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Kivonat

Az elmúlt évtizedekben a vezeték nélküli kommunikációs rendszerek száma robbanás-

szer¶en megn®tt, amely miatt a rendelkezésre álló spektrum egyre sz¶kösebbé vált. A

spektrum jobb kihasználása érdekében egyre hatékonyabb modulációs eljárásokat fejlesz-

tettek ki, emellett egyre szigorúbb követelményeket teljesít® sz¶r®k váltak szükségessé. A

sokcsatornás rendszerek (ilyenek pl. a m¶holdas rendszerek) csatornái között az áthallást

megfelel®, meredek levágású sz¶r®kkel kell minimalizálni. Kétirányú összeköttetések adó és

vev® ágai gyakran egymáshoz nagyon közel es® frekvenciatartományban üzemelnek, az adó-

és a vev®sz¶r® átereszt® sávjától kis távolságra már nagy beiktatási csillapítást kell bizto-

sítani, azonban itt gyakran csak a másik sáv felé es® irányban szükséges a meredek levágás.

Ebben az esetben aszimmetrikus karakterisztikájú sz¶r®ket lehet használni, melyeknek ter-

vezése bonyolultabb, mint a szimmetrikus karakterisztikájú sávsz¶r®ké. A meredek levágást

a karakterisztikában megfelel® helyen elhelyezett transzmissziós zérusokkal lehet elérni.

Ezeknek a sz¶r®knek a tervezéséhez jól használható modellt biztosít a csatolási mátrix-

szal történ® leírásmód. Ezzel a reprezentációval az elkészült, �zikailag megvalósított sz¶r®

rezonátorainak frekvenciáját és az ezek között szükséges csatolást közvetlenül meghatá-

rozzák a mátrix elemei. A sz¶r® topológiájának megváltoztatásához csak mátrixm¶veletek

elvégzése szükséges, amely könnyen implementálható. Az elrendezés tervezésénél �gyelem-

be vehet®ek a �zikai megvalósítás korlátai, ennek megfelel® alakúra kell transzformálni a

csatolási mátrixot.

A munkám során egy MATLAB alkalmazást készítettem, amely a sz¶r® karakteriszti-

kájának approximációjához ad segítséget. A karakterisztika elkészítése után kiszámítja a

csatolási értékeket, különböz® topológiák esetére. A megfelel® elrendezés kiválasztásához

segítséget ad egy segédprogram, melynek segítségével a csatolási értékek hangolásával meg-

kapható az ezeknek megváltozására vonatkozó érzékenység. A program segítségével kapott

csatolási mátrixot sávsz¶r® transzformáció után microstrip csatolt rezonátoros struktúrával

valósítottam meg. A microstrip sz¶r® viselkedését 3D EM szimulátorral vizsgáltam.

[1] Richard J. Cameron, Raafat Mansour, Chandra M. Kudsia, Microwave Filters for

Communication Systems: Fundamentals, Design and Applications, Wiley, 0470135980,

2007.

[2] Jia-Sheng Hong, M. J. Lancaster, Microstrip Filters for RF/Microwave Applications,

Wiley, 0471388777, 2001
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Abstract

Over the last decades the number of wireless communication systems have been increa-

sing gradually, which caused shortage of available spectrum. Better usage of spectrum can

be achieved by using e�ective and more advanced modulation methods, but these methods

need �lters with strict requirements, out of the passband as well as inside. The crosstalk

between the channels of multi-channel systems (e.g. satellite systems) must be minimized

using steep cuto� �lters. In two-way systems, where receiving and the transmitting chan-

nel usually operate in adjacent frequency ranges, separation between channels is essential.

This requirement is often strict only for the side on which the other receiving/transmitting

channel is situated, so steep cuto� is needed only on one side. In this case asymmetric

�ltering characteristics can be used. The design methods are usually more complicated

than those for symmetrical ones. This steep cuto� can be achieved by placing transmission

zeros in the stopband.

For designing of these �lters a model based on the coupling matrix is the most e�ective.

An advantage of this model is the connection among the elements of the matrix and the

resonators and the coupling factors between them in the physically realized �lter. Topology

of the �lter can be easily rearranged by similarity transforms on the matrix, this means

computer optimization of high e�ciency. When designing the topology, di�erent properties

of various physical realizations can be taken into account.

The aim of my work was to make a MATLAB application, which provides assistance for

approximation of �lter characteristics, and calculates the coupling matrix, which consists of

coupling coe�cients and resonator detuning values. For choosing the appropriate topology,

a sensitivity analysis utility can be used for analyzing the sensitivity of the �lter to the

changes in coupling coe�cients. After synthesis, an example of a coupled resonator �lter

using microstrip technology is presented with 3D EM simulation.

[1] Richard J. Cameron, Raafat Mansour, Chandra M. Kudsia, Microwave Filters for

Communication Systems: Fundamentals, Design and Applications, Wiley, 0470135980,

2007.

[2] Jia-Sheng Hong, M. J. Lancaster, Microstrip Filters for RF/Microwave Applications,

Wiley, 0471388777, 2001
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Bevezet®

Az elmúlt évtizedekben a vezeték nélküli kommunikációs rendszerek száma robbanás-

szer¶en megn®tt, amely miatt a rendelkezésre álló spektrum egyre sz¶kösebbé vált. A

spektrum jobb kihasználása érdekében egyre hatékonyabb modulációs eljárásokat fejlesz-

tettek ki, emellett egyre szigorúbb követelményeket teljesít® sz¶r®k váltak szükségessé. A

sokcsatornás rendszerek (ilyenek pl. a m¶holdas rendszerek) csatornái között az áthallást

megfelel®, meredek levágású sz¶r®kkel kell minimalizálni. Kétirányú összeköttetések adó és

vev® ágai gyakran egymáshoz nagyon közel es® frekvenciatartományban üzemelnek, az adó-

és a vev®sz¶r® átereszt® sávjától kis távolságra már nagy beiktatási csillapítást kell bizto-

sítani, azonban itt gyakran csak a másik sáv felé es® irányban szükséges a meredek levágás.

Ebben az esetben aszimmetrikus karakterisztikájú sz¶r®ket lehet használni, melyeknek ter-

vezése bonyolultabb, mint a szimmetrikus karakterisztikájú sávsz¶r®ké. A meredek levágást

a karakterisztikában megfelel® helyen elhelyezett transzmissziós zérusokkal lehet elérni.

Ezeknek a sz¶r®knek a tervezéséhez jól használható modellt biztosít a csatolási mátrix-

szal történ® leírásmód. Ezzel a reprezentációval az elkészült, �zikailag megvalósított sz¶r®

rezonátorainak frekvenciáját és az ezek között szükséges csatolást közvetlenül meghatá-

rozzák a mátrix elemei. A sz¶r® topológiájának megváltoztatásához csak mátrixm¶veletek

elvégzése szükséges, amely könnyen implementálható. Az elrendezés tervezésénél �gyelem-

be vehet®ek a �zikai megvalósítás korlátai, ennek megfelel® alakúra kell transzformálni a

csatolási mátrixot.

Az els® fejezetben áttekintem a sz¶r®t elméleti alapjait. Itt kitérek a karakterisztikák

típusaira, és ezeknek a közelítésének egyik módszerére.

A második fejezet a csatolási mátrixról szól, ahol bemutatom a leírás alapját képez®

modellt, majd egy koncentrált paraméteres esetre a csatolási mátrix származtatását is

végigvezetem. Ezek után összehasonlítok két csatolási mátrix típust, és az (N+2) ×(N+2)
méret¶nek az el®állítását ismertetem, majd az ezen végezhet® forgatásokat.

A harmadik fejezet a mikrohullámú rezonátorokról ad egy áttekint® képet. Vizsgálom két

rezonátor közötti csatolás értelmezését, és a csatolás számítását, koncentrált és elosztott

paraméteres esetben.

A negyedik fejezet a tervezés folyamatát szemléleti. Itt az elkészített program is be-

mutatásra kerül. Egy példa sz¶r®t speci�kálok, amelyet megtervezek. Az elméleti tervezés
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után szimulációt végzek a CST szimulációs szoftver segítségével. A rezonátorok szimu-

lációjával határozom meg a �zikai csatolási tényez®ket és rezonanciafrekvenciákat, ezek

után összehasonlítom a programmal és szimulációval kapott, két rezonátor távolságának

megváltoztatására vonatkozó érzékenységet.

Az ötödik fejezetben a legyártott sz¶r®t mérem meg, vektorhálózatanalizátorral illetve

egy Wi-Fi routerrel történ® méréssel. Az elméleti számítás, a szimuláció és a �zikai mérések

eredményét összehasonlítom.

A dolgozat néhány továbbfejlesztési lehet®ség ismertetésével zárul.
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1. fejezet

A sz¶r®k elméleti tulajdonságai

1.1. Szórási paraméteres leírásmód

N-kapuk leírására nagyfrekvenciás esetben célszer¶ a szórási mátrixszal való leírást hasz-

nálni. A szórási mátrix (S) a pozitív és negatív irányba haladó feszültséghullámok (áram-

hullámok, teljesítményhullámok) segítségével írja le a kétkaput. Ez a leírás használható

koncentrált paraméter¶ hálózatnál is, ahol hálózatszámítási módszerek segítségével szá-

míthatóak a paraméterek, pl. az impedanciamátrixból kiszámítható. Azonban a gyakorlati

jelent®sége az S-paramétereknek, hogy távvezetékek, cs®tápvonalak esetében hálózatanali-

zátorral közvetlenül mérhet®k ezek a mennyiségek, és ezekb®l az eredményekb®l a szükséges

többi rendszerleíró mátrix számítható. A dolgozatban sz¶r®kkel, mint kétkapukkal foglal-

kozunk, kétkapu esetén az S-paraméterek értelmezése:[
U−1
U−2

]
=

[
S11 S12

S21 S22

][
U+

1

U+
2

]

sU1

U1 U2

U2

+

+

-

-

RG

RL

1.1. ábra. Az S-paraméterek értelmezéséhez

Az egyes paraméterek értelmezése:

• S11 =
U−
1

U+
1

∣∣∣∣U+
2 =0

, illesztett kimeneti lezárás esetén a bemeneti re�exió

• S12 =
U−
1

U+
2

∣∣∣∣U+
1 =0

, illesztett bementi lezárás esetén a visszirányú átviteli tényez®

• S21 =
U−
2

U+
1

∣∣∣∣U+
2 =0

, illesztett kimeneti lezárás esetén az el®re irányú átviteli tényez®
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• S22 =
U−
2

U+
2

∣∣∣∣U+
1 =0

, illesztett bemeneti lezárás esetén a kimeneti re�exió

Fontos megjegyezni, hogy az S-paraméterek adott generátor és terhel® ellenállás mellett

adottak, és amennyiben nem egy frekvenciafüggetlen hálózatról van szó, minden frekven-

cián más szórási paraméterekkel írható le a hálózat. Az S-paraméterek abszolút értéke így

passzív kétkapunál 0 és 1 között változhat, decibelben szokás megadni:

|S11|dB = 20 log |S11|.

Speciális tulajdonságok:

A kétkapu:

• reciprok, ha

S = ST ⇒ S12 = S21;

• szimmetrikus, ha reciprok, és:

S22 = S11;

• veszteségmentes, ha:

|S11|2 + |S12|2 = 1; |S21|2 + |S22|2 = 1; S11S
∗
21 + S∗22S12 = 0 (1.1)

Ezekb®l következ®en, ha egy kétkapu veszteségmentes és reciprok, akkor szimmetrikus.

Ezeket a tulajdonságokat kihasználom a szintézis során, és megvizsgálom a szimulációnál.

Az elkövetkezend® ábrákban konzisztensen az S11 paraméterek értékét piros színnel, és az

S21 paraméterek értékét a frekvencia függvényében kék színnel fogom jelölni.

1.2. Karakterisztika típusok

A mikrohullámú sz¶r®kkel megvalósítható karakterisztikák a megvalósítási formától (ko-

axiális, microstrip, cs®tápvonal) és a frekvenciától függenek. A sz¶r®re vonatkozó követel-

mények is fontos szerepet játszanak a sz¶r® fajtájának kiválasztásakor. Sokféle szempont

szerint lehet osztályozni a karakterisztikákat, most f®leg az S11 re�exió és S21 átvitel szem-

pontjából nézzük. Sok esetben azonban fontos szerepet játszik a fázismenet, és az ehhez

szorosan kapcsolódó csoportfutási id® karakterisztika. Az 1.1. alapján veszteségmentes eset-

ben elegend® az egyik S paraméter ismerete, a másik számítható. Az elméleti tervezés elején

a veszteségek még elhanyagolhatóak, az S21-et tekintem els®dleges paraméternek a karakte-

risztikák vizsgálatánál. Két f® karakterisztika tipust vizsgálok, az egyik esetében az átviteli

sávon kívül monoton csökken S21 értéke, a másik esetben véges számú helyen 0 értéket

vesz fel.
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1.2.1. Átviteli zérusok szerint

Monoton csökken® átvitel

Az ilyen típusú sz¶r®ket a szakirodalom all-pole sz¶r®knek nevezi, mivel az átvitelben

csak re�exiós zérusok vannak, ami átviteli 'pólusokat' jelent. Az 1.3. pontban bemutatom

az elnevezés jogosságát. Egy példát mutat az 1.2 ábra.

−5 −4 −3 −2 −1 0 1 2 3 4 5
−140

−120

−100

−80

−60

−40

−20

0

Ω [rad/s]

 

 
|S

21
| [dB]

|S
11

| [dB]

1.2. ábra. All-pole karakterisztika

Transzmissziós zérusok

Ha az átviteli sávon kívül véges frekvenciákon S21=0 eset áll fenn, akkor ezeket a pon-

tokat nevezzük a sz¶r® transzmissziós zérusainak. Ezeknek a sz¶r®knek a tervezésével fog-

lalkozom a dolgozatomban. Az 1.3. ábrán látható egy példa erre.

−5 −4 −3 −2 −1 0 1 2 3 4 5
−80

−70

−60

−50

−40

−30

−20

−10

0
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|S

21
| [dB]

|S
11

| [dB]

1.3. ábra. Transzmissziós zérusok

1.2.2. Szimmetria

Szimmetrikus a sávsz¶r® ha a középfrekvenciájától azonos frekvenciatávolságokra lév®

pontokon a csillapítása megegyezik (a középfrekvencia és 0 között). Így egy aluláteresz-

10



t® sz¶r®t is szimmetrikusnak tekinthetünk, mivel a karakterisztikája a frekvencia páros

függvénye. Azonban a tervezésnél az alulátereszt® prototípus sz¶r® is lehet aszimmetrikus,

ami �zikailag nem megvalósítható, azonban frekvenciatranszformációval az asszimetrikus

sávsz¶r® megvalósítható (2.1).

1.3. Karakterisztikák közelítése

Az S11 és S21 transzmissziós és re�exiós tényez®ket úgy szeretnénk el®állítani, hogy

minél jobban közelítsék a speci�kációnak megfelel® értékeket. Ideális esetben, az átviteli

sávban az átvitelnek konstans 1-nek kellene lennie, az átviteli sávon kívül pedig azonosan

nullának. Ilyen sz¶r®t természetesen nem lehet készíteni (nem lenne kauzális), azonban az

ideális karakterisztikák polinomokkal közelíthet®k. A polinomok fokszámának növelésével

a karakterisztika egyre kisebb hibával követi az ideális karakterisztikát, megfelel® szintézis

esetén. A polinomok el®állításánál a legfontosabb tényez® a �zikai megvalósíthatóság, a

polinomokkal leírt rendszernek kell, hogy legyen �zikai megfelel®je. A tervezés els® fázi-

sában az alulátereszt® prototípust kell megtervezni, ez kés®bb átalakítható skálázással és

frekvenciatranszformációval alulátereszt®, felüláteszt®, sávsz¶r® és sávzáró sz¶r®kre.

1.3.1. Az alulátereszt® prototípus

Az alulátereszt® prototípusnál alkalmazott frekvenciaváltozót Ω jelöli. A levágási frek-

vencia Ω = 1 rad/s. A lezáró impedanciák Zg = Zo = 1 normált érték¶ek.

RG

RLuG

Veszteségmentes 
      dinamikus 
       rendszer

1.4. ábra. Veszteségmentes rendszer

A karakterisztikák közelítését és a �zikai tartalmát a sz¶r®n áthaladó és visszavert tel-

jesítmények segítségével ragadhatjuk meg. Az ideális sz¶r® a záró tartományban minden

beérkez® teljesítményt visszaver, az átereszt® tartományban pedig átenged. Tekintsük a

sz¶r®t ideális esetben egy veszteségmentes, csak L-C dinamikus elemeket tartalmazó háló-

zat által reprezentált passzív rendszernek. (1.4. ábra). Mivel a sz¶r® passzív, ezért minden

esetben fennáll, hogy

PL ≤ PGmax

, ahol PL a terhelésre jutó teljesítmény, PGmax a generátorból kivehet® maximális teljesít-
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mény. Veszteségmentes esetben az egyenl®ség áll fenn. Így írható:

PGmax

PL
= 1 + |K(s)|2s=jω = |H(s)|2s=jω (1.2)

Itt s a komplex frekvenciaváltozó, K(s) a karakterisztikus vagy sz¶r® függvény, H(s) a rend-

szer átviteli függvénye. Az |S11|2 a visszavert teljesítménnyel arányos, az |S21|2 a tovább-

haladó teljesítménnyel, mivel a feszültséghullámok
√
Z0-ra vannak normálva, és ezeknek a

négyzete teljesítmény mennyiség:

|S11|2 =
Pr

PGmax
|S21|2 =

PL

PGmax
→ |S21(s)|2 =

1

1 + |K(s)|2
(1.3)

Pr a visszavert, PL a terhelésre jutó teljesítmény. Az S paraméterek közelít® függvényei:

S11(s) =
F (s)

E(s)
S21(s) =

P (s)

E(s)
→ K(s) =

F (s)

P (s)

A közös nevez® E(s) nem szükséges a beiktatási csillapítás számításához (1.3) , azonban a

fázis számításához már szükséges. A sz¶r® átvitele K(s)-t®l függ. Ha K(s)=0, akkor a sz¶r®

beiktatási csillapítása 0, mivel a generátorból kivehet® maximális teljesítmény megjelenik

a lezáráson. Ebben az esetben K(s)-nek zérusa van az adott frekvencián. Ha K(s) értéke

tart a végtelenhez, akkor a re�exió egységnyi.

Szimmetrikus eset K(s) alakjai páros és páratlan fokszámok esetén:

Páratlan:

K(s) = ε
s(s2 + a2

1)(s2 + a2
2)...

(s2 ± b21)(s2 ± b22)...(s4 ± c1s2 + d1)...
(1.4)

Páros:

K(s) = ε
(s2 + a2

1)(s2 + a2
2)...

(s2 ± b21)(s2 ± b22)...(s4 ± c1s2 + d1)...
(1.5)

(1.3) alapján, ha |K(s)| 0-hoz tart, ebben az esetben S21 = 1, ha |K(s)| végtelenhez tart,
akkor a S21 = 0, tehát nincs átvitel. A |K(s)| = 0 a számláló gyökhelyeinél fordul el®, tehát

ezek a karakterisztikus függvény zérusfrekvenciái, a másik esetben pedig a pólusfrekvenciái.

Így már korrekt az átviteli pólus (re�exiós zérus) és átviteli zérus elnevezés. Az (1.4) és

(1.5) törtben szerepl® értékek jelentése tehát:

• ε: hullámzási tényez® (ripple factor), a követelményeknek megfelel®en kell megvá-

lasztani (átereszt®sávban megengedett maximális re�exió), illetve az átvitel termé-

szetesen nem lehet nagyobb mint 1, passzív hálózat esetén. Ez az érték egyenletesen

hullámos átereszt® sáv esetén a legszemléletesebb, mivel ilyenkor átereszt® sávon be-

lül az S21 lineáris értéke ideális esetben 0 és ε érték között hullámzik. Minél nagyobb

a hullámzási tényez®, annál meredekebb levágás érhet® el az átereszt®sávi nagyobb

beiktatási csillapítás ingadozás rovására.

• 0 ≤ a1, a2, ... < 1 : csillapítási zérusok, szimmetrikusan helyezkednel el a jΩ tengelyen
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• 1 < b1, b2, ... : transzmissziós zérusok, szimmetrikusan helyezkednek el a jΩ tengelyen

• 0 < c1, c2, ...d1, d2 : transzmissziós zérusok , ún. komplex quad, tehát középpontosan

szimmetrikusan szimmetrikusan helyezkednek el. A csoportfutási id® simítására hasz-

nálják általában, kevésbé érzékeny alkalmazások (modulációk) esetén nem szükséges,

mivel csökken a szelektivitás.

Mivel az alulátereszt® prototípus az átereszt® sávja az Ω = [−1, 1] tartomány, ezért a

pólusoknak ebbe a tartományba kell esnie (0 ≤ ai < 1), a zérusoknak a tartományon kívül

(bi > 1).

A közelít® polinomok az el®z® feltételekkel összefoglalva:

• F(s) valós együtthatós polinom, gyökei tisztán képzetes, konjugált párok. Ezek az

átviteli maximumhoz tartozó frekvenciák. Többszörös gyökök is megengedettek, spe-

ciális esetben (Butterworth) az összes gyök lehet 0.

• P(s) tisztán páros, valós együtthatós polinom. A gyököknek valós része is lehet, pá-

rosával vagy komplex négyesben fordulhatnak el®. A valós részt tartalmazó gyökök

a csoportfutási id® simítására használatosak.

• E(s) Hurwitz polinom, minden gyöke a negatív félsíkon helyezkedik el.

Aszimmetrikus eset Ebben az esetben a polinomok gyökei nem párosával szerepelnek.

Ebben az esetben a megvalósíthatóság feltétele az, hogy pozitív valós függvényekkel kö-

zelítsük a karakterisztikát. Egy függvény pozitív, ha az s komplex frekvenciaváltozó valós

értékére a függvény értékének valós része pozitív legyen:

Re{s} ≥ 0⇒ Re{f(s)} ≥ 0

Ha ezen a követelményen felül még valós s-re tisztán valós értéket vesz fel a függvény,

akkor pozitív valós. A pozitív valós közelít® polinomok gyökökeire vonatkozó feltételek

megegyeznek a szimmetrikus esettel, azzal a kivétellel, hogy nem kell párban szerepelniük

a gyököknek, és a polinomok így nem feltétlenül lesznek valós együtthatósak.

Normalizáló tényez®k A karakterisztikus polinom átírható a következ® alakra:

K(s) = ε
F (s)

P (s)

Az ε normalizáló tényez®vel állítható be az átvitel maximuma az átviteli sávban, ami

szükséges abban az esetben, ha nagyobb átvitel adódna, mint 1.

ε =
1√

10
RL
10 − 1

·
∣∣∣∣P (s)

F (s)

∣∣∣∣
s=±j

(1.6)
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Tehát az alulátereszt® prototípus Ω = 1 levágási frekvenciáján kell kiértékelni a karakte-

risztikus polinom értékét. RL a kívánt beiktatási csillapítás (dB-ben) az átviteli sávban.

Egy másik normalizáló tényez® abban az esetben különbözik 1-t®l, ha a sz¶r®függvény

teljesen kanonikus. Ebben az esetben a zérusok száma megegyezik pólusok számával. Az

átviteli karakterisztika nevez®jének és polinomjának a fokszáma megegyezik, emiatt ω →∞
esetben |H(j∞)| = konst. eset áll fenn. Ezt lehet úgy is tekinteni, hogy abban az esetben

ha a fokszámnál kevesebb véges frekvenciás zérust helyezünk el, akkor a többi a végtelenben

található, ami az átvitelt végtelen frekvencián 0-ra csökkenti.

εR =
ε√

ε2 − 1
(1.7)

1.3.2. Polinomok el®állítása

A közelít® polinomokat szimmetrikus esetben a hagyományos módszerekkel is el®állít-

hatók, de tetsz®leges karakterisztikák szintéziséhez számítógépes optimalizáció szükséges.

Hagyományos karakterisztikák pl. a Butterworth, Csebisev, inverz Csebisev, Elliptikus,

Zolotarev, Bessel, stb. Ezek közül nem lehet kiválasztani a legjobbat, csak az alkalma-

záshoz legoptimálisabbat. Ha az átviteli sávban nincs szigorú követelmény a csoportfutási

id® változására, akkor a legoptimálisabb az egyenletesen hullámos karakterisztika lehet.

Szimmetrikus esetben a gyökök a Csebisev polinomok gyökei az átviteli sávban. Általáno-

sabb, transzmissziós zérusokat tartalmazó esetben hatékony módszer a [4] könyvben leírt

rekurzív módszer, mellyel általánosított Csebisev karakterisztikát lehet el®állítani. Ezt a

módszert implementáltam a programomban.

1.3.3. Frekvenciatranszformáció

A dolgozatban csak sávsz¶r®kkel foglalkozom, így csak az alulátereszt® prototípus -

sávsz¶r® transzformációra lesz szükség a kés®bbiekben. A transzformáció:

s = j
ω0

ω2 − ω1

(
ω

ω0
− ω0

ω

)
(1.8)

,ahol ω2, ω1 a transzformált sz¶r® alsó és fels® határfrekvenciája, ω0 =
√
ω1ω2 a középfrek-

vencia, ω a transzformált sz¶r® frekvenciaváltozója. Ezzel a transzformációval az aszimmet-

rikus alulátereszt® prototípusból �zikailag megvalósítható, a 0 frekvenciára szimmetrikus

karakterisztika adódik (1.5. ábra).
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1.5. ábra. Frekvenciatranszformáció [4]
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2. fejezet

A csatolási mátrix

2.1. A modell

A koncentrált paraméter¶ sávsz¶r® hálózatok leírására használható általános modell

(ideális rezontárok esetén) a 2.1. ábrán látható. Ez a modell volt az els®, amit publikál-

tak. Kés®bb alulátereszt® prototípusra is alkottak modelleket, melyeket FIR (Frequency

Invariant Reactance - frekvenciafüggetlen reaktancia) elemekkel láttak el, így alulátereszt®

aszimmetrikus prototípus leírására is alkalmazható. A csatolási mátrix szimmetrikus sáv-

sz¶r®b®l való származtatását mutatom be, mivel ez szemléletesebb, és az aszimmetrikus

eset utána már egyszer¶en adódik. A legegyszer¶bb esetben egy rezonátor egy induktivi-

2.1. ábra. Sávsz¶r® modell [4]

tásból és egy kapacitásból áll. A veszteséges dinamikus komponenseket a rezonátorokhoz

hozzáadott soros ill. párhuzamos veszteségi ellenállással lehet modellezni. Tervezésnél els®

közelítésnek elhanyagolhatók a veszteségek. A csatolási mátrix származtatásához tekint-

sünk N db olyan rezg®kört, mindegyik induktív csatolásban van az összes többi rezonátor-

ral. Az i-edik rezg®kör elemei Li és Ci, a kölcsönös impedancia az i-edik és j-edik rezg®kör
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R =1g

C1

L1

L2

C2

i2i1
...

CN

LN R =1tiN

2.2. ábra. Csatolási modell

Li és Lj induktivitása között Lij . A csatolás reciprok, ezért Lij = Lji. A hálózathoz egyik

oldalon egy gerjeszt® feszültséggenerátor kapcsolódik ug feszültséggel és, Rg bels® ellenál-

lással, a kimeneti oldalon a lezáróellenállás értéke Rt (2.2). A hurokegyenletek a következ®

alakban írhatók [2]:

(Rg + jωL1 +
1

jωC1
)i1 − jωL12i2 + . . .− jωL1N iN = ug

−jωL21i1 + (jωL2 +
1

jωC2
)i2 + . . .− jωL2N iN = 0

...

−jωLN1i1 − jωLN2i2 + . . .+ (Rt + jωLN +
1

jωCN
)iN = 0 (2.1)

Mátrixos alakban:
R1 + jωL1 + 1

jωC1
−jwL12 · · · −jωL1N

−jωL21 jwL2 + 1
jωC2

· · · −jωL2N

...
...

...
...

−jωLN1 −jωLN2 · · · Rt + jωLN + 1
jωCN




i1

i2
...

iN

 =


ug

0
...

0


(2.2)

Ha minden induktivitás és kapacitás megegyezik (C = C1...N = 1, L = L1...N = 1) akkor az

egyes rezonátorok rezonanciafrekvenciája is megegyezik: ω0 = 1√
LC

. A 2.2. mátrixegyenlet-

b®l látszik, hogy az együtthatómátrix dimenziója Ohm, ezt az impedanciamátrixot Z-vel

jelölöm. Ezt az impedanciamátrixot normalizálással és frekvenciatranszformációval a kö-

vetkez® alakra lehet hozni:

z =
Z

ω0L · FBW

, ahol FBW = ∆ω
ω0

, tehát a relatív sávszélesség. A transzformált komplex frekvenciaváltozó

jelölése s. A jósági tényez® koncentrált paraméteres rezonátor esetén (3.2) az impedancia

mátrix (1, 1) és (N, N) elemében szerepl® terhel® és lezáró ellenállást tartalmazó eleme a

következ® módon írható:
Rg

ω0L
=

1

Qeg

Rt

ω0L
=

1

Qet

Ennek az a �zikai jelentése, hogy az Ohmos terhelések hatására a rezonátorok jósági té-

nyez®je lecsökken, mivel nagyobb veszteségek kerülnek a rezg®körbe (ebben az esetben
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végtelenr®l csökken egy véges értékre). Ezek a terhelt jósági tényez®k. Ezeket normalizálva

a relatív sávszélességre:

qeg = Qeg · FBW qet = Qet · FBW

A csatolási tényez® de�niciója (i-edik és j-edik rezonátor között):

Mij =
Lij

L
→ mij =

Mij

FBW
=

f0

∆f
· FBW (2.3)

, ahol mij normalizált csatolási tényez®. Ezek felhasználásával a normalizált impedancia-

mátrix:

z =


1
qg

+ s −jm12 · · · −jm1N

−jm21 s · · · −jm2N

...
...

...
...

−jmN1 −jmN2 · · · 1
ql

+ s


Ez a mátrix három mátrix összegeként áll el®: a lezárások mátrixa, a frekvenciaváltozó

(diag(s)) mátrixa és a csatolási mátrix (-jM). Általánosabb esetben, ha a rezonátorok

frekvenciája eltér®, a csatolási mátrixban f®átlójában megjelennek mii értékek, amelyek

�zikailag a rezonátorok rezonanciafrekvencia elhangolásának mértékét adják meg a sz¶r®

középfrekvenciájától. A csatolási mátrix ebben az esetben:

M =


m11 m12 · · · m1N

m21 m22 · · · m2N

...
...

...
...

mN1 mN2 · · · mNN )


A csatolási mátrix elemeinek �zikai tartalma tehát a rezonátorok közötti csatolási tényez®k,

a f®átlóban pedig az adott rezonátor rezonanciafrekvenciájának elhangolásának mértéke a

középfrekvenciától. A mátrix a csatolások reciprocitása miatt szimmetrikus lesz.

Ennek a csatolási mátrixnak a mérete N×N, ahol N a rezonátorok száma, ez megegye-

zik a sz¶r® fokszámával is. Azonban ez a mátrix kib®víthet® egy általánosabb alakúra,

(N+2)×(N+2) méret¶re. A rezonátorokhoz hozzáadunk két nemrezonáns elemet, a forrást

(S) ill. a nyel®t (L). Ilyenkor a csatolási mátrix els® sora a forrásból az egyes rezonátorokra

való becsatolást és az a forrás és a terhelés között fellép® csatolást tartalmazza. A forrást

és a lezáró impedanciát nem tartalmazó rezonátorstruktúrát így a z′ mátrixával jellemez-

hetjük. A hálózat be- és kimenetére Kg =
√
Rg és KL =

√
RL impedanciainvertereket1

kötve a generátor és a terhel®impedancia egységnyire normálható (2.3. ábra).

Az el®nyei az N×N-hez képest:

• Több rezonátorba becsatolást és több rezonátorból kicsatolást tesz lehet®vé

1A K-impedanciainverter bemeneti impedanciája: Zbe = K2

ZL
. Ez megvalósítható pl. egy λ/4 hosszúságú,

K impedanciájú tápvonallal.
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2.3. ábra. Inverterekkel kiegészített csatolási mátrix [4]

• Teljesen kanonikus (a transzissziós zérusok száma megegyezik a rezonátorszámmal)

karakterisztikák is elérhet®ek

• A forgatásoknál is el®nyösebb, ugyanis az el®állítás során egy keretmátrix és egy

diagonális mátrix összege adódik.

2.2. A csatolási mátrix el®állítása

Az (N+2)×(N+2) mátrix el®állításával foglalkozom, mert általánosabban alkalmazható

mint az N×N, el®állítása is gyorsabb. A mátrix kiszámítása lehetséges az alulátereszt®

prototípus impedanciainvertereket tartalmazó hálózatmodelljéb®l, illetve közvetlenül az S-

paraméterek közelít® polinomjaiból. Az S-paraméterek polinomjai rendelkezésre állnak a

szintézis után, így ezekb®l a leggyorsabb a számítás. A csatolási mátrixhoz szükségünk van

a Z vagy Y mátrixra. Az S mátrixból ezek megkaphatók. Csak y21 és y22 polinomjaira van

szükség. Ezek el®állítása:

m1(s) = Re(e0 + f0) + jIm(e1 + f1)s+ Re(e2 + f2)s2 + · · · (2.4)

n1(s) = jIm(e0 + f0) + Re(e1 + f1)s+ jIm(e2 + f2)s2 + · · · (2.5)

, ahol F (s) = f0 + f1s+ f2s
2 + · · · , és E(s) = e0 + e1s+ e2s

2 + · · · . A bemeneti (kimeneti)

és transzferadmittancia polinomok:

Páros fokszám:

y21(s) =
P (s)/ε

m1(s)
y22(s) =

n1

m1

Páratlan fokszám:

y21(s) =
P (s)/ε

m1(s)
y22(s) =

m1

n1

Ezek után az admittancia polinomok részlettörtekre bontása szükséges. A polinomok szin-

tézise során a feltételeknek megfelel®en a nevez®nek tisztán képzetes gyökei lesznek. A

teljes admittanciamátrix a részlettörtekre bontás után:

Y = j

(
0 K∞

K∞ 0

)
+

N∑
k=1

1

(s− jλk)
·
(
r11k r12k

r21k r22k

)
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,ahol 0 > λk ∈ R a rendszer sajátértékei, rijk az ezekhez tartozó reziduumok. K∞ teljesen

kanonikus esetben nem 0. Ennek oka az, hogy a számláló és nevez® fokszáma megegyezik

(nem valódi törtfüggvény), a részlettörtekre bontás el®tt polinomosztás elvégzése szükséges,

ennek az osztásnak az eredménye lesz K∞, a számláló a polinomosztás maradéka lesz.

A részlettörtekre bontás eredményeib®l már felépíthet® a transzverzális (keret-diagonális)

(N+2)×(N+2) csatolási mátrix (2.4. ábra).

2.4. ábra. Általános (N+2)×(N+2) csatolási mátrix

A mátrix elemei:

Mkk = −λk
MLk =

√
r22k

MSk =
r21k√
r22k

(2.6)

Az MS1 elem a bemeneti impedanciainverter értéke, tehát Rg = M2
S1 esetben a lezárás

felé r′ = 1 impedanciát biztosít. Hasonlóan számítható a kimeneti lezárás is: Rt = M2
NL.

Teljesen kanonikus esetben MSL nem 0:

MSL =
ε(εR ± 1)

ε

Az el®jelet a �zikai megvalósításhoz jobban ill® csatolási értékre érdemes megválasztani.
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2.3. Transzformáció

A transzverzális mátrix gyakorlati szempontból nem megfelel®, mert a bemenet és a

kimenet minden rezonátorral csatolásban van. Két különböz® csatolási mátrix ugyanazt a

rendszert írja le �feketedobozként�, ha a két mátrix sajátértékei megegyeznek és az er®sítés

abszolút értékét®l eltekintünk. Egy mátrix sajátértékeit nem változtatja meg egy forgatási

mátrixszal való balról szorzás, és ennek inverzével (transzponáltjával) jobbról szorzás.

M1 = R1M0R
t
1

,ahol M0 a kiindulási mátrix, R1 a forgatás mátrixa (2.7) és M1 a transzformált mátrix.

R =



1
. . .

cos(α) − sin(α)

1

sin(α) cos(α)
. . .

1


(2.7)

A forgatás pontja (pivot) [i, j], ekkor R(i, j) = −R(j, i) = sinα, és R(i, i) = R(j, j) =

cosα, a forgatás szöge α. A forgatás szögét úgy kell meghatározni, hogy bizonyos értékek

0-vá váljanak az új mátrixban. A forgatás csak forgatási pont:(i,j) i,j sorában és i,j osz-

lopában található elemeket változtatja meg. Amennyiben két 0 elem egymással szemben

helyezkedik el ( i és j oszlopban, ugyanazon sorban, vagy i és j sorban ugyanazon oszlop-

ban), akkor a transzformáció hatására továbbra is 0 marad az értékük. A forgatás szögének

megállapításához az alábbi táblázat nyújt segítséget, az (i,j) pont körüli forgatás esetén:

M eleme α

(i, k) arctg
(

Mik
Mjk

)
(j, k) −arctg

(
Mjk

Mik

)
(k, i) arctg

(
Mki
Mkj

)
(k, j) −arctg

(
Mkj

Mki

)
(i, i) arctg

(
−Mij±

√
M2

ij−MiiMjj

Mjj

)

(j, j) arctg

(
Mij±

√
M2

ij−MiiMjj

Mii

)
(i, j) 0.5 arctg

(
2Mij

Mki−Mii

)
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2.4. A csatolási mátrix által reprezentált rendszer analízise

A csatolási mátrixból az impedanciamátrix számítható. Az S paraméterek meghatáro-

zása az impedanciamátrixszal adott rendszer esetén:

S21 =
U−2
U+

1

∣∣∣∣
U+
2 =0

=
2
√
R1RN iN
ug

S11 =
U−1
U+

1

∣∣∣∣
U+
2 =0

= 1− 2R1i1
ug

Ebb®l kifejezve i1 és iN -t:

S21 =
2
√
R1RN

ω0L · FBW
Z−1(N, 1) = 2

1
√
qgqt

Z−1(N, 1) = −2j
√
RgRt[λI− jR + M]−1

N1

S11 = 1− 2R1

ω0L · FBW
Z−1(1, 1) = 1− 2

qg
Z−1(1, 1) = 1 + 2jRg[λI− jR + M]−1

11

2.5. Elosztott paraméteres hálózatok leírása a csatolási mátrixszal

A csatolási mátrixot koncentrált hálózatmodellb®l származtattam. Itt a csatolási ténye-

z®k frekvenciafüggetlenek voltak ideális esetben. Az elosztott paraméteres hálózatokra is

használható ez a leírásmód, azonban a csatolások frekvenciafügg®ek. A rezonanciafrekven-

cia környékén azonban konstansnak tekinthet®, és ugyanúgy használható tervezéshez, mint

koncentrált esetben. Keskenysávú (relatív sávszélesség ≈ 1 − 10%) sz¶r®nél az áteresz-

t®sávban és közelében jól tervezhet® a viselkedés a hagyományos módszerekkel, azonban

nagyobb frekvenciákon az elosztott paraméteres rezonátorok ismét rezonanálnak, így ott

már nem érvényes ez a közelítés.
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3. fejezet

Mikrohullámú rezonátorok

A sávátereszt® és sávzáró sz¶r®k rezonátorokból állnak, melyek elektromágneses tere

között csatolás jön létre. A rezonátorok a frekvenciától függ®en, különféle alakban valósít-

hatóak meg. A különböz® struktúrák el®nyeit és hátrányait, alkalmazhatósági frekvencia-

tartományát, és jósági tényez®jét vizsgálom.

Jósági tényez® A rezonátorok legfontosabb tulajdonsága a jósági tényez®je. Az iroda-

lomban a jelölése: Q (Quality Factor). A jósági tényez® megmondja, hogy a maximális

rezonancia milyen környezetében rezonál még nem elhanyagolható módon a rezonátor, te-

hát milyen széles a rezonanciasáv. Mértékegysége nincs. A gyakolatban (Q>10 esetén) a Q

faktor meghatározása legegyszer¶bben a rezonancia maximumánál 3dB-el kisebb értékek

távolságának mérésével történik.

Q =
∆f

f0

Ideális rezonátor jósági tényez®je végtelen, egy diszkrét frekvencián rezonál. A vesztesé-

gek miatt azonban ez a rezonancia kiszélesedik, tehát csökken a jósági tényez®. A veszte-

ségek frekvenciafügg®ek, ezért a jósági tényez® dielektrikumot tartalmazó rezonátoroknál

csökken a frekvencia növelésével. A jósági tényez® általános esetben az alábbi módon írható

le:
1

Q
=

1

Qv
+

1

Qd
=

1

Qv
+ tan δ (3.1)

,ahol Qv az ohmos veszteségek, Qd a dielektrikum által okozott veszteségek miatt jelenik

meg. A dielektrikum vesztesége a disszipációs faktor reciproka (adott frekvencián).

3.1. Rezonátorok közötti csatolás

A csatolási mátrix a rezonátorok közötti csatolást írja le. A tervezés során 2-2 (akár

különböz® frekvenciájú) rezonátor közötti csatolást célszer¶ meghatározni. A koncentrált

paraméteres rezg®körök közötti csatolás számításának módja elosztott paraméteres rezo-

nátorok esetén is jól használható. A 3.1. ábra mutatja a legegyszer¶bb modellt. A két
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3.1. ábra. Induktívan csatolt rezonátorok [2]

rezonátor induktív tagját Lm kölcsönös induktivitás köti össze. Ez a csatolt tekercsek he-

lyettesít® képével a 3.1. ábra alsó képén látható módon átalakítható. A mikrohullámú

áramkörök analízisében használatos elektromos fal/ mágneses fal módszerrel két rezonan-

ciafrekvencia adódik:

fe =
1

2π
√

(L− Lm)C
(3.2)

fm =
1

2π
√

(L+ Lm)C
(3.3)

,ahol fe a T-T'→rövidzár (elektromos fal) esetén kialakuló rezonanciafrekvencia, fm a T-

T'→szakadás (mágneses fal) esetén. A mágneses (induktív) csatolási tényez®t a kölcsönös

induktivitás és az induktivitás, tehát a csatolt és tárolt mágneses energia hányadosa adja,

ami a 3.2 és 3.3 egyenletb®l kifejezve:

kM =
Lm

L
=
f2
e − f2

m

f2
e + f2

m

(3.4)
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A dualitást kihasználva a kapacitív csatolás hasonlóképpen levezethet®:

kE =
Cm

C
=
f2
m − f2

e

f2
m + f2

e

(3.5)

Vegyes csatolás is felléphet a rezg®körök között, ekkor az ellentétes jelleg¶ két csatolás akár

ki is ejtheti egymást. [2] alapján különböz® frekvenciájú rezonátorok között jó közelítést

nyújt a 3.3 és 3.4 alapján számított csatolási tényez®, ha a frekvenciakülönbség kicsi. A

rezonanciafrekvenciákat szimulációval fogom meghatározni.

3.2. Koncentrált paraméteres rezonátorok

Abban az esetben tekinthetünk egy rezonátort koncentrált paraméteresnek, ha a kon-

centrált induktivitás és kapacitás, illetve az ezeket összeköt® vezetékek legnagyobb lineáris

mérete is jóval kisebb, mint a (vezetett) hullámhossz negyede. A hálózatelméletben hasz-

nált induktivitás és kapacitás modell a frekvencia függvényében nem változtatja meg az

értékét, azonban a �zikailag megvalósított tekercsnek is van kapacitása, és a kondenzátor-

nak is induktivitása. A koncentált paraméteres rezonátor (rezg®kör) két tagja így nagyobb

frekvencián már csak két (veszteséges) rezg®körrel írható le. Ez a két nem ideális dinamikus

elem az e�ektív induktivitással ill. az e�ektív kapacitással írható le. Az e�ektív jellemz®

kis frekvencián megfelel az ideális elemnek, a rezonanciafrekvencián azonban el®jelet vált

az e�ektív jellemz®, nagyobb frekvencián fordítottan viselkedik a dinamikus elem. Példa a

tekercs egy egyszer¶ (parhuzamos kondenzátort tartalmazó) modelljére (3.2):

Leff =
L

1− ω2LC
=

L

1−
(

ω
ωr

)2
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3.2. ábra. E�ektív induktivitás ( ωr=50Mrad/s)

A használható frekvenciatartományt tehát a �zikai méret csökkentésével, ezáltal a pa-

razita induktivitások és kapacitások csökkentésével növelhetjük. Általában a fels® határ
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kb. 500MHz koncentrált rezg®körökre. A jósági tényez®t a legnagyobb mértékben a tekercs

rézvesztesége befolyásolja, nagyobb frekvenicián azonban a kondenzátor dielektrikuma és a

behatolási mélység csökkenése miatt a tekercs e�ektív keresztmetszet csökkenése is jelent®s

szerepet játszik.

Jósági tényez® A jósági tényez®t attól függ®en de�niálhatjuk, hogy soros vagy párhu-

zamos modellekkel számolunk. Soros eset:

Q =
1

R

√
L

C

Párhuzamos:

Q = R

√
L

C

3.3. Elosztott paraméteres rezonátorok

A koncentrált paraméteres rezonátorokkal szemben, az elosztott paraméteres rezonáto-

roknál végtelen sok rezonanciahely lehetséges. Ez hátrányos szélessávú sz¶r®k tervezésénél,

mivel korlátozza az elérhet® sávszélességet. A rezonátorok használható tartománya álta-

lában a második rezonancia hatásának érzékelhet®ségéig tart. Ezt az angol szakirodalom

spurious-free zónának nevezi (3.3. ábra)
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3.3. ábra. Spurious-free zóna (2.7 - 4GHz)

3.3.1. Microstrip technológia

A microstrip technológia el®nye a könny¶ megvalósíthatóság nyomtatott áramköri tech-

nológiával. Általában dielektrikum vagy kerámia hordozóra kerül az (ezüstözött) réz rajzo-

lat. További el®nye a kis méret, és az olcsó és kis szórású tömeggyárhatóság. A microstrip

hátránya a viszonylag nagy elsugárzott teljesítmény, kis teljesítmény átviteli képesség és a
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diszperzió. A stripline technológiával a dolgozatomban nem foglalkozom, azonban a mic-

rostrip hátrányainak nagy része ezzel csökkenthet® lenne, a könny¶ gyárthatóság rovására.

Microstrip tápvonalak

A microstrip tápvonalak kvázi-TEM módusú terjedést tesznek lehet®vé. Az εr permit-

tivitású dielektrikumban csak az elektromágneses tér egy része halad, a másik a tápvonal

felett, nyílt térben terjed. Az e�ektív permittivitással jól modellezhet® az ilyen tápvonal

hullámimpedanciája (méretviszonyok korlátozása mellett). A tápvonalak hullámimpedan-

ciájának és �zikai hosszának számítására a TxLine programot használom, amely az AWR

Design Studio programcsomag része. Az e�ektív permittivitás frekvenciafügg®, így a cs®-

tápvonalhoz hasonlóan diszperzív. Az e�ektív permittivitás és a vezetett hullámhosszra

vonatkozó összefüggések megtalálhatóak a szakirodalmakban, azonban szimulációval gyor-

sabban és pontosabban meghatározhatóak.

Microstrip rezonátorok

A microstrip rezonátorok megjelenhetnek kvázi koncentrált alakban, amely egy f®ként

induktív (planáris tekercs) és a f®ként kapacitív (interdigitális) kis méret¶ elemb®l áll,

melyet rövid tápvonalszakasz köt össze. Nagyobb frekvencián a rezonátoroknak számos

megjelenési formája létezik. Ilyen pl. a gy¶r¶s rezonátor, melyet szakadással kiegészítve

(SRR - Split Ring Resonator) megnövelhet® a kapacitás a rezg®körben, ezzel csökkenthet® a

rezonanciafrekvencia. Léteznek tömör (patch) illetve elágazó struktúrák is. A négyszögletes

réses hurokrezonátor (3.4) el®nye a könny¶ egymás mellé helyezhet®ség, és a jól kezelhet®

csatolási tényez®k.

3.4. ábra. Különböz® planáris rezonátorok [3]

3.3.2. Cs®tápvonalas megvalósítás

A sz¶r®k cs®tápvonalas megvalósítása a legkisebb beiktatási csillapítást biztosítja. Hát-

ránya a nagyobb méret, nagyobb gyártási szórás és a drága fémmegmunkáló technológiák. A

gyártási szórásra való érzékenység csökkenthet® ún. �nline struktúrával (3.5. ábra), mely-

nél egy olyan fémbetétet helyeznek a tápvonal hosszirányában középre, amelyen réseket

alakítottak ki. A réseknél a tápvonal teljes szélessége által meghatározott rezonanciafrek-

venciájú rezonátorokat a keskeny (levágási frekvencia alatti) csatoló szakaszok kötik össze.
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A fémbetét helyett általában fémezett dielektrikumot használnak, a microstrip technológi-

ával megegyez® pontosságú és olcsó gyárhatósághoz. Vékony hordozó és jó min®ség¶ te�on

anyag esetén kis csillapítás érhet® el [1].

b

a x

y

z

Fém ház (alumínium)

Dielektrikum

Fémezés (réz)

3.5. ábra. Finline sz¶r®

A sorba kapcsolt rezonátorok ebben az esetben csak az egymás után következ® rezoná-

torok között létesíthet® csatolás, a csatolási mátrix kvázi-diagonális (csak Mi,i+1 elemek

vannak). Ez egyben azt is jelenti, hogy csak transzmissziós zérus nélküli karakterisztika ér-

het® el. A transzmissziós zérusok megvalósításához szükségesek további csatolások. Ehhez

a rezonátorokat különböz® topológiák szerint lehet elhelyezni, a csatolási mátrix alapján.

Az ilyen sz¶r®k általában a gyártás után hangolást igényelnek, amely id®igényes m¶velet

(automatizált hangoló esetén is).

Üregrezonátorok

Az üregrezonátorok olyan elektromos fallal (vezet® fém) határolt térrészek, ahol az elekt-

romos és mágneses tér végtelen sok kon�gurációban alakulhat ki úgy, hogy a tárolt elekt-

romos és mágneses energia megegyezik. Ezek a rezonanciafrekvenciák egyszer¶ struktúrák

esetén analitikus módon számíthatók. Általában alapmódusban használatosak a rezonáto-

rok, mivel ekkor a legkisebbek a veszteségek, f®ként a dielektromos üregrezonátorokban.

Ha a rezonátor rendelkezik valamilyen szimmetriával, a szimmetria mértékének megfelel®en

degenerált módusok alakulhatnak ki, tehát azonos rezonanciafrekvencián és tárolt energia

mellett különböz® kon�gurációkban (ortogonálisan) létezhet az elektromos és mágneses tér.

Mivel a különböz® módusok ortogonálisak, ideális esetben nem lép fel csatolás közöttük.

A fal véges vezet®képessége és diszkontinuitások csatolásba hozhatják a módusokat. Azon-

ban ezt ki is lehet használni, ún. dual- vagy triple-mode rezonátorok esetén, egy �zikai

rezonátorral több rezonátort lehet megvalósítani.

A legegyszer¶bb rezonátor az egyszer¶ kocka, mely 3. fokú degeneráltsággal rendelkezik.

A mérete csökkenthet® dielektrikummal, illetve a közepére helyezett oszloppal. Ezek a
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koaxiális rezonátorok. A fém szerkezeteket általában gépi CNC megmunkálással készítik

el, bels® éleket ezért lekerekítve kell megtervezni. Tervezési kiindulásnak jó közelítés egy

négyszögletes rezonátor, melynek rezonanciafrekvenciája:

f0 =
c

2π

√(nπ
a

)2
+
(mπ
b

)2
+
(qπ
d

)2

, ahol a,b,d a téglatest élei. A szimulációnál a becsatoló / kicsatoló elemeket �gyelembe

kell venni, mert a szonda megváltoztatja a rezonanciafrekvenciát (3.6. ábra). A rezonátorok

frekvenciájának meghatározására majdnemminden 3D térszimulátor programban található

sajátfrekvencia számító (Eigenmode Solver), mely egy adott frekvenciatartományban az

összes rezonanciát megadja, a degeneráltság fokával együtt.

3.6. ábra. Koaxiális rezonátor csatoló szondával
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4. fejezet

A tervezés folyamata

Ebben a fejezetben el®ször a tervezés lépéseit foglalom össze, majd egy példán keresztül

részletesen bemutatom az egyes lépéseket. A csatolt rezonátoros sz¶r® tervezésének folya-

mán az elméleti tervezés során (els® 4 lépés) az általam készített MATLAB programot

fogom használni, melynek képességeit is bemutatom a tervezés során.

• A sz¶r® karakterisztikájának kiválasztása, a követelményeknek megfelel®en. Általá-

nos esetben a legideálisabb az egyenletesen hullámos (Csebisev) átereszt®sáv, azonban

gyakran követelmény a csoportfutási id® simasága is. Néhány esetben a minimális fá-

zisú karakterisztikák is használatosak. Már ebben a tervezési fázisban szükséges lehet

úgy kiválasztani a karakterisztikát, hogy optimális legyen a �zikai megvalósításhoz.

• Transzmissziós zérusok elhelyezése és a közelít® polinomok kiszámítása, így megkap-

juk az alulátereszt® prototípus transzmisszióját és re�exióját. A zérusok elhelyezése

lehet szimmetrikus ill. aszimmetrikus.

• A csatolási mátrix el®állítása

• A csatolási mátrix forgatása, topológia megváltoztatása az adott technológiával leg-

jobban ill. minimális számú csatolással megvalósítható alakúra.

• Fizikai rezonátorok szimulációja 3D térszimulátor programmal (CST), el®zetes becs-

lések alapján. A rezonátorok rezonanciafrekvenciájának beállítása.

• Csatolási tényez®k szimulációja 2-2 rezonátor között

• A rezonátorok elhelyezése a topológiának megfelel®en, a kész sz¶r® optimalizálása.

4.1. Tervezés a MATLAB programmal

Az elkészített MATLAB alkalmazás gra�kus felülettel rendelkezik (4.1. ábra), és a sz¶r®

elméleti tervezését segíti. Tetsz®leges pólusok és zérusok vihet®ek be, ezeknek a pontos
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elhelyezését hangoló csúszkákkal lehet állítani, miközben a sz¶r® karakterisztikájának vál-

tozását folyamatosan lehet �gyelni. Lehet®ség van szimmetrikus és aszimmetrikus karak-

terisztikák szintézisére, jelenleg alulátereszt® prototípus és sávsz¶r® esetére. Az átereszt®

sávban meghatározott beiktatási csillapítás (RL - Return Loss) állítható be, a zárósá-

vi levágás meredekségének rovására. A amplitudókarakterisztika ábrázolása lehet lineáris

ill. logaritmikus, fáziskarakterisztika és csoportfutási id® rajzolható. A program demonst-

rálására egy aszimmetrikus 4. fokú Csebisev sz¶r®t készítek egy transzmissziós zérussal,

melynek lépései közben bemutatom a program m¶ködését is.
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4.1.1. Approximáció

Microstrip sz¶r®t készítek a tervezési módszer bemutatására, ami 4 rezonátort tartalmaz.

A sz¶r® középfrekvenciája 2.45GHz, sávszélessége: ∆ f=40MHz. Így a relatív sávszélesség:

FBW= 0.04
2.45 = 2.45% Egy zérust helyezek el a fels® sávon, hogy a két oldal levágási me-

redeksége vizsgálható legyen. A zérus helye: 2.55GHz. Az alulátereszt® prototípust ennek

megfelel®en készítem el. Ebben a fázisban a veszteségek nincsenek �gyelembevéve, tehát a

megvalósított sz¶r® jóval kisebb levágási meredekséggel és lekerekedett karakterisztikával

fog rendelkezni, a zérushelyek is feltölt®dnek. Az átereszt® sáv egyenletesen hullámos Cseb-

isev, 30dB re�exiós veszteség mellett. A 2550MHz-en lév® zérus az alulátereszt® prototípus

Ω = 4.9rad/s frekvenciájának felel meg. A prototípus és a transzformált karakterisztikát a

4.2. és 4.3. ábrák szemléltetik.
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4.2. ábra. Alulátereszt® prototípus
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4.3. ábra. A sávsz¶r®re transzformált karakterisztika
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4.1.2. Csatolási mátrix

A megfelel® karakterisztika beállítása után a Calculate CM gombra kattintva lefut a 2.2.

pontban ismertetett algoritmus. Az eredmény, a diagonális keretmátrix:

S 1 2 3 4 L

S 0 0.4869 −0.4405 0.6529 −0.6851 0

1 0.4869 1.5274 0 0 0 0.4869

2 −0.4405 0 −1.4587 0 0 0.4405

3 0.6529 0 0 −0.8104 0 0.6529

4 −0.6851 0 0 0 0.6835 0.6851

L 0 0.4869 0.4405 0.6529 0.6851 0

A mátrix valóban szimmetrikus és valós. MSL = 0, mivel N=4, és csak 1 transzmissziós

zérus van. MSS és MLL értéke mindig 0, hiszen ez egy nem rezonáns csomópont, amit

nem lehet elhangolni. Az ehhez tartozó topológia 4.4. ábrán látható. Ez az elrendezés nem

praktikus, ezért topológia transzformációra van szükség.

S L

1

2

3

4

4.4. ábra. Transzverzális topológia

4.1.3. Topológia transzformáció

A microstrip planáris technológia, tehát csak egymás melletti rezonátorok közötti csato-

lásra van mód. Hátrány a nem minimális számú csatolás az adott karakterisztika eléréséhez,

mivel bizonyos elrendezések esetén nem lehetséges a nem kivánatos csatolások megszünte-

tése. Ennek megfelel®en kell topológiát keresni úgy, hogy ne adódjanak extrém értékek a

csatolási tényez®kre. Az érzékenységvizsgálatnak akkor van értelme, ha ismert a gyártási

szórás már rendelkezésre állnak tapasztalati úton szerzett információk a prototípus mérése

után. Lehetséges topológiák a 4 rezonátoros esetben: Az a. elrendezés keresztcsatolást tar-

talmazó in-line, a b. az extended box, c. Cul-de-Sac (zsákutca) és d. egy olyan eset, amikor

több rezonátorba (rezonátorból) történik a becsatolás (kicsatolás), az (N+2)×(N+2) mát-

rix egyik el®nye az ilyen struktúrák kezelése. A b. és d. elrendezések megvalósíthatók planár
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4.5. ábra. Néhány lehetséges topológia N=4 esetén

technológiával, de az a. és c. általában nem. A b. extended box topológiát választom. Így

a szükséges csatolási mátrix alakja:

S 1 2 3 4 L

S 0 MS1 0 0 0 0

1 MS1 M11 M12 M13 0 0

2 0 M12 M22 0 M24 0

3 0 M13 0 M33 M34 0

4 0 0 M24 M34 M44 M4L

L 0 0 0 0 M4L 0

Ehhez a következ® forgatásokat kell elvégezni:

Elem Pivot α

1. M15 (4, 5) 0.8095

2. M14 (3, 4) 1.1352

3. M13 (2, 3) 1.1343

4. M36 (3, 4) 0.9550

5. M46 (4, 5) 0.6082

6. M25 (4, 5) 0

7. M34 (3, 4) 0.7115
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A forgatás után kapott mátrix:

S 1 2 3 4 L

S 0 1.1518 0 0 0 0

1 1.1518 0.0251 −0.6746 0.7922 0 0

2 0 −0.6746 −0.8453 0 0.6746 0

3 0 0.7922 0 0.6919 0.7922 0

4 0 0 0.6746 0.7922 0.0251 1.1518

L 0 0 0 0 1.1518 0

Érzékenység vizsgálat

A mátrix szintézise után, a Tune matrix gomb megnyitja a hangoló segédprogramot,

mellyel az elkészített mátrix elemeit lehet változtatni, és �gyelni az érzékenységet az adott

csatolási tényez® megváltozására. Ez jelenleg még nincs automatizálva és az érzékenység

sincs számszer¶sítve, de jól látható módon különböz® az érzékenység különböz® elemek

ugyanolyan mérték¶ megváltoztatására. A program felülete a 4.6. ábrán látható. A képen

a kapacitív csatolást (M12) értékét változtattam meg a névleges érték ±10 százalékával.

Ennek eredményeképpen az átereszt®sáv nem nagyon változott, azonban a zérusfrekvenciát

er®sen befolyásolja.

4.2. A rezonátor méreteinek el®zetes számítása

A microstrip rezonátorstruktúrák közül a réssel ellátott, keretrezonátort választottam.

Azon a frekvencián lép fel rezonancia, ahol a kiterített tápvonal λ/2 hosszúságú. Microstrip

tápvonalnál a γ = α+jβ terjedési tényez® mindkét tagja frekvenciafügg®. Az α csillapítási

tényez® a frekvenciafüggetlen rézveszteség és a frekvenciafügg® behatolási mélység és die-

lektrikum veszteség miatt, a β a kvázi-TEM módusok diszperzív jellege miatt (az e�ektív

permittivitás frekvenciafügg® [2]).

A számítás egy gyors módja a TxLine tápvonal számító program, melyben microstrip

mellett stripline, koaxiális és még számos tápvonal elrendezés méreteit számíthatjuk. A

számítás oda-vissza történhet elektromos hosszból �zikai hosszra, tápvonal méreteib®l hul-

lámimpedanciára, adott frekvencia, fémezés és dielektrikum esetén. A program felülete a

4.7. ábrán látható. A programban a képen az Arlon 25N kis veszteség¶ hordozó adatait

vittem be, és 50Ω hullámimpedanciájú, 180◦ elektromos hosszúságú tápvonalszakasz ada-

tait számítottam ki. Tehát a szükséges tápvonalszélesség 1.16mm, a rezonátor kiterített

hossza kb. 37.5mm. Természetesen a keret kialakításakor a szakasz induktivitása megvál-

tozik, a résnél pedig koncentrált jelleg¶ kapacitás alakul ki. A rezonátor oldalának mérete:

37.5/4 ≈ 9.4mm. A rés méretét közepesre választom, túl keskeny rés esetén nagyon nagy

lehet a változásra vonatkozó érzékenység, ez a gyártási szórások miatt nem megengedhet®.

A rés méretét 1mm-re választom.
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4.6. ábra. A mátrix hangoló alkalmazás

4.3. Szimuláció

Az el®z® pontban kiszámolt közelít® geometriát bevittem a CST Microwave Studio 3D

elektromágneses térszámító programba. A modell 3 részb®l áll:

• A hordozó, melynek paraméterei:

� Típus: Arlon 25N

� Vastagság: 0.508mm

� Fémezés vastagsága: 0.017mm

� Permittivitás: ε=3.38

� Veszteség 10GHz-en: tan δ=0.0025

• A rezonátor, paraméterei:

� A rés szélessége

� A bels® méret
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4.7. ábra. A TxLine szoftver kezel®felülete

� A küls® méret

• A rezonátor összeköttetése a bemenettel, ha az els® vagy utolsó rezonátor szimulációja

folyik

A bemeneti tápvonal vastagsága kötött, mivel 50Ω a szabványos lezárások értéke. A rezo-

nátorok bels® impedanciaviszonyai viszont szabadon megválaszthatók optimális értékre.

4.3.1. A szimulációs modell beállítása

A TxLine segítségével a tápvonal szélessége 1.15mm. CST-vel ellen®riztem a hullámim-

pedanciát (4.8. ábra).

4.8. ábra. A tápvonal hullámimpedanciája és elektromos tere
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A gerjeszt® portok teljes keresztmetszetben waveguide portok, mivel ez biztosítja a leg-

pontosabb szimulációt, ellentétben a koncentrált táplálással. Ezekt®l a portoktól az 50Ω

tápvonalon jut el a rezonátorokhoz a jel, ahol esetleg impedanciaillesztés is szükséges lehet

fokozatos átmenettel (tapped line). A szimulációs tartomány (bounding box) peremfel-

tételei megválasztásánál ideális lenne a nyitott peremfeltétel (PML - Perfectly Matched

Layer) használata, de a gyors frekvenciatartománybeli rezonáns megoldó ezt nem támo-

gatja. Ez a megoldó az optimalizációnál kifejezetten hasznos, mivel sz¶r®k gyors vizsgá-

latához fejlesztették ki. A peremfeltételeket minden irányban elektromos (PEC) falként

írom el®, itt Et = 0, tehát az elektromos térnek nem lehet tangenciális komponense. A

modelltartomány fels® peremének ( a rezonátorok felett) elég magasan kell lennie, hogy ne

befolyásolja az eredményeket. Az oldalsó falak is kell® távolságban lesznek a rezonátorok-

tól. A szakirodalmak alapján [2] 5..10 rézvezet® magasság felett már elhanyagolható a tér,

err®l szimulációval gy®z®dtem meg. 5mm magasság felett valóban nem változott már az

eredmény a nyitott feltételhez képest. Azonban így, hogy egy zárt vezet® dobozban van a

rezonátorstruktúra, arra is �gyelni kell, hogy a dobozban gerjeszt®dhetnek a más módusok

is (pl. TE100 módushoz hasonló), ezért a téreloszlások meg�gyelése fontos.

4.3.2. Rezonátorok szimulációja

A rezonanciafrekvencia megállapítása két módon történhet:

• Bemeneti re�exió módszere: egy bemenet esetén a rezonátor S11 paraméterének mé-

réséb®l a rezonancián egy leszívást lehet látni. Ehhez veszteségek elhanyagolásával

történ® szimuláció nem alkalmas, mivel ilyenkor mindig teljes re�exió van, zárt doboz

(elektromos peremfeltételek) esetén.

• Sajátfrekvencia analízis: a CST rendelkezik Eigenmode Solver-rel, ami a gyors számí-

tást tesz lehet®vé. A megoldó az adott tartományon lév® összes rezonanciafrekvenciát

kiszámítja, emellett jósági tényez® számításra is alkalmas a különböz® módusok ese-

tén.

Terhelés nélküli eset

Ebben az esetben a modell nem tartalmazza a becsatolást és a kicsatolást. A saját-

frekvencia megoldóval 2.84GHz-et kaptam az els® módusra. A rezonátor frekvenciának

beállításához a keret méretét lehet változtatni, illetve a rés nagyságát. A rés növelésével

a kapacitás csökken, így a rezonanciafrekvencia n®. Az extrém kicsi értékek elkerülésére

(gyártási szórások miatt) túl kicsi rést nem lehet választani, tehát egy közepes rés mellett

az oldalak méretét kell inkább változtatni. Ez azért is el®nyös, mert a végleges sz¶r®ben ne-

hezebben kezelhet®ek nagy méretkülönbség¶ rezonátorok, azonban a rések mérete könnyen

változtatható. Az oldalmérethez tartozó rezonanciafrekvenciát szemlélteti a 4.9. gra�kon.
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A jósági tényez® A Q-faktor megállapításánál a veszteségek játszanak szerepet, tehát

úgy kell elvégezni a szimulációt, hogy a dielektrikum és a réz veszteséget is �gyelembe kell

venni. Ezenfelül az alsó fémezést sem lehet tökéletes vezet®nek tekinteni, nem megfelel®

az elektromos peremfeltétel (ami tökéletes vezet®t (PEC) feltételez). Q=471 értéket kap-

tam, ami egy jónak számító érték ilyen frekvencián, microstrip struktúrák esetén. Csak a

dielektrikum veszteségével végzett közelít® számítás esetén:

Q =
1

tan δ
=

1

0.0025

∣∣∣∣
f=10GHz

= 400

A szimuláció során a az anyagjellemz®k beállításánál a veszteséget meg lehet adni adott

frekvencián, amib®l a Debye modell alapján kiszámolja a program a többi frekvencián

érvényes tan δ értéket, és az ε = ε′ + jε′′ valós és képzetes részt. A veszteség kisebb frek-

venciákon kisebb, így a rézveszteséggel együtt a Q=471 plauzibilis érték. A pontos méret
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4.9. ábra. A rezonanciafrekvencia változása az oldal méretének függvényében

beállítása után a rezonátor elektromos téreloszlása és ennek normális komponensének a

rezonátor felett egy síkbeli metszete a 4.10. ábrán látható.

Terhelt eset

Az els® és utolsó rezonátorokat (illetve mindegyik rezonátor, amelyik a bemenettel és

kimenettel kapcsolatban áll), a csatolástól függ®en terheli a lezáróimpedancia. A lezárás

normalizált értékét az MS1 és az ML−1,L értékéb®l kapjuk (2.2.rész).

Qg =
f0

∆f ·Rg
Qt =

f0

∆f ·Rt
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4.10. ábra. Az E tér és síkmetszete

Ennek szimulációjához szükség van a becsatoló tápvonalra, és egy gerjeszt® portra. A re-

zonanciafrekvencia megoldó képes a terhelt (küls® - external quality factor) jósági tényez®

kiszámítására is. A becsatolás lehet galvanikus, illetve közeltéri, amikor a szonda közel

helyezkedik el a rezonátorhoz. Minél távolabb van a szonda, annál lazább a csatolás, ke-

vésbé terheli a rezonátort, a terhelt jósági tényez® közelít a terheletlen esethez. Galvanikus

csatolás esetén a táplálás d pozíciójától (4.11. ábra) függ a terhelés, ha éppen a szimmet-

riatengelyen csatlakozik, akkor elvileg a terheletlen eset lép fel, mivel mind a két oldalra

szakadással lezárt λ/4 tápvonalak kapcsolódnak, amik a szakadást rövidzárrá transzfor-

málják.

d

4.11. ábra. Az eltolás értelmezése

A jósági tényez® Sajnálatos módon a terhelt Q faktor számítása csak veszteségmentes

esetben lehetséges, de nem okoz nagy hibát a vesztségek elhanyagolása abban az esetben,

ha a terhelés által okozott ohmos veszteségek jóval nagyobbak, mint az egyéb veszteségek

(3.1). A jósági tényez® változását a becsatolás szimmetriatengelyt®l vett helyzetének függ-

vényében, veszteségmentes esetben mutatja a 4.12. ábra. Kis d esetén a terheletlen jósági

tényez® értékéhez kellene tartania a görbének, ellentétben a végtelen értékkel.

A szükséges jósági tényez®k megegyeznek:

Qg = Qt =
2.45

0.04 · (1.1518)2
≈ 82

A 4.12. gra�konról a Q≈50-hez olvasom le a d értéket, mivel az ideális esethez képes valós

41



0.5 1 1.5 2 2.5 3
0

50

100

150

200

250

300

350

400

450

500

d [mm]

Q
t

4.12. ábra. A terhelt jósági tényez® az eltolás függvényében

esetben kisebb lesz a jósági tényez® → d = 2mm

4.3.3. Csatolási tényez®k számítása

Két rezonátor közötti csatolás számításához is két alapvet® módszer áll rendelkezésre:

• S21 paraméter alapján. A rezonátorokhoz gyengén csatolt be- és kimeneti szondával,

melyeknek elég távol kell lenniük, hogy a kett® közötti csatolás ne befolyásolja a szi-

mulációt. Ekkor a 3. részben leírtak szerint, két rezonanciafrekvencián lesz kiemelked®

csúcsa az átvitelnek, a csatolás er®sségét®l függ®en.

• Rezonanciafrekvencia megoldóval kapott els® két, közeli frekvenciás módus alapján.

A téreloszlás ábrázolásával lehet megállapítani a csatolás típusát, és ugyanazzal a

módszerrel lehet számítani a csatolási tényez®t, mint a koncentrált rezg®körök esetén.

A csatolási mátrixban kapott csatolási értékek el®jele relatív, ellentétes el®jel a másik ti-

pusú csatolást jelenti. A technológiától függ®en, nem mindig lehetséges kétfajta csatolást

megvalósítani, ilyenkor olyan topológiák találhatók melyek mátrixában az el®jelek egyfor-

mák. Ilyen szükséges pl. hengeres tápvonallal megvalósított dual-mode sz¶r®ben, ahol csak

induktív csatolásokat lehet megvalósítani [4].

A keretrezonátor csatolási tulajdonságai nagyon szemléletesek. Ha a két rezonátor hu-

rok részét helyezzük egymás közelterébe, akkor induktív csatolást kapunk, a mágneses

er®vonalak feszültséget indukálnak a másik tekercsben. Ha a réseknél fordítunk össze két

rezonátort, az elektromos tér között létesül csatolás. Ez természetesen nem tisztán in-

duktív ill. kapacitív csatolást jelent, mivel az összefordított résnél is vannak párhuzamos

szakaszok, de nagyobb a tárolt elektromos energia, mint a mágneses. Ez tovább sz¶kíti a

lehetséges topológiák számát, mivel így pl. nem lehet kapacitív csatolást létesíteni több

hurokrezonátor között. A csatolási tényez® frekvenciafüggése jelent®s lehet, ezt �gyelembe

kell venni a tervezés során. Két egyforma hurokrezonátor közötti relatív csatolási sávszé-

lesség frekvenciafüggését mutatja a 4.13. ábra. A csatolási sávszélesség megadja, hogy a
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4.13. ábra. Csatolási sávszélesség változása

rezonanciafrekvencia milyen környezetében tekinhet® konstansnak a csatolás. Az ábráról

látszik, hogy nagyobb távolságok esetén ez már egészen sz¶k tartomány.

A rezonanciafrekvencia szimulációja során kapott téreloszlás két egyforma rezonátor

esetén, induktív és kapacitív csatolásnál a 4.14. ábrán látható. Az kapacitív csatolásnál

az elektromos térer®sség normális komponensét ábrázoltam a rezonátorok felett, induktív

csatolásnál a mágneses térer®sség Y irányú komponensét. A téreloszlásoknál a bal oldali

az alacsonyabb frekvenciás komponens, kapacitív esetben ez a páratlan módus, induktív

esetben a páros módus. Ezeket könny¶ beazonosítani a tervezés során a téreloszlásokból,

és igazolást nyertek a (3.4) és (3.5) képletek. A téreloszlások alatt a számított, normalizált

csatolási értékek szerepelnek. Ezeknek a számítása:

M = k
f0

∆f

Mivel nagyon keskenysávú a sz¶r®, nem szükséges vezetett hullámhosszra végezni a transz-

formációt, elegend®en pontos frekvenciára is (ilyen tartományon konstansnak tekinhet®

εeff).

A csatolási tényez®ket ezek alapján leolvastam a gra�konokról.

Rezonátorok elhangolása Az aszimmetrikus karakterisztika miatt M f®átlójában nem

0 elemek szerepelnek. Ennek jelentése az, hogy az i-edik rezonátortMii-vel arányosan el kell

hangolni a középfrekvenciáról (2.45GHz). Pozitív szám esetén a hangolás felfelé történik,

negatív esetén lefelé:

f ′0 = f0(1±Mii ·∆f)

A hangolás történhet a rezonátor 3 paraméterének változtatásával, azonban ezeknek a vál-

toztatásával a csatolás és a csatolási sávszélesség is változik, f®ként kapacitív csatolásnál a
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4.14. ábra. Kapacitív és induktív csatolás

rés változtatásával. Ezért a rezonátoroknak el®bb kell beállítani a rezonanciafrekvenciáját,

majd a kett® közötti csatolást számítani.

4.3.4. Optimalizáció

A rezonátorok egymás mellé helyezése után a szimulációval kapott eredmény még nem

tökéletes, mivel ilyenkor felléphetnek parazita keresztcsatolások is. A számított értékekkel

kapott els® szimulációs eredmény a 4.15. ábrán látható.
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4.15. ábra. Az els® szimuláció eredménye

Ilyen keskenysávú karakterisztika valószín¶leg ezzel a rezonátorstruktúrával nem valósít-

ható meg, vagy csak kisebb veszteség¶ hordozón, ez további vizsgálatot igényel. A sávszé-
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lességet 100MHz-re változtattam, és újraszámoltam a távolságokat, így már jó kiindulási

alapot kaptam az optimalizációhoz, amivel gyorsan megtalálható a megfelel® átvitel. Az

optimalizációnál a háló s¶r¶ségét kis értékre célszer¶ választani a gyors számítás miatt,

azonban ez jelent®s hibákat is okozhat. A háló s¶r¶ségét addig csökkentettem, amíg az S pa-

raméterek jellege nem változott, csak frekvenciaeltolódást tapasztaltam. Az optimalizációs

határokat úgy választottam meg, hogy az eltolódást kompenzálva, s¶r¶ hálónál megfele-

l® eredményeket kapjak. A végleges szimulációt adaptívan �nomított, 600.000 elemszámú

tetrahedrális hálóval végeztem (4.16. ábra). A kész sz¶r®nél minden veszteséget �gyelembe

vettem, és SMA csatlakozókat is elhelyeztem a modellen. A szimuláció eredménye, és két

téreloszlás a 4.18. ábrán látható. A lekerekedett karakterisztika oka a veszteség, azonban a

transzmissziós zérus jól látszik, és közel a megfelel® helyen van.

4.16. ábra. A végleges szimulációnál használt háló
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4.17. ábra. f paraméterei
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4.18. ábra. A sz¶r® téreloszlása f=2.45 és 2.55GHz-en

4.3.5. Érzékenységvizsgálat

A 4.1 pontban bemutatott érzékenység vizsgálóval kapott eredményt összehasonlítottam

a kész sz¶r® egy �zikai paraméterének megváltoztatásával. A kapacitív csatolást öt lépésben

megnöveltem a programban a kiindulási értékt®l számított +10%-ig. Ez a szimulációban a

távolság csökkentésével egyezik meg, azonban nem lineáris mértékben (4.14. ábra). A 10%

csatolási érték változást kiszámoltam, és öt pontban szimulációt végeztem. Az elméleti

modell és a szimulációval kapott eredmény a 4.19. ábrán látható. A programmal kapott

eredményt a bal oldali ábra mutatja, alulátereszt® prototípus frekvencián, de így is jól

látható a jó egyezés a modell és a szimuláció között, miszerint ez a csatolás leginkább a

transzmissziós zérus helyét változtatja meg.
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4.19. ábra. Az elméleti (bal) és szimulációs eredmény (jobb)
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5. fejezet

A sz¶r® mérése

5.1. A sz¶r® m¶szeres mérése

A sz¶r® elkészítése után SMA csatlakozókat helyeztem el a bemenetre és kimenetre. Az

átmenet nem tökéletes, mivel diszkontinuitás lép fel a csatlakozó vége és a nyák kezde-

te között, azonban ezt a szimulációnál is �gyelembevettem és nem okozott nagy eltérést

az S-paraméterekben. A sz¶r® mérése HP 8722D típusú (S/N US36140461), 50MHz-t®l

40GHz-ig terjed® méréstartományú vektorhálózatanalizátorral történt. A mért értékeket

elmentettem és MATLAB segítségével beolvastam. Az elkészült sz¶r®t az 5.1. kép mutat-

ja.

5.1. ábra. Az elkészített sz¶r®

A 0.1-6 GHz tartományban végzett mérés az 5.3, a 2-3 GHz tartományban végzett mé-

rés az 5.4. ábrán látható. A sz¶r® nagy szórású, vasalásos technikával készült, melynek

eredményeképpen az élek hullámossá váltak, és enyhén nagyobb lett a rezonátorok mérete.
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A sz¶r® azonban még így is jól látható módon rendelkezik egy transzmissziós zérussal a

majdnem megfelel® helyen. A középfrekvencia eltolódott, de az átereszt®sávban a re�exió

kb. -25dB értékre csökken. Látható, hogy a beiktatási csillapítás elég nagy, a dielektri-

kum vesztesége, a csatlakozók és a NYÁK közötti átmenet és az elsugárzott teljesítmény

miatt. A 0.1-6GHz mérésnél látható a második rezonancia, ami a várakozásoknak megfele-

l®en a középfrekvencia kétszerese környékén jön létre. A levágás meredeksége a bal oldalon

láthatóan kisebb, mint a transzmissziós zérust tartalmazó jobb oldalon. Az elméleti karak-

terisztika, a szimulált és a mért összehasonlítása az 5.2. ábrán látható. Jó egyezés látható

ezek között.
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5.2. ábra. Az ideális, szimulált és mért karakterisztika összehasonlítása

5.2. A sz¶r® gyakorlati mérése

Mivel a sz¶r® a Wi-� sávban m¶ködik, ezért a gyakorlati m¶ködés könnyen vizsgálható.

Ez a mérés csak demonstrációs célokat szolgál, mivel nem vizsgáltam a csoportfutási id®t

(torzítások léphetnek fel), továbbá maga a sz¶r® is (patch) antennaként m¶ködik rezo-

nancián. A mérésnél a sz¶r®t az antenna és a router közé kötöttem, amely természetesen

nem egy valóságos helyzet, mivel a zajtényez®t nagy mértékben lerontja, erre a helyre tilos

passzív áramkört tenni. A sz¶r® karakterisztikája eltolódott a kisebb frekvenciák felé a

gyártás során, így azt tudom vizsgálni, hogy milyen szintkülönbség csökkenés van ha az 1.
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5.3. ábra. A sz¶r® mérése a 0.1-6GHz tartományban
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5.4. ábra. Mérés a 2-3 GHz tartományban
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csatornát (2.401-2.423 GHz) használja a router, illetve a 13. csatornát (2.461-2.483 GHz).

A jelszinteket az inSSIDer ingyenes programmal mértem. A mérés eredménye a 5.5. képen

látható. A képen alul az id®tengely mentén látható (bal ablak) a vételi jelszint. A router

jelét el®ször megmértem sz¶r® nélkül, majd a sz¶r®t közbeiktatva a két széls® frekvencián.

Ezután léptettem 1-13 csatorna között (így id®tartományban kirajzoltam a sz¶r® karak-

terisztikáját). Az ezek után következ® utolsó rész már nem tartozik a méréshez. Látható,

hogy a sz¶r® beiktatási csillapítása az 1. csatornán kb. 8dB, a két széls® csatorna közötti

különbség pedig kb. 10dB, ami pontosan egyezik a m¶szerrel mért értékekkel. (2.4GHz

- 14dB, 2.48GHz - 24dB). Az összeköttetés adatsebessége nem romlott (természetesen a

jel-zaj viszony csökkent), ez valószínüleg a robosztus, késleltetésekre érzéketlen OFDM

modulációnak köszönhet®.
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6. fejezet

Továbbfejlesztési lehet®ségek

6.1. Az alkalmazás továbbfejlesztése

A program jelenleg nem teljes funkcionalitású. A maximális pólus- és zérusszám 10, csa-

tolási mátrix forgatása jelenleg még csak páros fokú esetben m¶ködik, és 2 topológiára van

implementálva. Az érzékenységvizsgáló jelenleg csak maximum 6. fokú esetre m¶ködik, de

nagyobb fokszám esetén (kézi hangolás nélkül) is szükséges lehet az érzékenységvizsgálat-

ra. Erre automatikus érzékenység vizsgálót tervezek készíteni, ami a megadott korlátokon

belül megadja az egyes rezonátorok közötti csatolások megváltozására való érzékenységet,

és ezt összekapcsolva a forgatást végz® függvénnyel, egy optimális megoldást talál. Ehhez

szükség van a megvalósítható topológiákra, amelyhez gra�kus segítséget nyújt a csatolási

gráf. A csatolási mátrixból ábrázolható gráf éleihez a csatolási tényez®k, a csomópontokhoz

az elhangolás rendelhet®.

A pontosabb szintézishez, ismert rezonátor jósági tényez®k esetén, már a tervezés els®

fázisában �gyelembe lehetne venni a veszteségeket, közelít® módon. Így a karakterisztikákat

úgy lehetne el®torzítani, hogy a lekerekedés ne okozzon jelent®s sávszélesség csökkenést, az

átereszt® tartományban konstans (egyenletesen hullámos) legyen az átvitel.

6.2. Sz¶r®hangolás segítése

Az üregrezonátoros sz¶r®ket hangolócsavarokkal látják el, a gyártásból ered® szórás mi-

att szükséges az átvitel pontos beállítása. Nagy fokszámú (N>10) sz¶r®nél nagyon hossza-

dalmas m¶velet lehet a hangolás. Léteznek gépi algoritmusok, és automatizált hangolóro-

botok is erre a célra. Egyszer¶bb esetben, ismert fokszám, topológia és csatolások jellege

esetén a mért karakterisztikának a segítségével a csatolási mátrix elemeinek értéke beállít-

ható lenne egy optimalizációs algoritmussal. Az identi�káció után a program kiszámítja,

hogy mely csatolást kell állítani, és milyen mértékben.
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6.3. CST meghívása MATLAB-ból

A CST VB-script-ekkel programozható, és lehet®ség van küls® meghívásra, ami történhet

MATLAB-ból is. Így a továbbfejlesztési lehet®ségek között szerepel VB-scriptek írása is,

mellyel id® takarítható meg, mivel a geometriát a csatolási mátrix és a MATLAB-ban

kiválasztott megvalósítási forma alapján generálja és paraméterezi. Ehhez szükség van a

�zikai csatolások számítására is, amib®l automatikusan számítja a rezonátorok távolságait.

Végül automatikusan végzett optimalizációval elkészíti a végleges sz¶r®t.

6.4. Hagyományos rezonátoros sz¶r®k tervezése

A csavarokkal hangolható dielektrikumot nem tartalmazó sz¶r® még mindig a legjobb

választás ha kifejezetten nagy szelektivitásra van szükség, és nagy teljesítmény szállításá-

ra. Nagy teljesítmény¶ sz¶r®knél el®nyös a tisztán induktív csatolások biztosítása, mivel

a kapacitív (kereszt)csatolások megvalósításakor általában szükség van dielektrikumra az

átvezetéseknél, és nagy térer®sségek alakulhatnak ki a szondáknál. Egy ilyen sz¶r® szimu-

lációját mutatja a 6.1. ábra. A halványkék szín a vákuumot jelenti.

6.1. ábra. 4 rezonátoros egyféle csatolást tartalmazó sz¶r®

6.5. Coupled dual �nline

Saját ötletem a coupled dual �nline struktúra. Ez kiküszöböli az egyszer¶ �nline sz¶r®

hátrányait, transzmissziós zérusok érhet®ek el két �nline sz¶r® egymás mellé helyezésé-

vel és a rezonátorai közötti csatolás létrehozásával. A sz¶r® így 3 részb®l áll, melyben 3
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lemezt helyeznek el. A két széls® a hagyományos �nline betét, a középs® pedig a han-

golócsavarokhoz hasonló mintázattal rendelkezik. Hátránya ennek az elrendezésnek, hogy

keresztcsatolások nem valósíthatók meg, hasonlóan a planáris struktúrákhoz. Lehetséges

elrendezések keresztcsatolást nem tartalmazó in-line, box, folded és Cul-de-Sac, stb. Egy

ilyen sz¶r®t mutat a 6.2. ábra. A középs® lemezen kialakított kör alakú rések csak egy

példát mutatnak, nem vizsgáltam még, hogy milyen csatoló rések lehetnek optimálisak.

Az átereszt®tartományban készített kép (6.3. ábra) a téreloszlást mutatja. Ez az eset az

in-line kon�guráció (a bemenet és kimenet egymással szemben helyezkedik el).

A rezonátorok azok a részek, ahol a betéteken nincs fémezés. Itt a tápvonal szélessége,

magassága és a fém nélküli rész hossza határozza meg a rezonanciafrekvenciát. A fémezéssel

két részre osztott tápvonalban nincs hullámterjedés, csak elhaló módusok jutnak át. Ezek a

szakaszok impedanciainverterrel modellezhet®k, melynek értékei szimulációval számíthatók

a fémezéssel ellátott szakaszok Z-paramétereib®l. Két rezonátor közötti csatolás a szokásos

módon számolható. A csatoló résekben mintázatok is elhelyezhet®ek, melyekkel vizsgálható

a csatolási sávszélesség változása.

6.2. ábra. Csatolt kett®s �nline sz¶r®

54



6.3. ábra. Csatolt kett®s �nline sz¶r® E-tér egy síkmetszete
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Összefoglalás

Dolgozatomban egy sz¶r® tervezési lépéseit követtem végig, az approximációtól a �zikai

megvalósításig. A sz¶r®tervezés rendkívül összetett feladat, sok (akár egymásnak ellent-

mondó) követelményt �gyelembe kell venni a tervezés során. Ebben a dolgozatban a sz¶r®

csoportfutási idejének (fázisának) tervezésével nem foglalkoztam, azonban a digitális (nagy

állapotszámú) modulációknál jelent®s szerepet játszik, tehát a kés®bbiekben ezt �gyelem-

mel kell kísérni.

Az approximációhoz egy MATLAB alkalmazást készítettem, amely hasznosnak bizonyult

a tervezés során. Az érzékenységvizsgáló által szolgáltatott eredmények jó egyezést mutat-

nak a szimulációs eredményekkel. A program továbbfejlesztése új funkciók hozzáadásával

még könyebbé teheti a tervezést. Ilyen lehet®ség pl. a CST meghívása a programból.

A sz¶r® tervezése során túl szigorú követelményeket adtam meg, mely megvalósíthatat-

lannak bizonyult a kiválasztott struktúrával. Ezért növeltem a sávszélességen, amellyel az

átszámított értékek már jó kiindulási alapot nyújtottak a végleges optimalizációhoz. Itt is

megmutatkozott a csatolási mátrix el®nye, mivel nem kellett újraszámolni mindent, csak a

normalizált csatolási tényez®ket. A szimulációval kapott eredmény megfelelt az elvárások-

nak.

Mivel a sz¶r® elkészítése csak a tervezési módszer igazolására szolgált, ezért olcsó tech-

nológiával került legyártásra. A gyártási pontatlanságok ellenére jó egyezést tapasztaltam a

szimulációs modellel, ezért tervben van egy gépi úton való legyártás, egy kisebb veszteség¶

hordozóra (Rogers RO5880). Összeségében a tervezés sikeresnek mondható.
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