flüssigkeiten als auch von Kristallen besit-
zen. Die Moleküle bewegen sich wie bei einer Flüssigkeit, besitzen aber einen gewissen
Grad einer Orientierungsordnung und in manchen Fällen auch eine Positionsordnung
[CH97; New04].

Flüssigkristalle werden aufgrund ihrer Molekülstruktur in verschiedene Gruppen aufge-
teilt, die zwei prominentesten sind die stabförmigen kalamitischen und die diskusförmi-
gen diskotischen Flüssigkristalle. Während kalamtische Flüssigkristalle sich vorwiegend
in Schichten ordnen, bilden diskotische Flüssigkristalle überwiegend Reihen. Ferner wer-
den Flüssigkristalle durch unterschiedliche Bildungsweisen der Mesophasen klassifiziert.
Auf der einen Seite werden lyotrope Flüssigkristalle mit Lösungsmittel vermengt, um
die Mesophasen zu kontrollieren [Ste04], auf der anderen Seite sind die Mesophasen bei
thermotropen Flüssigkristallen temperaturabhängig.

In dieser Arbeit werden nur kalamitische thermotrope Flüssigkristalle in der nematischen
Phase behandelt, deren temperaturabhängigen Mesophasen in Abbildung 2.1 skizziert
sind. Unterhalb der Schmelztemperatur TS befinden sich die Flüssigkristalle in der festen
kristallinen Phase. Zwischen TS und der Klärtemperatur TK liegt die flüssig-kristalline
nematische Phase. Oberhalb von TK sind Flüssigkristalle in der isotropen flüssigen Pha-
se.

8



2 Grundlagen und Charakterisierung von Flüssigkristallen

z, n

x

y

a

Θ

Φ

Direktor nFlüssigkristall

Abbildung 2.2: Darstellung (links) eines LC-Einheitsvolumenelement, (mitte) des Di-
rektors #”n und (rechts) die Abweichung der langen Achse eines einzelnen
Moleküls #”a zum Direktor #”n , der in z-Richtung zeigt.

2.2 Ordnungsparameter

Die langen Achsen der stabförmigen Moleküle neigen dazu, sich in der nematischen Pha-
se, aufgrund von intermolekularen Wechselwirkungen, parallel zueinander auszurichten.
Die zeitlich und räumlich gemittelte Richtung der Moleküle innerhalb eines Einheitsvo-
lumenelements wird makroskopisch mit dem Direktor #”n , einem Einheitsvektor, beschrie-
ben, siehe Abbildung 2.2. Damit der Direktor besser von den Molekülen unterschieden
werden kann, wird dieser nicht als Ellipsoid, sondern als Zylinder dargestellt. Durch die
uniaxiale Charakteristik der stabförmigen Moleküle, ist der Direktor rotationssymme-
trisch und hat keine Polarität #”n = −#”n . Auf der rechten Seite der Abbildung 2.2 wird die
Ausrichtung der langen Achse ein einzelnes Molekül mit dem Vektor #”a dargestellt. Die
Abweichung von #”a zu #”n , welcher parallel zur z-Achse verläuft, wird durch den Polar-
winkel Θ und Azimutwinkel Φ beschriebenen. Die Orientierungsordnung von #”a ist im
Allgemeinen durch die Verteilungsfunktion f(Θ ,Φ) definiert. Die Wahrscheinlichkeit,
dass #”a entlang einer durch Θ und Φ definierten Richtung innerhalb des Raumwinkels
dΩ ausgerichtet ist, ist gegeben durch f(Θ ,Φ)dΩ . Falls f(Θ ,Φ) konstant ist, ist die
Wahrscheinlichkeit der Orientierung von #”a für alle Richtungen gleich. Dies ist der Fall
für die isotrope flüssige Phase. In der nematischen Phase gibt es keine Vorzugsrichtung
in der azimutalen Richtung, weshalb f(Θ ,Φ) = f(Θ) unabhängig von Φ ist [CH97]. Um
den Grad der Orientierungsordnung von nematischen Flüssigkristallen zu bestimmen,
wird der Ordnungsparameter S eingeführt. Dieser wird mit dem gemittelten zweiten
Legendre-Polynom P2(x) = 3

2x
2 − 1

2 bestimmt [YW14]:

S = ⟨P2(cosΘ)⟩ = ⟨
3

2
cos2 (Θ) − 1

2
⟩ = ∫

π
0 (32 cos

2(Θ) − 1
2)f(Θ) sin(Θ)dΘ

∫ π
0 f(Θ) sin(Θ)dΘ . (2.1)
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2 Grundlagen und Charakterisierung von Flüssigkristallen

In der kristallinen Phase ist S = 1, da alle Moleküle in dieselbe Richtung zeigen und
somit ist Θ = 0, währenddessen für die isotrope flüssige Phase, aufgrund der willkürlichen
Verteilung, S = 0 ist.

Um den Ordnungsparameter in Abhängigkeit von der Temperatur zu beschreiben, kann
die Maier-Saupe-Theorie [MS59; MS60] angewandt werden. Hierfür werden die zwischen-
molekularen Kräfte, wie beispielsweise die van-der-Waals Wechselwirkungen, berücksich-
tigt. Da die Anzahl der Moleküle innerhalb einer makroskopischen Flüssigkristallprobe
sehr hoch ist, werden Vereinfachungen und Annäherungen verwendet: Jedes Molekül ist
von vielen anderen Molekülen umgeben und erfährt im Durchschnitt etwa dieselben zwi-
schenmolekularen Kräfte [Col97]. Diese zwischenmolekularen Wechselwirkungen werden
mit dem Potenzial V eines einzelnen Moleküls beschrieben,

V (Θ) = −νS(3
2
cos2(Θ) − 1

2
), (2.2)

wobei ν die Wechselwirkungskonstante ist. Die Wahrscheinlichkeit, dass ein Molekül
in Abhängigkeit der Temperatur T in die Richtung von Θ ausgerichtet ist, wird mit
folgender Boltzmann-Verteilung beschrieben [Yan06]

f(Θ) = −e−
V (Θ)
kBT

∫ π
0 e
−V (Θ)

kBT sin(Θ)dΘ
, (2.3)

wobei kB die Boltzmann-Konstante ist. Mithilfe der Aufteilungsfunktion Z eines einzel-
nen Moleküls [Jos18]

Z = ∫
π

0
e
−V (Θ)

kBT sin(Θ)dΘ (2.4)

kann der Ordnungsparameter S mit folgender Gleichung

S = 1

Z
∫

π

0
(3
2
cos2(Θ) − 1

2
)e−

−νS( 32 cos2(Θ)− 1
2 )

kBT sin(Θ)dΘ (2.5)

numerisch berechnet werden. Der schematische Verlauf des Ordnungsparamters über
die Temperatur ist in Abbildung 2.3 gezeigt. In der kristallinen und flüssigen Phase
ist S konstant und die Übergänge zur nematischen Phase sind diskontinuierlich. In der
nematische Phase liegt S üblicherweise zwischen 0,3 < S < 0,8 [CH97].

2.3 Dielektrische Eigenschaften

Die elektrische Leitfähigkeit von Flüssigkristallen liegt etwa bei 10−8 S
m , somit werden

Flüssigkristalle als Isolatoren gesehen, die sowohl diamagnetisch als auch dielektrisch
sind. Wird ein externes elektrisches bzw. magnetisches Feld an ein Flüssigkristallvo-
lumen angelegt, werden elektrische bzw. magnetische Dipolmomente erzeugt, die auch
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2 Grundlagen und Charakterisierung von Flüssigkristallen

S

0,2

0,4

0,6

0,8

1

TTS TK

kristallin nematisch flüssig

Abbildung 2.3: Schematischer Verlauf des Ordnungsparameters S in Abhängigkeit der
Temperatur T .

als Polarisation
#”

P bzw. Magnetisierung
# ”

M bezeichnet werden. Flüssigkristalle zeugen
aufgrund ihrer stabförmigen Molekülstruktur eine Anisotropie in der Permittivität wie
auch in der Permeabilität, in paralleler wie auch orthogonaler Ausrichtung zum Di-
rektor #”n auf. Hervorzubringen ist, dass die Anisotropie der Permittivität um mehrere
Größenordnungen größer ist, weshalb im Folgenden die relative Permeabilität unabhän-
gig von der Molekülanordnung für konstant µr = 1 angenommen wird. Die komplexe
anisotrope Permittivität wird mit der Polarisierbarkeit αp der Moleküle bestimmt, die
das Dipolmoment #”p erzeugen [Göl10]

#”p = αp
#”

E lokal = αp (
#”

E
#”p

3ε0
) = αp

#”

EK, (2.6)

wobei sich das makroskopische Feld
#”

E = #”

E lokal+
#”

Eselbst aus der Summe der Felder
#”

Eselbst,
welches vom Molekül selbst erzeugt wird, und

#”

E lokal, welches von einer externen Quel-
le und den anderen Molekülen, durch zwischenmolekularen Wechselwirkungen, erzeugt
wird, zusammensetzt. Die interne Feldkonstante K ist definiert durch [YW14; Göl10]

K = 1

1 − Nαp
3ε0

, (2.7)

mit der Molekülzahldichte N und der Permittivität des Vakuums ε0. Daraus ergibt sich
die makroskopische Polarisation

#”

P als [Kar13]

#”

P = N #”p = Nαp
#”

E

1 − Nαp
3ε0

= χe
#”

E, (2.8)

mit der elektrischen Suszeptibilität χe. Aufgrund der Anisotropie des LCs ist die elek-
trische Suszeptibilität von der Ausrichtung des elektrischen Feldes

#”

E zu der langen Mo-
lekülachse #”a und dem Direktor #”n abhängig und wird im Folgenden als Tensor zweiter
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2 Grundlagen und Charakterisierung von Flüssigkristallen

Ordnung
↔
χe angegeben. Dieser ist gemittelt in Abhängigkeit des Ordnungsparameters

S wie folgt definiert ist [YW14]

⟨
↔
χe⟩ =

N

3

⎛
⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎜
⎝

αp,⊥K⊥(2 + S)+
αp,∥K∥(1 − S) 0 0

αp,⊥K⊥(2 + S)+
0 αp,∥K∥(1 − S) 0

αp,⊥K⊥(2 − 2S)+
0 0 αp,∥K∥(1 + 2S)

⎞
⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎟
⎠

. (2.9)

Durch die Verknüpfung von
↔
χe mit der dielektrischen Verschiebungsdichte

#”

D [CH97]
#”

D = (ε0+
↔
χe)

#”

E = ε0
↔
ε r

#”

E (2.10)

wird die komplexe relative Permittivität mit
↔
ε r =

↔
I +

↔
χe /ε0 (2.11)

berechnet, wobei
↔
I der Einheitstensor ist. Die komplexe effektive relative Permittivität

parallel und orthogonal zum Direktor #”n erhält man durch das Einsetzen von (2.9) in
(2.11) mit

εr,∥ = 1 +
N

3ε0
(αp,⊥K⊥(2 − 2S) + αp,∥K∥(1 + 2S)) (2.12)

und
εr,⊥ = 1 +

N

3ε0
(αp,⊥K⊥(2 + S) + αp,∥K∥(1 − S)). (2.13)

Infolgedessen ergibt sich für die Anisotropie der relativen Permittivität [Kar13]

∆εr = εr,∥ − εr,⊥ =
N

ε0
(αp,∥K∥ − αp,⊥K⊥), (2.14)

die für die in dieser Arbeitet verwendeten LC-Mischungen im Mikrowellenbereich stets
positiv ist. Somit erfährt eine elektromagnetische Welle, die parallel zum Direktor steht,
die Permittivität εr,∥ bzw. εr,⊥ falls sie orthogonal zum Direktor steht. Unter der Annah-
me, dass der Direktor in einem kartesischen Koordinatensystem in Richtung der z-Achse
ausgerichtet ist, mit #”n = (0,0,1), ist der Permittivitätstensor gleich

↔
ε r,z =

⎛
⎜
⎝

εr,⊥ 0 0

0 εr,⊥ 0

0 0 εr,∥

⎞
⎟
⎠
. (2.15)

Falls #”n in eine beliebige Richtung ausgerichtet ist, kann
↔
ε r mithilfe der eulerschen

Rotationsmatrix
↔
R im Kugelkoordinatensystem anhand der Raumwinkel Θ und Φ be-

schrieben werden [Gae15; YW14]

↔
R=
⎛
⎜
⎝

cosΘ cosΦ − sinΦ sinΘ cosΦ
cosΘ sinΦ cosΦ sinΘ sinΦ
− sinΘ 0 cosΘ

⎞
⎟
⎠
, (2.16)
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Spreizung Drehung Biegung

Abbildung 2.4: Die drei möglichen Deformationen des LC-Direktors.

dadurch ändert sich der Permittivitätstensor zu [Gae15]

↔
ε r =

↔
R
↔
ε r,z

↔
R
−1

. (2.17)

2.4 Elastische Eigenschaften

Die Kontinuumstheorie [Ose33; Fra58; Zoc33] wird verwendet, um die makroskopischen
Eigenschaften eines LC-Volumens, auch unter der Einwirkung magnetischer und elektri-
scher Felder, zu beschreiben. Hierfür wird die Energie Wf innerhalb des LC-Volumens
betrachtet, die von der räumlichen Ausrichtung, den Elastizitätskonstanten und der di-
elektrischen Eigenschaften abhängig ist, unter der Annahme, dass die Moleküle ortsfest
sind und nur eine Rotation der Moleküle möglich ist. Die Energie des Systems setzt sich
aus der Summe der freien Gibbs-Energiedichten zusammen [Ree20]

Wf = ∭
Volumen

df = ∭
Volumen

dfElast + dfOberfl + dfelektrisch + dfmagnetisch, (2.18)

die aus den Verformungs-, Oberflächenverankerungs- und sowohl elektrischen als auch
magnetischen Feldenergiedichten bestehen. Im feldfreien Fall ist diese Energie, durch
die parallele Ausrichtung der Moleküle zueinander, minimal, ergo ist das System ener-
getisch im Gleichgewichtszustand. Für eine räumliche Verformung bzw. Störung des
LC-Direktors muss die Systemenergie erhöht werden. Abbildung 2.4 zeigt die drei mög-
lichen elastischen Deformationsarten des Direktors: Spreizung, Drehung und Biegung.
Mit den Elastizitätskonstanten für die Spreizung K1, Drehung K2 und Biegung K3 er-
gibt sich die elastische Energiedichte, auch Frank-Oseen-Energiedichte genannt, mit [P
G95; Gae15]

fElast =
1

2
K1(∇ ⋅ #”n)2 + 1

2
K2(#”n ⋅ ∇ × #”n)2 + 1

2
K3(#”n ×∇ × #”n)2. (2.19)
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2 Grundlagen und Charakterisierung von Flüssigkristallen

Die Elastizitätskonstanten sind abhängig von der Temperatur, dem Ordnungsparameter
und der Zusammensetzng der LC-Mischung.
Die Oberflächenenergiedichte von Flüssigkristallen ist mit [Ste04]

fOberfl =
1

2
(K2 +K4)∇ ⋅ ((#”n ⋅ ∇)#”n − (∇ ⋅ #”n)#”n) (2.20)

definiert. Wegen der sattelförmigen Orientierung der Direktoren an der Oberfläche wird
(K2 +K4) als saddle-splay Konstante bezeichnet. In dieser Arbeit wird der Einfluss der
Oberfläche vernachlässigt, da die LC-Volumen im Verhältnis zur Oberfläche groß sind.
Des Weiteren kann die Energie durch das Anlegen eines externen elektromagnetischen
Feldes erhöht werden. Die Energie des Feldes im LC-Volumen setzt sich aus der Summe
der Energiedichten des elektrischen und magnetischen Feldes zusammen

fFeld = felektrisch + fmagnetisch. (2.21)

Die elektrische Energie in einem LC-Einheitsvolumenelement in Abhängigkeit der Per-
mittivität ist gegeben durch [YW14]

felektrisch = −
1

2
ε0εr,⊥

#”

E2 − 1

2
ε0∆εr(

#”

E ⋅ #”n)2. (2.22)

Der zweite Teil von (2.22) ist im Gegensatz zum ersten Teil abhängig von der Aus-
richtung des Direktors zum elektrischen Feld. Im Falle einer orthogonalen Ausrichtung
des Direktors zum elektrischen Feld ist die Energie am größten und für die parallele
Ausrichtung am kleinsten. Analog verhält es sich für die magnetische Energie [Ste04]

fmagnetisch = −
1

2

#”

H2µ0µr,⊥ −
1

2
µ0∆µr(

#”

H ⋅ #”n)2, (2.23)

die bei einer parallelen Ausrichtung des Direktors zum Feld minimal ist. Aus diesem
Grund richten sich die Moleküle parallel zu einem externen angelegten elektromagneti-
schen Feld aus, um den Systemzustand mit der kleinsten freien Energie zu erreichen.

2.5 Ausrichtung der Flüssigkristalle

Für kontinuierlich steuerbare Hochfrequenzkomponenten ist eine kontinuierliche Orien-
tierung der Flüssigkristalle notwendig. Es gibt drei verschiedene Möglichkeiten Flüssig-
kristalle auszurichten: durch die Verankerung an einer Oberfläche oder durch das An-
legen eines magnetischen bzw. elektrischen Feldes. Im folgenden Abschnitt wird nur
die Deformation Spreizung betrachtet, für die anderen Deformationsarten muss ledig-
lich die Elastizitätskonstante K1 mit der jeweiligen Elastizitätskonstante Ki getauscht
werden.

Für die Orientierung mittels Oberflächenverankerungen, wird die Oberfläche der LC-
Begrenzung meist mit einer Polyimidschicht versehen, die durch mechanische Reibung
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Ub Ub Ub

Ub < USW Ub > USW Ub >> USW

hLC

elektrische Feldlinie

Abbildung 2.5: Darstellung eines mit LC gefüllten Parallelplattenkondensators, wobei
die LC-Direktoren initial durch Oberflächenverankerungen tangential zu
den Platten ausgerichtet sind. Für eine Ansteuerspannung Ub, kleiner der
Schwellwertspanung USW , bleibt die Ausrichtung unverändert (links).
Für Ansteuerspannungen größer der Schwellwertspannung beginnen sich
die Moleküle parallel zu den elektrischen Feldlinien auszurichten (Mitte),
bis sie vollständig parallel ausgerichtet sind (rechts).

in der Größenordnung der LC-Moleküllänge strukturiert wird. Die Moleküle richten sich
tangential zur Oberfläche entlang der Strukturierung aus. Da sich die Moleküle parallel
zueinander ausrichten, richten sich die Moleküle des ganzen LC-Volumens parallel zu
den Oberflächenstrukturen aus. Diese Ausrichtungsmethode ist für LC-Volumen mit
einer Höhe bis 100µm [Jos18] begrenzt, deshalb wird in dieser Arbeit die Orientierung
mittels Oberflächenverankerung nicht angewendet.

Die Ausrichtung der LC-Moleküle mit externen elektrischen Feldern lässt sich am bes-
ten mit einem LC gefüllten Parallelplattenkondensator veranschaulichen, siehe Abbil-
dung 2.5. USW beschreibt die Spannung für einen unendlich ausgedehnten Plattenkon-
densator, die nötig ist, um einen Gleichgewichtszustand zwischen den elektrischen Kräf-
ten, den elastischen Kräften und der Oberflächenverankerung zu erzielen und kann mit

USW = π
√

K1

ε0∆εr
(2.24)

berechnet werden [YW14]. Auf der linken Seite von Abbildung 2.5 wird für die Initi-
alausrichtung angenommen, dass die Direktoren tangential zu den Metallplatten aus-
gerichtet sind. Ist die Ansteuerspannung Ub kleiner als die Schwellwertspannung USW,
werden die elastischen Kräfte und Oberflächenverankerungskräfte nicht überwunden und
für die relative effektive Permittivität gilt εr,eff = εr,⊥. Wenn die Ansteuerspannung die
Schwellwertspannung übersteigt, beginnt der Fredericks-Übergang, in der der Direk-
tor anfängt, sich sukzessiv entlang der elektrischen Feldlinien auszurichten und es gilt
εr,⊥ < εr,eff < εr,∥. Für steigende Ansteuerspannungen erfolgt eine stärkere Ausrichtung,
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bis der Direktor vollständig parallel zu den Feldlinien mit εr,eff = εr,∥ ausgerichtet ist.
Die Schaltzeit für die Ausrichtung der Moleküle vom Initialzustand bis zur parallelen
Ausrichtung ist durch die Zeitkonstante für den Einschaltvorgang [Ste04]

τan =
γrot

ε0∆ε(E2 −E2
SW)

= γroth
2
LC

K1π2( U2
b

U2
SW
− 1)

, (2.25)

mit der Rotationsviskosität γrot und dem elektrischen Schwellwertfeld ESW = USW/hLC,
definiert. Wird nach der parallelen Ausrichtung die Spannung ausgeschaltet, fallen die
Moleküle wieder in den Initialzustand, gemäß der Zeitkonstante

τaus =
γroth

2
LC

K1π2
(2.26)

zurück.
Äquivalent verhält es sich mit der magnetischen Ansteuerung. Hierfür werden üblicher-
weise die Platten des Kondensators durch Permanentmagnete ersetzt. Die magnetische
Schwellwertfeldstärke kann mit der Formel

HSW =
π

hLC

√
K1

χa
, (2.27)

wobei χa die magnetischen Anisotropie ist, berechnet werden [Ste04; Deu+75]. Die Zeit-
konstante für den Einschaltvorgang wird mit

τan,mag =
γrot

χa(H2 −H2
SW)

= γrot

χaH2 −K1π2/h2LC
(2.28)

berechnet.

In dieser Arbeit werden Flüssigkristalle auf drei unterschiedliche Weisen angesteuert: mit
magnetostatischen Felder, elektrostatischen Feldern und bei der hybriden Ansteuerung
mit gleichzeitig angelegten elektro- und magnetostatischen Feldern. Die rein magneti-
sche Ausrichtung erfordert eine mechanische Drehvorrichtung, mit der die Dauermagnete
bzw. die LC-Komponente gedreht werden, um die gewünschte Direktorausrichtung zu
erreichen. Die erzeugten Magnetfelder sind homogen und ermöglichen eine ideale Aus-
richtung. Allerdings sind die Drehvorrichtungen groß und schwer und werden deshalb
nur für Machbarkeitsnachweise im Labor oder für Materialcharakterisierungen verwen-
det. Alternativ können magnetische Felder auch mit Elektromagneten realisiert werden,
diese weisen jedoch einen relativ hohen Energieverbrauch auf.

Für voluminöse LC-Komponenten werden üblicherweise rein elektrische Ansteuerungen
verwendet. Das Prinzip wird am Beispiel eines rechteckigen Hohleiters, wie in Abbil-
dung 2.6a dargestellt, erläutert. Der LC befindet sich mittig in einer dielektrischen
Kavität im Hohlleiter. Auf der oberen und unteren Seite befinden sich jeweils mindes-
tens drei Elektroden, die durch eine dielektrische Schicht von den Metallwänden isoliert
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+Ub

-Ub

+Ub

+Ub

-Ub

-Ub

LC-KavitätLCMetall Ebias Polarisation TE10 

(a)

+Ub

-Ub

Magnete Hbias

z

x

(b)

Abbildung 2.6: Schematische Darstellung der Funktionsweisen der rein elektrischen (a)
und hybriden (b) LC-Ansteuerung anhand eines Rechteckhohlleiters.

sind. Durch verschiedene Spannungskonfigurationen kann der LC ausgerichtet werden.
Für die parallele Ausrichtung wird lediglich auf den mittleren Elektroden eine bipola-
re Spannung ±Ub angelegt, siehe Abbildung 2.6a links. Für Ub > USW richten sich die
LC-Moleküle parallel zum Hochfrequenzfeld aus. Die Konfiguration für die orthogona-
le Ausrichtung zum Hochfrequenzfeld ist rechts in Abbildung 2.6b abgebildet. Durch
die Krümmung der elektrischen Feldlinien ist die Ausrichtung, besonders in den Ecken
der LC-Kavität, nicht ideal und die Anisotropie kann nicht vollständig genutzt werden.
Durch die Superposition beider Konfigurationen und der Anpassung der Spannungen ist
eine kontinuierliche Ausrichtung der LC-Moleküle zwischen den zwei Extremzuständen
möglich.

Im Gegensatz zur rein elektrischen Ausrichtung werden bei der hybriden Ansteuerung
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nur zwei Elektroden benötigt, wie in Abbildung 2.6b gezeigt. Ein zum Hochfrequenzfeld
orthogonales Magnetfeld wird durch zwei Dauermagnete erzeugt. Für den spannungslo-
sen Fall sind die LC-Moleküle, aufgrund des Magnetfeldes, ideal orthogonal zum Hoch-
frequenzfeld ausgerichtet. Durch das Anlegen einer Spannung können die LC-Moleküle
durch eine kontinuierliche Spannungserhöhung kontinuierlich ausgerichtet werden. We-
gen des dauerhaft anliegenden Magnetfeldes kann die Gleichung (2.24) nicht für die
hybride Ansteuerung angewandt werden. Deshalb muss die benötigte elektrische Schwell-
wertfeldstärke für den Fall, dass das elektrische Feld orthogonal und das magnetische
Feld parallel zu den Metallplatten steht, hergeleitet werden. Es gilt

#”

E = E(0,0,1) (2.29)

und
#”

H =H(1,0,0). (2.30)

Für den Direktor wird die Form

#”n = (cos θ(z),0, sin θ(z)) (2.31)

angenommen. Unter Berücksichtigung der Randbedingungen θ(0) = θ(hLC) = 0, (2.29),
(2.30) und (2.31), folgt für die freie Energiedichte

f = 1

2
(K1 cos

2 θ +K3 sin
2 θ)θ′2 − 1

2
ε0∆εE2 sin2 θ − 1

2
χaH

2 cos2 θ, (2.32)

mit ′ = d/dz. Die gesamte freie Energie wird durch das Integral über die Fläche berech-
net

F = 1

2
∫

hLC

0
(K1 cos

2 θ +K3 sin
2 θ)θ′2 − ε0∆εE2 sin2 θ − χaH

2 cos2 θ dz. (2.33)

Um die freie Energie zu minimieren, wird die Euler-Lagrange Methode angewendet
[YW14]

δf

δθ
= ∂f

∂θ
− d

dz
( ∂f
∂θ′
)

= −(K3 −K1) sin θ cos θθ′2 − (K1 cos
2 θ +K3 sin

2 θ)θ′′2

− ε0∆εE2 sin θ cos θ + χaH
2 sin θ cos θ = 0.

(2.34)

Falls die elektrische Schwellwertfeldstärke erreicht wird, wird der Winkel θ klein sein,
weswegen die Annäherungen sin θ = θ und cos θ = 1 verwendet und zusätzlich die Terme
zweiter Ordnung vernachlässigt werden. Damit lässt sich die Gleichung (2.34) wie folgt
vereinfachen

−K1θ
′′ − ε0∆εE2θ + χaH

2θ = 0. (2.35)

Der Ansatz,

θ(z) = θm sin( π

hLC
z), (2.36)
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erfüllt alle Randbedingungen, wobei θm der maximale Abweichungswinkel ist. Durch
das Einsetzen von (2.36) in (2.35) erhält man nach mathematischen Umformungen die
elektrische Schwellwertfeldstärke für die hybride Ansteuerung mit

ESW ,hybrid =
π

hLC

√
K1

ε0∆ε
+H
√

χa

ε0∆ε
. (2.37)

Die benötigte elektrische Feldstärke erhöht sich für die hybride Ansteuerung propor-
tional zur magnetischen Feldstärke. Deshalb wird für die parallele Ausrichtung eine
höhere Spannung als bei der rein elektrischen Ansteuerung benötigt. Jedoch wird bei
der rein elektrischen Ansteuerung für die orthogonale Ausrichtung, aufgrund des größe-
ren Elektrodenabstands, eine deutlich höhere Spannung verwendet als für die parallel
Ausrichtung, weshalb die maximale benötige Spannung für die hybride Ansteuerung
generell deutlich geringer ist.

2.6 Materialcharakterisierung

Um verschiedene Flüssigkristallmischungen miteinander zu vergleichen, wurden zwei
frequenzabhängige Kenngrößen definiert [Kar13; Fer+22]. Die Materialsteuerbarkeit

τLC =
εr,∥ − εr,⊥

εr,∥
= ∆εr

εr,∥
, (2.38)

ist von der Anisotropie der LC-Mischung abhängig. Wird diese durch den maximalen
Verlustwinkel tan δmax dividiert, so erhält man die Materialgüte

ηLC =
τLC

tan δmax
. (2.39)

Für die Berechnung der Materialsteuerbarkeit und der Materialgüte einer Flüssigkris-
tallmischung bei einer Frequenz oder einem Frequenzbereich werden die dielektrischen
Eigenschaften benötigt, welche durch eine geeignete Materialcharakterisierung bestimmt
werden können. Hierfür werden entweder breitbandige oder resonante Charakterisier-
ungsmethoden verwendet.

Breitbandige Charakterisierungsmethoden basieren auf das Einführen einer Probe der
Flüssigkristallmischung in den Pfad einer Hochfrequenzwelle, entweder im Freiraum oder
in einem Wellenleiter. Anhand der Messung der Transmission und Reflexion, mit und
ohne der Probe im Pfad, kann die komplexe Permittivität und der Verlustwinkel ex-
trahiert werden. Diese Methode eignet sich besonders für die Bestimmung der relativen
Permittivität über einen Frequenzbereich. Jedoch ist die Charakterisierung der Verluste,
besonders für verlustarme Materialien, nicht präzise. In [Mue+08] wurden Flüssigkristal-
le von 65GHz bis 110GHz charakterisiert. Die Ungenauigkeit der Permittivitätswerte
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liegt zwischen 1% bis 3%, wohingegen sie beim extrahierten Verlustwinkel zwischen
20% bis 30% schwankt.

Im Gegensatz zu breitbandigen Methoden können bei resonanten Methoden sowohl die
Permittivität als auch die Verluste bei einzelnen Frequenzpunkten sehr präzise bestimmt
werden. Hierfür wird ein Resonator bzw. eine resonante Struktur benötigt, welcher
schwach angekoppelt ist, damit die Koppelelemente die Messung nicht beeinflussen.
Nach der Leermessung wird eine kleine Probe der Flüssigkristallmischung in den Re-
sonator eingeführt und eine zweite Messung wird ausgeführt. Mittels der Verschiebung
der Resonanzfrequenz und der Verringerung der Resonatorgüte kann die komplexe Per-
mittivität bestimmt werden. Üblicherweise werden hierfür die Formeln der bekannten
Hohlraumstörungsmethode (cavity pertuabation method) verwendet, die jedoch nur gül-
tig sind, wenn die Probe viel kleiner als der Resonator ist.

Die sowohl flüssige als auch anisotrope Materialeigenschaft von LC führt bei der Cha-
rakterisierung zu Herausforderungen. Aus diesem Grund muss die LC-Probe in eine
Kavität eingebracht werden, deren dielektrische Eigenschaften bekannt beziehungswei-
se vorher bestimmt werden müssen. Ferner müssen aufgrund der Anisotropie entweder
zwei gesonderte Messungen, für die parallele und orthogonale Ausrichtung der Molekü-
le, ausgeführt werden oder es wird ein Multimode Resonator mit orthogonalen Moden
verwendet, wodurch nur eine einzelne Messung benötigt wird [Gae15].

Ein Überblick der Charakterisierungsmethoden und eine ausführliche Zusammenfas-
sung der Ergebnisse verschiedener Flüssigkristalle sind in [ZFB18] präsentiert. Breit-
bandige LC-Charakterisierungen wurden sowohl im Hochfrequenzbereich von 10MHz
bis 110GHz [ZFB18; Mue+08] als auch im Terahertzbereich bis 8THz [Wei17] durch-
geführt. Resonante LC-Charakterisierungen wurden hingegen nur bis 40GHz realisiert
[Gae+08; Pen+06; Yaz+10], da bei höheren Frequenzen die Formeln der Hohlraumstö-
rungsmethode nicht angewendet werden können und sich die Extraktion der Material-
parameter deutlich erschwert. Ferner müssen die exakten Dimensionen des Resonators
und der LC-Kavität bekannt sein, um Fehler bei der Extraktion zu vermeiden.

Im Rahmen dieser Arbeit wurde ein automatisierter Messaufbau mit einem 60GHz
Resonator entwickelt, wobei mittels Vollwellensimulationen die Materialparameter ex-
trahiert werden [Pol+19a]. Hierfür wurde ein rechteckiger λ/2 Hohlraumresonator bei
60GHz entworfen, dargestellt in Abbildung 2.7. Die Ein- und Auskopplung wurde mit
zwei runden Koppelaperturen realisiert. Um den Einfluss der Ein- und Auskopplung auf
die Messung zu minimieren, wurden sie mit einem Durchmesser von 0,72mm entwor-
fen, damit der Resonator schwach angekoppelt wird. Die Breite und Höhe des Reso-
nators entspricht der eines WR-15 Standard-Rechteckhohlleiters, mit a = 3,76mm und
b = 1,8mm. Die Länge des Resonators wurde auf 3,31mm festgelegt, damit die Reso-
nanzfrequenz der fundamentalen TE101-Mode bei 60GHz liegt. Für die Messungen wird
die zu charakterisierende LC-Mischung in ein speziell für die LC-Charakterisierung ge-
fertigtes Quarzröhrchen gefüllt, welches einen Außendurchmesser von 0,78mm und einen
Innendurchmesser von 0,55mm hat. Das Quarzröhrchen kann in die Probenhalterung
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1,90

Koppelapertur

Probenhalterung

3,31 
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Abbildung 2.7: Zeichnung des Hohlraumresonators mit Öffnungen auf der oberen und
unteren Seite für die Einführung der LC-Probe. Die Dimensionen sind
in mm angegeben.

des Resonators, der sich mittig auf der oberen und unteren Seite befindet, eingeführt
werden, ohne dass der Resonator hierfür geöffnet werden muss. Der Resonator wurde
aus zwei Messinghälften als Splitblock gefertigt und anschließend in einem Goldbad ver-
goldet, wie in Abbildung 2.8 illustriert. Die Kanten, die parallel zur z-Achse verlaufen,
haben aufgrund des Herstellungsverfahrens einen Innenradius von 0.1mm.

Ein automatisierter Messaufbau wurde entwickelt, welcher sowohl die Temperatur als
auch die Ausrichtung der LC-Mischung kontrolliert, siehe Abbildung 2.9. Die Tempera-

Quarzröhrchen

Koppelapertur

Abbildung 2.8: Gefertigter 60GHz Hohlraumresonator in Splitblock-Technik: links zu-
sammengebaut, mit einem eingeführtem Quarzröhrchen und rechts die
Innenseite einer Splitblockhälfte.
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(a)

PT100

Kupferblock

(b)

Abbildung 2.9: Realisierter Messaufbau für die LC-Charakterisierung. (a) Die Aus-
richtung der Magnete wird mit einem Schrittmotor gesteuert. (b) Der
60GHz Hohlraumresonator ist auf einem Kupferblock befestigt, welcher
an den Kreislauf des Umwälzthermostats angeschlossen ist.

turkontrolle wird mithilfe eines Julabos FP50 Kälte-/Umwälzthermostats erzielt, dessen
Kreislauf an einem Kupferblock mit Fluidkanälen angeschlossen ist. Dieser Kupferblock,
auf dem der Resonator angebracht wird, ist auf einer Schiebevorrichtung befestigt, mit
welchem der Resonator zwischen die Magnete positioniert werden kann. Die zwei Magne-
te sind an einem Eisenjoch befestigt und können durch eine gelagerte Drehvorrichtung
mit einem Schrittmotor ausgerichtet werden, siehe Abbildung 2.9a. Der PT100 Tem-
peratursensor des Umwälzthermostats wird in den Messing-Splitblock des Resonators
angebracht, somit wird die Temperatur direkt am Resonator gemessen, siehe Abbil-
dung 2.9b.

Die Streuparametermessungen wurden mit einem Keysight PNA-X N5247A Netzwerk-
analysator durchgeführt, welcher mit zwei WR15 auf 1,85mm Koaxialkabel Adapter
an dem Resonator angeschlossen wurde. Für jeden Temperaturpunkt werden insgesamt
vier Messungen der Vorwärtstransmission S21 benötigt: eine Leermessung ohne Quarz-
röhrchen, eine mit leerem Quarzröhrchen und jeweils zwei Messungen mit LC gefülltem
Quarzröhrchen für die parallele und orthogonale Ausrichtung. Die Messungen wurden für
die LC-Mischungen GT3-23001 und GT7-29001 von Merck KGaA, Darmstadt, Deutsch-
land, die speziell für Hochfrequenzanwendungen synthetisiert sind, durchgeführt. Die
GT3-23001 Mischung wurde bei 20 °C und die GT7-29001 von 15 °C bis 40 °C charak-
terisiert. Die Messergebnisse der Vorwärtstransmission ∣S21∣ sind exemplarisch für die
GT3-23001 Mischung in Abbildung 2.10 präsentiert. Für die Messungen wird keine Ka-
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Abbildung 2.10: Simulations- und Messergebnisse des 60GHz Resonators bei 20 °C: leer
(oben links), mit leerem Quarzröhrchen (oben rechts) und mit GT3-
23001 gefülltem Quarzröhrchen für parallele (unten links) und ortho-
gonale (unten rechts) Ausrichtung.

libration benötigt, da aus der Vorwärtstransmissionsmessungen die Verschiebung der
Mittenfrequenz und der Güte bestimmt werden. Aus diesem Grund unterscheiden sich
der Betrag von ∣S12∣ zwischen Simulation und Messung. Die Messergebnisse der Reso-
nanzfrequenzen fr und Gütefaktoren Q sind in Tabelle 2.1 zusammengefasst.

Für die Extraktion werden zuerst die exakten Dimensionen der Breite und der Höhe
des Resonators und der Durchmesser der Koppelapertur mit einem Messmikroskop er-
mittelt, da durch Fertigungstoleranzen und der anschließenden Vergoldung Abweichun-
gen entstehen. Mit diesen Daten wird ein Simulationsmodell des Hohlraumresonators
in CST Studio Suite erstellt. Anschließend wird im Simulationsmodell die Länge des
Resonators und die elektrische Leitfähigkeit so angepasst, dass sowohl die simulierte
Resonanzfrequenz als auch der Gütefaktor mit den gemessenen übereinstimmen. Als
Nächstes wird das Quarzröhrchen in das Simulationsmodell eingebunden und durch die
Adaption dessen Permittivität und des Verlustwinkels wird das Simulationsmodell an
die entsprechenden Messergebnisse angepasst. Zum Schluss wird die LC-Mischung in
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Tabelle 2.1: Zusammenfassung der gemessenen Resonanzfrequenzen und Gütefaktoren.
LC Messung T /°C fr / GHz Q

GT7-29001

Leermessung

15 61,01 2164
20 61,00 2164
25 60,99 2133
40 60,97 2018

mit Quarzröhrchen

15 55,83 1882
20 55,82 1887
25 55,81 1838
40 55,78 1767

parallel

15 51,61 702
20 51,64 687
25 51,66 620
40 51,73 533

orthogonal

15 53,26 479
20 53,25 442
25 53,25 418
40 53,24 381

GT3-23001

Leermessung 20 61,07 2148
mit Quarzröhrchen 20 55,91 2023
parallel 20 52,26 871
orthogonal 20 53,44 405

das Simulationsmodell eingefügt und erneut werden die Simulationsergebnisse an die
Messergebnisse angepasst, indem die Permittivitäten und die Verlustwinkel für beide
Ausrichtungen variiert werden, siehe Abbildung 2.10. Dieser Extraktionsprozess muss
für jeden Temperaturpunkt individuell durchgeführt werden.

Die Ergebnisse der Charakterisierung beider LC-Mischungen bei 20 °C sind in Tabel-
le 2.2 zusammengefasst und mit den Herstellerangaben bei 19GHz verglichen. Die Steu-
erbarkeit ist bei 60GHz für die GT7-29001 und die GT3-23001 Mischung um 7,3%

Tabelle 2.2: Vergleich der Charakterisierungsergebnisse beider LC-Mischungen mit den
Herstellerangaben bei 19GHz. Alle Daten wurden bei 20 °C erfasst.

LC Referenz f / GHz εr,⊥ εr,∥ tan δ⊥ tan δ∥ τLC ηLC

GT7 Merck KGaA 19 2,46 3,53 0,0116 0,0064 0,303 26,13
-29001 Diese Arbeit 60 2,46 3,42 0,0119 0.0062 0,281 23,59
GT3 Merck KGaA 19 2,41 3,18 0,0141 0,0037 0,242 17,17
-23001 Diese Arbeit 60 2,43 3,14 0,0131 0.0035 0,226 17,26
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Abbildung 2.11: Die extrahierte relative Permittivität (a) und Verlustwinkel (b) der
GT7-29001 Mischung über die Temperatur.

beziehungsweise um 6,6% gesunken. Die Materialgüte ist bei der GT3-23001 Mischung
gleich geblieben, wobei sie bei der GT7-29001 Mischung um 9,7% gesunken ist.

Die extrahierten Charakterisierungsergbnisse der GT7-29001 Mischung über die Tem-
peratur sind in Abbildung 2.11 zusammengefasst. Die relative Permittivität und der
Verlustwinkel bleiben für die orthogonale LC-Ausrichtung nahezu konstant, während
für die parallele LC-Ausrichtung die relative Permittivität auf 3,37 abfällt und der Ver-
lustwinkel auf 0,0063 steigt. Die Abstimmbarkeit sinkt bei 40 °C auf 0,271 und die
Materialgüte auf 22,60.
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3 Wellenleitertopologien

Abstimmbare Flüssigkristallkomponenten werden in verschiedenen Topologien realisiert.
Die Wahl der Topologie hängt von verschiedenen Parametern ab: dem Frequenzbereich,
den Einfügeverlusten, der Leistungsbelastbarkeit, der Integrierbarkeit, den Kosten, der
Größe und dem Gewicht. Abhängig von den Anforderungen der Hochfrequenzanwendung
haben diese Parameter unterschiedliche Gewichtungen, beispielsweise wird bei Satelli-
tenanwendungen im Gegensatz zu einer Basisstation ein sehr hoher Wert auf die Größe
und das Gewicht gelegt. In diesem Kapitel wird ein Überblick über die in dieser Arbeit
untersuchten Wellenleitertopologien gegeben.

Die Wellenleitertopologien, die für abstimmbare LC-Hochfrequenzfilter geeignet sind,
lassen sich in drei Klassen einteilen:

• planar: Sind sowohl sehr platzsparend als auch leichtgewichtig und kosten-
günstig. Außerdem ist eine einfache Integration in Systemen möglich. Nachteilig
sind die relativ hohen Einfügeverluste und die geringe Leistungsbelastbarkeit
[Man09; BG79]. Für LC-Anwendungen werden mehrheitlich Mikrostreifenleitun-
gen [Wan+21; KFN02; KO20] und substratintegrierte Wellenleiter (Substrate
Integrated Waveguide, SIW)1 [Pra+15; Xu+19; WW15] verwendet.

• voluminös, metallisch: Weisen sowohl die niedrigsten Einfügeverluste als auch
die höchste Leistungsbelastbarkeit auf, aber sie sind im Vergleich sehr groß und
mit hohen Fertigungskosten verbunden [Man09]. Am prominentesten ist der Recht-
eckhohlleiter (RWG)1 [Jos+17; Wei+13; Fra+14]. Offene Wellenleiter mit Metao-
berfläche aus periodischen Pins bieten sich aufgrund ihrer Bauweise sehr für LC-
Komponenten an, da hierdurch eine relativ einfache Integration der Steuerelek-
troden möglich ist. In [Nic+20] wurde ein LC-Phasenschieber in der Ridge Gap
Waveguide (RGW) Topologie als Alternative zur Mikrostreifenleitung präsentiert.
Der Groove Gap Waveguide (GGW)1 bietet sich als Alternative zum Hohlleiter
an, da sich die Einfügeverluste nur minimal unterscheiden [Puc+10].

1Da es in der Literatur für viele der Wellenleitertopologien nur englische Bezeichnungen gibt, wurden
die in dieser Arbeit verwendeten Abkürzungen einheitlich/ausschließlich aus den jeweiligen engli-
schen Begriffen abgeleitet:
• RWG: Rectangular WaveGuide
• GGW: Groove Gap Waveguide
• NRD: Non-Radiative Dielectric
• SIW: Substrate Integrated Waveguide
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3 Wellenleitertopologien

• voluminös, dielektrisch: Werden bevorzugt bei höheren Frequenzen verwendet
f > 50GHz. Sie weisen geringe Verluste auf und können kostengünstig hergestellt
werden, beispielsweise im 3D-Druckverfahren. Es wurden sowohl rein dielektrische
Wellenleiter wie in [Ree+19b; Ree+17] als auch dielektrische Wellenleiter mit me-
tallischen Strukturen wie der Parallel Plate Dielectric Waveguide [Ree+19a] oder
der Non-Radiative Dielectric (NRD)1 Wellenleiter [Pol+19b] für LC-Komponenten
verwendet.

Ein weiterer wichtiger Aspekt für die Topologieauswahl ist die erwünschte Ansteuerungs-
methode, zum Beispiel wurden LC-Hohlleiterkomponenten mit einer rein elektrischen
Ansteuerung nur bis zum K-Band realisiert, da die Integration der Ansteuerelektroden
in den geschlossen Hohlleiter sehr herausfordernd ist, besonders bei höheren Frequenzen
[Fol+13; Fra+14]. Im Gegensatz dazu ist die Integration der Steuerelektroden bei offen
dielektrischen Wellenleitern weniger herausfordernd, und wurde in [Ree+19b] sogar im
W-Band realisiert.

Um alle drei Topologieklassen abzudecken, werden in dieser Arbeit vier verschiedene
Wellenleitertopologien untersucht, die in Abbildung 3.1 zusammengefasst sind. Der NRD
ist besonders für höhere Frequenzen geeignet, da sie dort vergleichsweise sehr verlustarm
sind, eine einfache Integration von LC ermöglichen und beispielsweise mit 3D-Druck kos-
tengünstig hergestellt werden können [Ree20]. Der Rechteckhohlleiter hat eine sehr hohe
Leistungsverträglichkeit und geringe Einfügeverluste, jedoch ist aufgrund der geschlos-
senen metallischen Struktur eine Integration der Steuerelektroden sehr herausfordernd.
Als Alternative zum Hohlleiter eignet sich der Groove Gap Waveguide (GGW), der we-
gen seiner erforderlichen DC-Entkopplung eine offene Struktur hat und sich somit die
Integration der Steuerelektroden deutlich vereinfacht. Der SIW ist eine vielversprechen-
de Alternative für planare LC-Filter, da im Vergleich zu Mikrostreifenleitungen höhere
Gütefaktoren erzielt werden können und die Elektroden durch einen geeigneten Mehrla-
genaufbau relativ einfach integrierbar sind. In der Literatur wurde der SIW bereits für
mehrere LC-Filter [Pra+18; Guo+16; Xu+19; Jia+19; Sán+19] verwendet.

Wie in Abbildung 3.1 dargestellt, lassen sich die drei untersuchten Wellenleitertopologien
vom Rechteckhohlleiter ableiten. Für den GGW wird in der H-Ebene des Hohlleiters ein
Spalt angebracht und die Seitenwände durch eine periodische Metamaterialstruktur, hier
mit einer Bed of Nails (BoN) Struktur, ersetzt. Aufgrund der elektromagnetischen Band-
lücke der BoN-Struktur wird die elektromagnetische Welle wie im Hohlleiter geführt,
ohne dass ein elektrischer Kontakt zwischen der oberen Platte und der BoN-Struktur
besteht. Für den NRD wird die obere und untere Metallwand des Hohlleiters entfernt
und durch die Ausweitung der Seitenwände erhält man einen Parallelplattenleiter. Wird
in diesen ein dielektrischer Kern eingesetzt, so erhält man unter Berücksichtigung einiger
Randbedingungen einen NRD. Dieser wird im Gegensatz zu den anderen Wellenleitern
nicht in der Grundmode betrieben, sondern in der hybriden longitudinal-section magne-
tic (LSM) Mode höherer Ordnung. Der SIW kann mit einem dielektrisch gefülltem RWG
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Abbildung 3.1: Schematische Darstellung der in dieser Arbeit untersuchten Wellenlei-
tertopologien.

abgeleitet werden, hierfür wird die Höhe reduziert und anschließend werden die Seiten-
wände mit zwei parallelen Reihen von metallischen Durchkontaktierungen, sogenannte
Vias ersetzt.

In den folgenden Abschnitten werden für obigen Wellenleitertopologien die Funktions-
weisen und die Designregeln beschrieben.

3.1 Rechteckhohlleiter

Der Rechteckhohlleiter ist einer der am meist genutzten Wellenleiter und wird für eine
Vielzahl von Anwendungen verwendet. Der Standardhohlleiter ist in verschiedenen Fre-
quenzbändern von 0,32GHz bis 1,10THz verfügbar. Im Hohlleiter können sich sowohl
transversale-elektrisch Moden (TE), wobei die Longitudinalkomponente des elektrischen
Feldes null ist, als auch transversale-magnetische Moden (TM), hierbei ist analog die
Longitudinalkomponente des magnetischen Feldes gleich null, ausbreiten. Alle TEmn-
und TMmn-Moden haben eine Grenzfrequenz fc,mn, unterhalb dieser keine Ausbrei-
tung der jeweiligen Mode im Hohlleiter möglich ist. Der Rechteckhohlleiter ist in Abbil-
dung 3.2 dargestellt, wobei üblicherweise a > b ist. In dieser Arbeit wird der Hohlleiter,
wie in der Praxis üblich, mit der dominanten TE10-Mode betrieben, deren Grenzfrequenz
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Abbildung 3.2: Darstellung eines Hohlleiters mit den elektrischen Feldlinien der TE10-
Mode.

von a und der Permittivität und Permeabilität des Mediums im Hohlleiter abhängig ist

fc,10 =
1

2a
√
εµ

. (3.1)

Die Feldkomponenten der TE10-Mode ergeben sich wie folgt [Poz11]

Ey =
−jωaµ

π
A sin

πx

a
e−jβz, (3.2a)

Ex = Ez =Hy = 0, (3.2b)

Hx =
jβa

p
A sin

πx

a
e−jβz, (3.2c)

Hz = A cos
πx

a
e−jβz, (3.2d)

wobei A eine Konstante mit beliebiger Amplitude ist.

Ausführlichere Beschreibungen lassen sich in einschlägiger Literatur finden, wie in
[Mar86; Poz11].

3.2 Offener Wellenleiter mit Metaoberfläche

Die Herstellung von LC-steuerbaren Hohlleiterkomponenten bei Frequenzen f ≥ 30GHz
bringt viele Herausforderungen mit sich. Für die Integration der LC-Kavitäten und der
Elektrodenanordnung, muss der Hohlleiter aus mindestens zwei Metallteilen hergestellt
werden. Um eine gute Hochfrequenzperformanz zu erzielen, wird beim Zusammensetzen
ein sehr guter elektrischer Kontakt zwischen den Metallteilen benötigt. Als Alternative
zu den herkömmlichen Hohlleitern bieten sich die sogenannten Gap Waveguides an, die
aufgrund einer elektromagnetischen Bandlücke (Electrocmagnetic BandGap, EBG) zwi-
schen einem perfekten elektrischen Leiter (Perfect Electric Conductor, PEC) und einem
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perfekten magnetischen Leiter (Perfect Magnetic Conductor, PMC) keinen elektrischen
Kontakt benötigt. Da es keine verlustarmen Materialien im Millimeterwellenbereich gibt,
die sich wie ein PMC verhalten, werden mit periodischen Strukturen erzeugte Metaober-
flächen (engl. Metasurfaces) verwendet, die solche Randbedingungen künstlich schaffen
und daher als Artificial Magnetic Conductor (AMC) bezeichnet werden. In [Kil+09]
wurden zum ersten Mal Realisierungskonzepte mit solchen AMC-Oberflächen mit pe-
riodischen Strukturen, unter anderem mit periodischen Anordnungen aus metallischen
Stiften, Nägel bzw. Pins (Bed of Nails, BoN) vorgestellt, die als Gap Waveguides bezeich-
net wurden. Zwei Topologien von Gap Waveguides, eingebettet in eine BoN-Struktur,
sind von besonderem Interesse: (1.) der Ridge Gap Waveguide (RGW), dessen quasi-
TEM-Mode ähnlich einer Mikrostreifenleitung ist, aber Luft anstelle eines dielektrischen
Substrat verwendet und (2.) der Groove Gap Waveguide (GGW), dessen fundamentaler
TE10-Mode sich auf einen Standard-Rechteckhohlleiter bezieht. Die Struktur des GGW
ist in Abbildung 3.3a dargestellt. Die obere Metallplatte wird als PEC angenommen
und die BoN-Struktur dient als künstlicher PMC, siehe Abbildung 3.3b. Für dair < λ/4
kann sich keine Welle zwischen der PEC- und PMC-Lücke, aufgrund der EBG-Struktur,
ausbreiten. Durch einen Kanal im BoN mit der Breite wGGW erhält man einen GGW,
in dem sich die elektromagnetische Welle nur entlang der z-Achse ausbreiten kann.

Der EBG-Bereich hängt von den Dimensionen wBoN, pBoN, hpin und dair der BoN-
Struktur ab. Für die Bestimmung des EBG-Bereichs wird das Dispersionsdiagramm
einer BoN-Einheitszelle untersucht, siehe Abbildung 3.4. Hierfür wird eine Einheitszel-
le in CST Studio Suite mit periodischen Seitenwänden in x- und -z Richtung erzeugt.
Mit dem Eigenmode Solver kann durch die Variation der Phasen an den periodischen
Seitenwänden das Dispersionsdiagramm über die Brillouine-Zone simuliert werden. Als
Beispiel wurde in Abbildung 3.4 ein Dispersionsdiagramm für die ersten fünf Moden
einer Einheitszelle mit den gegebenen Dimensionen erstellt. Die simulierte EBG reicht

xz

y

(a)

x

y PEC PMC

wBoN

hpin

dair

wGGW

(b)

Abbildung 3.3: Darstellung (a) eines GGW mit einer periodischen BoN-Struktur mit den
elektrischen Feldlinien der quasi-TE10-Mode und (b) des Querschnitts
mit der Definition der PEC- und PMC-Bereiche.
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Abbildung 3.4: Dispersionsdiagram einer BoN-Einheitszelle mit folgenden Dimensionen
in mm: pBoN = 3,8, wBoN = 1,4, hpin = 2,6 und dair = 0,175.

von 18GHz bis 48GHz, innerhalb dieses Frequenzbereichs kann der GGW betrieben
werden. Die fundamentale Mode des GGW ist eine quasi-TE-Mode, die der TE10-Mode
des Hohlleiters sehr ähnlich ist [Ber+16]. Die Dämpfung des elektrischen Feldes für die
BoN-Struktur aus Abbildung 3.4 beträgt nach zwei und drei Reihen 29.5 dB beziehungs-
weise 44.6 dB.

3.3 Dielektrischer Wellenleiter ohne Abstrahlverluste

Der NRD-Wellenleiter wurde erstmalig im Jahr 1981 von T. Yoneyama and S. Nis-
hida präsentiert [YN81]. Der Aufbau besteht, wie in Abbildung 3.5a dargestellt, aus
zwei parallelen Metallplatten, die einen Abstand von aNRD zueinander haben, und ei-
nem dielektrischen Kern mit der Breite bNRD. Die NRD-Struktur ist identisch mit der
des H-guides, welcher 1958 von F. Tischer präsentiert wurde [Tis58], mit dem einzigen
Unterschied, dass beim NRD der Plattenabstand folgende Bedingung erfüllen muss

aNRD <
λ0

2
, (3.3)

wobei λ0 die Freiraumwellenlänge ist. Durch diese Bedingung kann sich keine elektro-
magnetische Welle in Luft zwischen den Metallplatten, mit einer Polarisation tangen-
tial zu den Metallplatten, ausbreiten. Diese Bedingung ist notwendig, um die nicht-
abstrahlende Eigenschaft der NRDs zu gewährleisten. Innerhalb und entlang des di-
elektrischen Kerns mit einer relativen Permittivität εr > 1 ist eine Wellenausbreitung
innerhalb einer bestimmten Bandbreite möglich.
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Abbildung 3.5: (a) Schematische Darstellung des NRD-Wellenleiters mit den elektri-
schen Feldlinien der hybriden LSM01-Mode. (b) Designdiagramm des
NRD für Rexolite mit εr = 2,53, der Einzelmoden-Bereich ist farblich
markiert.

Im NRD können sich weder TEM-, TE- noch TM-Moden ausbreiten. Es werden nur
hybride Moden, die sogenannten longitudinal-section electric (LSE) und longitudinal-
section magnetic (LSM), unterstützt, die sowohl eine magnetische als auch elektrische
longitudinale Feldkomponente besitzen. Üblicherweise wird der NRD mit der höheren
LSM01-Mode betrieben und besitzt dieselbe Grenzwellenlänge wie die TMmn-Mode eines
dielektrischen slab waveguides, mit [YN81]

λg,gn = 2a, n = 0,1,2,..., (3.4)

wobei die geführte Wellenlänge mit

λgn =
λ0√

εr − (λ0
qn
2π )2

n = 0,1,2,... (3.5)

definiert ist. Hierbei ist qn die Lösung der charakteristischen Gleichungen [YN81]

qn
εr

tan
qnbNRD

2
−
√
(εr − 1)(

2π

λ0
)2 − q2n = 0, für gerade n (3.6a)

qn
εr

cot
qnbNRD

2
+
√
(εr − 1)(

2π

λ0
)2 − q2n = 0, für ungerade n. (3.6b)

Damit der Einzelmode-Betrieb des NRD gewährleistet ist, muss die Bedingung

λg0 < 2a < λg1,λ0, (3.7)

erfüllt sein. Durch die numerische Lösung der Gleichungen (3.6a) und (3.6b) werden die
für die Bedingung (3.7) benötigten Grenzwellenlängen mit (3.5) berechnet. Hieraus lässt
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sich für ein Dielektrikum mit εr ein Einzelmoden-Operationsbereich in Abhängigkeit von
aNRD und bNRD ermitteln. In Abbildung 3.5b ist der Einzelmoden-Operationsbereich
für das Dielektrikum Rexolite mit εr = 2.53 farblich dargestellt. Unterhalb der Linie
λg0 = 2a ist keine Wellenausbreitung möglich und oberhalb von λg1 = 2a können sich
mehrere Moden ausbreiten. Die Grenze von aNRD/λ0 = 0.5 ist für die nicht-abstrahlende
Charakteristik des NRD notwendig.

3.4 Substratintegrierter Wellenleiter

Der SIW wurde zuerst im Jahr 1998 von Uchima et al. in [UTF98], als geschichteter
Wellenleiter (engl. laminated waveguide) vorgestellt. Der Aufbau besteht aus zwei paral-
lelen Reihen von periodischen elektrischen Durchkontaktierungen, die im Dielektrikum
eingebettet sind und die obere und untere Metallplatten miteinander verbinden, wie in
Abbildung 3.6 dargestellt. Die zylindrischen elektrischen Durchkontaktierungen haben
einen Durchmesser d und einen Mitte-zu-Mitte-Abstand p. Die zwei Durchkontatkie-
rungsreihen haben einen Abstand w. Durch die planare Bauweise ist eine vollständige
Integration mit anderen planaren Wellenleiter auf demselben Substrat möglich.

Der SIW wurde für eine Vielzahl von Anwendungen genutzt, beispielsweise für Fil-
ter, Antennen, Koppler etc., wobei die meisten SIW-Anwendungen im Frequenzbereich
von 10GHz bis 300GHz liegen [DW06]. Aufgrund der Durchkontaktierungen können
sich keine transversal-elektromagnetische Moden (TEM) ausbreiten. Ferner können sich
auch keine TM-Moden ausbreiten, da es durch den Abstand zwischen den Durchkon-
taktierungen zu Abstrahlungen kommt. Analog zum Hohlleiter wird beim SIW mehr-
heitlich die dominante TE10-Mode verwendet. Beim Entwurf einer SIW-Struktur muss
sichergestellt werden, dass im gesamten erwünschten Frequenzbereich die Leckverluste
vernachlässigbar sind und keine Bandlückeneffekte auftreten, die aufgrund der periodi-
schen Struktur entstehen können. Um dies zu vermeiden, müssen folgende Designregeln

x
z

y
w

pd

εr

Abbildung 3.6: Darstellung eines SIW mit den elektrischen Feldlinien der TE10-Mode.
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Abbildung 3.7: Im Zielbereich sind alle Bedingungen (3.8) der Designregeln erfüllt
[CW14].

für die TE10-Mode eingehalten werden [CW14]:

p > d, (3.8a)

0,05 < p

λc
< 0,25, (3.8b)

al
k0
< 1 ⋅ 10−4 bzw. p ≤ 2d, (3.8c)

wobei λc die Grenzwellenlänge, al die Leckverluste und k0 die Wellenzahl im Freiraum
ist. Die Bedingung (3.8a) muss erfüllt sein, damit die Durchkontaktierungen sich nicht
überdecken und die Struktur realisierbar ist. Die untere Grenze von (3.8b) ist eine er-
strebenswerte Bedingung, die die Anzahl der Durchkontaktierungen auf zwanzig pro
Wellenlänge beschränkt, da ein zu kleiner Abstand die mechanische Stabilität beein-
trächtigen kann und der Fertigungsprozess aufwendiger wird. Die obere Grenze von
(3.8b) verhindert das Auftreten von Bandlücken im erwünschten Frequenzbereich. Da-
mit die Leckverluste vernachlässigt werden können, muss (3.8c) erfüllt sein. Dies ist
auch der Fall, falls p ≤ 2d. Im Zielbereich sind alle Bedingungen von (3.8) erfüllt, wie in
Abbildung 3.7 aufgezeigt. Innerhalb dieses Bereiches verhält sich der SIW äquivalent zu
einem dielektrisch gefüllten Hohlleiter und beide TE10-Moden besitzen dieselbe Grenz-
frequenz [CW14]. Die Breite w des SIW entspricht dabei der effektiven Breite aeff des
äquivalenten Hohlleiters wie folgt [CW14]

aeff = w − 1,08
d2

p
+ 0,1d

2

w
, (3.9)

unter den Bedingungen, dass p/d < 3 und d/w < 0,2. Die Grenzfrequenz des SIW ergibt
sich durch das Einsetzten von (3.9) in (3.1).
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4 Entwurf abstimmbarer
Hochfrequenzfilter

In diesem Kapitel wird auf die für diese Arbeit benötigten Grundlagen des Filterent-
wurfs und der Netzwerksynthese eingegangen. Anschließend werden diese Grundlagen
für abstimmbare Filter mit einstellbarer Mittenfrequenz und Bandbreite erweitert.

In Abschnitt 4.1 wird zuerst der normalisierte Tiefpass-Prototyp vorgestellt, der mit
charakteristischen Polynomen beschrieben und mit einem Tiefpass-Netzwerk dargestellt
wird. Der ideale Tiefpass-Prototyp kann mit verschiedenen Prototypen angenähert wer-
den, wobei in dieser Arbeit nur auf den Tschebyscheff-Prototypen und dessen Filterpara-
meter in Abschnitt 4.2 eingegangen wird. Ferner werden nur Bandpassfilter untersucht,
weshalb in Abschnitt 4.3 nur die Tiefpass-Bandpass-Transformation beschrieben wird.
Hierfür wird sowohl eine Transformation der Frequenz als auch der Bauelemente in
Abhängigkeit der Mittenfrequenz, der Bandbreite und der Filterparameter vorgestellt.
Anschließend werden Admittanz- und Impedanzinverter eingeführt, mit deren Hilfe das
Ersatzschaltbild eines Bandpassfilters vereinfacht werden kann. In Abschnitt 4.5 wird
die Koppelmatrix vorgestellt, die zuerst als n×n Matrix hergeleitet wird und dann in die
vollständig kanonische (n + 2) × (n + 2) Koppelmatrix erweitert wird. In den Abschnit-
ten 4.6 und 4.7 wird sowohl die Bestimmung der Interresonator-Kopplung als auch der
Ein- und Auskopplung mittels Vollwellensimulationen erläutert. Darauf folgend wird in
Abschnitt 4.8 die Dimensionierung der Resonatoren beschrieben, deren Länge aufgrund
der Belastung durch die Koppelelemente kompensiert werden muss. Anschließend wird
der klassische Filterentwurf für abstimmbare Filter erweitert. Hierfür wird das Prinzip
der Mittenfrequenz- und Bandbreitenabstimmbarkeit mit Flüssigkristallen anhand eines
Hohlleiters in den Abschnitten 4.9 und 4.10 erläutert.

4.1 Tiefpass-Prototyp

Der Tiefpass-Prototyp ist sowohl auf eine Grenzfrequenz von Ωc = 1 rad/s als auch
eine Bezugsimpedanz von 1Ω normiert und besteht nur aus konzentrierten Bauelemen-
ten. Dieser lässt sich mithilfe der charakteristischen Polynome E(s), F (s) und P (s)
beschreiben, mit denen die reflektierte ∣p(jΩ)∣2 und übertragene ∣t(jΩ)∣2 Leistung des
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4 Entwurf abstimmbarer Hochfrequenzfilter

Tiefpass-Prototyps in Abhängigkeit der komplexen Tiefpassfrequenzvariablen s wie folgt
definiert sind [CKM18]

∣p(jΩ)∣2 = F (s)F (−s)
E(s)E(−s) (4.1a)

∣t(jΩ)∣2 = E(s)E(−s) − F (s)F (−s)
E(s)E(−s) = P (s)P (−s)

E(s)E(−s) , (4.1b)

wobei für s = jΩ angenommen wird. Mithilfe des Energieerhaltungssatzes eines passiven
verlustfreien Filters ergibt sich folgender Zusammenhang [Arn17]

∣P (s)
E(s)∣

2

+ ∣F (s)
E(s)∣

2

= 1. (4.2)

Das Polynom E(s) ist ein Hurwitzpolynom, dessen Nullstellen auf der linken Hälfte
der s-Ebene liegen. Die Nullstellen des Polynoms F (s), die auf der imaginären Ach-
se liegen, sind die Reflexionsnullstellen, somit wird an diesen Punkten keine Leistung
reflektiert. Die Ordnung der Polynome E(s) und F (s) entspricht der Filterordnung
n. Die Übertragungsnullstellen des Tiefpass-Prototyps befinden sich an den Nullstellen
des Polynoms P (s), dessen Ordnung der Anzahl der endlichen Übertragungsnullstellen
entspricht. Die Streuparameter eines Filters sind wie folgt mit den charakteristischen
Polynomen verknüpft [CKM18]

S11(s) =
F (s)
E(s) , (4.3a)

S21(s) =
P (s)
E(s) . (4.3b)

Das Verhältnis der reflektierten zur transmittierten Leistung wird durch die Filterfunk-
tion [CKM18]

∣K(s)∣2s=jΩ =
∣p(jΩ)∣2
∣t(jΩ)∣2 (4.4)

beschrieben, welche durch die charakteristischen Polynome wie folgt definiert ist

K(s) = F (s)
P (s) . (4.5)

Die Übertragungsfunktion

∣t(s)∣2s=jΩ =
1

1 + ∣K(s)∣2s=jΩ
, (4.6)

des Tiefpass-Prototyps [CKM18] wird üblicherweise durch die reelle Welligkeitskonstante
ϵ normiert. Die maximale Welligkeit der normierte Übertragungsfunktion

∣t(s)∣2s=jΩ =
1

1 + ϵ2∣K(s)∣2s=jΩ
, (4.7)

ist somit im Durchlassbereich beschränkt.
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Abbildung 4.1: Leiternetzwerk der dualen verlustfreien Tiefpass-Prototypen mit den
normalisierten Filterparametern g0,...,gn+1, (a) mit einer seriellen Spule
und (b) einem parallelen Kondensator als erstes reaktives Bauelement.
Die rechte Seite ist für eine ungerade Filterordnung n.

4.2 Tschebyscheff-Prototyp

In dieser Arbeit werden nur Allpol-Filter behandelt, die keine Übertragungsnullstellen
im endlichen Frequenzbereich besitzen und folglich das Polynom P (s) = 1 ist [CKM18].
In Abbildung 4.1 sind die Prototypen-Netwerke eines verlustfreien Allpol-Tiefpassfilters
mit konzentrierten Bauelementen dargestellt, wobei die Netzwerke in Abbildung 4.1a
und Abbildung 4.1b dual zueinander sind [MYJ80]. Durch die Anpassung der Werte
der normalisierten Filterparameter g0, g1,..., gn+1 kann der Tiefpass-Prototyp entworfen
werden. Die gängigsten Prototypen sind der Tschebyscheff-Prototyp, der Butterworth-
Prototyp und der Elliptische-Prototyp. In dieser Arbeit wird nur der Tschebyscheff-
Prototyp angewandt, dessen Filterfunktion mit [CKM18]

∣K(jΩ)∣2 = ϵ2T 2
n (

Ω

Ωc
) , (4.8)

definiert ist. Hierbei ist T 2
n das Tschebyscheff-Polynom der Ordnung n und ist definiert

mit [HL01]

Tn(Ω) =
⎧⎪⎪⎨⎪⎪⎩

cos(n cos−1(Ω)) für ∣Ω∣ ≤ 1
cosh(n cosh−1(Ω)) für ∣Ω∣ > 1.

(4.9)
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Abbildung 4.2: Die Streuparameter eines normierten Tschebyscheff Tiefpass-Prototypen
mit einer Rückflussdämpfung von RL = 15dB für die Filterordnung n = 3
und RL = 20dB für n = 3 und n = 6.

Unter Verwendung der Gleichungen (4.7) und (4.8) ergibt sich für die Übertragungs-
funktion [HL01]

∣S21(jΩ)∣2 =
1

1 + ϵ2T 2
n(Ω)

. (4.10)

Dieser besitzt im Durchlassbereich ∣Ω∣ ≤ 1 eine gleichmäßige Welligkeit (equiripple), mit
einem maximalen Einfügeverlust von ϵ in dB. Die maximale Rückflussdämpfung (return
loss, RL) ist mit ϵ wie folgt verkettet

ϵ = 1√
10RL/10 − 1

. (4.11)

Durch den Energieerhaltungssatz ∣S11(jΩ)∣2 + ∣S21(jΩ)∣2 = 1 folgt

∣S11(jΩ)∣2 =
ϵ2T 2

n(Ω)
1 + ϵ2T 2

n(Ω)
. (4.12)

In Abbildung 4.2 sind die Streuparameter des Tschebyscheff-Tiefpassfilters für die drit-
te und sechste Filterordnung präsentiert, wobei die maximale Welligkeit ϵ für die ent-
sprechende Rückflussdämpfung nach (4.11) festgelegt wurde. Die Flankensteilheit im
Sperrbereich steigt mit der Filterordnung n und mit einer niedrigeren Rückflussdämp-
fung RL. Ferner ist die Anzahl der Reflexionsnullstellen gleich der Filterordnung n. Die
Werte der normierten Filterparameter aus Abbildung 4.1 hängen von der Welligkeit
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Abbildung 4.3: Tiefpass-Bandpass Transformation der Bauelemente.

beziehungsweise der Rückflussdämpfung im Durchlassbereich und der Filterordnung ab
und ergeben sich nach den folgenden Gleichungen [MYJ80; HL01]

g0 = 1 (4.13a)

g1 =
2

γ
sin( π

2n
) (4.13b)

gi =
1

gi−1

4 sin ( (2i−1)π2n ) sin ( (2i−3)π2n )

γ2 + sin2 ( (i−1)πn )
für i = 1,..,n (4.13c)

gn+1 =
⎧⎪⎪⎨⎪⎪⎩

1 für n ungerade
coth2 (β4 ) für n gerade

(4.13d)

β = ln [coth( ϵ

17,37
)] (4.13e)

γ = sinh( β

2n
). (4.13f)

4.3 Transformation des Tiefpass-Prototyps

Der normalisierte Tiefpass-Prototyp besitzt die Grenzfrequenz Ωc = ±1 rad/s und ei-
ne auf 1Ω normierte Quell- und Lastimpedanz. Dieser Prototyp kann durch Transfor-
mationen in ein Tiefpass-, Hochpass-, Bandpass- und Bandstoppfilter mit beliebiger
Grenzfrequenz, Bandbreite und Bezugsimpedanz gewandelt werden. In dieser Arbeit
werden nur Bandpassfilter untersucht, weshalb im Folgenden nur die Tiefpass-Bandpass-
Transformation beschrieben wird. Die Mittenfrequenz f0 und die Bandbreite B eines
Bandpassfilters sind wie folgt, mit der unteren f1 und oberen f2 Grenzfrequenz des
Durchlassbereichs, definiert

f0 =
√
f1f2 (4.14)

B = f2 − f1. (4.15)
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4 Entwurf abstimmbarer Hochfrequenzfilter

Die Bauelemente aus Abbildung 4.1 müssen sowohl in der Impedanz als auch in der
Frequenz zur neuen Mittenfrequenz transformiert werden. Die Frequenztransformation
erfolgt mit [HL01]

Ω = 1

FBW
( ω
ω0
− ω0

ω
) , (4.16)

mit dieser wird sowohl die Mittenfrequenz als auch die Bandgrenzen des Tiefpass-
Prototyps auf die des Bandpassfilters transformiert. Hierbei ist FBW die relative Band-
breite (Fractional BandWidth, FBW )

FBW = B

f0
= f1f2√

f1f2
, (4.17)

die mit der Mittenfrequenz normiert ist [HL01]. Ferner wird eine Induktivität mit dem
Wert gk in eine Induktivität LR und Kapazität CR in Reihenschaltung transformiert,
siehe Abbildung 4.3, die sich wie folgt berechnen lassen [HL01]

LR = (
Ωc

FBWω0
)Z0gk (4.18a)

CR = (
FBW

Ωcω0
) 1

Z0gk
, (4.18b)

wobei der Ausdruck in den Klammern die Frequenzverschiebung darstellt und der Aus-
druck außerhalb der Klammer liegende Ausdruck die Impedanz transformiert. Die Trans-
formation eines Kondensators resultiert in eine Parallelschaltung einer Induktivität LP

und Kapazität CP , wie in Abbildung 4.3 dargestellt, mit folgenden Werten [HL01]

LP = (
FBW

Ωcω0
) Z0

gk
(4.19a)

CP = (
Ωc

FBWω0
) gk
Z0

. (4.19b)

Für die Quell- und Lastimpedanz beziehungsweise -admittanz wird aufgrund der Fre-
quenzunabhängigkeit nur eine Impedanztransformation durchgeführt, mit

g′k = gkZ0 für Impedanzen und k = 0,n + 1 (4.20a)

g′k =
gk
Z0

für Admittanzen und k = 0,n + 1. (4.20b)

4.4 Impedanzinverter und Admittanzinverter

In Abbildung 4.4 ist ein Bandpassfilter der Ordnung n = 3 dargestellt, welches durch die
Tiefpass-Bandpass-Transformation des Tiefpass-Prototyps aus Abbildung 4.1 abgeleitet
wurde. Durch die Komponententransformation besteht der Bandpassfilter aus Reihen-
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L1 C1 L3 C3
L2 Z0Z0 C2

Abbildung 4.4: Ersatzschaltbild eines aus der Tiefpass-Bandpass-Transformation resul-
tierendes Bandpassfilters dritter Ordnung.

und Parallelresonatoren. Die praktische Umsetzung eines solchen Filters ist sehr her-
ausfordernd, da zwei verschiedene Resonatortypen verwendeten werden müssen. Aus
diesem Grund werden Impedanz- beziehungsweise Admittanzinverter angewandt, mit
denen Bandpassfilter mit nur einem einzigen Resonatortyp realisiert werden können.

Die Eingangsadmittanz Yin des Admittanzinverters ergibt sich aus der invertierten an-
geschlossenen Admittanz YL, die mit der charakteristischen Admittanz J des Inverters
skaliert wird [HL01]

Yin =
J2

YL
. (4.21)

Eine in Reihe geschaltete Induktivität im Tiefpass-Prototyp kann daher in ein Ersatz-
schaltbild, mit zwei Admittanzinvertern und einer parallelen Kapazität dazwischen, um-
gewandelt werden. Analog verhält sich der Impdanzinverter K, wobei die am Inverter
angeschlossene Impedanz ZL auf der Eingangsseite als folgende Eingangsimpedanz Zin

gewandelt wird,

Zin =
K2

ZL
. (4.22)

Dadurch lässt sich eine Kapazität in Parallelschaltung in eine Induktivität in Reihen-
schaltung zwischen zwei Impedanzinvertern konvertieren. Als Folge dessen können die
Tiefpass-Prototypen aus Abbildung 4.1, durch die Verwendung von Impedanz- bezie-
hungsweise Admittanzinvertern, nur mit Kapazitäten in Parallelschaltung beziehungs-
weise mit Induktivitäten in Reihenschaltung umwandelt werden. Werden diese Tiefpass-
Prototypen von dem Tiefpass- in den Bandpassbereich transformiert, erhält man Band-
passfilter mit nur einem Resonatortyp, wie in den Abbildungen 4.5a und 4.5b für das
Bandpassfilter aus Abbildung 4.4 aufgezeigt. Durch die Werte von J und K können die
Admittanzen oder Impedanzen entsprechend angepasst werden.

Der ideale Inverter ist frequenzunabhängig und verschiebt die Phase um ±90° oder um
ein ungerades Vielfaches davon, was sich in der Praxis jedoch nicht umsetzen lässt
[MYJ80]. Reelle Inverter sind frequenzabhängig und lassen sich nur näherungsweise mit
einer limitierten Bandbreite realisieren, wodurch die Invertertheorie nur für schmal-
bandige Filter angewandt wird [HL01]. In Abbildung 4.6 sind verschiedene Realisie-
rungsmöglichkeiten der Inverter, mit den entsprechenden charakteristischen Admittan-
zen beziehungsweise Impedanzen, dargestellt [HL01]. Ferner lassen sich Inverter mit
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L'1 Z0Z0 C'1 L'2C'2 L'3C'3J01 J12 J23 J34

(a)

Z0Z0 K01 K12 K23 K34
L'1 C'1 L'2 C'2 L'3 C'3

(b)

Abbildung 4.5: Ersatzschaltbild des Bandpassfilters aus Abbildung 4.4, mit (a) Admit-
tanzinvertern gekoppelte Parallelresonatoren und (b) mit Impedanzin-
vertern gekoppelte Reihenresonatoren.

Übertragungsleitungen, deren elektrische Länge einem Viertel der Wellenlänge der Mit-
tenfrequenz entspricht Φel = λ/4, implementieren. Hierbei entspricht die charakteristi-
sche Impedanz des Inverters der Leitungsimpedanz Z0 der Übertragungsleitung. Diese
Methode eignet sich aufgrund der starken Frequenzabhängigkeit nur für schmalbandige
Filter. Des Weiteren ist eine Realisierung mit einer Kombination von Übertragungslei-
tungen und reaktiven Bauelementen möglich, wie in Abbildung 4.7 für Impedanzinverter
demonstriert. Hierbei gilt [HL01]

K = Z0 tan ∣
Φel

2
∣, (4.23a)

Φel = − tan−1
2X

Z0
, (4.23b)

∣X
Z0
∣ = K/Z0

1 − (K −Z0)1
, (4.23c)

C

-C -C

J = ωC
(a)

L

-L -L

J = 1/(ωL)
(b)

-L

L

-L

K = ωL
(c)

-C

C

-C

K = 1/(ωC)
(d)

Abbildung 4.6: Verschiedene Realisierungsmöglichkeiten von Admittanz- und Impedan-
zinvertern. Die Netwerke in (a) und (c) verursachen eine Phasenverschie-
bung von +90°, wohingegen (b) und (d) die Phase um −90° verschieben.
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ϕ

X = ωLZ0

(a)

ϕ

X = -(1/ωC)Z0
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Abbildung 4.7: Realisierungen von Impedanzinvertern mit Übertragungsleitungen und
reaktiven Bauelementen.

wobei die positive oder negative elektrische Länge der Übertragungsleitung zu der be-
nachbarten Übertragungsleitung addiert beziehungsweise subtrahiert werden kann.

4.5 Koppelmatrix

Das Konzept der Koppelmatrix wurde im Jahr 1971 von Atia und Williams vorgestellt
[AW71], welches auf symmetrische Filter beschränkt ist. Durch die Einführung von
frequenzunabhängigen Reaktanzen (frequency invariant reactance, FIR) können auch
unsymmetrische Filter mit der Koppelmatrix realisiert werden. Bei der Filtersynthese
kann die Koppelmatrix durch Ähnlichkeitstransformation in verschiedene Filtertopolo-
gien umgeformt werden, wodurch die Realisierung des Filters vereinfacht werden kann.
Ferner kann jeder Eintrag in der Koppelmatrix einem physikalischen Element des Fil-
ters zugeordnet werden, was besonders bei der Abstimmung eines Filters von Vorteil ist.
Hierfür wird die Koppelmatrix des Filters extrahiert und mit der Zielkoppelmatrix ver-
glichen, wobei die Abweichungen durch das Einstellen der entsprechenden Kopplungen
beziehungsweise Resonatoren ausgeglichen werden kann.

Im Folgenden wird zuerst die n × n Koppelmatrix anhand des Ersatzschaltbildes aus
Abbildung 4.8 hergeleitet, welche anschließend durch das Einfügen von zwei Invertern für
die Ein- und Auskopplung zur (n+2)×(n+2) Koppelmatrix erweitert wird. Wendet man
für das Ersatzschaltbild die Kirchhoffsche Maschenregel an, erhält man die Gleichungen
[HL01]

eg = (RS + sL1 + jX1)i1 + jK12i2 + jK13i3 +⋯ + jK1nin (4.24a)
0 = jK12i1 + (sL2 + jX2)i2 + jK23i3 +⋯ + jK1nin (4.24b)
⋮

0 = jK1ni1 + jK2ni2 + jK3ni3 +⋯ + (RL + sLn + jXn)in. (4.24c)

Als Nächstes wird das Ersatzschaltbild normalisiert, damit Ln = 1 ist, wodurch die
Gleichungen (4.24) in die Matrixform [CKM18]

v = [R + jM + sI]i (4.25)
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K23 K34 Kn-1,neg i1 i2 i3 in

Abbildung 4.8: Ersatzschaltbild mit Impedanzinvertern für die Bestimmung der n × n
Koppelmatrix.

umgeformt werden kann. Hierbei beinhaltet R = diag(RS , 0,⋯,RL) die Quell- und La-
stimpedanz und I ist eine n × n Einheitsmatrix, wodurch gilt sI = diag(s,s,⋯, s). Die
Matrix M besteht aus den Eigenkopplungen auf der Hauptdiagonalen mi,i = Xi, den
Interresonator-Kopplungen mit mi,i+1 =mi+1,i =Ki,i+1 und den Querkopplungen

Mn×n =

⎡⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎣

X1 K12 K13 ⋯ K1n

K12 X2 K23 ⋯ K2n

K13 K23 ⋱ ⋮
⋮ ⋮ ⋱ Kn−1,n

K1n K2n ⋯ Kn−1,n Xn

⎤⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎦

. (4.26)

Mit der n × n Koppelmatrix können maximal n − 2 Übertragungsnullstellen realisiert
werden. Für kanonische Filter wird die (n + 2) × (n + 2) Koppelmatrix verwendet, die
im Folgenden hergeleitet wird. Die Impedanzmatrix [z′] = [R+ jM +sI] aus Gleichung
(4.25) wird zunächst in ihren ohmschen und reaktiven Teil aufgetrennt,

[z′] =R + [jM + sI] =R + [z]. (4.27)

Wie in Abschnitt 4.4 erläutert, kann eine Impedanz mit zwei Impedanzinvertern in eine
Admittanz gewandelt werden. Dieses Prinzip wird für die Herleitung der (n+2)×(n+2)
Koppelmatrix angewandt.

Hierfür wird je ein Impedanzinverter zwischen der Quellimpedanz und dem ersten Re-
sonator und zwischen der Lastimpedanz und dem letzten Resonator geschaltet. Da-
durch lassen sich die Quell- und Lastimpedanzen normieren und eine direkte Kopplung
zwischen der Quelle oder der Last und anderen Resonatoren, die Einkopplung bezie-
hungsweise Auskopplung genannt werden, ist möglich. Hierdurch lassen sich vollständig
kanonische Filter realisieren, da n Übertragungsnullstellen möglich sind. Für die Ein-
und Auskopplung wird die n × n Impedanzmatrix [z] zwischen den zwei Impedanzin-
vertern in die (n+ 2) × (n+ 2) Admittanzmatrix [y] =G+ jM + sI umgeformt. Hierbei
werden die Reihenresonatoren aus Abbildung 4.8 in Parallelresonatoren, mit der Kapa-
zität Ci und der frequenzunabhängigen Suszeptanz Bi, gewandelt. Die Inverter auf dem
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n

k

mSL

1

(a)
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Abbildung 4.9: (a) Kanonisches und transversales Filternetzwerk mit n parallel geschal-
teten Tiefpassresonatoren und einer direkten Kopplung mSL zwischen
Quelle und Last [Cam03]. (b) Ersatzschaltbild des k-ten Tiefpassresona-
tors.

Hauptpfad und für die Querkopplungen haben für beide Koppelmatrixtypen dieselben
Werte, jedoch besitzt die (n + 2) × (n + 2) je zwei Spalten und Zeilen mehr

M(n+2)×(n+2) =

⎡⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎣

0 mS1 mS2 ⋯ mSn mSL

mS1 B1 0 ⋯ 0 m1L

mS2 0 B2 ⋯ ⋮ ⋮
⋮ ⋮ ⋱ ⋱ ⋮ ⋮

mSn 0 ⋯ ⋯ Bn mnL

mSL m1L ⋯ ⋯ mnL 0

⎤⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎦

. (4.28)

Im Folgenden wird die Synthese der (n + 2) × (n + 2) Koppelmatrix für eine kanoni-
sche transversale Filtertopologie nach [Cam03; CKM18] beschrieben, welche bereits in
(4.28) gezeigt ist. Wie in Abbildung 4.9a dargestellt, besteht das Filternetzwerk aus n
Tiefpassfiltersektionen in Parallelschaltung und einer direkten Kopplung zwischen der
Quelle und der Last. Querkopplungen sind nicht vorhanden. Das Ersatzschaltbild der
k-te Tiefpassfiltersektion ist in Abbildung 4.9b präsentiert, welches sich sowohl aus den
Ein- und Auskopplungen mSk und mkL als auch dem Parallelresonator, mit der Kapa-
zität Ck und Suszeptanz Bk, zusammensetzt. Für die Koppelmatrixsynthese werden die
Streuparameter mit den charakteristischen Filterpolynomen ausgedrückt und anschlie-
ßend in eine ABCD-Matrix umgewandelt, mit

ABCDn =
1

jP (s)/ϵ [
An(s) Bn(s)
Cn(s) Dn(s)

] . (4.29)

Der Zusammenhang zwischen den charakteristischen Polynomen und den ABCD-
Polynomen ist in [CKM18] gegeben. Die ABCD-Polynome werden wie folgt in y-
Parameter umgewandelt, wobei für ein Zweitor mit normierter Quell- und Lastimpedanz
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folgende Beziehungen gelten

y21 =
−P (s)/ϵ
B(s) (4.30a)

y22 =
A(s)
B(s) . (4.30b)

Für die Admittanz-Matrix yn gilt [CKM18]

yn = [
y11(s) y12(s)
y21(s) y22(s)

] = 1

yd(s)
[y11,n(s) y12,n(s)
y21,n(s) y22,n(s)

] (4.31a)

= j [ 0 K∞
K∞ 0

] +
n

∑
k=1

1

(s − jλk)
[r11,k(s) r12,k(s)
r21,k(s) r22,k(s)

] (4.31b)

wobei yd(s) ein Polynom n-ter Ordnung ist, λk die Eigenwerte und rk die Residuen.
Falls die Übertragungsnullstellen kleiner der Filterordnung ist, gilt K∞ = 0.

Im nächsten Schritt wird zunächst die ABCD-Matrix des k-ten Tiefpassfilters aus Ab-
bildung 4.9b ermittelt [CKM18]

ABCDk = −[
mLk

mSk

sCk+jBk

mLkmSk

0 mSk

mLk

] , (4.32)

welche anschließend in die y-Parameter-Matrix konvertiert wird

yk =
1

sCk + jBk
[ m2

Sk mSkmLk

mSkmLk m2
Lk

] . (4.33)

Für das vollständige Filternetzwerk aus Abbildung 4.9a wird die Summe der n Tief-
passfilter gebildet und mit der y-Parameter Matrix der direkten Kopplung zwischen der
Quelle und Last addiert

yn = j [
0 mSL

mSL 0
] +

n

∑
k=1

1

sCk + jBk
[ m2

Sk mSkmLk

mSkmLk m2
Lk

] . (4.34)

Durch den Vergleich der Gleichungen (4.31) und (4.34) erhält man folgende Gleichungen
für die Elemente des transversalen Filternetzwerks für k = 1,⋯,n

Ck = 1 (4.35a)
Bk =mkk = −λk (4.35b)

mSk =
r21,k√
r22,k

(4.35c)

mLk =
√
r22,k (4.35d)

mSL =K∞ (4.35e)
mij = 0 für i ≠ j und i,j = 1,⋯,n. (4.35f)
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Abbildung 4.10: Grafische Darstellung von Filternetzwerken der vierten Ordnung in der
(a) transversalen und (b) gefalteten Form.

Da keine Querkopplungen vorhanden sind ergibt sich die Gleichung (4.35f).

Die im obigen Abschnitt untersuchte transversale Filtertopologie ist nicht für den Ent-
wurf eines reellen Filters geeignet, weshalb die Koppelmatrix durch Änderungstransfor-
mationen in eine andere Filtertopologie übergeführt wird. Kanonische Filtertopolgien
sind beispielsweise die gefaltete Form (engl. folded form) und die Radtopologie (engl.
wheel/arrow topology), weitere bekannte Filtertopologien sind die Pfitzenmaier-, die Cul-
de-Sac- und die Inlineform. Die Änderungstransformation erfolgt durch eine Rotation
der Koppelmatrix mit einer Rotationsmatrix. Dieser Vorgang ist in einschlägiger Litera-
tur, wie zum Beispiel in [CKM18; Hun01], detailliert beschrieben. Die Filternetzwerke
der verschiedenen Filtertopologien lassen sich durch grafische Darstellung veranschau-
lichen, wie in Abbildung 4.10 beispielsweise für die transversale und gefaltete Form
gezeigt.

Nach der Berechnung der Koppelmatrix folgt die Synthese des Filters, wozu die physika-
lischen Dimensionen der Resonatoren und Koppelelemente benötigt werden. Hierfür wird
in den folgenden Abschnitten die Interresonator-Kopplung, die Ein- und Auskopplung
des Filters und die Dimensionierung der Resonatoren untersucht und mit der Koppel-
matrix verknüpft.

4.6 Interresonator-Kopplung

Die Interresonator-Kopplung zwischen zwei Resonatoren kann in zwei Arten aufgeteilt
werden: Der synchrone Fall, in dem beide Resonatoren identisch sind und der asynchrone
Fall, mit zwei unterschiedlichen Resonatoren [HL01]. In dieser Arbeit werden nur syn-
chrone Interresonator-Kopplungen analysiert, die mit elektrischen, magnetischen oder
beiden Feldern gemischt realisiert werden können.

Die analytische Berechnung der Interresonator-Kopplung ist sehr herausfordernd, wes-
halb diese üblicherweise mit elektromagnetischen Vollwellensimulationen ermittelt wird.
Für die magnetische Kopplung wird zuerst das Ersatzschaltbild aus Abbildung 4.11a
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Abbildung 4.11: (a) Ersatzschaltbild von zwei identischen Resonatoren mit einer ma-
gnetischen Kopplung und der Symmetrieebene SE. (b) Äquivalentes
Simulationsmodell mit zwei TE101-Moden Resonatoren mit einer Blen-
de als magnetisches Koppelelement. Die blauen Vakuumblöcke sind in
PEC eingebettet.

betrachtet, welches aus zwei identischen Reihenresonatoren besteht, die mit einem Im-
pedanzinverter, der die Form aus Abbildung 4.6c besitzt, miteinander gekoppelt sind.
Aufgrund der Symmetrieebene SE wird die parallele Induktivität in zwei parallele In-
duktivitäten aufgeteilt, mit L = 2Lm. In Abbildung 4.11b ist ein Simulationsmodell
mit zwei identischen Rechteckhohlleiterresonatoren, deren TE101-Moden mittels einer
Blende magnetisch gekoppelt sind. Für die Simulationen wird ein Eigenmode-Solver,
in dieser Arbeit von CST Studio Suite, verwendet. Es werden zwei Fälle untersucht,
bei der die Spiegelebene durch eine magnetische beziehungsweise elektrische Wand er-
setzt wird. Dadurch wird nur ein einzelner Resonator untersucht, der entweder mit einem
kurzgeschlossen beziehungsweise offenem Kreislauf abgeschlossen ist. Hierbei erhält man
zwei unterschiedliche Resonanzfrequenzen fe und fm, mit denen sich die magnetische
Interresonator-Kopplung berechnen lässt [HL01]
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Abbildung 4.12: Simulationsergebnisse für die Resonanzfrequenzen fe und fm und die
nach Gleichung (4.36) berechnete magnetische Kopplung km. Das Simu-
lationsmodell aus Abbildung 4.11b wurde mit folgenden Dimensionen
in mm verwendet: a = 7,112, b = 3,556, l = 6,7 und d = 1,5.

48



4 Entwurf abstimmbarer Hochfrequenzfilter

km =
f2
e − f2

m

f2
e + f2

m

. (4.36)

Der entsprechende Koppelmatrixeintrag wird mit der FBW skaliert

mij =
km

FBW
. (4.37)

Als Beispiel wurde die Interresonator-Kopplung anhand des Simulationsmodells aus Ab-
bildung 4.11b bestimmt. Die Dimensionen und Ergebnisse sind in Abbildung 4.12 zu-
sammengefasst. Die Resonanzfrequenzen fe und fm wurden in Abhängigkeit der Kop-
pelaperturbreite w simulativ ermittelt, anschließend wurde mit der Gleichung (4.36) die
magnetische Kopplung berechnet. Analog kann auch die elektrische Kopplung ke mit

ke =
f2
m − f2

e

f2
e + f2

m

, (4.38)

ermittelt werden, wobei fe < fm ist.

Alternativ kann die Kopplung durch eine Streuparametersimulationen ermittelt werden,
hierfür müssen die Resonatoren schwach ein- und ausgekoppelt werden [HL01; CKM18].
Die zwei Resonanzen fe und fm werden anschließend mit dem Transmissionskoeffizienten
bestimmt und die Kopplung, je nach Kopplungsart, mit (4.36) beziehungsweise (4.38)
berechnet.

4.7 Externer Gütefaktor

Die Ein- und Auskopplung eines Resonators an die Quell- beziehungsweise Lastimpe-
danz wird mittels der externen Güte Qe beschrieben, die umgekehrt proportional zur
Kopplung ist. Das Ersatzschaltbild aus Abbildung 4.13a zeigt einen einfachen mit G be-
lasteten Parallelresonator, mit der die externe Güte durch Simulationen beziehungsweise
Messungen des Reflexionskoeffizienten S11, mit [HL01]

Qe =
ω0

∆ω±90°
(4.39)

bestimmt werden kann. Hierbei ist ∆ω±90° = ω+90° −ω−90° die Bandbreite, in der sich die
Phase von S11 ω0 um ±90° gedreht hat.

Anhand des exemplarischen Hohlleiter-Simulationsmodells aus Abbildung 4.13b, dessen
Dimensionen identisch mit denen aus Abbildung 4.12 sind, wird die externe Güte in
Abhängigkeit der Aperturbreite w, mittels CST Studio Suite, untersucht. Die Ergebnisse
sind in Abbildung 4.13c dargestellt.
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Abbildung 4.13: (a) Ersatzschaltbild eines einfach belasteten Resonators. (b) Exempla-
risches Simulationsmodell eines TE101-Moden Resonators mit einer va-
riablen Blende als Einkoppelelement. (c) Die simulierte externe Güte
über die Aperturbreite w. Dimensionen in mm: a = 7,112, b = 3,556,
l = 6,7 und d = 1,5.

Alternativ kann die externe Güte über die Gruppenlaufzeit τS11(ω0) des Reflexionsko-
effizienten bei der Kreisresonanzfrequenz berechnet werden [HL01]

Qe =
τS11(ω0)ω0

4
. (4.40)

Der entsprechende Koppelmatrixeintrag ist wie folgt mit der externen Güte verknüpft

mij =
√

1

QeFBW
. (4.41)

4.8 Dimensionierung der Resonatoren

Durch die Kopplung der Resonatoren mit benachbarten Resonatoren beziehungsweise
der Quelle/Last werden die Resonatoren belastet, wodurch eine Verschiebung der Reso-
nanzfrequenz entsteht. Deswegen ist eine Anpassung der Dimensionen der Resonatoren
notwendig, um den Effekt der Resonatorbelastung zu kompensieren. Dies wird im Fol-
genden, wie in [CKM18], anhand eines Hohlleiterfilters mit Halbwellenresonatoren und
induktiven Blenden untersucht. Das Ersatzschaltbild der induktiven Blenden wird durch
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Abbildung 4.14: Teilersatzschaltbild eines magnetisch gekoppelten Hohlleiterfilters mit
Impedanzivertern.

ein Impedanzinvertermodel, wie in Abbildung 4.14 dargestellt, abgebildet, welches aus
einer parallelen Induktivität XP , zwei in Reihe geschalteten Induktivitäten XR und zwei
Abschnitten, mit je einer elektrischen Länge von Φ/2, besteht. Der Resonator wird als
RWG-Übertragungsleitung mit der Länge L angenommen, an dessen beiden Enden eine
künstliche Übertragungsleitung mit den elektrischen Längen −Φi/2 und −Φi+1/2 ange-
schlossen sind, welche die Belastung des Resonators durch die Kopplungen repräsentiert.
XR und XP werden mit den simulierten Streuparametern der Blende, mit [CKM18]

j
XR

Z0
= 1 − S12 + S11

1 − S11 + S12
(4.42a)

j
XP

Z0
= 2S12

(1 − S11)2 − S2
12

, (4.42b)

berechnet. Anschließend werden die Werte für die Impedanzinverter und die elektrische
Länge mit [CKM18]

K

Z0
= ∣tan(Φ

2
+ arctan XR

Z0
)∣ (4.43a)

Φ = −arctan(2XP

Z0
+ XR

Z0
) − arctan XR

Z0
, (4.43b)

ermittelt. Der Breite der Blende w wird in den Simulationen variiert, bis der erforder-
lichen Koppelfaktoren erzielt wurden. Anschließend werden die kompensierten Längen
der Resonatoren mit

lr =
λ

2π
[π + 1

2
(Φr +Φr+1)], mit r = 1,⋯,n (4.44)

berechnet, wobei Φr und Φr+1 die elektrischen Längen der induktiven Blenden sind, mit
denen der r-te Resonator gekoppelt wird.

4.9 Abstimmbare Mittenfrequenz

Die Abstimmung der Mittenfrequenz eines Filters erfolgt generell durch die Verwen-
dung von abstimmbaren Resonatoren. Die Mittenfrequenz des Filters wird durch die
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Einstellungen der Resonanzfrequenzen der einzelnen Resonatoren abgestimmt. Die
Resonanzfrequenz eines Leitungsresonators kann mit verschiedenen Technologien ein-
gestellt werden. Diese Technologien lassen sich in zwei Klassen aufteilen, das geo-
metrische Abstimmen und das Abstimmen mit Hilfe von funktionaler Materialien.
Ersteres erfolgt durch Veränderung der Geometrie des Resonators beziehungsweise
der reaktiven Bauteile des Resonators. Hierfür können Mikro-Elektro-Mechanische-
Systeme (MEMS) [Per+14; Reb+09; YM06; Fou+13; SAE11; HFM11; Oce+06; ER10],
Halbleiter-Varaktoren [BR00; HR82; Sir+12; Jos+09a; AP08; Sun+19], mechanisches
Abstimmen [APZ14; YYK12; MMC15; Yu+14; WB02] und piezoelektrische Aktuato-
ren [HM09; YC02; Fur+05; Alf+05; Jos+07] angewandt werden. Alternativ werden
funktionale Materialien mit veränderlicher Permittivität beziehungsweise Permeabilität
für abstimmbare Resonatoren eingesetzt. Hierzu gehören ferrimagnetische Materiali-
en [Yan+13; KAD06; CD85; OMO87], ferroelektrische Materialien [LM16; Sch+19;
Zhe+11; Wan+11; Nat+05] und Flüssigkristalle [Fra+14; Li+16; Tor+13; YM12;
Kam+22; Pol+18; Pra+15].

In dieser Arbeit werden die in Kapitel 2 eingeführten Flüssigkristalle für den Entwurf von
abstimmbaren Resonatoren verwendet. Das Prinzip wird im Folgenden exemplarisch an-
hand eines mit Flüssigkristallen gefüllten Hohlleiterresonators dargestellt. Hierfür wird
ein Hohlleiterstück an beiden Enden kurzgeschlossen, wobei der Abstand der Enden die
Länge des Resonator lr definiert. Die Resonanzfrequenz der TE101-Mode

f101 =
c

2
√
εr

¿
ÁÁÀ(1

a
)
2

+ ( 1
lr
)
2

(4.45)

ist sowohl von der Geometrie des Resonators a und lr, siehe Abbildung 4.13b, als auch
der Permittivität der Flüssigkristalle abhängig, unter der Annahme µr = 1. Für ei-
ne gegebene Resonatorgeometrie wird die Resonanzfrequenz nur über die Ausrichtung
der Flüssigkristallmoleküle und der damit einhergehenden Permittivitätsänderung ein-
gestellt. Jedoch ist ein vollständig mit Flüssigkristall gefüllter Resonator, aufgrund der
fließenden Eigenschaften, nicht realisierbar. In der Praxis wird der Flüssigkristall in einer
dielektrischen Kavität eingeschlossen, wodurch die relative Permittivität der Resonators
der effektiven relativen Permittivität des Flüssigkristalls und dessen Kavität entspricht.
Die Abstimmbarkeit der Mittenfrequenz τf0 ist wie folgt definiert

τf0 =
f0,max − f0,min

f0,max
, (4.46)

wobei f0,max die maximale und f0,min die minimale Mittenfrequenz ist.

4.10 Abstimmbare Bandbreite

Ein Filter mit abstimmbarer Bandbreite kann mit verschiedenen Methoden und Tech-
nologien realisiert werden, wobei diese von der Wellenleitertopologie abhängig sind. Für
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planare Wellenleiter werden verschiedene Technologien verwendet. In [LP05; MH12]
wird die Bandbreite durch das An- und Abschalten von Stichleitungen mittels pin-
Dioden (positive intrinsic negative diode) zwischen diskreten Werten eingestellt. Ferner
werden Varaktoren eingesetzt, mit denen die Interresonator-Kopplungen und die Ein-
und Auskopplungen, durch die Veränderung der Kapazität des Varaktors, kontinuierlich
eingestellt werden. Hierfür können sowohl auf Halbleiter basierte Varaktoren [San+05;
Zah+11; Ser+12; CJL13] als auch ferroelektrische Varaktoren [Sch+19; Sch+20] verwen-
det werden. Alternativ werden MEMS-Varaktoren eingesetzt [HMP11; Zah+11], wobei
die Kapazität durch die mechanische Veränderung der Geometrie angepasst wird.

Die Bandbreite von nicht planaren Filtern wird üblicherweise mechanisch abgestimmt.
In [YYK12] wird die Bandbreite abgestimmt, indem ein Pseudo-Hochpassfilter und ein
Pseudo-Tiefpassfilter, die beide eine abstimmbare Grenzfrequenz haben, miteinander
verschaltet werden. Die Abstimmung erfolgt durch die Veränderung der Resonatorgeo-
metrien mittels eines Schrittmotors. Des Weiteren kann die Bandbreite durch die Ein-
stellung der Koppelblendenbreite abgestimmt werden, hierfür werden in [LNL19] piezo-
elektrische Aktuatoren verwendet. In [APZ14; Arn17] wurde ein abstimmbares Hohllei-
terfilter präsentiert, welches aus Hauptresonatoren und Koppelresonatoren, die nicht bei
Resonanz betrieben werden, besteht. Der Vorteil dieser Methode ist, dass die verschiede-
nen Resonatoren, somit auch die Mittenfrequenz und Bandbreite, mit derselben Techno-
logie abgestimmt werden. Hierfür wurden die entsprechenden Resonanzfrequenzen mit-
tels Schrittmotoren und Metallplatten mechanisch eingestellt. Dieses Konzept wurde in
Rahmen dieser Arbeit in Kooperation mit dem Lehrstuhl für Hochfrequenztechnik der
Christian-Albrechts-Universität zu Kiel für den Entwurf und die Realisierung des ers-
ten in der Mittenfrequenz und Bandbreite abstimmbares Flüssigkristall-Bandpassfilter
verwendet [Kam+22] und wird im Folgenden ausführlicher beschrieben.

Die Grundlage dieses Konzepts ist, dass jeder einzelne Inverter durch eine äquivalente
Schaltung, bestehend aus einem Koppelresonator und zwei Invertern, ersetzt wird. In
der Praxis werden die nicht bei Resonanz betrieben Koppelresonatoren (non-resonating
node) unter anderem für die Vereinfachung des Filterentwurfs, die Realisierungen von
Übertragungsnullstellen und Extracted Pole Filtern eingesetzt [ARB04; GG15; MOT12;
She+09; CKM18]. Durch das Einfügen von Flüssigkristallen in den Koppelresonator wird
ein einstellbarer Inverter generiert, mit dem sich sowohl die Ein- und Auskopplung als
auch die Interresonator-Kopplung verändern lässt. Dadurch kann die Bandbreite des
Filters eingestellt werden.

In Abbildung 4.15 ist ein mit zwei induktiven Blenden gekoppelter Hohlleiterresonator
und dessen Ersatzschaltbild, bestehend aus zwei Impedanzinvertern K1, K2 und der
Leitungsphase φ0, präsentiert. Diese Inverter werden in zwei Inverter mit den vorge-
stellten Koppelresonatoren dazwischen aufgeteilt. Ferner wird die Resonatorlänge des
Hauptresonators, wie in Abschnitt 4.8 beschrieben, mit den Leitungsphasen φ11, φ12

komprimiert. Im Folgenden wird die in Abbildung 4.16 dargestellte Struktur, wie in
[Arn17] beschrieben, hergeleitet.
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K1 K2φ0

K11φ11 K12 K21φ11 K22 φ12φ12 φ22φ0φ21

Abbildung 4.15: Darstellung der Kopplung eines Hohlleiterresonators mit Koppelblen-
den (oben) und mit Koppelresonatoren und Koppelblenden (unten)
[Arn17].

Kφ1, Z01 K φ2, Z02 φ1, Z01

Abbildung 4.16: Ersatzschaltbild eines Koppelresonators mit zwei Impedanzinvertern
[Arn17].

Zuerst wird die ABCD-Matrix der gesamten Struktur durch die Multiplikation der
ABCD-Matrizen der einzelnen Elemente berechnet und anschließend mit der ABCD-
Matrix eines einzelnen Impdanzinverters,

ABCDK =
⎡⎢⎢⎢⎢⎣

0 −jK
1

jK
0

⎤⎥⎥⎥⎥⎦
, (4.47)

gleichgesetzt. Die ABCD-Matrix eines Leitungsstücks ist mit der Wellenimpedanz Z0
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und der elektrischen Länge φ0 definiert

ABCDln =
⎡⎢⎢⎢⎢⎣

cosφn jZ0n sinφn

j
sinφn

Z0n
cosφn

⎤⎥⎥⎥⎥⎦
. (4.48)

Die ABCD-Matrix der gesamten Struktur lässt sich wie folgt berechnen

ABCDS =ABCDl1 ×ABCDK̃ ×ABCDl2 ×ABCDK̃ ×ABCDl1

= (c11 c12
c21 c22

)

=
⎛
⎜⎜⎜
⎝

jB cosφ1

K̃
+ CK̃ sinφ1

Z01
−jCK̃ cosφ1 −

BZ01 sinφ1

K̃

−jD cosφ1

K̃
− AK̃ sinφ1

Z01
jAK̃ cosφ1 +

DZ01 sinφ1

K̃

⎞
⎟⎟⎟
⎠
,

(4.49)

mit

A = j cosφ1 cosφ2

K̃
− jK̃ sinφ1 sinφ2

Z01Z02

B = jK̃ cosφ1 cosφ2 −
jZ01Z02 sinφ1 sinφ2

K̃

C = Z01 sinφ1 cosφ2

K̃
+ K̃ cosφ1 sinφ2

Z02

D = K̃ sinφ1 cosφ2

Z01
+ Z02 cosφ1 sinφ2

K̃
.

(4.50)

Hierbei ist K̃ der aufgeteilte Impedanzinverter. Aufgrund der Symmetrie und der Rezi-
prozität der Schaltung gilt c11 = c22 und c11c22 − c12c21 = 1 [Poz11]. Durch das Gleich-
setzten von ABCDS =ABCDK , folgt für c11 = c22 = 0 und c12 = −1/c21. Somit erhält
man das folgende nicht lineare Gleichungssystem

c11 = 0 (4.51a)
c12 = jK. (4.51b)

Die Leitungsphase φ1 erhält man durch das Auflösen der Gleichung (4.51a). Anschlie-
ßend wird φ1 in die Gleichung (4.51b) eingesetzt und nach K̃ aufgelöst. Somit erhält
man den Inverterwert der aufgeteilten Impedanzinverter in Abhängigkeit vom einzelnen
Inverter K. Für einen einstellbaren Impedanzinverter ist K variabel und wird für einen
Ziel-Inverterwert K ′ nur durch Änderung der Leitungsphasen zu φ′1 und φ′2 eingestellt,
somit bleiben die aufgeteilten Impedanzinverter K̃ konstant. Zuerst wird die elektri-
sche Länge des Koppelresonators für den neuen Inverterwert K ′ bestimmt, indem die
Gleichung c12 = jK ′ nach φ2 aufgelöst wird. Anschließend muss die Leitungsphase des
benachbarten Hauptresonators φ1 neu bestimmt werden, hierfür wird zunächst in c11
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K ′ und φ2 eingesetzt und anschließend wird c′11 erneut nach φ1 aufgelöst. Die expliziten
Ausdrücke für K̃, φ1 und φ2 sind in [Arn17] zusammengefasst. Die Abstimmbarkeit
der Bandbreite wurde in dieser Arbeit, analog zur Abstimmbarkeit der Mittenfrequenz,
mit

τB =
Bmax −Bmin

Bmax
(4.52)

definiert, wobei Bmax die maximale und Bmin die minimale Bandbreite ist.
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5 Abstimmbare
Flüssigkristall-Filtertopologien

In diesem Kapitel werden abstimmbare Flüssigkristallfilter in den vorgestellten Wel-
lenleitertopologien aus Kapitel 3, abgesehen vom SIW, und den Entwurfskonzepten
aus Kapitel 4 entworfen, anschließend realisiert und messtechnisch charakterisiert.
Um die Kompaktheit und Systemintegrierbarkeit von planaren Wellenleitertopologien
im Vergleich zu voluminösen Wellenleitertopologien zu verdeutlichen, war ursprüng-
lich die Realisierung eines planaren SIW-Filter basierend auf LC-steuerbaren Dual-
Moden-Resonatoren geplant. Bei der externen Fertigung kam es jedoch zu langen
Verzögerungen und Umsetzungsproblemen, wodurch die Realisierung und Charakte-
risierung innerhalb dieser Promotion zeitlich nicht möglich war. In Abschnitt 5.1 ein
in der Mittenfrequenz-abstimmbares NRD-Filter bei 60GHz präsentiert, gefolgt von
Bandbreiten- und Mittenfrequen-abstimmbaren Filtern bei 30GHz, in Abschnitt 5.2
mit einem rechteckigen Hohlleiter und abschließend in Abschnitt 5.3 in der GGW-
Wellenleiteropologie.

In Abschnitt 5.1.1 wird der NRD-Wellenleiter und ein WR15 zu NRD-Übergang entwor-
fen. Mit diesem werden in Abschnitt 5.1.2 die Koppelelemente und die abstimmbaren
LC-Resonatoren untersucht. Anschließend folgt der Filterentwurf eines abstimmbaren
Tschebyscheff-Bandpassfilters dritter Ordnung in Abschnitt 5.1.3. Für die rein elektri-
sche LC-Ansteuerung wird in Abschnitt 5.1.4 der Entwurf der Elektrodenanordnung,
mit der die LC-Moleküle zwischen der orthogonalen und parallelen Ausrichtung zum
HF-Feld orientiert werden können, vorgestellt. Abschnitt 5.1.5 beschreibt die Herstel-
lung und die Charakterisierung des Filters. Das Hohlleiterfilter wird in Abschnitt 5.2
beschrieben, wobei zuerst in Abschnitt 5.2.1 der Filterentwurf mit abstimmbaren Haupt-
und Koppelresonatoren nach Kapitel 4 gezeigt wird. Im nächsten Schritt wird in Ab-
schnitt 5.2.2 ein neuartiges dreilagiges Elektrodenkonzept vorgestellt, welches die In-
tegration in den Hohlleiter vereinfacht. In Abschnitt 5.2.3 wird das Filter realisiert
und anschließend charakterisiert. Abschließend wird in Abschnitt 5.3 ein GGW-Filter
vorgestellt. Zunächst wird in Abschnitt 5.3.1 der GGW und ein darauf aufbauender,
abstimmbarer LC-Resonator entworfen. Anschließend erfolgt in Abschnitt 5.3.2 die
Filtersynthese analog zum Hohlleiterfilter bei 30GHz. Für die Ansteuerung wird im
Gegensatz zu den obigen Filtern die in Abschnitt 2.5 vorgestellte hybride Ansteuerung
mittels elektro- und magnetostatischen Feldern angewandt und in Abschnitt 5.3.3 für
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das GGW-Filter demonstriert. Abschließend wird in Abschnitt 5.3.4 die Herstellung und
die messtechnische Charakterisierung zusammengefasst.

5.1 Mittenfrequenz-abstimmbares NRD-Filter

Durch seine nicht-abstrahlende Charakteristik, auch bei Biegungen und Diskontinui-
täten, ist der NRD-Wellenleiter im Kontrast zu anderen dielektrischen Wellenleitern
für die Realisierung von Hochfrequenzfiltern geeignet. In der Literatur finden sich eine
Vielzahl von nicht-abstimmbaren Bandpassfiltern [YKN84; JM98] und Bandstoppfiltern
[MC87].

Im Folgenden wird ein Mittenfrequenz-abstimmbares NRD-Bandpassfilter [Pol+18]
bei 60GHz entworfen, anschließend realisiert und charakterisiert. Hierfür wird der
NRD-Wellenleiter gemäß den Designregeln aus Abschnitt 3.3 für 60GHz konzipiert.
Ebenso wird ein Rechteckhohlleiter zu NRD-Übergang, welcher für die Charakteri-
sierung benötigt wird, vorgestellt. Hierauf folgt die Filtersynthese eines drei-poligen
Flüssigkristall-Bandpassfilters. Für die kontinuierliche, rein elektrische Ansteuerung der
LC-Resonatoren wird eine Elektrodenanordnung entworfen. Nach der Fertigung und
des Zusammenbaus wird das Filter messtechnisch charakterisiert.

5.1.1 Entwurf des NRD-Wellenleiters

Der NRD-Wellenleiter wird mit dem speziellen Polystyrolkunststoff Rexolite 1422 als
Dielektrikum entworfen, da dieser sehr gute elektrische Eigenschaften hat, mit εr = 2,53
und tan δ = 6,6 × 10−4 bei 10GHz [C-L15] und diese im Millimeterwellenbereich nahezu
konstant sind [FB97; BP21]. Ferner lässt sich das Material sehr präzise zerspanen und
ist weltraumtauglich [Ree20].

Um die nicht-abstrahlende Charakteristik und den Einzelmoden-Betrieb des NRD-
Wellenleiters bei 60GHz zu garantieren, werden die Dimensionen a und b so gewählt,
dass sich der NRD-Wellenleiter im Designbereich, siehe Abbildung 3.5b, befindet.
Hierbei ist zu beachten, dass durch das Einbinden von Flüssigkristall in den NRD-
Wellenleiter, sich die effektive Permittivität, je nach LC-Ausrichtung, ändert. Mit
a = 2,3mm und b = 1,9mm befindet sich der NRD-Wellenleiter unabhängig von der
LC-Ausrichtung im erwünschten Designbereich. Die Simulationsergebnisse der Streu-
parameter für eine Länge von 25mm sind in Abbildung 5.1 präsentiert, wobei für die
Metallplatten Messing verwendet wird. Im gesamten Frequenzbereich von 55GHz bis
65GHz ist die Vorwärts-Transmission (∣S21∣) besser als −0,5 dB und die Eingangsrefle-
xion (∣S11∣) ist unterhalb von −40 dB.

Für die Messung einer NRD-Komponente muss die LSM01-Mode angeregt werden. Hier-
für wird in dieser Arbeit, wie in [MCL85], die TE10-Mode eines Rechteckhohlleiters
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Abbildung 5.1: Simulationsergebnisse eines 25mm langen NRD-Wellenleiters mit Rexo-
lite als Dielektrikum für a = 2,3mm und b = 1,9mm.

verwendet, da beide Moden ein ähnliches elektrisches Feldlinienbild haben. Alterna-
tiv kann für die Anregung ein Koaxialkabel [KNO09] oder ein Mikrostreifenleitung zu
NRD-Übergang angewandt werden [TW00].

Um sowohl eine Modenanpassung als auch eine Impdanzanpassung zu erzielen, besteht
der Übergang aus zwei Abschnitten, siehe Abbildung 5.2. Durch das Einführen von Re-
xolite in den Rechteckhohlleiter verschiebt sich die Grenzfrequenz des Rechteckhohllei-

1,9

x

z

y

z

3,8

3,3 9,5

Rexolite

Messing

8,2

5,0

2,3

RWG Verjüngungen Horn NRD

Abbildung 5.2: Schematische Darstellung des entworfenen Rechteckhohlleiter zu NRD-
Übergangs. Durch die Verjüngungen in der xz-Ebene und des Horns in
der yz-Ebene wird sowohl eine Impedanzanpassung als auch eine Mo-
denanpassung erreicht. Alle Dimensionen sind in mm angegeben.
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Abbildung 5.3: Simulationsergebnisse eines 25mm langen NRDs aus Abbildung 5.1 zwi-
schen zwei Rechteckhohlleiter zu NRD-Übergängen.

ters, weshalb dieser verjüngt wird, um die Ausbreitung höherer Moden zu unterbinden.
Außerdem wird auch das Rexolite-Ende verjüngt, wodurch die Impedanzanpassung ver-
bessert wird. Beide Verjüngungen sind in der xz-Ebene und 9,5mm lang. Anschließend
wird ein Horn durch das Aufweiten des Rechteckhohlleiter in der yz-Ebene entworfen,
um sowohl die Modenanpassung als auch die Impedanzanpassung zu verbessern. Die Di-
mensionen sind in Abbildung 5.2 zusammengefasst und wurden mit CST Studio Suite
sowohl auf die Rückflussdämpfung als auch die Einfügeverluste bei 60GHz optimiert.
Die Simulationsergebnisse der Streuparameter sind in Abbildung 5.3 dargestellt. Im
Frequenzbereich von 58GHz bis 62GHz ist ∣S11∣ ≤ −15dB und ∣S21∣ ≥ −0.33dB. Ein
praktischer Vorteil dieses Überganges ist, dass die Ausrichtung des Rexolite-Einsatzes
durch das Einfügen in den Übergang ideal ist und somit keine Ausrichtungsstifte benö-
tigt werden. Eine detaillierte Untersuchung von Rechteckhohlleiter zu NRD Übergängen
ist in [Jed99] gegeben.

5.1.2 Koppelelemente und Resonatoren

Im Gegensatz zu anderen dielektrischen Wellenleitern, verursachen Diskontinuitäten im
NRD keine Abstrahlverluste, weshalb die Realisierung von NRD-Koppelelementen mög-
lich ist. Hierfür können wie in [YKN84] die Kopplungen sowohl mit einem Luftspalt im
Dielektrikum als auch durch dünne dielektrische Streifen, die sich unter der Grenzfre-
quenz befinden, realisiert werden. Ferner können Koppelstrukturen durch runde bezie-
hungsweise rechteckige Löcher im Dielektrikum entworfen werden [OM87]. Alternativ
kann im Dielektrikum eine metallische Blende eingefügt werden [Hua+94], wodurch die
Koppelstruktur sehr kompakt wird, allerdings wird die Fertigung deutlich aufwendiger
und komplexer.

In dieser Arbeit werden dünne dielektrische Streifen als Koppelelemente untersucht, da
sie relativ einfach gefertigt werden können. Ferner werden die im Folgenden vorgestell-
ten Resonatoren durch die Koppelstruktur in Position gehalten, weshalb nur der obige
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Abbildung 5.4: Querschnitt eines (a) quaderförmigen NRD-Resonators mit dünnen di-
elektrischen Streifen als Koppelelemente und (b) abstimmbaren LC-
gefüllten Resonators.

Rechteckhohlleiter zu NRD-Übergang für die Ausrichtung benötigt wird.

NRD-Resonatoren können in verschiedenartigen Geometrien implementiert werden, die
gängigsten sind Quader-, Zylinder- und Ringresonatoren [Fre+93; Jed99]. In dieser Ar-
beit werden nur Quader-Resonatoren untersucht. In Abbildung 5.4a ist der Querschnitt
eines Resonators dargestellt. Um das Design zu vereinfachen, hat der Resonator die-
selbe Höhe a und Breite b wie der NRD. Ferner wird im Folgenden die Breite c der
Koppelstruktur auf 0,25mm festgelegt, da für schmalere Streifen die Strukturen insta-
bil werden. Somit lassen sich die Resonanzfrequenz und die Kopplung nur über die
Längen lR beziehungsweise lK einstellen.

Für die Abstimmbarkeit der Resonanzfrequenz wird Flüssigkristall in den Resonator
gefüllt, wie in Abbildung 5.4b dargestellt. Um den Entwurf einfach zu halten, wird die
Kavität auf einer Seite offen gelassen, wodurch das Rexolite inklusive der LC-Kavitäten
aus einem Stück gefertigt werden kann. Ferner ist die Wandstärke w der Kavität auf
allen Seiten identisch und somit der einzige Parameter, der die Größe der LC-Kavität
und auch die Abstimmbarkeit des Resonators definiert. Da in der Praxis der Verlust-
winkel des Flüssigkristalls üblicherweise größer als die der Rexolite-Kavität ist, fällt der
Gütefaktor mit steigender LC-Kavitätsgröße. Für die Wahl der Wandstärke wurde der
Resonators aus Abbildung 5.4 untersucht. Die resultierende Abstimmbarkeit und Güte-
faktoren sind in Abbildung 5.5 für die LC-Mischung GT3-23001 zusammengefasst. Um
eine möglichst hohe Abstimmbarkeit von > 3% zu erreichen und gleichzeitig die Sta-
bilität und Realisierbarkeit der Kavität zu gewährleisten, wurde w = 0,2mm gewählt.
Der Gütefaktor befindet sich hierbei in Abhängigkeit der LC-Ausrichtung im Bereich
von 256 bis 620 und die Resonanzfrequenz kann von 58,93GHz bis 61,07GHz eingestellt
werden, was einer Abstimmbarkeit von τ = 3,5% entspricht.
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Abbildung 5.5: Abstimmbarkeit und Gütefaktoren für orthogonale und parallele LC-
Ausrichtungen eines NRD Resonators, wie in Abbildung 5.4 dargestellt,
in Abhängigkeit der Wandstärke w, mit folgenden Dimensionen in mm:
b = 1,9, c = 0,25, lK = 6,8 und lR = 1,35. Die Materialeigenschaften bei
60GHz der GT3-23001 Mischung wurden aus der Tabelle 2.2 entnom-
men.

5.1.3 Filterentwurf

In diesem Abschnitt wird ein Mittenfrequenz-abstimmbares Tschebyscheff-Bandpassfilter
dritter Ordnung mit den obigen Resonatoren und Koppelelementen konzipiert. Hierfür
wird zunächst ein nicht-abstimmbares Filter bei 60GHz mit einer Rückflussdämpfung
von RL = 13,3dB und einer relativen Bandbreite von FBW = 1% entworfen und an-
schließend erfolgt die Abstimmbarkeit der Mittenfrequenz durch das Einfüllen von LC
in die Resonatoren. Für die Berechnungen der Kopplungen und Resonatorlängen wird
hier eine alternative Vorgehensweise zu Kapitel 4 angewandt. Diese wurde in [Shi84]
für Hohlleiterfilter mit metallischen Einsätzen vorgestellt und in [JM98] erstmals für
NRD-Bandpassfilter verwendet. Der größte Vorteil dieser Methode ist, dass für den
Filterentwurf nur die Rückflussdämpfung an den Diskontinuitäten bekannt sein muss.

lK12lKS1

lR1
z

y

Symmetrieebene
lK3L

lR3

lK23

lR2

S L1 2 3

LC Rexolite

Messing

Abbildung 5.6: Schematische Darstellung eines Mittenfrequenz abstimmbaren NRD-
Filters dritter Ordnung.
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Abbildung 5.7: Ersatzschaltbild eines Halbwellenfilters mit (a) gestuften Impedanzen,
(b) K-Inverter-Netzwerk und (c) Streuparametermatrizen-Netzwerk.

In Abbildung 5.6 ist der Querschnitt des Filters schematisch dargestellt. Da sowohl
die Dimensionen des NRD-Wellenleiters als auch die der Rexolite Wandstärke vorher
festgelegt wurden, müssen nur die Längen der Kopplungen lKS1 = lK3L, lK12 = lK23 und
der Resonatoren lR1 = lR3, lR2 bestimmt werden. Die hier angewandte Methode beruht
auf ein Halbwellenfilter mit abrupt gestuften Impedanzen (stepped impedance filter),
dessen Ersatzschaltbild exemplarisch für die dritte Filterordnung in Abbildung 5.7a
dargestellt ist. Jede Leitung hat eine charakteristische Impedanz Zi, mit i = 0, . . . ,n ,
und eine Länge von l = λg0/2, wobei λg0 die geführte Wellenlänge bei der Mittenfrequenz
ist. Da beim NRD die Breite b nicht beliebig gewählt werden kann, wie in Abschnitt 3.3
beschrieben, können die für den Filterentwurf benötigten Stufenimpedanzen nicht erzielt
werden. Deshalb werden die in Abschnitt 5.1.2 beschrieben Koppelelemente verwendet,
wodurch das Ersatzschaltbild mit n+1 K-Invertern erweitert wird, wie in Abbildung 5.7b
gezeigt. Die charakteristischen Impedanzen werden hierbei auf Z1 normiert, indem die
Inverterwerte mit [Shi84]

Ki,i+1 =

¿
ÁÁÀ1 + (

sin iπ
n

y
)
2

√
Zi

Zi−1

, für i = 0,1, . . . ,n (5.1)

und
y = sinh( 1

n
sinh−1

1

ϵ
), (5.2)

wobei ϵ die maximale Welligkeit im Durchlassbereich ist, berechnet werden. Die charak-
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Abbildung 5.8: Simulierter Betrag und Phase des Rückflusskoeffizienten bei 60GHz in
Abhängigkeit der Koppelelementlänge.

teristische Impedanzen aus Abbildung 5.7a lassen sich mit [Shi84]

Zi =

⎧⎪⎪⎪⎪⎪⎪⎨⎪⎪⎪⎪⎪⎪⎩

1 für i = 0,n + 1
2 sin ( (2i−1)π2n )

αy
− α

4y

⎛
⎜
⎝
y2 + sin2 ( iπn )
sin ( (2i+1)π2n )

+
y2 + sin2 ( (i−1)π2n )

sin ( (2i−3)π2n )

⎞
⎟
⎠

für i = 1, . . . ,n
(5.3)

berechnen, wobei α durch die geführten Wellenlängen bei der Mittenfrequenz und den
Grenzfrequenzen λg1, λg2 des Durchflussbereichs definiert ist, mit

α = λg1

λg0
sin

πλg0

λg1
= −λg2

λg0
sin

πλg0

λg2
. (5.4)

Im nächsten Schritt werden die K-Inverter durch Streuparametermatrizen ersetzt, sie-
he Abbildung 5.7c. Durch die Annahme, dass die Übergänge zwischen Koppelelementen
und Resonatoren verlustfrei sind, kann mit einem Element die vollständige Streuparame-
termatrix bestimmt werden, weshalb im Folgenden nur der Rückflusskoeffizient S11 un-
tersucht wird. Dieser kann mit den berechneten K-Inverterwerten nach Gleichung (5.1)
bestimmt werden [Shi84]

(S11)i,i+1 =
K2

i,i+1 − 1
K2

i,i+1 + 1
. (5.5)

Um den berechneten Betrag der Rückflussdämpfung zu erzielen, wird mittels einer Voll-
wellensimulation mit CST Studio Suite der Rückflusskoeffizienten in Abhängigkeit der
Länge der Koppelstruktur untersucht. Die Ergebnisse sind in Abbildung 5.8 zusammen-
gefasst und die jeweiligen Koppelelementlängen können mit den berechneten Beträgen
des Rückflusskoeffizienten abgelesen werden. Für die Zielfilterfunktion wurde folgende
Werte ermittelt: lKS1 = lK3L = 2,38mm und lK12 = lK23 = 4,88mm.

Da der Übergang zwischen Koppelelement und Resonator als verlustfrei angenommen
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Abbildung 5.9: Simulationsergebnisse des Filters mit den berechneten Dimensionen für
εr,LC = 2,75, RL = 13,3dB, FBW = 1% und f0 = 60GHz im Vergleich
zur Zielfilterfunktion.

wurde, muss der Imaginärteil null sein und die Phase somit 0 oder π. Um diese Phasen-
differenz zu kompensieren, wird die Referenzebene um

Θi =
∠S11(lK,i)

2
für i = 1, . . . ,n + 1 (5.6)

verschoben. Ferner muss die physikalische Länge der Resonatoren angepasst werden. Da
die elektrische Länge eines Halbwellenlängenresonators π ist, gilt

lR,i =
λg0

2π
(Θi +Θi+1) für i = 1, . . . ,n. (5.7)

Die geführte Wellenlänge bei der Mittenfrequenz wurde für die mittlere LC-Ausrichtung
εr,LC = 2,75 simulativ, mit λg0 = 6,65mm, ermittelt. Nach Gleichung (5.7) ergeben sich

+Ub

-Ub

y

x

EHF-Feld Eb-Feld 

(a)

+Ub

Pyralux Elektrode

+Ub

-Ub

-Ub
(b)

Abbildung 5.10: Querschnitts eines NRD-LC-Resonators, mit den Spannungskonfigura-
tionen für (a) orthogonale und (b) parallele LC-Ausrichtung.
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Abbildung 5.11: Schematische Darstellung des (a) ersten Elektrodenentwurfs mit recht-
eckigen Elektroden und (b) der optimierte Entwurf mit strukturierten
Elektroden. Für die Dimensionen und das komplette Layout des opti-
mierten Elektrodenentwurfes siehe Anhang A.

folgende Resonatorlängen: lR1 = lR3 = 1,375mm und lR2 = 1,35mm. Die Simulationser-
gebnisse des berechneten Filters sind in Abbildung 5.9 mit der idealen Tschebyscheff-
Zielfilterfunktion verglichen, hierbei ist f0 um 100MHz auf 60,1GHz verschoben und
die FBW ist um 0,1% breiter.

5.1.4 Entwurf der Elektrodenanordnung

Die Ansteuerung des NRD-Filters erfolgt rein elektrisch, wofür ein Elektrodennetzwerk
benötigt wird, mit dem sich die Flüssigkristalle in den drei Resonatoren kontinuierlich
abstimmen lassen. Hierfür wird eine Elektrodenanordnung verwendet, die bereits in Ab-
schnitt 2.5 für den Hohlleiter präsentiert wurde. Abbildung 5.10 zeigt die verschiedenen
Konfigurationen für parallele und orthogonale LC-Ausrichtung zum HF-Feld an. Für
die orthogonale LC-Ausrichtung wird eine bipolare Spannung an die mittleren Elek-
troden angelegt und für die parallele Ausrichtungen werden die Spannungen an den
äußeren Elektroden, wie in Abbildung 5.10b zu sehen, angeschlossen. Durch die Kombi-
nation beider Spannungskonfigurationen und der Superpostion beider Eb-Felder, können
Zwischenzustände in Abhängigkeit des Verhältnisses der Spannungsamplituden erzeugt
werden.
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Abbildung 5.12: Simulationsergebnisse der maximalen E-Feldintensität im Pyralux-
Substrat bei der jeweiligen Mittenfrequenz für (a) den ersten Elek-
trodenentwurf und (b) für den optimierten Entwurf mit strukturierten
Elektroden.

Der erste Entwurf der Elektroden besteht aus rechteckigen Elektroden, wobei die mitt-
leren Elektroden mit einer 50 µm dünnen Leitung miteinander verbunden sind, wie in
Abbildung 5.11a dargestellt. Für die Isolierung zwischen den Metallplatten des NRDs
und den Elektroden wird ein 12 µm dünnes DuPont Pyralux AC Substrat, mit einer
relativen Permittivität εr = 3,7 und einem Verlustwinkel von tan δ = 0,0014 bei 1MHz
[DuP09], verwendet. Die einseitige Kupferschicht hat eine Höhe von 18 µm. Die Po-
sition der Resonatoren sind mit gestrichelten Linien hervorgehoben. Um den Einfluss
der Elektroden zu ermitteln, wurde das Filter mit und ohne den Elektroden simuliert,
wobei festgestellt wurde, dass der Einfluss auf die HF-Performanz für die parallele LC-
Ausrichtung am größten ist. Wie in Abbildung 5.13 gezeigt, steigen die Einfügeverluste
mit dem rechteckigen Elektroden um 5,6 dB auf 9,25 dB, und die Mittenfrequenz ver-
schiebt sich um 740MHz auf 59,78GHz. Die Ursache hierfür ist die Ausbreitung un-
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Abbildung 5.13: Simulierte Streuparameter für parallele LC Ausrichtung mit εr,LC =
3.14, für beide Elektrodenentwürfe sowie ohne Elektroden.

67



5 Abstimmbare Flüssigkristall-Filtertopologien

gewollter Moden im Pyralux-Substrat entlang der Metallisierung, wodurch Resonanzen
unterhalb der Elektroden entstehen, wie in Abbildung 5.12a dargestellt. Aus diesem
Grund wurde der Elektrodenentwurf mittels Vollwellensimulationen optimiert, um die
Ausbreitung der Resonanzen durch Strukturierung der Elektroden zu unterdrücken. Der
resultierende Elektrodenentwurf ist in Abbildung 5.11b präsentiert, hierbei wurden so-
wohl die mittleren als auch die äußeren Elektroden geschlitzt. Des Weiteren wurden die
mittleren Elektroden über den ersten und dritten Resonator verjüngt, um die Anpassung
zu verbessern. Durch runde äußere Elektroden wurde die Kopplung zwischen den mitt-
leren und äußeren Elektroden reduziert. Außerdem wurden bei den Zuleitungen je zwei
Stichleitungen angebracht, um die Modenausbreitung zu verhindern. Mit dem struk-
turierten Elektrodenentwurf entsteht eine marginale Mittenfrequenzverschiebung von
96MHz und die Einfügeverluste steigen um 0,4 dB auf 4,1 dB, siehe Abbildung 5.13.

5.1.5 Realisierung und Hochfrequenz-Charakterisierung

Das realisierte NRD-Filter ist in Abbildung 5.14 zu sehen. Die Metallplatten des
NRDs wurden gemeinsam mit den zwei WR15 zu NRD-Übergängen in zwei Messing-
Splitblockhälften mittels CNC-Fräsen in der Feinmechanik-Werkstatt des Fachbereichs
Elektrotechnik und Informationstechnik der Technischen Universität Darmstadt mit
einer Datron M10pro+ Fräsmaschine gefertigt. Der Rexolite-Einsatz mit den LC-
Kavitäten, den Koppelelementen und den Verjüngungen für die Übergänge wurde
ebenfalls mit CNC-Fräsen aus einem Stück hergestellt. Die Dimensionen des Messing-
Splitblocks und des Rexolite-Einsatzes sind in den technischen Zeichnungen im An-
hang B gegeben. Der obige Elektrodenentwurf wurde durch Fotolithografie der Kupfer-
schicht der Pyralux-Substrate realisiert, welches anschließend mit PELCO Quickstick
135 Montagewachs auf die Metallplatten des NRDs angebracht wurden. Hierfür werden

WR15-Eingang

LC

Rexolite

Pyralux

Spannungsversorgung

Abbildung 5.14: Splitblockhälfte des NRD-Filters mit angebrachten Elektroden und
dem aus einem Stück gefertigten Rexolite-Einsatz mit gefüllten LC-
Kavitäten.
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zunächst die Messing-Splitblöcke erwärmt, bis das Wachs schmilzt und danach kön-
nen die Pyralux-Substrate angebracht und ausgerichtet werden. Daraufhin werden die
Kupferlitzen für die Spannungsversorgung an die Lötpads gelötet. Nachdem die Enden
des Rexolite-Einsatzes in beide Übergänge gesteckt wurden, schraubt man die beiden
Splitblockhälften zusammen, hierbei werden zwei Passstifte verwendet, um eine ge-
naue Positionierung zu erreichen. Aufgrund der dünnen Wandstärke der LC-Kavitäten
können diese erst, nachdem die Splitblockhälften miteinander verschraubt sind, be-
füllt werden, da durch das Zusammenschrauben ein leichter Druck auf die Kavitäten
entsteht, wodurch etwas LC aus den Kavitäten gedrückt werden kann. Die gleichmä-
ßige Befüllung der Kavitäten erschwert sich hierdurch deutlich, da die Resonatoren
aufgrund der Metallplatten des NRD und der Kupferlitzen für die Spannungsversor-
gung schwer zugänglich sind. Deshalb erfolgt die Befüllung der Kavitäten mit einer
Einkanal-Mikroliterpipette, da somit die LC-Füllmenge exakt bestimmt werden kann.
Ferner wurde eine spezielle GT3-23001 LC-Mischung verwendet, die mit einem orangem
Farbstoff versehen ist, um den LC beim Befüllen besser erkennen zu können.

Die Messungen wurden mit einem Keysight PNA-X N5247A Netzwerkanalysator durch-
geführt, wobei das Filter mit 1,85mm Koaxialkabel und 1,85mm auf WR15-Hohlleiter
Adapter angeschlossen wurde. Zuvor wurde eine TRL-Kalibrierung (Thru Reflect Line)
durchgeführt, wobei die Referenzebenen an den Enden der WR15-Adapter liegen und
somit bei der Charakterisierung des Filters die Verluste der beiden WR15 auf NRD-
Übergängen inkludiert sind. Für die Spannungsversorgung wurde ein Tektronix AFG
3022B Funktionsgenerator verwendet, um zwei um 180° verschobene 1 kHz Rechteck-
signale mit Vpp = 10V zu erzeugen, welche anschließend mit einem Tabor Electronics
Signalverstärker auf maximal Vpp,max = 200V verstärkt werden kann.

Die gemessenen Streuparameter für die parallele und orthogonale LC-Ausrichtung
sind in Abbildung 5.15 zusammengefasst. Das Filter hat einen Abstimmbereich von
58,89GHz bis 60,46GHz und somit eine Abstimmbarkeit von τ = 2,59%. Die unbelaste-
te Güte liegt im Bereich von 96 bis 141 und die Einfügeverluste variieren zwischen 4,9 dB
bis 6,2 dB, wobei bei der parallelen LC-Ausrichtung die Verluste, aufgrund des Verlust-
faktors des LCs, am geringsten sind. Da das Filter bei der mittleren LC-Permittivität
entworfen wurde, ist die Rückflussdämpfung im Durchlassbereich ungleichmäßig. Fer-
ner wird diese von den Fertigungstoleranzen und einer nicht-perfekten LC-Befüllung
beeinflusst. Weshalb hier nicht die equi-ripple Bandbreite, sondern die 3 dB-Bandbreite
bestimmt wurde, die im Bereich von 0,76GHz bis 1,03GHz liegt. Die FBW variiert
zwischen 1,29% bis 1,70%. Im Vergleich zur ursprünglichen Simulation, die auf die in
Abschnitt 5.1.3 berechneten Dimensionen beruht, ist die Abstimmbarkeit um 22,3%
geringer, jedoch stimmen die Einfügeverluste, die im Bereich von 4,1 dB bis 6,2 dB lie-
gen, gut mit den gemessenen Werten überein. Bei der Simulation ist das Montagewachs
nicht inkludiert, wodurch die simulierten Einfügeverluste niedriger als die gemessenen
sind. Diese Abweichungen sind durch zwei Faktoren beeinflusst, erstens wird in der
Simulation eine ideale LC-Ausrichtung angenommen, welche in der Messung mit der
obigen Elektrodenanordnung nicht möglich ist. Zweitens sind die Fertigungstoleranzen
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Abbildung 5.15: Die gemessenen und simulierten Streuparameter für parallele εr,∥ und
orthogonale εr,⊥ LC-Ausrichtung. Die ursprüngliche Simulation wurde
mit den idealen berechneten Dimensionen durchgeführt. Für die ange-
passte Simulation wurden die Fertigungstoleranzen berücksichtigt.

nicht berücksichtigt, die besonders bei den LC-Kavitäten und Koppelelementen einen
großen Einfluss haben. Eine kleinere Kavität führt zu einer geringeren Abstimmbar-
keit und gleichzeitig werden die Einfügeverluste reduziert, da Rexolite einen deutlich
geringeren Verlustfaktor besitzt als die GT3-23001 Mischung. Ferner führen Fertigungs-
toleranzen bei den Koppelelementen dazu, dass die FBW um 15% größer ist. Deshalb
wurde das Simulationsmodell angepasst, indem die Fertigungstoleranzen des gefertigten
Rexolite-Einsatzes gemessen wurden. Hierbei wurde eine LC-Kavitätswandstärke von
w = 350µm gemessen, die von den ursprünglichen w = 200µm deutlich abweicht. Die
Koppelelemente haben Abweichungen im Bereich von 30 µm bis 100 µm. Die Ursache für
diese Abweichungen ist, dass Rexolite an den dünnen Stellen flexibel wird und dadurch
eine präzise CNC-Fertigung nicht möglich ist. Mit dem angepassten Simulationsmodell
wurde eine Abstimmbarkeit von τ = 3%, Einfügeverluste im Bereich von 3,58 dB bis
4,88 dB und eine FBW von 1,14% bis 1,55% erzielt. Da trotz angepassten Simula-
tionsmodel die gemessene Abstimmbarkeit um etwa 13,4% geringer ist, wurde eine
zweite Messung mit rein magnetischer LC-Ausrichtung durchgeführt, hierfür wurden
zwei Neodymmagnete verwendet, die in den LC-Kavitäten eine magnetische Flussdichte
von etwa 0,14T generieren. Die Abstimmbarkeit mit magnetischer Ausrichtung liegt bei
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Abbildung 5.16: Breitbandige Vorwärts-Transmission für parallele und orthogonale LC-
Ausrichtung.

τmag = 2,95% und stimmt sehr gut mit den simulierten Werten überein. Hierbei stellte
sich heraus, dass bei der elektrischen parallelen Ausrichtung die Moleküle nicht ideal
ausgerichtet werden und somit die Abstimmbarkeit abnimmt.

In Abbildung 5.16 ist die Vorwärts-Transmission des Filters im unteren V-Band von
50GHz bis 67GHz dargestellt. Das Filter zeigt in diesem Bereich für beide LC-
Ausrichtungen keine Störmoden auf. Die Messung wurde nicht im gesamten V-Band
durchgeführt, da aufgrund des verwendeten Netzwerkanalysators der Frequenzbereich
bis 67GHz beschränkt ist.

5.2 Bandbreiten- und Mittenfrequenz-abstimmbares
Hohlleiterfilter

In [Fra+14] wurde ein in der Mittenfrequenz-steuerbares LC-Bandpassfilter dritter Ord-
nung in Hohlleitertopologie mit einer FBW = 1% bei 20GHz untersucht, welches mit
einer reinen magnetischen LC-Ansteuerung eine Abstimmbarkeit von τ = 2,24% er-
zielte und Einfügeverluste im Bereich von 5,8 dB bis 8,3 dB vorwies. Hierfür wurden
zylindrische Resonatoren verwendet. In dieser Arbeit wird ein abstimmbares Hohllei-
terfilter vorgestellt, das sowohl in der Bandbreite als auch in der Mittenfrequenz unab-
hängig voneinander einstellbar ist und im Gegensatz zu [Fra+14] eine rein elektrische
Ansteuerung des Filters verwendet. Das hier angewandte Konzept für die Realisierung
der Bandbreiten- und Mittenfrequenzabstimmbarkeit wurde in [APZ14] vorgestellt, in
dem es für ein Hohlleiterfilter vierter Ordnung mit einer Übertragungsnullstelle An-
wendung fand. Hierbei wurde die Abstimmbarkeit durch die mechanische Veränderung
der Geometrie der Hauptresonatoren und Koppelresonatoren erzielt. Das Konzept der
abstimmbaren Haupt- und Koppelresonatoren, wurde bereits detailliert in Unterkapi-
tel 4.10 beschrieben.
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Das im Folgenden vorgestellte Filter wird bei 30GHz entworfen, realisiert und mess-
technisch charakterisiert und ist in [Kam+22] erstmals veröffentlicht worden. In Ab-
schnitt 5.2.1 wird der Filterentwurf beschrieben, wobei zuerst die Hauptresonatoren und
anschließend die Kopplungen anhand der Koppelresonatoren untersucht werden. An-
schließend wird in Abschnitt 5.2.2 die rein elektrische Ansteuerung präsentiert, die mit
einem neuen dreilagigen Elektrodenentwurf realisiert wurde. Hierdurch wird einerseits
die Isolation der Zuleitungen zu den Hohlleiterwänden gewährleistet und andererseits
wird die Integration der Elektroden vereinfacht. Im Anschluss wird in Abschnitt 5.2.3
die Herstellung und der Zusammenbau des Filters beschrieben. Anschließend wird der
Messaufbau und die Charakterisierung des Filters vorgestellt.

5.2.1 Filterentwurf

Das Konzept für abstimmbare Hauptresonatoren und Koppelresonatoren wurde bereits
in den Abschnitten 4.9 und 4.10 für den Hohlleiter beschrieben. Für den Entwurf eines
vollständig rekonfigurierbaren Filters werden n Hauptresonatoren und n+1 Koppelreso-
natoren benötigt. Um mit einer rein elektrischen Ansteuerung, die in Abschnitt 2.5 für
den Hohlleiter präsentiert wurde, alle Resonatoren unabhängig voneinander anzusteu-
ern, sind 4n + 4 1 kHz Rechtecksignale mit bis zu Vpp = 500V notwendig. Aus diesem
Grund wird die Filterordnung auf n = 2 beschränkt, um die Anzahl der Steuerspannun-
gen und somit auch die Komplexität des Entwurfs zu verringern. Für den Filterentwurf
wird zunächst die Permittivität der LCs in den Haupt- und Koppelresonatoren fix auf
die mittlere relative Permittivität des LCs εr = 3 festgelegt, um einen Tschebyscheff-
Filter bei f0 = 30GHz mit FBW = 1% und RL = 20dB zu entwerfen. Die entsprechende
normierte Koppelmatrix M lässt sich gemäß Abschnitt 4.5 wie folgt in der gefalteten
Form berechnen

M =

⎡⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎢⎣

0 1,2247 0 0
1,2247 0 1,6583 0

0 1,6583 0 1,2247
0 0 1,2247 0

⎤⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎥⎦

. (5.8)

Steuerbare LC-Hohlleiterresonatoren und Filter wurden bereits in [Fra+14] untersucht.
Hierbei wurden zwei verschiedene LC-Kavitäten für einen zylindrischen Resonator prä-
sentiert, eine zylindrische Kavität, die den Resonator vollständig füllt, und eine stab-
förmige Kavität, die nur in der Mitte des Resonators eingebracht wird. Die zylindri-
sche Kavität wurde rein magnetisch angesteuert und erzielte eine Abstimmbarkeit von
τ = 1,98% und einen maximalen Gütefaktor von 484. Im Gegensatz dazu wurde die
stabförmige LC-Kavität rein elektrisch angesteuert und erzielte eine Abstimmbarkeit
von τ = 2,04% und einen maximalen Gütefaktor von 256.

Obwohl bei zylindrischen Hohlleiterresonatoren aufgrund ihres größeren Verhältnis-
ses von Volumen zu Oberfläche geringere Verlustleistungen durch Oberflächenströme
erzeugt wird, werden in dieser Arbeit quaderförmige Resonatoren verwendet. Dies
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Abbildung 5.17: Simulierte orthogonale LC-Direktor Ausrichtung für zwei verschiedene
LC-Segmentgrößen mittels des hausinternen LC-Direktordynamik Si-
mulationsprogramms SimLCwg [Gae15].

ist hauptsächlich damit begründet, dass bei LC-gefüllten Resonatoren der Gütefaktor
hauptsächlich von den dielektrischen Verlusten des LCs bestimmt wird. Für den Entwurf
wird für die Haupt- und Koppelresonatoren, die mit der TE101-Mode betrieben wer-
den, die Breite a = 7,112mm und Höhe b = 3,556mm eines WR28-Standardhohlleiters
verwendet. Somit unterscheiden sich die Resonatoren nur in ihrer Länge l. Die Re-
sonatoren sind vollständig, mit den Rexolite-Kavitäten, dielektrisch gefüllt. Bei der
Dimensionierung des LC-Segments müssen mehrere Aspekte berücksichtigt werden,
da die LC-Menge sowohl die Abstimmbarkeit als auch den Gütefaktor beeinflusst.
Ferner muss die LC-Kavität eine Wandstärke von ≥ 250µm haben, um eine mechani-
sche Stabilität zu gewährleisten. Außerdem schränkt die in Abschnitt 2.5 präsentierte
elektrische Ansteuerung die Größe des LC-Segments ein, da für eine homogene ortho-
gonale LC-Ausrichtung das LC-Segment nicht beliebig gewählt werden kann. Deshalb
wurde die Größe der LC-Segmente mittels des hausinternen LC-Direktordynamik Si-
mulationsprogramms SimLCwg, welches in [Gae15] präsentiert wurde, untersucht. Die
Simulationsergebnisse für die orthogonale Ausrichtung zeigt Abbildung 5.17. Für das
größere LC-Segment (links) ist mit der verwendeten Elektrodenanordnung keine or-
thogonale LC-Ausrichtung an den Rändern möglich, wohingegen mit dem optimierten
LC-Segment (rechts) eine annähernd homogene Ausrichtung erzielbar ist.

Unter der Berücksichtigung der obigen Aspekte wurde die Breite und die Höhe der
LC-Segmente auf 3,112mm beziehungsweise 1,556mm festgelegt. Da die LC-Kavitäten
unterschiedliche Längen haben, wurde die Länge des LC-Segments auf lLC = l − 1mm
gesetzt, um eine Rexolite-Wandstärke von 0,5mm zu gwährleisten. In Abbildung 5.18
ist die LC-Kavität dargestellt, wobei die Kanten in y-Richtung, aufgrund der späteren
subtraktiven Fertigung, einen Radius von 0,25mm besitzen. Die Hauptresonatoren wur-
den mittels des Eigenmode Solvers von CST Studio Suite bei 30GHz für die mittlere
LC-Permittivität εr = 3 entworfen. Die resultierende Resonatorlänge ist lHR = 3,385mm,
wodurch sich für lHR,LC = 2,385mm ergibt. Für die orthogonale LC-Ausrichtung liegt
die Resonanzfrequenz bei 30,96GHz und der Gütefaktor bei 246 und bei der paral-
lel Ausrichtung bei 29,25GHz und 410. Die simulativ ermittelte Abstimmbarkeit der
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Abbildung 5.18: Darstellung der für die Haupt- und Koppelresonatoren entworfenen LC-
Kavität. Alle Dimensionen sind in mm angegeben.

Resonanzfrequenz liegt bei 5,54%.

Im nächsten Schritt wird der Koppelresonator für die Interresoantor-Kopplung unter-
sucht, indem dieser mittels Blenden magnetisch mit zwei Hauptresonatoren gekoppelt
wird, wie in Abbildung 5.19 dargestellt. Die Blenden, die auch für die Ein- und Aus-
kopplung verwendet werden, haben eine feste Länge von d = 1mm und unterscheiden
sich nur in ihrer Breite w. Der Koppelresonator kann sowohl oberhalb als auch unterhalb
der Mittenfrequenz betrieben werden, da jedoch für niedrigere Frequenzen die Resona-
toren größer sind und sich dadurch die Herstellung und die Integration der Elektroden
vereinfacht, werden sie in dieser Arbeit unterhalb betrieben. Da das Filter sich im Ka-
Band befindet, wird die Resonanzfrequenz des Koppelresonator bis maximal 26GHz
untersucht, um die Störmodenfreiheit zu gewährleisten. Für die Simulation werden zu-
nächst alle LC-Permittivitäten auf εr = 3 gesetzt und der Einfluss des Resonators in
Abhängigkeit der Resonanzfrequenz analysiert. Hierfür wurde das symmetrische Simu-
lationsmodell aus Abbildung 5.19 für bei drei Resonanzfrequenzen 24GHz, 25GHz und

lHR1

w1 w2
d

lHR1lKR1

y
z

x

Abbildung 5.19: Das symmetrische Simulationsmodell, bestehend aus zwei Hauptre-
sonatoren und einem Koppelresonator, für die Untersuchung der
Interresonator-Kopplung.
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Tabelle 5.1: Zusammenfassung der Dimensionen des Simulationsmodells aus Abbil-
dung 5.19 für unterschiedliche Resonanzfrequenzen des Koppelresonators.
fr / GHz lHR1 / mm lKR1 / mm w1 / mm w2 / mm

24 2,38 3,67 3,08 2,75
25 2,41 3,44 3,10 2,68
26 2,46 3,28 3,08 2,57

26GHz des Koppelresonators untersucht. Durch die Veränderung des Koppelresonators
müssen auch die Hauptresonatoren und die Koppelblenden angepasst werden, um die
obigen Filterspezifikationen zu erfüllen, die entsprechenden Dimensionen sind in der
Tabelle 5.1 zusammengefasst.

Die resultierenden Streuparameter sind in Abbildung 5.20 dargestellt, wobei zu erkennen
ist, dass für höhere Resonanzfrequenzen des Koppelresonators die Sperrbereichsdämp-
fung unterhalb des Durchlassbereichs abnimmt. Des Weiteren wurde der Einfluss der
Resonanzfrequenz des Koppelresonators auf die Koppelfaktoren mS1 =m2L, m11 =m22

und m12 untersucht. Hierfür wird die Permittivität des LCs im Koppelresonator εr,KR,
welcher vorher fix auf εr,KR = 3 festgelegt wurde, variiert, wobei die der Hauptresonato-
ren mit εr = 3 unverändert bleiben. Anschließend wurde die Veränderung der Koppelfak-
toren durch die Koppelmatrixextraktion mittels des CST 3D Filter Designer bestimmt
und in Abbildung 5.21 grafisch dargestellt. Je höher die Resonanzfrequenz des Koppel-
resonators ist, desto größer ist die Abstimmbarkeit der Interresonator-Kopplung m12.
Die Ein- und Auskopplung werden durch die Abstimmung der Interresonator-Kopplung
nicht beeinflusst, wohingegen die Hauptresonatoren leicht verstimmt werden, diese kann
jedoch durch die Abstimmbarkeit der Hauptresonatoren kompensiert werden.
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Abbildung 5.20: Simulierte Streuparameter für das Modell aus Abbildung 5.19 für ver-
schiedene Resonanzfrequenzen des Interresonator-Koppelresonators.
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Abbildung 5.21: Einfluss des LCs im Einkopplungs-Koppelresonator auf die Koppelfak-
toren. Die Permittivität der Flüssigkristalle der anderen Haupt- und
Koppelresonatoren bleibt mit εr = 3 unverändert.

Für die vollständige Rekonfigurierbarkeit des Filters muss auch die Ein- und Auskopp-
lung einstellbar realisiert werden. Dies wird durch das Hinzufügen eines Koppelreso-
nators zwischen der Quelle und des ersten Hauptresonators und zwischen dem zwei-
ten Hauptresonator und der Last erreicht, wie in Abbildung 5.22 dargestellt. Um den
Einfluss der abstimmbaren Koppelresonatoren für die Ein- und Auskopplung zu un-
tersuchen, wurde die Permittivität εr,S1 des LCs im Koppelresonator der Einkopplung
variiert, während die übrigen Permittivitäten konstant auf εr = 3 festgelegt wurden. An-
schließend wurden die Veränderungen der Koppelfaktoren mS1, m11, m12, m22 und m2L

mittels der Koppelmatrixextraktion über die Permittivität des LCs im Einkopplungs-
Koppelresonator εr,LC(S1) bestimmt und in Abbildung 5.23 grafisch dargestellt. Die
Koppelfaktoren m12, m22 und m2L werden von dem Koppelresonator der Eingangskopp-
lung nicht beeinflusst, wohingegen die Einkopplung mS1 und der erste Hauptresonator
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x
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Abbildung 5.22: Das symmetrische Simulationsmodell des vollständig rekonfigurierba-
ren Filters mit drei Koppelresonatoren und zwei Hauptresonatoren. Alle
Dimensionen sind in mm angegeben.
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Abbildung 5.23: Einfluss der Resonanzfrequenz des Interresonator-Koppelresonators auf
die Koppelfaktoren mS1, m11 und m12 in Abhängigkeit der Permitti-
vität der Flüssigkristalle im Koppelresonator εr,KR. Die Permittivität
der Flüssigkristalle der Hauptresonatoren bleibt mit εr = 3 unverän-
dert.

m11 durch die Abstimmung beeinflusst werden. Daraus folgt, dass die Abstimmung eines
beliebigen Koppelresonators die übrigen Kopplungen nicht beeinflusst.

Die Veränderung der Bandbreite kann aus den Formeln (4.37) und (4.41) abgeleitet
werden, da die Koppelfaktoren fest die Werte aus der berechneten Koppelmatrix (5.8),
mit mS1 = m2L = 1,2247 und m12 = m21 = 1,6583, besitzen. Bei 30GHz kann die Band-
breite mittels des Interresonator-Koppelresonators zwischen 276MHz bis 335MHz abge-
stimmt werden und mit den Koppelresonatoren für die Ein- und Auskopplung zwischen
270MHz bis 355MHz. Somit ist die Bandbreiten-Abstimmbarkeit durch den Interreso-
nator -Koppelresonator beschränkt. Das Filter wurde simulativ für eine schmale und
breite Bandbreitenkonfiguration von B = 270MHz beziehungsweise B = 320MHz un-
tersucht, siehe Abbildung 5.24. Die Abstimmbereiche der Mittenfrequenz ∆f0,B=270MHz

und ∆f0,B=320MHz für RL = 20dB liegen zwischen 29,41GHz und 30,41GHz bezie-
hungsweise 29,66GHz und 30,60GHz, womit eine Mittenfrequenzabstimmbarkeit von
τf0,B=270MHz = 3,28% und τf0,B=270MHz = 3,07% erzielt wurde. Das Filter kann sowohl
mit einer festen absoluten Bandbreite als auch mit einer konstanten Filtercharakteristik
abgestimmt werden.

5.2.2 Entwurf ein- und dreilagiger Elektrodenanordnungen

Die Ansteuerung der Flüssigkristalle erfolgt rein elektrisch, mit der in Abschnitt 2.5
vorgestellten Elektrodenanordnung. Hierbei gibt es mehrere Herausforderungen: Die
Elektroden müssen in den geschlossen Hohlleiter integriert werden und von den Me-
tallwänden des Hohlleiters isoliert sein. Ferner muss die Ausrichtung der LC-Moleküle
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Abbildung 5.24: Simulierte Streuparameter für zwei Bandbreitenkonfigurationen, B =
270MHz und B = 320MHz, bei f0 = 30GHz und der minimalen f0,min

und maximalen f0,max Mittenfrequenz des entsprechenden Abstimm-
bereichs ∆f0,B=270MHz beziehungsweise ∆f0,B=320MHz.

und damit auch das Steuerfeld so homogen wie möglich sein, um die Anisotropie des
LCs möglichst vollständig nutzen zu können. Für eine voneinander unabhängige Ab-
stimmbarkeit der Bandbreite und Mittenfrequenz des Filters, muss jeder Koppel- und
Hauptresonator individuell steuerbar sein. Außerdem haben die Elektroden einen Ein-
fluss auf die Hochfrequenzperformanz, um diesen zu minimieren ist eine Optimierung
der geometrischen Struktur der Elektroden notwendig.

Für die vollständige Ansteuerung der LC-Kavität werden verschiedene Spannungskon-
figurationen verwendet, die im Folgenden erläutert und mit den SimLCwg Simulati-
onsergebnisse veranschaulicht werden. Die Ansteuerung erfolgt durch 1 kHz Rechteck-
spannungen mit Vpp,max = 250V. Durch das Anlegen von zwei um 180° Phasen versetze
Spannungen auf die mittleren Elektroden, werden die LC-Moleküle parallel zum HF-Feld
ausgerichtet, wie in Abbildung 5.25a gezeigt. Um eine quasi-orthogonale LC-Ausrichtung
zu erhalten, werden auf den äußeren Elektroden die Spannungen angelegt, wobei diese
zwischen den linken und rechten Elektroden einen Phasenversatz von 180° besitzen. Die-
se Spannungskonfiguration entspricht einer parallelen Dipol-Anordnung und erzeugt ein
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Abbildung 5.25: Simulationsergebnisse der Direktordynamik mittels SimLCwg für ver-
schiedene Spannungskonfigurationen. In (a) parallel und (b) orthogo-
nale LC-Ausrichtung und in (c) und (d) sind exemplarisch zwei Zwi-
schenzustände abgebildet.

nicht vollständig homogenes Steuerfeld, weshalb die orthogonale Ausrichtung nicht ideal
ist, siehe Abbildung 5.25b. Durch das simultane Anlegen beider Spannungskonfigura-
tionen kann die LC-Ausrichtung zwischen der parallelen und orthogonalen Ausrichtung
kontinuierlich eingestellt werden. Dies wurde in dieser Arbeit durch das Variieren der
Amplitude der Spannungen für die parallele Ausrichtung erzielt, wohingegen die Ampli-
tuden der Spannungen an den äußeren Elektroden konstant ist. In Abbildung 5.25c und
5.25d sind exemplarisch zwei Zustände für eine Amplitude von ±50V beziehungsweise
±125V an den mittleren Elektroden dargestellt. Somit kann die LC-Ausrichtung nur
mit der Einstellung der Amplitude an den mittleren Elektroden realisiert werden, wobei
sich die LC-Moleküle mit steigender Amplitude immer mehr der parallelen Ausrichtung
nähern.

Um die Elektrodenanordnung und deren Integration in den Hohlleiter zu untersuchen,
wurden die Elektroden zunächst auf einem einlagigen Pyralux AC Substrat mit einer
Dicke von 12 µm hergestellt, siehe Abbildung 5.26a. Die Elektrodenstruktur wurde in
die einseitige Kupferbeschichtung geätzt. Für die Integration in das Filter muss das
Substrat passgenau zugeschnitten und anschließen exakt eingeklebt werden. Es stellte
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(a) (b)

Abbildung 5.26: Foto der realisierten (a) ersten, einlagigen und (b) zweiten, dreilagigen
Elektrodenanordnung.

sich heraus, dass eine zusätzliche Isolationsschicht für die Zuleitungen erforderlich ist, da
es aufgrund der sehr herausfordernden Positionierung der Elektroden zu einem Kontakt
mit der Seitenwand kommen kann. Außerdem ist das Substrat an den dünnen Stellen für
die Zuleitungen sehr fragil, was eine präzise Positionierung deutlich erschwert. Deshalb
wurde ein dreilagiges Elektrodenkonzept für den Hohlleiter entwickelt, welches in Abbil-
dung 5.27 schematisch dargestellt ist. Es besteht aus zwei Pyralux AC Substraten mit
einer Dicke von 25 µm, die mit einem Epoxy-Kleber miteinander verbunden sind. Die
Elektroden befinden sich zwischen den Substraten, um diese von der Hohlleiterwand zu
isolieren, siehe Abbildung 5.27a. Die Metallisierungen auf der oberen und unteren Seite
mit einer Dicke von 35 µm sind mit metallisierten Durchgangsvias, die einen Durch-
messer von 150 µm haben, elektrisch miteinander verbunden. Die Gesamtdicke beträgt
180 µm. In Abbildung 5.27b ist die Integration in den Hohlleiter dargestellt, wobei die
Elektroden jeweils zwischen den Seitenwänden und der oberen beziehungsweise unteren
Wand platziert sind. Für eine exakte Positionierung werden Passstifte verwendet und
es wird kein Kleber benötigt, da durch das Zusammenschrauben der einzelnen Hohl-
leiterteile der dadurch entstehende Druck die Elektroden fixiert. Für die individuelle
Ansteuerung der einzelnen Resonatoren, besitzt jede Elektrode eine separate Zuleitun-
gen mit einer Breite von jeweils 75 µm, welche zwischen den Durchgangsvias nach außen
geführt werden, wie in Abbildung 5.27c gezeigt. Durch Blindvias zwischen der Zwischen-
lage und Deckenlage werden die Zuleitungen mit den Lötpads verbunden. Die mittleren
Elektroden sind strukturiert, um unerwünschte Resonanzen im Pyralux-Substrat zu ver-
meiden, wie bereits ausführlich in Abschnitt 5.1.4 erläutert. Das vollständige Layout der
einzelnen Lagen und die wichtigsten Dimensionen sind im Anhang A gegeben. Die Elek-
troden wurden bei Würth Elektronik als SLIM.flex Standard Lagenaufbau hergestellt,
siehe Abbildung 5.26b. Die maximalen simulierten Einfügeverluste des Filters steigen
mit den Elektroden von 1,2 dB auf 2,2 dB.
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Abbildung 5.27: Schematische Darstellung des (a) Querschnitts der dreilagigen Elektro-
denanordnung und (b) deren Integration in den Rechteckhohlleiter. (c)
Draufsicht des Entwurfs mit strukturierten, mittleren Elektroden.

5.2.3 Herstellung und Hochfrequenz-Charakterisieriung

Das Filter besteht aus fünf Messingbauteilen, die mittels CNC-Fräsen mit einer Da-
tron M10pro+ Fräsmaschine hergestellt wurden. Wie in Abbildung 5.28 dargestellt,
wurden in das Mittelstück sowohl die WR28-Ein- und Ausgänge als auch die Fil-
terstruktur gefräst. Das Filtersegment wird mit zwei Messingplatten, auf den die
Elektroden mit Passstiften angebracht sind, verschlossen. Ferner werden die WR28-
Hohlleitersegmente jeweils mit einer separaten Messingplatte zusammengeschraubt. Die
Dimensionen sind in der technischen Zeichnung im Anhang B gegeben. Im nächsten
Schritt wurden die LC-Kavitäten in zwei Hälften aus Rexolite gefräst, hierbei wird eine
Nut-Feder-Steckverbindung verwendet, wodurch die Hälften ideal zueinander ausgerich-
tet sind, siehe Abbildung 5.29. Um das Auslaufen des LCs zu verhindern, wurden die
Rexolite-Hälften mit dem Norland Optical Adhesive 81 UV-Kleber versiegelt. Durch
den Befüllkanal wurde die GT7-29001 LC-Mischung mit einer Spritze in die Kavitäten
eingebracht, welcher anschließend mit einem Epoxy-Kleber versiegelt wurde. Die tech-
nischen Zeichnungen für die verschiedenen LC-Kavitäten sind im Anhang B abgebildet.
Nachdem die befüllten Kavitäten in Abbildung 5.30a in die Resonatoren eingesetzt und
die Elektroden mit Kupferlitzen an die Spannungsversorgung angeschlossen wurden,
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Passstift

WR28

Abbildung 5.28: Die gefertigten Messingbauteile des Filters.

erfolgte der Zusammenbau des Filters, siehe Abbildung 5.30b.

Der Messaufbau zeigt Abbildung 5.30c. Das Filter ist mit 1,85mm Koaxialkabel und
1,85mm Koax auf WR28-Hohlleiter Adapter an den Keysight PNA-X N5247A Netz-
werkanalysator angeschlossen. Für die Spannungsversorgung wurde das Versorgungssys-
tem, welches in [Sch21] vorgestellt wurde, um zwei weitere Digital-zu-Analog-Umsetzer-
Module erweitert, womit sich jeweils 16 Gleich- oder Wechselspannungen mit varia-
bler Amplitude und Frequenz rechnergesteuert erzeugen lassen. Die Wechselspannungen
haben eine maximale Amplitude U = ±5V, welche mit dem zwölf-kanaligem HAR12
Hochspannungsverstärker von hivolt.de auf Vpp,max = ±250V verstärkt werden. Für das
Abstimmen des Filters wurde die Koppelmatrixextraktion des CST 3D Filter Designers
verwendet, welches durch die Verbindung mit dem Netzwerkanalysator eine Abstimmung

Befüllkanal LC

Epoxy-Kleber

Abbildung 5.29: Links die Hälften der Rexolite LC-Kavität mit einer Nut-Feder-
Steckverbindung und rechts eine mit LC-gefüllte und versiegelte Ka-
vität.
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(a) (b)

Netzwerkanalysator

Filter Koppelmatrixextraktion

Spannungsversorgung

(c)

Abbildung 5.30: Foto (a) der LC-gefüllten und eingesetzten Rexolite-Kavitäten, (b) des
zusammengebauten Filters und (c) des Messaufbaus.

in Echtzeit ermöglicht. Hierbei wird die Abweichung der einzelnen Koppelfaktoren der
extrahierten Koppelmatrix zu der Zielkoppelmatrix angezeigt, welche durch die Anpas-
sung der Steuerspannungen der Haupt- und Koppelresonatoren abgeglichen wird.

Die gemessenen Streuparameter für die minimale und maximale Mittenfrequenz als
auch für einen Zwischenzustand bei f0,inter = 30,4GHz sind in Abbildung 5.31, je-
weils für eine schmale und breite Bandbreitenkonfiguration, präsentiert. Da die Ziel-
rückflussdämpfung von RL = 20dB in den Messungen, aufgrund der im Vergleich zur
Simulation hohen Einfügeverluste, nicht erreicht wurde, wird im Folgenden die 3 dB-
Bandbreite B3dB als Vergleichswert verwendet. Die Mittenfrequenz lässt sich durch das
Abstimmen der Hauptresonatoren im Bereich von 29,8GHz bis 30,7GHz einstellen,
woraus sich eine Abstimmbarkeit von τf0 = 3% ergibt. Im Vergleich zur Simulation ist
die Mittenfrequenz-Abstimmbarkeit um 20% geringer, dies ist durch die nicht ideale
orthogonale Ausrichtung der LC-Moleküle und durch Fertigungstoleranzen, die auch
Verschiebung des Abstimmbereiches zu höheren Frequenzen verursacht, bedingt. Die
Bandbreiten können von 654MHz bis 827MHz, 714MHz bis 838MHz beziehungsweise
717MHz bis 871MHz für die Mittenfrequenzen f0,min, f0,inter und f0,max eingestellt
werden, wobei die Rückflussdämpfung von 12 dB bis 15 dB variiert. In der Simulation
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Abbildung 5.31: Die gemessenen Streuparameter bei f0,min = 29,8GHz, f0,inter =
30,4GHz und f0,max = 30,7GHz für schmale und breite Bandbreiten-
konfigurationen.

ist die 3 dB-Bandbreite zwischen 640MHz und 760MHz einstellbar, wobei aufgrund der
höheren Einfügeverluste von 3,5 dB bis 4,2 dB in der Messung das Passband breiter
wird. Die Einfügeverluste weichen deutlich von den Simulationsergebnissen ab, da die
Elektroden, die Substrate und die Kleber, aufgrund ihrer dünnen Schichtdicken und klei-
nen Strukturen die Rechenzeit deutlich erhöhen, nicht im initialen Simulationsmodell
eingebunden sind. Das Simulationsmodell wurde nachträglich für den verlustbehafteten
Fall angepasst, indem die Elektroden mit den Substraten, der UV- und Epoxy-Kleber
hinzugefügt wurden. Da jedoch die Materialeigenschaften der Kleber bei 30GHz nicht
bekannt sind, wurden die Werte im W-Band (75GHz bis 110GHz) aus [Tes+21] entnom-
men. In Abbildung 5.32 wird die erste ursprüngliche und die optimierte Simulation mit
der Messung verglichen. Im Vergleich zur ersten Simulation, sind die Einfügeverluste um
1 dB auf 2,2 dB gestiegen und die Mittenfrequenz ist leicht nach unten verschoben. Der
Unterschied zur Messung ist durch einen nicht idealen Zusammenbau des Filters und
durch Fertigungstoleranzen verursacht. Da das Filter aus fünf Messingbauteilen, zwei
zweilagige Elektroden-Substraten und fünf LC-gefüllte Rexolite-Kavitäten besteht, ist
ein Zusammenbau mit einem guten elektrischen Kontakt und einer präzisen Ausrichtung
sehr herausfordernd.
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Abbildung 5.32: Vergleich der Einfügeverluste zwischen dem ersten Simulationsmodell
(ohne Elektroden und Kleber), dem angepassten Simulationsmodell
und der Messung.

Um den gesamten Abstimmbereich des Filters zu untersuchen, wurden weitere Mes-
sungen durchgeführt. Die resultierenden Bandbreiten für verschiedene Mittenfrequenzen
sind in Abbildung 5.33 zusammengefasst. Die schraffierte Fläche ist der anhand der Mes-
sungen geschätzte Abstimmbereich. Die minimale und maximale 3 dB-Bandbreite liegt
bei 655MHz beziehungsweise 872MHz und die Mittenfrequenz kann zwischen 29,74GHz
und 30,72GHz variiert werden. In Abbildung 5.34 sind die breitbandigen Messungen des
Filters exemplarisch für f0,min und f0,max abgebildet. Hierbei ist zu sehen, dass das Fil-
ter im gesamten Ka-Band keine Störmoden hat. Ferner sind die Resonanzfrequenzen der
Koppelresonatoren im unteren Frequenzbereich sichtbar.
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600

700

800

900
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B
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Schätzung Messung

Abbildung 5.33: Bereich der gemessenen 3 dB-Bandbreite für verschiedene Mittenfre-
quenzen. Die schraffierte Fläche ist der geschätzte Abstimmbereich des
Filters.
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Abbildung 5.34: Breitbandige Streuparametermessungen für die minimale und maxima-
le Mittenfrequenz, wobei das gesamte Ka-Band Störmoden frei ist.

5.3 Bandbreiten- und Mittenfrequenz-abstimmbares
GGW-Filter

In diesem Abschnitt wird der Groove Gap Waveguide (GGW), welcher in Abschnitt 3.2
eingeführt wurde, als Alternative zum Hohlleiter für die Realisierung eines in der Band-
breite und Mittenfrequenz abstimmbaren Filters untersucht. Hierbei wird für die Ab-
stimmbarkeit der Bandbreite und Mittenfrequenz dasselbe Konzept wie beim RWG-
Filter angewandt. Um die beiden Topologien besser miteinander vergleichen zu können,
wird das GGW-Filter mit derselben Filtercharakteristik des RWG-Filters entworfen.
Der GGW wurde in der Literatur bereits für eine Vielzahl von nicht-abstimmbaren
Bandpassfiltern verwendet, exemplarisch wurde in [RZ20] ein Tschebyscheff-Filter vier-
ter Ordnung bei 40GHz, mit FBW = 2,5%, RL = 20dB und IL = 1,1dB präsentiert.

Das in diesem Abschnitt vorgestellte Filter wurde in [Pol+22] erstmals veröffentlicht.
In Abschnitt 5.3.1 erfolgt zunächst der Entwurf des GGW nach den Designregeln aus
Abschnitt 3.2. Anschließend wird der in dieser Arbeit verwendete abstimmbare GGW-
LC-Resonator vorgestellt, der sowohl für die Haupt- als auch Koppelresonatoren ver-
wendet wird. Danach wird in Abschnitt 5.3.2 das GGW-Filter analog zum RWG-Filter
entworfen. Abschnitt 5.3.3 stellt dann das hybride Ansteuerungskonzept vor, bei dem
gleichzeitig elektro- und magnetostatische Felder für die LC-Ausrichtung verwendet wer-
den. Abschließend beschreibt Abschnitt 5.3.4 die Herstellung und die Hochfrequenz-
Charakterisierung.
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Abbildung 5.35: Simulierte Streuparameter eines 76mm langen GGWs mit WR28-
Übergängen.

5.3.1 Wellenleiter- und Resonatorentwurf

Die periodische Bed of Nails (BoN)-Struktur des GGWs wurde bereits in Abschnitt 3.2
erläutert. Es wurde gezeigt, dass für einen Luftspalt von dair ≤ λ/4 zwischen den Pins
der BoN-Struktur (AMC) und der oberen Metallplatte (PEC) eine elektromagnetische
Bandlücke entsteht. Wie in Abbildung 3.4 demonstriert, deckt die elektromagnetische
Bandlücke für folgende Dimensionen in mm: pBoN = 3,8, wBoN = 1,4, hpin = 2,6 und
dair = 0.175 das gesamte Ka-Band ab. Aus diesem Grund wurden diese Dimensionen
übernommen und die Breite des GGWs wurde auf wGGW = 7.1mm gesetzt. Für die
Charakterisierung wurde ein Übergang vom WR28-Rechteckhohlleiter auf den GGW be-
nötigt, der mittels einer 30mm langen linearen Verjüngung des RWG von a = 7,112mm,
b = 3,556mm auf a′ = 6,300mm, b′ = 2,775mm entworfen wurde. Die simulierten Streu-
parameter des GGWs aus Messing mit einer Länge von 76mm mit den Übergängen sind
in Abbildung 5.35 dargestellt. Die Einfügeverluste liegen zwischen 0.45 dB bis 1 dB.

In der Literatur werden GGW-Resonatoren mit verschiedenen Koppelelementen reali-
siert, beispielhaft mit einzelnen Koppelpins [RZK15b], mehreren Koppelpins [Olm+13;
ZKK12] oder mit Koppelblenden [RZK15a]. In dieser Arbeit werden einzelne Koppel-

x

z

wGGW

Rexolite LC Koppelpin

l

hcwR

dLC

Abbildung 5.36: Schematische Darstellung eines abstimmbaren GGW Resonators mit
zwei Koppelpins für die Ein- und Auskopplung.
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Abbildung 5.37: Schematische Darstellung des symmetrischen GGW-Filters mit zwei
WR28 zu GGW-Übergängen. Die Position der oberen Metallplatte des
GGWs ist mit gepunkteten Linien markiert.

Tabelle 5.2: Zusammenfassung der Dimensionen des Simulationsmodells aus Abbil-
dung 5.37.

hc1 hc2 lHR1 lKR1 lKR2

0,87mm 1,48mm 5,00mm 9,70mm 9,70mm

pins verwendet, da diese sich am einfachsten realisieren lassen. Die Dimensionen der
Koppelpins unterscheiden sich von den Pins der BoN-Struktur nur in ihrer Höhe hc,
wie in Abbildung 5.36 schematisch dargestellt. Im Gegensatz zum Hohlleiterfilter, füllt
die Rexolite-Kavität den Resonator nur teilweise, wodurch die dielektrischen Verluste
des Resonators und somit auch die Einfügeverluste beim Filterentwurf reduziert wer-
den. Um den Filterentwurf zu vereinfachen, wurde die Seitenlänge der quadratischen
Rexolite-Kavität für alle Resonatoren auf wR = 2,6mm und der Durchmesser des LC-
Segments auf dLC = 2,2mm festgelegt. Hierdurch ist im Filterentwurf eine Mittenfre-
quenzabstimmbarkeit von 3,4% möglich, jedoch wird die Bandbreitenabstimmbarkeit
im Vergleich zum RWG-Filter deutlich reduziert. Diese ist allerdings ausreichend um
eine Abstimmbarkeit mit konstanter Filtercharakteristik zu ermöglichen. Somit unter-
scheiden sich die Haupt- und Koppelresonatoren nur in ihrer Länge l und der Höhe
der Koppelpins hc. Ferner besitzen die Kavitäten dieselbe Höhe wie die Pins der BoN-
Struktur. Die Rexoliteschicht unterhalb des LC-Segments hat eine Höhe von 100 µm.

5.3.2 Filterentwurf

Damit der GGW-Filter mit dem RWG-Filter verglichen werden kann, wird dieser ana-
log zum RWG-Filter aus Abschnitt 5.2, mit derselben Filtercharakteristik, entworfen.
Hierfür werden die obigen Koppelpins und der Resonatorentwurf für die Haupt- und
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Abbildung 5.38: Simulierte Streuparameter bei 30GHz und der minimalen und maxi-
malen Mittenfrequenz.

Koppelresonatoren verwendet. Da der Filterentwurf bereits in Abschnitt 5.2 für den
Hohlleiter ausführlich beschrieben wurde, wird an dieser Stelle auf eine ausführliche
Beschreibung verzichtet. Das finale Filter, mit den zwei WR28 zu GGW-Übergängen,
ist in Abbildung 5.37 dargestellt, wobei die Position der oberen Metallplatte mit den
gepunkteten Linien markiert ist. Die wichtigsten Dimensionen sind der Tabelle 5.2 zu-
sammengefasst. Die technische Zeichnung mit weiteren Dimensionen befindet sich im
Anhang B. Als LC wird, wie beim RWG-Filter, die GT7-29001 LC-Mischung verwen-
det, deren dielektrischen Eigenschaften in Tabelle 2.2 gegeben sind.

Die verlustfreien Simulationsergebnisse des Filters sind in Abbildung 5.38 dargestellt.
Die Mittenfrequenz des Filters kann mit konstanter Filtercharakteristik von 29,50GHz
bis 30,53GHz abgestimmt werden. Um den Einfluss der einzelnen Resonatoren auf die
Filterperformanz zu finden, wurde eine Koppelfaktoranalyse durchgeführt. Hierbei wird
die relative Permittivität der Flüssigkristalle aller Resonatoren auf εr = 3 gesetzt und
anschließend wird die LC-Permittivität des untersuchten Resonators zwischen 2,5 bis
3,5 variiert. Aufgrund der Symmetrie werden nur die Koppelresonatoren für die Ein-
gangskopplung und Interresonator-Kopplung und der erste Hauptresonator untersucht.
Die Ergebnisse sind in Abbildung 5.39 zusammengefasst. Der Eingangskoppelresonator
beeinflusst alle drei Koppelfaktoren, am stärksten die des ersten Hauptresonators, siehe
Abbildung 5.39a. Im Gegensatz dazu beeinflusst der Interresonator -Koppelresonator
nicht die Eingangskopplung, siehe Abbildung 5.39b. Der Hauptresonator hat nur einen
leichten Einfluss auf die Interresonator-Kopplung, wie in Abbildung 5.39c gezeigt.

5.3.3 Hybride Ansteuerung

Die rein elektrische LC-Ansteuerung kann durch die inhomogenen Steuerfelder für die
orthogonale LC-Ausrichtung nicht die vollständige Steuerbarkeit des LCs ausnutzen,
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Abbildung 5.39: Ergebnisse der simulierten Koppelfaktoranalyse. Die relative Per-
mittivität des (a) Eingangskoppelresonators, (b) Interresonator -
Koppelresonators und (c) ersten Hauptresonators wird variiert, wobei
alle anderen LC-Permittivitäten auf εr = 3 gesetzt sind.

wie in Abschnitt 5.2.2 für den RWG-Filter gezeigt. Aus diesem Grund wurde ein hybri-
des Ansteuerungskonzept für den GGW-Filter entwickelt, dass durch das gleichzeitige
Anlegen von elektro- und magnetostatischen Steuerfeldern die LC-Moleküle homogen
ausrichtet, wie bereits in Abschnitt 2.5 für den Hohlleiter erläutert. In Abbildung 5.40
ist das Konzept für einen GGW-LC-Resonator dargestellt. Zwei Neodymmagnete wer-
den seitlich außerhalb des GGWs angebracht, das daraus resultierende Magnetfeld ist
innerhalb des Resonators homogen und richtet die LC-Moleküle orthogonal zum HF-
Feld aus, siehe Abbildung 5.40a. Für die parallele Ausrichtung wird eine Elektrode an
die obere Metallplatte oberhalb der LC-Kavität angebracht. Ein 12 µm dünnes Pyralux
AC Substrat wird als Isolationsschicht verwendet. Durch das Anlegen einer Steuerspan-
nung Ub richten sich die Moleküle von der orthogonalen Ausrichtung zur parallelen
Ausrichtung, in Abhängigkeit der Spannungsstärke, aus, siehe Abbildung 5.40b. Somit
kann die Ausrichtung des LCs eines Resonators nur mit einer einzigen Steuerspannung
kontrolliert werden.
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Abbildung 5.40: Das hybride Ansteuerungskonzept für den GGW für (a) orthogonale
und (b) parallele LC-Ansteuerung.

Wie bereits in Abschnitt 5.1.4 untersucht, können im Pyralux-Substrat unterhalb der
Metallisierung ungewollte Resonanzen entstehen, die die HF-Performanz stark beein-
flussen. Deshalb wurden, wie in Abschnitt 5.1.4, die Elektroden mittels Vollwellensi-
mulationen strukturiert, um unerwünschte Resonanzen im Substrat zu unterdrücken
und die Einfügeverluste zu minimieren, wie in Abbildung 5.41 dargestellt. In Abbil-
dung 5.42 sind die verlustbehafteten Simulationsergebnisse mit rechteckigen und den
strukturierten Elektroden für die orthogonale LC-Ausrichtung zusammengefasst. Die
Einfügeverluste betragen 1,75 dB ohne Elektroden und 1,90 dB mit rechteckigen bezie-
hungsweise 1,77 dB mit strukturierten Elektroden. Ferner verschiebt sich die Mittenfre-
quenz um 185MHz und 128MHz mit den rechteckigen beziehungsweise strukturierten
Elektroden. Im Vergleich zur rein elektrischen Ansteuerung, siehe Abschnitt 5.1.4, ist
der Einfluss der Elektroden marginal, da anstelle von sechs nur eine Elektrode pro Reso-
nator benötigt wird. Die Magneten haben keinen Einfluss auf die HF-Performanz, da sie

x

z

Abbildung 5.41: Zeichnung des Elektrodenentwurfs, wobei die Position des Pyralux-
Substrats mit gepunkteten Linien markiert ist. Das vollständige Layout
und die wichtigsten Dimensionen befinden sich im Anhang A.
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Abbildung 5.42: Simulationsergebnisse für orthogonale LC-Ausrichtung ohne Elektro-
den und mit sowohl rechteckigen als auch strukturierten Elektroden.

außerhalb des Resonators platziert sind. Der Vorteil im Vergleich zur rein elektrischen
Ansteuerung besteht in der reduzierten Anzahl der Elektroden und Spannungen, den
homogen Steuerfeldern und den vereinfachten Elektrodenentwurf. Jedoch wird durch die
Platzierung der Magneten außerhalb des Filters der Aufbau im Vergleich zur rein elek-
trischen Ansteuerung sperriger. Dies kann in einem zukünftigen optimierten Entwurf
vermieden werden, in dem die Magnete in die BoN-Struktur integriert werden.

5.3.4 Realisierung und Hochfrequenz-Charakterisierung

Die Elektroden wurden auf einem 12 µm dünnem Pyralux-Substrat mit einer ein-
seitigen 9 µm Kupfersicht mittels Fotolithografie hergestellt, siehe Abbildung 5.43a.
In Abbildung 5.43b sind zwei gefertigte Rexolite-Kavitäten abgebildet, welche in
der Feinmechanik-Werkstatt des Fachbereichs Elektrotechnik und Informationstech-
nik durch CNC-Fräsen mit einer Datron M10pro+ Fräsmaschine hergestellt wurden.
Das Filter inklusive der WR28 zu GGW-Übergänge besteht aus zwei Messingbauteilen,
die an der Christian-Albrechts-Universität zu Kiel mittels CNC-Fräsen gefertigt wur-

Lötpad

Elektrode

Pyralux

(a)

Zapfen

(b)

Abbildung 5.43: Fotografie der (a) Elektroden und (b) Rexolite-Kavitäten.
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Passstift
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BoN Elektrode

WR28 - GGW-
-Übergang
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Abstandshalter

Magnet

(b)

Abbildung 5.44: Fotografie des GGWs Filters (a) teilweise zusammengebaut, mit befüll-
ten LC-Kavitäten und angebrachten Elektroden, und (b) vollständig
zusammengebaut, mit zwei Permanentmagneten für die hybride An-
steuerung.

den. In dem unteren Messingblock befinden sich die eine Hälfte der WR28-Übergänge,
die BoN-Struktur und die Resonatoren, der obere Messingblock besteht aus der ande-
ren Hälfte der WR28-Übergänge und oberen Metallplatte des GGW. Die Ausrichtung
der zwei Messingblöcke erfolgt über zwei Passstifte. Die wichtigsten Dimensionen der
Rexolite-Kavitäten und der Messingbauteile sind in den technischen Zeichnungen im
Anhang B gegeben.

Um die Kavitäten in die Resonatoren zu integrieren und präzise auszurichten, haben die-
se auf der Bodenseite einen schmalen rechteckigen Zapfen mit einer Tiefe von 350 µm, die
in die vorgesehenen Schlitze in der unteren Messingplatte des Resonators gesteckt und
anschließend mit einer dünnen Schicht Norland Optical Adhesive 81 UV-Kleber zwischen
der Rexolite-Kavität und dem Messingblock befestigt werden. Die Befüllung mit der
GT7-29001 Mischung wurde mittels einer Spritze durchgeführt. Im nächsten Schritt wur-
de das Pyralux-Substrat mit PELCO Quickstick 135 Montagewachs auf die obere Platte
des GGWs angebracht. Die Elektroden sind an den Lötpads, die sich außerhalb der BoN-
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Abbildung 5.45: Gemessenen Streuparameter für die minimale, mittlere und maxima-
le Mittenfrequenz mit einer Rückflussdämpfung von RL > 20dB im
Durchlassbereich.

Struktur befinden, über Kupferlitzen mit der Spannungsversorgung angeschlossen, wie
in Abbildung 5.44a dargestellt. Nachdem die zwei Hälften des GGW-Filters zusammen-
geschraubt wurden, siehe Abbildung 5.44b, erfolgt die Hochfrequenz-Charakterisierung.
Hierfür wurde das Filter mit zwei 1,85mm Koax auf WR28-Hohlleiterübergänge und
zwei 1,85mm Koaxialkabel an einen Keysight PNA-X N5247A Netzwerkanalysator an-
geschlossen und eine TRL-Kalibrierung wurde durchgeführt, wobei sich die Referenzebe-
nen an den Enden der WR28-Übergänge befinden. Für die Spannungsversorgung wurde
das Versorgungssystem und der Spannungsverstärker aus Abschnitt 5.2.3 verwendet. Für
die Abstimmung des Filters wurden fünf 1 kHz Rechteckspannungen mit Vpp,max = 100V

28.8 29 29.2 29.4 29.6 29.8 30

700

800

f0 / GHz

B
3
d
B

/
M

H
z

Schätzung Messung

Abbildung 5.46: Bereich der gemessenen 3 dB-Bandbreite für verschiedene Mittenfre-
quenzen. Die schraffierte Fläche ist der geschätzte Abstimmbereich des
Filters.

94



5 Abstimmbare Flüssigkristall-Filtertopologien

24 26 28 30 32 34 36 38 40
−40

−30

−20

−10

0

|S21|

|S11|

Ka-Band

f / GHz

S-
P
ar

am
et

er
/

dB

f0,min f0,max

Abbildung 5.47: Breitbandig gemessene Streuparameter, exemplarisch für die minimale
und maximale Mittenfrequenz.

benötigt. Ferner wurden zwei Permanentmagnete an die Seiten des GGW-Filters ange-
bracht, die innerhalb des Filters eine magnetische Flussdichte von 146mT erzeugen.

Die gemessenen Streuparameter sind in Abbildung 5.45 für die minimale f0,min =
28,88GHz, mittlere f0,inter = 29,38GHz und maximale f0,max = 29,88GHz Mitten-
frequenz präsentiert. Die Rückflussdämpfung befindet sich im Durchlassbereich für
alle drei Messungen oberhalb von RL > 20dB. Im Vergleich zur Simulation ist der
Abstimmbereich um 600MHz zu niedrigeren Frequenzen verschoben, dies ist auf Ferti-
gungstoleranzen und sowohl auf den UV-Kleber als auch Montagewachs zurückzuführen,
da diese nicht in der Simulation berücksichtigt wurden. Die simulierte und gemessene
Abstimmbarkeit der Mittenfrequenz ist mit τf0 = 3,4% identisch. Die gemessenen Ein-
fügeverluste liegen zwischen 1,65 dB bis 1,95 dB und weichen maximal um 0,3 dB von
der Simulation ab. Die unbelastete Güte liegt bei Qu ≈ 300. Um einen besseren Ver-
gleich mit dem RWG-Filter zu haben, wurde in Abbildung 5.46 die 3 dB-Bandbreiten
über die Mittenfrequenz untersucht. Die Bandbreite variiert zwischen 655MHz und
808MHz und die Mittenfrequenz zwischen 28,88GHz und 29,89GHz. Somit liegt die
Bandbreitenabstimmbarkeit bei τB3dB

≈ 6,5%. In Abbildung 5.47 ist die breitbandige
Streuparametermessung für die minimale und maximale Mittenfrequenz abgebildet.
Zwischen 23GHz bis 25GHz und 34GHz bis 37GHz sind die TE101-Moden beziehungs-
weise die höheren TE102-Moden der Koppelresonatoren sichtbar.

5.4 Einordnung und Diskussion

In diesem Kapitel wurden drei Flüssigkristall-Bandpassfilter in verschiedenen Wellenlei-
tertopologien im Millimeterwellenbreich entworfen, realisiert und charakterisiert:
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Das NRD-Filter ist das erste abstimmbare LC-Filter basierend auf dielektrische Wel-
lenleiter. Das Filter ist in der Mittenfrequenz abstimmbar und wurde im V-Band bei
60GHz realisiert, da für LC-Anwendungen dielektrische Wellenleiter im Vergleich zu me-
tallischen Wellenleiter, wie den Hohlleiter, gerade bei höheren Frequenzen, aufgrund der
geringeren Verluste und der einfacheren Integration der Flüssigkristalle und der Elek-
troden [Ree20], Vorteile aufzeigen. Um die Realisierbarkeit von NRD-LC-Komponenten
bei höheren Frequenzen zu demonstrieren, wurde im Vorfeld dieser Arbeit zunächst
ein NRD-LC-Phasenschieber im oberen W-Band von 98GHz bis 110GHz realisiert und
charakterisiert [Pol+19b].

Das in Abschnitt 5.2 vorgestellt RWG-Filter ist sowohl in der Mittenfrequenz als auch
in der Bandbreite abstimmbar. Dies ermöglicht die Bandbreite unabhängig von der
Mittenfrequenz einzustellen beziehungsweise mit konstanter absoluter Bandbreite die
Mittenfrequenz zu variieren und das Filter dadurch mit konstanter Filtercharakteristik
abzustimmen. Außerdem ist es sowohl das erste RWG-LC-Filter mit elektrischer An-
steuerung als auch das erste LC-Bandpassfilter mit abstimmbarer Mittenfrequenz und
Bandbreite. Das hier angewandte Konzept mit abstimmbaren Haupt- und Koppelreso-
natoren wurde in [APZ14] für ein Hohlleiterfilter, welches mechanisch mittels Schrittmo-
toren abgestimmt werden kann, vorgestellt. Das Filter wurde im Ka-Band bei 30GHz
konzipiert und für die rein elektrische Ansteuerung wurde ein neues Elektrodenkonzept
präsentiert, welches die Integration in den Hohlleiter vereinfacht. Allerdings war der Zu-
sammenbau des Filters sehr komplex, wodurch Abweichungen der Einfügeverluste von
2 dB zwischen Simulation und Messung entstanden.

Deshalb wurde der GGW als Alternative zum Rechteckhohlleiter untersucht, da die-
ser keine Seitenwände besitzt, ist sowohl die Integration der Elektroden als auch der
Zusammenbau deutlich einfacher. Ferner wurde ein neuartiges hybrides Ansteuerungs-
konzept vorgestellt, welches die Ausrichtung der Flüssigkristalle mit gleichzeitig ange-
legten elektrischen und magnetischen Feldern ermöglicht. Hierdurch wird der Einfluss
der Elektroden reduziert, die maximal benötigte Spannung gesenkt und sowohl die In-
tegration als auch das Design vereinfacht. Der Hauptvorteil der hybriden Ansteuerung
liegt jedoch in der Effizienz, da aufgrund der homogenen Steuerfelder die vollständige
Anisotropie des LCs genutzt werden kann. In diesem Fall sind die simulierte und ge-
messene Abstimmbarkeit identisch. Ferner sind die Abweichungen der Einfügeverluste
zwischen Simulation und Messung mit maximal 0,3 dB deutlich geringer als beim NRD-
oder RWG-Filter.

In der Literatur wurden weitere Wellenleitertopologien für Flüssigkristallfilter unter-
sucht, wie zum Beispiel Mikrostreifenleitungen (MSL), SIW, Half-Mode Corrugated Sub-
strate Integrated Waveguide (HMCSIW) und Koplanarer Wellenleiter (CoPlanar Wav-
guide, CPW). Um die Filter besser einordnen und bewerten zu können, wurde in Ta-
belle 5.3 der Stand der Technik von abstimmbaren Bandpassfiltern zusammengefasst,
wobei der Fokus auf abstimmbaren LC-Filtern liegt. Ferner wurden auch BST- und
MEMS-abstimmbare Filter aufgeführt, um einen Vergleich mit anderen Technologien
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zu haben. Für die FBW und IL sind stets die maximalen Werte angegeben und die
Abstimmbarkeit der Bandbreite und der Mittenfrequenz wurden nach Gleichung (4.52)
beziehungsweise (4.46) berechnet und können somit von den Angaben in den jeweiligen
Veröffentlichungen abweichen.

An dieser Stelle soll angemerkt werden, dass der Vergleich von schmalbandigen und
breitbandigen Filtern nicht ideal ist, da breitbandige Filter generell, aufgrund der grö-
ßeren Belastung der Resonatoren, eine größere Abstimmbarkeit erreichen und geringere
Einfügeverluste haben. Aus diesem Grund ist ein Vergleich der Gütefaktoren ausschlag-
gebend. Diese sind jedoch in den meisten Veröffentlichungen nicht angegeben.

In [YDM14] und [Eco+17] sind Mittenfrequenz-abstimmbare Flüssigkristall-Filter prä-
sentiert, die im ähnlichen Frequenzbereich wie das NRD-Filter funktionieren. Beide Fil-
ter sind planare Mikrostreifenleitungsfilter und mit einer FBW ≥ 16,5% breitbandig.
Die Mittenfrequenzabstimmbarkeit ist im Vergleich zum NRD-Filter um einen Fak-
tor von zwei bis drei größer und die Einfügeverluste sind geringer (ausgenommen bei
85GHz in [Eco+17]). Der Gütefaktor, der nur in [Eco+17] angegeben wurde, ist jedoch
deutlich niedriger als beim NRD-Filter. Die Ansteuerung der Flüssigkristalle erfolgt bei
beiden MSL-Filtern aus der Kombination von Oberflächenverankerungen und elektri-
scher Ansteuerung. Hierfür wird die Oberfläche der Polyamidschicht in der LC-Kavität
durch Reibung so strukturiert, dass die LC-Moleküle sich parallel zur Oberfläche aus-
richten. Aufgrund der planaren Bauform der MSL haben die LC-Kavitäten eine Höhe
von ≤ 150µm. Daher ist nur eine maximale Spannung von Umax = 30V erforderlich,
wohingegen beim NRD, wegen der deutlich höheren LC-Kavität, nach Gleichung (2.24)
eine maximale Spannung von Umax = 200V benötigt wird. In [Jia+11] wurde ein in der
Mittenfrequenz-abstimmbares BST-CPW-Filter zweiter Ordnung bei 50,1GHz mit ei-
ner FBW = 9,5% präsentiert. Im Vergleich zum NRD-Filter ist die Abstimmbarkeit um
4,8% größer und die Einfügeverluste um 1,4 dB höher. In [Psy+13] wurde ein MEMS-
Filter bei 65,3GHz mit einer Abstimmbarkeit von 6,2% und einem Gütefaktor von 68
bis 108 präsentiert, jedoch ist die FBW mit 8,3% im Vergleich zum NRD-Filter deutlich
höher.

Das RWG- und GGW-Filter sind die einzigen, abstimmbaren LC-Bandpassfilter mit
voneinander unabhängig abstimmbarer Bandbreite und Mittenfrequenz, d.h. die Filter
können mit einer konstanten Filtercharakteristik abgestimmt werden. Das GGW-Filter
hat eine um 13% höhere Mittenfrequenzabstimmbarkeit, jedoch ist die Bandbreitenab-
stimmbarkeit um 27% niedriger. Ferner sind die Einfügeverluste um 2,25 dB niedriger
und die Güte doppelt so hoch. Die hybride LC-Ansteuerung des GGW-Filters benötigt
mit Umax = 100V eine niedrigere Spannung als beim RWG-Filter, welches rein elektrisch
mit einer maximalen Spannung von Umax = ±250V angesteuert wurde. Des Weiteren ver-
einfacht der GGW den Zusammenbau, da im Gegensatz zum Rechteckhohlleiter keine
Seitenwände vorhanden sind, wodurch kein elektrischer Kontakt zwischen den einzel-
nen Messingbauteilen erforderlich ist. Das vereinfacht die Integration der Elektroden.
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Die Abweichungen zwischen Simulation und Messungen sind beim GGW-Filter am ge-
ringsten: Die Abstimmbarkeit der Mittenfrequenz als auch die Rückflussdämpfung sind
identisch mit der Simulation und die Einfügeverluste sind lediglich um 0,3 dB höher.
Beim RWG-Filter wurde in der Messung ca. 80% der simulierten Mittenfrequenzab-
stimmbarkeit erzielt, die Rückflussdämpfung ist mit 13 dB und 7 dB niedriger und die
Einfügeverluste sind etwa 2 dB höher als in den Simulationsergebnissen.

In [Fra+14] wurde ein RWG-LC-Filter mit einer FBW = 1% bei 20GHz vorgestellt.
Hierbei wurde ein rein magnetische Ansteuerung verwendet, wodurch im Gegensatz zur
rein elektrischen Ansteuerung keine zusätzlichen Verluste entstehen. Trotz der drei Kop-
pelresonatoren des RWG-Filters sind die Einfügeverluste in [Fra+14] um 2,8 dB höher
und die Abstimmbarkeit ist um 30% niedriger. Das in [Pra+15] vorgestellte SIW-Filter,
welches rein magnetisch angesteuert wurde, hat ebenfalls eine geringere Abstimmbar-
keit und höherer Einfügeverluste als das RWG-Filter. Im Vergleich mit anderen in der
Mittenfrequenz-abstimmbaren Flüssigkristallfiltern hat das GGW-Filter die niedrigsten
Einfügeverluste, obwohl es zusätzlich in der Bandbreite abstimmbar ist. Bandbreiten-
und Mittenfrequenz-abstimmbare BST-Filter wurden bei niedrigeren Frequenzen unter-
sucht [Sch21]. MEMS-Filter wurden sowohl im Ka-Band [HMP11] als auch bei niedri-
geren Frequenzen [Ino+12], Bandbreiten und Mittenfrequenz abstimmbar realisiert. In
[HMP11] wurde bei 27,9GHz ein Filter zweiter Ordnung mit einer Mittenfrequenzab-
stimmbarkeit von 4,7% und einer Bandbreitenabstimmbarkeit von 4,8% erzielt, jedoch
mit sehr hohen Einfügeverlusten von 17,1 dB. Das MEMS-Filter, welches in [YPP18] vor-
gestellt wurde, erzielte die höchste Mittenfrequenzabstimmbarkeit und Güte, wobei die
relative Bandbreite im Abstimmbereich zwischen 1,9% und 4,8% variiert. Im Vergleich
zur MEMS-Technologie bietet die LC-Technologie mehrere Vorteile: Die Verlässlichkeit
ist, da bei LC-Komponenten weder Verschleiß noch Alterungseffekte auftreten, deutlich
höher. Außerdem besitzen LC-Komponenten eine sehr hohe Linearität und Leistungs-
verträglichkeit [Goe+06; Wan+22]. Ein weiterer wichtiger Aspekt ist der sehr niedrige
Energieverbrauch von passiven LC-Komponenten [Fer+22; DD19], besonders für die
Satellitenkommunikation, bei der die verfügbare Energie begrenzt ist. Ferner ist eine
sehr kostengünstige Fertigung von LC-Komponenten möglich, insbesondere für plana-
re Strukturen, da hierfür die Produktionslinien der LC-Display-Herstellung verwendet
werden können [Fer+22; Deh19].
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6 Zusammenfassung und Ausblick

Im Rahmen der vorliegenden Arbeit wurden drei abstimmbare Flüssigkristall-Filter in
verschiedenen Wellenleitertopologien im Millimeterwellenbereich untersucht, entworfen
und messtechnisch validiert. Der Millimeterwellenbereich von 30GHz bis 300GHz spielt
für zukünftige drahtlose Kommunikationssysteme eine sehr wichtige Rolle, da aufgrund
der verfügbaren großen absoluten Bandbreiten der stetig steigende Verbrauch von Da-
tenraten gedeckt werden kann. Ferner stiegt auch die Anzahl der Dienste, Standards
und Endnutzer fortlaufend an, weshalb das Frequenzspektrum von zukünftigen Softwa-
re Defined Radios oder Cognitive Radios so effizient wie möglich genutzt werden muss,
da es eine sehr kostbare und knappe Ressource ist. Hierfür sind flexible Hochfrequenz-
Frontends erforderlich, um einen dynamischen Spektrumzugriff zu ermöglichen. Eine
Schlüsselkomponente hierbei ist das rekonfigurierbare Filter.

Für die Realisierung von rekonfigurierbaren Filtern können verschiedene Technologi-
en oder funktionale Materialien verwendet werden, in dieser Arbeit wurden anisotrope
Flüssigkristalle eingesetzt. Um die Materialeigenschaften, der in dieser Arbeit genutzten
Flüssigkristallmischungen, im Millimeterwellenbereich zu bestimmen, wurde gezielt ei-
ne resonante Materialcharakterisierung von Flüssigkristallen bei 60GHz durchgeführt.
Hierfür wurde ein automatisierter Messaufbau realisiert, bestehend aus einem 60GHz
Hohlraumresonator, einem Umwälzthermostat und zwei Permanentmagneten für die LC-
Ausrichtung, die mittels eines Schrittmotors rotiert werden können. Durch diese ist eine
automatisierte LC-Charakterisierung bei 60GHz über die Temperatur und Ausrichtung
der LC-Moleküle möglich.

Im Rahmen dieser Arbeit wurden folgende Flüssigkristall-abstimmbare Filter basierend
auf drei voluminösen Wellenleitertopologien näher untersucht:

1. Abstrahlverlustfreies dielektrisches (NRD)-Filter
Das Non-Radiative Dielectric (NRD)-Filter wurde als Tschebyscheff-Bandpassfilter
dritter Ordnung im V-Band bei 60GHz mit einer relativen Bandbreite von 1%
konzipiert. Erstmals wurde ein dielektrischer Wellenleiter für die Realisierung
eines auf abstimmbaren LC-Filters für Hochfrequenzanwendungen verwendet.
Durch das Befüllen von Flüssigkristall in die Resonatoren kann die Mittenfre-
quenz variabel eingestellt werden. Um die Flüssigkristalle elektrisch anzusteuern,
wurde ein Elektrodennetzwerk entworfen, welches eine kontinuierliche Ausrichtung
der LC-Moleküle ermöglicht. Hierbei wurde eine Mittenfrequenzabstimmbarkeit
von 2,9% erzielt. Die Einfügeverluste liegen im Abstimmbereich zwischen 4,9 dB
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6 Zusammenfassung und Ausblick

und 6,2 dB. Der unbelastete Gütefaktor variiert zwischen 96 und 141. Der NRD
ist besonders bei höheren Frequenzen für die Realisierung von LC-Komponenten
geeignet, dies wurde im Rahmen dieser Arbeit im oberen W-Band von 98GHz bis
110GHz vorab anhand eines LC-Phasenschiebers demonstriert [Pol+20].

2. Hohlleiterfilter
Erstmals wurde im Rahmen dieser Arbeit ein LC-steuerbarer Bandpassfilter auf ei-
ner Rechteckhohlleitertopologie realisiert, bei dem sowohl die Bandbreite als auch
die Mittenfrequenz voneinander unabhängig abstimmbar sind. Hierfür wurden ab-
stimmbare Haupt- und Koppelresonatoren verwendet, wodurch sowohl Mittenfre-
quenz als auch die Ein- und Auskopplung und Interresonator-Kopplung einstellbar
sind. Somit ist das Filter vollständig rekonfigurierbar ist und kann mit konstanter
Filtercharakteristik abgestimmt werden. Für die rein elektrische Ansteuerung der
Haupt- und Koppelresonatoren wurde ein neuartiger dreilagiger Elektrodenent-
wurf vorgestellt, wodurch die Integration und die Positionierung der Elektroden in
den Hohlleiter vereinfacht wird. Das Filter wurde als Tschebyscheff-Bandpassfilter
zweiter Ordnung im Ka-Band bei 30GHz mit einer relativen Bandbreiten von 1%
realisiert. Hierbei wurde eine Mittenfrequenz- und Bandbreitenabstimmbarkeit
von 3% beziehungsweise 24% erzielt, wobei die Einfügeverluste zwischen 3,5 dB
und 4,2 dB liegen. Der unbelastete Gütefaktor liegt bei 150.

3. Metaoberflächen basierendes (GGW)-Filter
Die Groove Gap Waveguide (GGW)-Topologie wurde in dieser Arbeit erstmalig
speziell für ein LC-abstimmbares GGW-Filter verwendet und als Alternative zum
Hohlleiterfilter untersucht. Trotz der DC-Entkopplung durch einen Spalt zwischen
der periodischen Bed of Nails (BoN)-Struktur und der oberen Metallplatte ent-
steht eine elektromagnetische Bandlücke, in der keine Ausbreitung möglich ist,
wodurch keine Seitenwände erforderlich sind. Die offene Struktur ermöglicht eine
relativ einfache Integration der Steuerelektroden. Ferner wurde ein neuartiges hy-
brides Ansteuerungskonzept für LC-Filter präsentiert, welches durch das gleichzei-
tige Anlegen von elektro- und magnetostatischen Steuerfeldern eine kontinuierliche
LC-Ausrichtung ermöglicht. Hierdurch wird die Anzahl der Elektroden reduziert,
der Elektrodenentwurf vereinfacht, die Abstimmeffizienz erhöht und der Einfluss
auf die Hochfrequenzperformanz minimiert. Das GGW-Filter wurde analog zum
Hohlleiterfilter mit abstimmbaren Haupt- und Koppelresonatoren und derselben
Filtercharakteristik entworfen. Eine Mittenfrequenz- und Bandbreitenabstimm-
barkeit von 3,4% beziehungsweise 6,5% wurde erzielt. Die Einfügeverluste liegen
zwischen 1,65 dB und 1,95 dB und der unbelastete Gütefaktor bei 300. Ferner wur-
de die Abstimmbarkeit mit einer konstanten Filtercharakteristik demonstriert.

In dieser Arbeit wurden ausschließlich obige Filter auf der Basis der drei angegebe-
nen, voluminösen Wellenleitertopologien untersucht. Ursprünglich war geplant, zusätz-
lich auch ein planares Filter basierend auf einem substratintegrierten Wellenleiter (Sub-
strateIntegrated Waveguide, SIW) zu realisieren und zu charakterisieren, um die Vor- und
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6 Zusammenfassung und Ausblick
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Abbildung 6.1: Simulationsergebnisse des LC-gesteuerten Dual-Mode SIW-Filters vier-
ter Ordnung.

Nachteile gegenüber den voluminösen Wellenleitertopologien, insbesondere bezüglich der
Kompaktheit und Systemintegrierbarkeit zu evaluieren / demonstrieren / verdeutlichen.
Leider kam es bei der externen Herstellung bei einem namhaften Industrieunternehmen

Lötstopplack

Gold

LC-Kavität

CPW-SIW-
-Übergang

(a)

Zinn

Zinn

Elektrode

LC-BefülllochLötstopplack

(b)

(c)

Abbildung 6.2: (a), (b) Fotografie der unteren beziehungsweise oberen Platine des SIW-
Filters. (c) Röntgenaufnahme der verlöteten Platinen, die Stellen, an
denen kein elektrischer Kontakt besteht, sind rot markiert.
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6 Zusammenfassung und Ausblick

zu langen Verzögerungen und Umsetzungsproblemen, so dass die Fertigstellung und
Charakterisierung des entworfenen SIW-Filters nicht mehr im Rahmen dieser Promoti-
on zeitlich möglich war.

Flüssigkristall-gesteuerte SIW-Filter wurden bereits in [Pra+18] ausführlich unter-
sucht. Im Rahmen dieser Arbeit wurde darauf aufbauend ein in der Mittenfrequenz-
abstimmbares SIW-Filter vierter Ordnung mit zwei LC-abstimmbaren Dual-Moden-
Resonatoren entworfen, um das Filter sehr kompakt zu realisieren. Die hierzu simulier-
ten Streuparameter des entworfenen Filters sind in Abbildung 6.1 dargestellt. Das Filter
wurde anschließend extern aus zwei Teilen gefertigt, eine untere Platine, die aus der
Filterstruktur und den LC-Kavitäten besteht, siehe Abbildung 6.2a und einer oberen
Platine, in der die Elektroden und die obere Metallplatte des SIW vorhanden sind, siehe
Abbildung 6.2b. Ferner hat die obere Platine eine große äußere und vier kleine innere
Zinnschichten, um diese mit der unteren Platine zu verlöten. Hierfür wurden beide Plati-
nen so mit Lötstopplack beschichtet, dass kein Lot in die LC-Kavitäten gelangt und die
Platinen mit dem Lötstopplack zueinander ausgerichtet und positioniert werden kann.
Aufgrund von Fertigungstoleranzen waren die inneren Zinnschichten um 35µm niedri-
ger als die äußere Zinnschicht, wodurch an diesen Stellen die obere und untere Platine
keinen elektrischen Kontakt haben. Dies ist in der Röntgenaufnahme in Abbildung 6.2c
erkennbar, an den dunkelgrauen Flächen besteht ein elektrischer Kontakt und an den
hellgrauen dagegen nicht. Die inneren Zinnflächen sind rot markiert und befinden sich
an der Ein- und Auskopplung des Filters. Hierduch sind die Filtereigenschaften extrem
beeinträchtigt. Aus diesem Grund ist eine erneute, externe Fertigung der oberen Platine
mit einer gleichmäßigen Zinnschicht notwendig, die jedoch den zeitlichen Rahmen dieser
Arbeit sprengt.

Ausblick

Die Eigenschaften von Flüssigkristall-Filtern wie Abstimmbarkeit und Einfügeverlus-
te sind stark abhängig (1.) von den Materialeigenschaften der Flüssigkristallmischung
und (2.) den Filterkonzepten und -topologien, einschließlich der Integration der Elek-
trodenanordnung. Die Materialeigenschaften werden durch eine laufende Entwicklung
und Optimierung von Flüssigkristall-Mischungen für Hochfrequenzanwendungen sowohl
in der Materialsteuerbarkeit als auch Materialgüte verbessert [FW17]. Wie die vorlie-
gende Arbeit zeigte, können auch die Filtereigenschaften durch eine geeignete Wahl der
Wellenleitertopologie, des Filter- und Ansteuerkonzepts für die LC-Ausrichtung deutlich
verbessert werden. Von den drei Filterkonzepten zeichnete sich bezüglich der Performanz
insbesondere das GGW-Filter ohne Übertragungsnullstellen aus.

In Kooperation mit der Christian-Albrechts-Universität zu Kiel wurde im Rahmen eines
gemeinsamen Forschungsprojekts der Deutschen Forschungsgemeinschaft (Projektnum-
mer 424862129) begonnen, einen weiteren Aspekt theoretisch und konzeptionell zu unter-
suchen: vollständig rekonfigurierbare Flüssigkristall-Filter mit Übertragungsnullstellen.
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Abbildung 6.3: (a) Grafische Darstellung des GGW-Filters dritter Ordnung mit einem
singlet als zweiten Hauptresonator und (b) die simulierten Streupara-
meter des Filters für die minimale und maximale Mittenfrequenz.

Hierdurch können steilere Filterflanken erzielt werden. Eine mögliche Realisierung für
ein solches GGW-Filter ist in Abbildung 6.3a dargestellt, wobei der zweite Hauptre-
sonator ein singlet ist. Hierdurch entsteht eine zusätzliche Querkopplung, mit der eine
Übertragungsnullstelle in die Filterfunktion hinzugefügt wird. Das Konzept konnte aus
Zeitgründen im Rahmen der vorliegenden Arbeit nur simulativ validiert, aber nicht rea-
lisiert werden. Die Simulationsergebnisse für die Streuparameter sind in Abbildung 6.3b
für die minimale und maximale Mittenfrequenz zusammengefasst.

Beim Entwurf von konventionellen Flüssigkristall-Filtern wird – wie auch bei den hier
vorgestellten Filter – stets ein Kompromiss zwischen der Abstimmbarkeit und der Güte
getroffen, die von der Größe und der Position der LC-Kavität und der verwendeten
Flüssigkristallmischung abhängig ist. Somit sind hohe Gütefaktoren nur mit kleinen LC-
Kavitäten realisierbar, wodurch allerdings die Abstimmbarkeit eingeschränkt wird.

Um diese Korrelation von hoher Güte und geringer Abstimmbarkeit bzw. umgekehrt
zu überwinden, wurde auf Basis der gewonnenen Erkenntnisse im Rahmen dieser Ar-
beit an Flüssigkristall-Filter und intensiver Diskussionen innerhalb des Fachgebiets zur
Überwindung dieser Einschränkungen ein völlig neues Konzept für Flüssigkristall-Filter
entwickelt, bei dem gleichzeitig die Abstimmbarkeit und der Gütefaktor erhöht wer-
den können. Im Gegensatz zu obigen konventionellen LC-Filtern, bei denen der Durch-
lassbereich einstellbar ist, besteht dieses Konzept aus einem Multi-Bandstoppfilter mit
zwei voneinander unabhängig steuerbaren Stoppbändern und einem nachfolgenden, in
der Frequenz starren Bandpassfilter. Zwischen den beiden Stoppbändern entsteht eine
Bandpasscharakteristik, deren Mittenfrequenz und Bandbreite sich durch die zwei ab-
stimmbaren Stoppbänder einstellen lassen. Die Frequenzen unterhalb und oberhalb der
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Abbildung 6.4: (a) Schematische Darstellung des Simulationsmodells des Multi-Band-
stoppfilters mit zwei LC abstimmbaren Bandstoppfiltern zweiter Ord-
nung. (b) Simulierte Streuparameter exemplarisch für eine schmale und
breite Bandbreitenkonfiguration. Die 3 dB-Bandbreiten der resultieren-
den Bandpasscharakteristik sind farblich hervorgehoben.

Stoppbänder befinden sich im Sperrbereich des starren Bandpassfilters. Da die Einfü-
geverluste in den Stoppbändern irrelevant sind, können die LC-Kavitäten des Multi-
Bandstoppfilters so entworfen werden, dass die Abstimmbarkeit maximiert wird. Dieses
neue Konzept wird aktuell im Rahmen eines Forschungsprojektes der Deutschen For-
schungsgemeinschaft unter der Projektnummer 504169447 eingehend untersucht. Ziel ist
es, ein Flüssigkristall-Filter mit abstimmbarer Bandpasscharakteristik zu konzipieren,
welches eine Mittenfrequenzabstimmbarkeit von 12% Bandbreitenabstimmbarkeit von
90% erzielt, bei Einfügeverluste von weniger als 1 dB. Dies geht weit über den aktuel-
len Stand der Technik für elektrisch abstimmbare Filter im Millimeterbereich hinaus.
Die ersten Voruntersuchungen sind in Abbildung 6.4 zusammengefasst. Es wurde ein
Multi-Bandstoppfilter in Hohlleitertopologie mit zwei LC-abstimmbaren Bandstoppfil-
tern zweiter Ordnung entworfen, siehe BSF 1 und BSF 2 in Abbildung 6.4a. Diese sind
unabhängig voneinander ansteuerbar und haben aneinanderliegende Abstimmbereiche,
die zwischen 28,5GHz und 30,8GHz (BSF 1) beziehungsweise zwischen 30,9GHz und
33,5GHz (BSF 2) liegen. In Abbildung 6.4b sind exemplarisch zwei Zustände für ei-
ne schmale BWschmal und breite BWbreit Bandbreitenkonfiguration dargestellt, um die
enorme Bandbreitenabstimmbarkeit zu demonstrieren. Der Zustand BWschmal wird er-
reicht, indem das BSF 1 auf die höchste und das BSF 2 auf die niedrigste Mittenfrequenz
eingestellt wird. Für BWbreit wird das BSF 1 auf die niedrigste und BSF 2 auf die höchst
Mittenfrequenz eingestellt. Die 3 dB-Bandbreite der resultierenden Bandpasscharakte-
ristik kann somit kontinuierlich zwischen 230MHz und 4,28GHz eingestellt werden, dies
entspricht einer Bandbreitenabstimmbarkeit von 95,7%.
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A Layout und Dimensionen der
Elektrodenentwürfe

A.1 NRD-Filter, Abschnitt 5.1.4

Abbildung A.1: Layout und Dimensionen des optimierten Elektrodenentwurfs, alle Di-
mensionen in mm.
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A Layout und Dimensionen der Elektrodenentwürfe

A.2 Hohlleiterfilter, Abschnitt 5.2.2

(a) (b)

(c)

Abbildung A.2: Layout und Dimensionen der (a) Deckenlage, (b) Zwischenlage und (c)
Bodenlage, alle Dimensionen in mm.
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A Layout und Dimensionen der Elektrodenentwürfe

A.3 GGW-Filter, Abschnitt 5.3.3

Abbildung A.3: Layout und Dimensionen des Elektrodenentwurfs für hybride Ansteue-
rung, alle Dimensionen in mm.
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B Zeichnungen

B.1 NRD-Filter, Abschnitt 5.1
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Abbildung B.1: Zeichnungen (a) Messing Splitblocks und (b) des Rexolite-Einsatzes,
mit den wichtigsten Dimensionen in mm.
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B Zeichnungen

B.2 Hohlleiterfilter, Abschnitt 5.2
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Abbildung B.2: Zeichnungen der Messingteile des Hohlleiterfilters, mit den wichtigsten
Dimensionen in mm.
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B Zeichnungen
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Abbildung B.3: Zeichnungen der Rexolite-Kavitäten der (a) Hauptresonatoren und (b)
Koppelresonatoren (Interresonator links und Ein-/Auskopplung rechts),
mit den wichtigsten Dimensionen in mm.

111



B Zeichnungen

B.3 GGW-Filter, Abschnitt 5.3
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Abbildung B.4: Zeichnungen der Messingteile des GGW Filters, mit den wichtigsten
Dimensionen in mm.
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B Zeichnungen
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Abbildung B.5: Zeichnung der Rexolite-Kavität des GGW Filters, alle Dimensionen in
mm.
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Abkürzungs- und Symbolverzeichnis

Abkürzungen

ACM engl. Artificial Magnetic Conductor

BoN engl. Bed of Nails

BST Barium-Strontium-Titanat

CPW koplanarer Wellenleiter, engl coplanar waveguide

CR engl. Cognitive Radio

DuT engl. Device under Test

EBG elektromagnetische Bandlücke, engl. Electromagnetic Bandgap

EM elektromagnetisch

GGW engl. Groove Gap Waveguide

HMCSIW engl. Half-Mode Corrugated Substrate Integrated Waveguide

IL Einfügedämpfung, engl. Insertion Loss

IoT engl- Internet of things

ISM engl. Industrial Scientific and Medical

ITU International Telecommunication Union

L Last, engl. Load

LC engl. Liquid Crystal

LCD engl. Liquid Crystal Display

LSM engl. Longitudinal-Section Magnetic

M2M engl. Machine-to-Machine

MEMS Mikro-Elektro-Mechanische-Systeme

MSL Mikrostreifenleitung, engl. Microstrip Line

NRD engl. Non-Radiative Dielectric

PEC perfekter elektrischer Leiter, engl. Perfect Electric Conductor
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pin engl. Positive Intrinsic Negative

PMC perfekter magnetischer Leiter, engl. Perfect Magnetic Conductor

RL Rückflussdämpfung, engl. Return Loss

RWG Rechteckhohleiter, engl. Rectangular Waveguide

S Quelle, engl. Source

SDR engl. Software Defined Radio

SIW Substrat-integrierter Wellenleiter, engl. Substrate Integrated Wave-
guide

TE transversal-elektrisch

TM transversal-magnetisch

TRL engl. Thru-Reflect-Line

VLEO engl. Very Low Earth Orbit

Symbole

↔
α Polarisierbarkeit

alpha⃗ Ausrichtung eines einzelnen Moleküls

BW Bandbreite

γrot Rotationsviskosität

D⃗ dielektrische Verschiebungsdichte

E⃗ elektrische Feldstärke

ESW ,hybrid elektrische Schwellwertfeldstärke, hybride Ansteuerung

E(s) charakteristisches Polynom

ϵ Welligkeitskonstante

ε0 elektrische Feldkonstante

εr relative Permittivität

f Frequenz

f0 Mittenfrequenz

fc Grenzfrequenz

fElast elastische Energiedichte

felektrisch elektrische Energiedichte
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fe,fm Eigenfrequenzen

fmagnetisch magnetische Energiedichte

fOberfl Oberflächen Energiedichte

fr Resonanzfrequenz

f(Θ,Φ) Verteilungsfunktion

F (s) charakteristisches Polynom

FBW relative Bandbreite

G Leitwert

gi Filterparameter

ηLC LC-Materialgüte

H⃗ magnetische Feldstärke

HSW magnetische Schwellwertfeldstärke

Θ Polarwinkel
↔
I Einheitstensor

IL Einfügedämpfung
↔
K interne Feldkonstante

kB Boltzmann-Konstante

K(s) Filterfunktion

Ki Elastizitätskonstante

λ Wellenlänge

M normierte Koppelmatrix

m normierter Koppelfaktor

M⃗ Magnetisierung

µ0 magnetische Feldkonstante

µr relative Permeabilität

N Molekühlzahldichte

n Filterordnung

n⃗ LC-Direktor

ν Wechselwirkungskonstante

P⃗ makroskopische Polarization
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p⃗ Polarisierung

P2 zweites Legendre-Polynom

P (s) charakteristisches Polynom

Q Gütefaktor

Qe externer Gütefaktor

Qu unbelasteter Gütefaktor

R Widerstand

RL Rückflussdämpfung

s komplexe Tiefpassfrequenzvariable

S Ordnungsparameter

Sii Streuparameter

T Temperatur

TK Klärtemperatur

TN Tschebyscheff-Polynom N-ter Ordnung

TS Schmelztemperatur

tan δ Verlustwinkel

τan Zeitkonstante Einschaltvorgang

τaus Zeitkonstante Ausschaltvorgang

τB Abstimmbarkeit der Bandbreite

τfc Abstimmbarkeit der Mittenfrequenz

τLC LC-Materialsteuerbarkeit

UB Steuerspannung

UB Schwellwertspannung

Φ Azimutwinkel

Φel elektrische Länge

V Potenzial eines einzelnen Moleküls

X Reaktanz

χa magnetische Anisotropie

χe elektrische Suszeptibilität

Y Admittanzmatrix
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Yin Eingangsadmittanz

Z Aufteilungsfunktion eines einzelnen Moleküls

Z0 Systemimpedanz

Zin Eingangsimpedanz

ω Kreisfrequenz

Ωc normierte Grenzfrequenz des Durchlassbereichs
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