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1 Einleitung

1.1 Thema der Arbeit

Filterschaltungen dienen hauptsichlich der gezielten Beeinflussung des Fre-
quenzgangs von elektrischen Signalen. Auf Grund dieser fundamentalen und
héufig bendtigten Eigenschaft ist das Einsatzgebiet von Filtern enorm breit
gefachert, insbesondere im Bereich der Radar- und Kommunikationstechnik
kommen sie in grofler Stiickzahl vor. Zusétzlich befinden sich Filter oft an fiir
die Leistungsfahigkeit des Systems entscheidenden Stellen — beispielsweise in
einem Empfanger direkt im Anschluss an die Antenne. Die Qualitiat der Filter
tragt deshalb in groflem Mafle zur Gesamtleistung von elektronischen Systemen
bei, nicht selten stehen die Filter sogar im Fokus von Machbarkeitsstudien zu
neuen Systemen.

Die Vielfalt und Breitbandigkeit moderner Kommunikationssysteme bedingt
ein immer dichter gedréngtes Frequenzspektrum, was zu stringenteren Anfor-
derungen an die Selektivitat der Filter fithrt. Wird diesem Umstand durch An-
wendung der traditionellen Entwurfsmethoden fiir Filter Rechnung getragen,
so fiihrt dies zu Filtern héherer Ordnung und damit grélerem Platzbedarf, ho-
heren Kosten und zu einem Anstieg der Einfiigeddmpfung. Diese Folgen stehen
im Widerspruch zu dem allgegenwértigen Trend zu Miniaturisierung und Er-
hoéhung der Leistungsfahigkeit von Kommunikationssystemen, verbunden mit
stetig steigendem Kostendruck. Moderne Entwurfsverfahren erlauben die flexi-
ble Anpassung der Filter an die gestellten Anforderungen zum Beispiel durch
die Verwendung von asymmetrischen Filterfunktionen, wodurch die benétigte
Ordnung der Filter reduziert werden kann.

Die vorliegende Arbeit beschéftigt sich mit der Untersuchung und Entwick-
lung eines Entwurfsverfahrens fiir die Synthese und den Abgleich von Filter-
schaltungen, die hauptsichlich im Mikrowellenbereich (1-300 GHz) arbeiten
und meistens durch quasi-konzentrierte oder verteilte Bauelemente realisiert
werden. In diesem Frequenzbereich entsteht die Filterfunktion durch geeignete
Verkopplungen der Bauelemente {iber elektrische und magnetische Streufelder.
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Die mathematische Beschreibung der Filter erfolgt bei dem vorgestellten Ver-
fahren durch das Zusammenfassen der Koppelfaktoren in einer Matrix, wodurch
sich ein unmittelbarer Zusammenhang zwischen der mathematischen Beschrei-
bung und dem physikalischen Aufbau der Filter ergibt.

Die Kernfunktionalitdt des Entwurfsverfahrens ist die Extraktion der Kop-
pelmatrix aus einer Streuparameterbeschreibung des Filters. Die Streuparame-
ter konnen ihren Ursprung in der Simulation oder der Vermessung eines Filters
haben, wodurch das Verfahren gleichermafen fiir den Entwurf (Synthese) und
den Abgleich von Filtern geeignet ist. Als weiterer Schritt wird die Koppel-
matrixdarstellung des gewiinschten Idealverlaufs des Filters berechnet — diese
Darstellung wird im Folgenden als Prototyp des Filters bezeichnet.

Die Optimierung des Filters geschieht durch den Vergleich und die Anpas-
sung der extrahierten Koppelmatrix an jene des Prototypen. Die Anndherung
der Elemente der beiden Matrizen aneinander fiihrt sukzessive und zielgerich-
tet zu einer besseren Ubereinstimmung der jeweiligen Streuparameterverliufe.
Auf Grund des unmittelbaren Zusammenhangs der Matrixeintrage mit der phy-
sikalischen Topologie lassen sich die zu dndernden Bauteile des Filters leicht
identifizieren.

Im Zuge der Miniaturisierung werden im Mikrowellenbereich zunehmend
planare Realisierungen fiir Filter gewéahlt. Das fiihrt oft zu unbeabsichtigten
Interaktionen der Bestandteile der Filter beim Zusammenschalten. Traditio-
nelle Entwurfsmethoden [1-3] lassen dies unberiicksichtigt, was zu teilweise
erheblichen Abweichungen von der gewiinschten Filtercharakteristik fiihrt. Die
Extraktion der Koppelmatrix beim vorgestellten Verfahren erfolgt unter Ver-
wendung der Streuparameter des gesamten Filters und beriicksichtigt somit
jegliche Interaktion der Bauelemente.

1.2 Stand der Technik

Neben den bereits erwéhnten traditionellen Entwurfsverfahren kennt die Li-
teratur zahlreiche weitere Verfahren fiir den Entwurf und den Abgleich von
Filterschaltungen, die an dieser Stelle kurz vorgestellt werden sollen.

In einer Reihe von Arbeiten stellt Dunsmore [4-6] den Abgleich von Fil-
tern anhand einer Zeitbereichsmethode vor. Hierzu wird mit Hilfe eines Netz-
werkanalysators der Reflexionsfaktor S11 des abzugleichenden Filters gemessen
und in den Zeitbereich transformiert. Es ergibt sich ein charakteristischer Ver-
lauf aufeinander folgender Maxima und Minima, aus deren Eigenschaften auf
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die Koppelfaktoren und die Resonanzfrequenzen der Filter geschlossen werden
kann. Tief ausgeprdgte Minima deuten auf korrekt eingestellte Resonatoren
hin, zur Einstellung der Koppelfaktoren ist ein perfekt abgestimmtes Filter
zum Vergleich notwendig.

Ein dhnlicher Ansatz wird von Ness [7] verfolgt, der statt der Zeitbereichs-
antwort die messtechnisch einfacher zu bestimmende Gruppenlaufzeit des Re-
flexionsfaktors Si1! verwendet. Aus dem Verlauf dieser Grofe lassen sich die
Koppelfaktoren und die Resonanzfrequenzen der Resonatoren entnehmen. Das
kann entweder durch die Auswertung des Betrages der Gruppenlaufzeit bei der
Filtermittenfrequenz oder durch Bestimmung derjenigen Frequenzen erfolgen,
bei denen Phasenspriinge der Gruppenlaufzeit auftreten. Der grofle Nachteil
dieses Verfahrens ist die Notwendigkeit, einzelne Resonatoren kurzzuschlielen,
was bei vielen Realisierungsformen von Resonatoren nicht moglich ist. In [§]
erweitert Ness die Anwendung seines Verfahrens auf kreuzgekoppelte Filter.
Lindner [9] verwendet in seiner Dissertation unter anderem diese Methode zur
Ansteuerung eines Industrieroboters zum automatisierten Filterabgleich.

Ein weiteres Syntheseverfahren ist das von Bandler [10] eingefithrte Space-
Mapping-Verfahren, das durch sich anschliefende Arbeiten [11,12] ergénzt wur-
de. Ye und Mansour [13] stellen ein Verfahren vor, das auf der Segmentierung
der Filtergeometrie beruht. Des Weiteren sind Verfahren bekannt, die wie die
vorliegende Arbeit mit der Koppelmatrixmethode arbeiten. Hier sind vor allem
die Arbeiten von Bila [14, 15] sowie Peik und Mansour [16] zu nennen. Eine
detaillierte Betrachtung aller in diesem Absatz erwahnten Verfahren erfolgt in
Kapitel 4 der Arbeit.

1.3 Inhaltsiibersicht

Die vorliegende Arbeit ist in acht Kapitel gegliedert. In Kapitel 2 werden die
zum Verstédndnis der Koppelmatrixmethode benoétigten Grundlagen vermittelt.
Diese bestehen im Kern aus der Beschreibung von Filtern durch charakteristi-
sche Polynome, aus denen die Koppelmatrixdarstellung, die zentrale Beschrei-
bungsart fir Filter in dieser Arbeit, hervorgeht. Kapitel 3 beschéftigt sich mit
der Erstellung einer Koppelmatrixdarstellung aus den Streuparameterverldufen
eines Filters. Dieser als Koppelmatrixextraktion bezeichnete Schritt ist das we-

1Der Begriff der Gruppenlaufzeit wird normalerweise mit der Transmission S21 in Verbin-
dung gebracht, die Berechnung dieser Grofle fiir den Reflexionsfaktor geschieht analog
hierzu: tgy g, == d(ara(511)) fa2n ).
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sentliche Element im Optimierungsprozess und somit entscheidend fiir dessen
Erfolg. Eine besondere Herausforderung fiir die Koppelmatrixmethode stellen
die beispielsweise durch Messungen erhaltenen verlustbehafteten Streuparame-
terverldufe dar, die ebenfalls in diesem Kapitel behandelt werden. Kapitel 4
zeigt den Entwurf von Bandpassfiltern mit der Koppelmatrixmethode und zieht
Vergleiche mit anderen Entwurfsverfahren. Ein weiteres Thema dieses Kapitels
ist die Erstellung eines Filterprototypen anhand der Spezifikation und dessen
Umsetzung in eine Startgeometrie. In Kapitel 5 wird das Verfahren auf die
Anwendung fiir Tiefpassfilter erweitert. Die Vorgehensweise wird anhand ei-
nes ausfiithrlichen Beispiels prasentiert. Kapitel 6 stellt die im Rahmen der
Arbeit entstandenen Software-Werkzeuge vor. Nach einer kurzen Einfiihrung
der einzelnen Module wird deren Zusammenspiel beim Entwurf eines komple-
xen, mehrere Transmissionsnullstellen umfassenden Bandpassfilters erlautert.
Kapitel 7 stellt einige der im Rahmen der Arbeit entstandenen neuartigen
Filterstrukturen vor. Neben einem Resonator in Suspended-Stripline-Technik
werden einige Methoden zur Verbesserung der Weitabselektion und Miniaturi-
sierung von Tiefpassfiltern aufgezeigt. Kapitel 8 bildet die Zusammenfassung
der Arbeit.
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Dieses Kapitel vermittelt die zum Verstédndnis der Arbeit notwendigen Grundla-
gen. Zunichst wird die Beschreibung von Filtern anhand von charakteristischen
Polynomen vorgestellt, aus denen in einem spateren Abschnitt die Koppelma-
trixdarstellung, die zentrale Beschreibungsart fiir Filter in dieser Arbeit, her-
vorgeht. In weiteren Abschnitten wird auf die Anpassung der Koppelmatrix an
vorgegebene Topologien (die sogenannte Rekonfiguration) sowie auf Mehrdeu-
tigkeiten der Koppelmatrixdarstellung eingegangen.

Ein weiterer in dem Kapitel behandelter Aspekt ist die Synthese von Filter-
prototypen, nach einer kurzen Vorstellung der bekannten Filter-Charakteristi-
ken wird dabei besonders auf den verallgemeinerten Tschebyschow-Prototypen
eingegangen. Den Abschluss des Kapitels bildet die Vorstellung der géngigs-
ten Realisierungsformen fiir Tiefpassfilter und Bandpassfilter im Mikrowellen-
bereich.

2.1 Beschreibung des Filterverhaltens durch
charakteristische Polynome

7:1 Rl i2
g <2
uo K) Z,—ﬂul LC-Filter ¢u2 Ry

Bild 2.1: LC-Filter mit Beschaltung durch Quelle und Last.

Bild 2.1 zeigt ein LC-Filter mit seiner dufleren Beschaltung durch eine
Quelle und eine Last. Die maximale Leistung, die der Quelle entnommen wer-
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den kann, betragt Pmax=luol’/4r,, die an die Last Ry abgegebene Leistung
Po=luz|? /R2. Fiir den Quotienten aus maximal verfiigbarer Leistung und an die
Last abgegebene Leistung gilt:

Pawx _ 1 _[Fa |’
Pg 74 Rl uz
2
Pmax 1 o
Ri=Ry: =—|— 2.1.1
e P, 4 |us (2.1.1)

Im Fall von passiven Netzwerken, wie den in dieser Arbeit behandelten Fil-
tern, ist P> maximal gleich Pmax [17]. Solche Filternetzwerke lassen sich durch
die charakteristische Funktion K (s) mit der komplexen Frequenzvariablen s

beschreiben:
Ponax _ 4 | |K(s)|* mit: [K(s)]” = < m Durchiassban (2.1.2)
P > 1 im Sperrband

Der eingangsseitige Reflexionsfaktor der Schaltung ist gegeben durch:

reflektierte Welle U, I,
S =t = — = —— 2.1.3
1) = & G fallende Welle ~ Uy~ In (2.1.3)
Das Vorzeichen des Reflexionsfaktors héngt davon ab, ob zur Definition
Spannungswellen (positiv) oder Stromwellen (negativ) benutzt werden. Wird
der Reflexionsfaktor zur Betrachtung von Leistungen herangezogen, ergibt sich:

reflektierte Leistung P

1S11(s)]> = (2.1.4)

verfiigbare Leistung " Paax
Da es sich bei der betrachteten Filterschaltung um ein verlustloses und zudem
passives Netzwerk handelt, muss dariiber hinaus die Unitaritdtsbedingung gel-

ten:
1S11(s)]* 4 [S21(s)]* = 1 (2.1.5)

Eine gleichwertige Definition des Reflexionsfaktors stammt aus der Leitungs-
theorie [18,19]:

511(8) =

Z%n(s) —Ri _ zin(s) — 1 (2.1.6)

1n(5) + Rl - Zin(s) +1
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Die Grole Zin(s) stellt die Eingangsimpedanz der Schaltung rechts von R; dar.
Da es sich dabei um ein LTI-Netzwerk (linear time invariant) handelt, kénnen
Zin(s) und zin(s) als Quotient von zwei Polynomen dargestellt werden [17]:

ain(s) = ) (2.1.7)

_zin(s)—1 _n(s)—d(s) _F(s)
S(s) = S T1 " n(s) T dls) ~ B(s) (2.1.8)

Die Polynome F'(s) und E(s) stellen zwei der eingangs erwahnten charakteris-
tischen Polynome dar. Mit ihrer Hilfe ist es moglich, den Verlauf des Eingangs-
reflexionsfaktors als Funktion der komplexen Frequenzvariable s vollstdndig zu
beschreiben. Die beiden Polynome haben die folgenden Eigenschaften [20]:

e Da es sich bei den betrachteten Filtern ausschliellich um passive Netz-
werke handelt, muss das Nennerpolynom E(s) ein striktes Hurwitz-Poly-
nom sein — alle Nullstellen des Polynoms liegen in der linken Halbebene
der komplexen Ebene. Das Polynom hat ausschliellich reelle Koeffizien-
ten

¢ Die Koeffizienten von F(s) sind bei einer symmetrischen Filterantwort
rein reell. Im Fall einer unsymmetrischen Filterantwort alternieren die
Koeffizienten mit steigender Potenz von s zwischen rein reell und rein
imagindr. Das geht mit der Einschriankung einher, dass die Nullstellen
dieses Polynoms auf der imaginéren Achse liegen miissen — bei einer sym-
metrischen Filterantwort als konjugiert komplexe Paare. Ist das Filter
von ungerader Ordnung, so ist eine einfache Nullstelle im Ursprung der
komplexen Ebene vorhanden.

Die am Filtereingang reflektierte Leistung lasst sich anhand der beiden Poly-
nome folgendermaflen ausdriicken:

1S (s)? = FEE() (2.1.9)

Das Sternsymbol steht fiir das jeweils konjugiert komplexe Polynom.' Bei ei-
ner Beschrankung der Auswertung der Polynome entlang der imagindren Achse

! Im Zusammenhang mit konjugiert komplexen Polynomen miissen grundsétzlich drei Fille
unterschieden werden:
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(s=jw), vereinfachen sich die Ausdriicke zu F(s)*=F(—s) und E(s)"=E(-s).
Unter Berticksichtigung der Verlustlosigkeit des Filters (2.1.5) ergeben sich so-
mit fiir die reflektierte und transmittierte Leistung folgende Ausdriicke:

1911 (s)] =i = 2825:3 (2.1.10)
|21 () 5=je = E(S)E(;SS));(ZS))F(_S) = ggi;gg:z; (2.1.11)

Das Polynom P(s) ist das letzte der drei charakteristischen Polynome zur Be-
schreibung des Filterverhaltens. Aus (2.1.11) ergibt sich, dass ein verlustloses
Filter bereits durch zwei der drei charakteristischen Polynome vollstindig be-
schrieben ist. Dieser wichtige Zusammenhang, der in der vorliegenden Arbeit
hiufig Anwendung finden wird, ist als Feldtkeller-Gleichung bekannt:

P(s)P(—s) = E(s)B(—s) — F(s)F(s) (2.1.12)

Die Verldufe der Streuparameter eines Filters lassen sich durch die drei Poly-
nome auf die folgende Art und Weise darstellen:

Shi(s) = 28 (2.1.13)
Soa(s) = L08) (2.1.14)

E(s)

Fir die charakteristische Funktion des Filters K (s) ergibt sich mit Hilfe von
(2.1.2), (2.1.5), (2.1.13) und (2.1.14):
o 511(5) F(S)

= 55 = B} (2.1.15)

K(s)

F(s)*: Das Polynom liefert Funktionswerte, die konjugiert komplex zu den Funktionswer-
ten von F'(s) sind.

F*(s): Die Koeffizienten von F(s) werden durch ihre konjugiert komplexen Pendants er-
setzt.

F(s*): Die Auswertung des Polynoms erfolgt mit dem konjugiert komplexen Pendant der
unabhéngigen Variablen s.

Allgemein gilt: F'(s)*=F*(s*). Sind die Polynomkoeffizienten reell und das Argument
imaginér (s=jw), so vereinfacht sich das zu: F(s)*=F(—s).



2.2 Synthese von Filterprototypen

In der Literatur [17,20] tritt bisweilen auch die Funktion H(s) auf. Dieser als
transducer function bekannte Polynomquotient entspricht dem Kehrwert von
521(8):

1 E(s)

H(s) = 5 = P (2.1.16)

Fiir die Synthese von Filtern ist es vorteilhaft mit normierten Polynomen zu

arbeiten, und zwar dergestalt, dass die zu den hoéchsten Potenzen von s geho-
renden Koeffizienten zu 1 gewédhlt werden. In der Literatur [20] werden dazu
die beiden Konstanten € und &, eingefiihrt:

511(5) = EFE"((SS)) (241.17)
o (5) = —28) (2.1.18)

erE(s)

Bemerkenswert an der Polynomdarstellung ist das gemeinsame Nennerpolynom
der Streuparameter. Die Koeffizienten von P(s) alternieren mit steigender Po-
tenz von s zwischen reell und imaginar. Die Nullstellen von P(s) liegen entweder
auf der imaginiren Achse oder treten als parakonjugierte? Paare auf.

Im ersten Fall kennzeichnen die Nullstellen Frequenzen, bei denen die Trans-
mission null ist. Diese Art von Nullstelle wird als Transmissionsnullstelle be-
zeichnet und dient zur Verbesserung der Nahbereichsselektion eines Filters.

Im zweiten Fall werden die Nullstellen zur Beeinflussung des Gruppenlauf-
zeitverhaltens des Filters eingesetzt; typischerweise wird hierbei eine Reduktion
der Gruppenlaufzeitvariation an den Grenzen des Durchlassbands angestrebt.
In beiden Féllen wird die Weitabselektion des Filters durch die zusédtzlichen

Nullstellen verschlechtert.

2.2 Synthese von Filterprototypen

Die Hauptaufgabe von elektrischen Filtern ist die Trennung von erwiinschten
und unerwiinschten Frequenzbadndern. Es ist daher leicht verstdndlich, dass die
Beschreibung von Filtereigenschaften grofitenteils im Frequenzbereich erfolgt.
Der Filterentwurf ist ein klassisches Teilgebiet der Synthese von elektrischen

2Wihrend ein konjugiert komplexer Ausdruck durch das Vertauschen des Vorzeichens des
Imaginérteils erzeugt wird, geschieht dies bei der Parakonjugation durch Vertauschen
des Vorzeichens des Realteils.
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Netzwerken. Diese Disziplin beschéaftigt sich mit dem Auffinden eines elektri-
schen Netzwerkes, das ein vorgegebenes Eingangssignal beziehungsweise dessen
Spektrum in ein vorgegebenes Ausgangssignal tiberfithrt. Im Gegensatz dazu
beschaftigt sich die Analyse von Netzwerken mit der Bestimmung des Aus-
gangssignals, das durch ein vorgegebenes Netzwerk und einem Eingangssignal
erzeugt wird.

Die Analyse eines Netzwerkes liefert ein eindeutiges Ergebnis; jede Kombina-
tion aus Eingangssignal und elektrischem Netzwerk liefert genau ein bestimm-
tes Ausgangssignal. Das trifft nicht auf das Synthese-Problem zu. Abhéngig
von den gestellten Anforderungen gibt es hierfiir entweder keine Losung oder
beliebig viele Losungen [17].

Bild 2.2 zeigt das Frequenzverhalten eines idealen Tiefpassfilters. Spek-
tralanteile bis zur Grenz- oder Eckkreisfrequenz w. des Filters erfahren kei-
ne Dampfung beim Durchgang durch das Netzwerk. Oberhalb von w. ist die
Dampfung hingegen unendlich hoch, der Ubergang zwischen beiden Bereichen
erfolgt instantan. Ein solches Netzwerk ist aus folgenden Griinden physikalisch
nicht realisierbar:

e Der unendlich schnelle Anstieg der Dampfungskurve bei der Eckfrequenz
erfordert eine unendliche Anzahl von Bauelementen.

e Ein elektrisches Netzwerk aus LTI-Elementen kann keine verschwinden-
de Dédmpfung iiber einen Frequenzbereich aufweisen, wohl aber fiir meh-
rere diskrete Frequenzen.

e Ein Signal kann nicht sowohl im Zeit- als auch im Frequenzbereich be-
grenzt sein [21]. Die harte Forderung nach einer unendlich hohen Damp-
fung im Sperrbereich des Filters bedingt eine (zeitlich) unbegrenzte Im-
pulsantwort und somit ein nicht kausales System.

Aus diesen Griinden miissen fiir die Realisierung von Filtern mehrere Kom-
promisse eingegangen werden, die durch das in Bild 2.3 dargestellte Toleranz-
schema vermittelt werden:

o Es existiert ein Ubergangsgebiet zwischen Durchlass- und Sperrbereich
(we <w <ws). Die Breite des Gebiets hangt von der Filterordnung n
sowie den beiden Dampfungswerten o, und o, ab.

e Innerhalb des Durchlassbereichs wird eine maximale Ddmpfung von a
zugelassen. Hierin muss auch die endliche Giite der verwendeten realen
Bauelemente, die deren Verluste beschreibt, beriicksichtigt werden.
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@ @
o a0

= g
= =

g 2
= a=0 a=00 ;%
A A

w
We
Bild 2.2: Frequenzverhalten eines Bild 2.3: Frequenzverhalten eines
idealen Tiefpassfilters. realen Tiefpassfilters.

e Ab der Frequenz ws, die den Beginn des Sperrbereichs markiert, wird
eine minimale Dampfung von a, gefordert.

Der in Bild 2.3 gezeigte Dampfungsverlauf eines Filternetzwerks erfiillt das
geforderte Toleranzschema. Je nach Anforderung an die Filtereigenschaften
stehen verschiedene mathematische Funktionen, Filterprototypen genannt, zur
Verfiigung, um das Approximationsproblem zu l6sen. Diese sind Thema der
néchsten beiden Abschnitte.

2.2.1 Kilassische Filterprototypen

Unter dem Terminus klassische Filterprototypen werden in dieser Arbeit alle
Prototypen zusammengefasst, die nicht zu den verallgemeinerten Tschebyschow-
Filtern gehoren. Die Literatur kennt eine Vielzahl von Prototypen [22,23]; die
meisten davon sind sogenannte Allpolfilter, die keine Transmissionsnullstellen
bei finiten Frequenzen besitzen. Fiir das charakteristische Polynom P(s) bedeu-
tet das, dass alle Nullstellen im Unendlichen liegen, das Polynom reduziert sich
auf eine Konstante.

Oftmals bestimmen Anforderungen an den Dampfungsverlauf die Auswahl
eines Prototypen. Kommt es hingegen auf hohe Impulstreue an, ist die Phasen-
linearitdt, und daraus abgeleitet die Gruppenlaufzeitvariation des Filters, von
entscheidender Bedeutung. Im Folgenden werden die wichtigsten klassischen
Prototypen kurz vorgestellt, Tabelle 2.1 vergleicht sie hinsichtlich der beiden
genannten Eigenschaften.

11



2 Grundlagen

Filtertyp Phasenlinearitdt  Nahbereichsselektion
Butterworth 0 0

Bessel + —
Tschebyschow - +
Elliptisch —— ++

Tab. 2.1: Vergleich der vorgestellten klassischen Filtertypen hinsichtlich
der Eigenschaften Phasenlinearitdt und Nahbereichsselektion. Das
Butterworth-Filter dient als Referenz, + bedeutet besseres Verhal-
ten, — schlechteres Verhalten.

Der Butterworth-Prototyp

Der Filtertyp ist auch als maximal flaches Filter bekannt; die Aussage bezieht
sich auf den Dampfungsverlauf bei w=0. Diese Forderung fiihrt fiir ein Filter
der Ordnung n unmittelbar zu folgender Form von K(s) [20]:

K(s)=es" (2.2.1)

Der Parameter € bestimmt die maximale Dampfung im Durchlassband oy,
(Bild 2.3), die beim Butterworth-Filter bei der Eckkreisfrequenz w. auftritt.
Normalerweise wird € zu 1 gewéhlt, was einer Dampfung von 3dB bei der
Eckfrequenz entspricht. Da es sich um ein Allpolfilter handelt, folgt fir das
Polynom F'(s) unter Verwendung von (2.1.15):

F(s) =es" (2.2.2)

Das noch fehlende Polynom FE(s) kann iiber die Feldtkeller-Gleichung (2.1.12)
bestimmt werden.

Der Bessel-Prototyp

Bessel-Filter kommen zum Einsatz, wenn ein linearer Phasenverlauf und damit
einhergehend eine konstante Gruppenlaufzeit im Durchlassband des Filters im
Mittelpunkt der Anforderungen stehen. Neben einem moglichst konstanten Am-
plitudenverlauf im Durchlassband ist das die zweite Bedingung fiir eine verzer-
rungsarme Ubertragung von Impulsen. Anwendungsgebiete sind beispielsweise
die Signalverarbeitungskette eines Pulsradars oder ein Oszilloskopverstérker.
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2.2 Synthese von Filterprototypen

Wie das Butterworth-Filter ist auch das Bessel-Filter ein Allpolfilter. Paar-
mann [22] stellt eine Rekursionsformel vor, mit deren Hilfe die Koeffizienten e;
des Polynoms E(s) fiir ein Bessel-Filter mit der normierten Verzogerung von 1
berechnet werden konnen:

2(n — k)
= —— k=0,... -1 2.2.3
€k+1 (2n — k,')(k' ¥ 1) €k ; ) (TL ) ( )
Das fehlende Polynom F(s) kann wiederum iiber die Feldtkeller-Gleichung
(2.1.12) bestimmt werden.

Der Tschebyschow-Prototyp

Das Tschebyschow-Filter ist das am h&ufigsten verwendete Filter. Das liegt dar-
an, dass es von den bisher vorgestellten Filtern das beste Ddmpfungsverhalten
wihrend des Ubergangs vom Durchlassband zum Stoppband aufweist. Zudem
ist sowohl seine rechnerische als auch technische Implementierung deutlich ein-
facher als jene der elliptischen Filter, die ein noch besseres Ddmpfungsverhalten
im Ubergangsbereich besitzen.

Das verbesserte Verhalten im Ubergangsbereich wird durch die Zulassung
einer Welligkeit entweder im Durchlassband (Tschebyschow Typ I) oder im
Stoppband (Tschebyschow Typ II, auch bekannt als inverses Tschebyschow-
Filter) des Dampfungsverlaufs erreicht. Der weitaus grofite Teil der Tscheby-
schow-Filter sowie alle Filter, die in dieser Arbeit behandelt werden sind vom
Typ I, so dass fortan bei Erwdhnung eines Tschebyschow-Filters immer dieser
Typ gemeint ist.

Das Polynom F'(s) des Filtertyps ist ein Tschebyschow-Polynom [24] vom
Grad n:

F(s) = e Tp(s) (2.2.4)

Zwischen dem Parameter €, dem sogenannten ripple factor und der mini-
malen Anpassung im Durchlassband RL (return loss), die meistens Teil der
Filterspezifikation ist, besteht der Zusammenhang:

14¢€2

RL =1/ —

(2.2.5)
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2 Grundlagen

Tschebyschow-Polynome vom Grad n kénnen nach folgender Rekursionsfor-
mel [20] berechnet werden:

T()(S) = 1,
Ti(s) = s,
Tht1(s) = 28T (s) — Tn-1(s) (2.2.6)

Da das Tschebyschow-Filter ein Allpolfilter ist, gilt P(s)=1, und das feh-
lende Polynom E(s) kann tber die Feldtkeller-Gleichung (2.1.12) bestimmt
werden.

Elliptische Filter

Der Filtertyp nutzt Transmissionsnullstellen bei realen Frequenzen, um die Nah-
bereichsselektion (der Ubergangsbereich vom Durchlass- ins Stoppband) zu ver-
bessern. Die analytische Berechnung solcher Filter ist komplex, hierzu miissen
elliptische Integrale gelost werden. Aus diesem Grund werden die Filterkoeffi-
zienten meistens aus Tabellenwerken entnommen, z. B. aus Saal [25]. Da die
Vorteile von elliptischen Filtern auch von dem im néchsten Abschnitt bespro-
chenen verallgemeinerten Tschebyschow-Prototyp geboten werden, wird dieser
Filtertyp hier nicht weiter behandelt.

2.2.2 Der verallgemeinerte Tschebyschow-Prototyp

Der verallgemeinerte Tschebyschow-Prototyp, der erstmalig von Rhodes und
Alseyab [26] vorgestellt wurde, ist eine Weiterentwicklung des konventionellen
Tschebyschow-Prototyps. Die Neuerung besteht darin, dass die Hinzunahme
von Transmissionsnullstellen an beliebig vorgebbaren Frequenzpunkten aufler-
halb des Durchlassbandes des Filters moglich ist. Die Nullstellen kénnen dabei
auf der imaginaren Achse liegen oder als parakonjugiert komplexe Paare auf-
treten.

Im ersten Fall entstehen Transmissionsnullstellen bei reellen Frequenzen. Im
zweiten Fall wird mafigeblich der Phasenverlauf von S2; und damit die Grup-
penlaufzeit des Filters beeinflusst. Somit ist dieser Prototyp sehr flexibel und
erlaubt eine bessere Anpassung an die Spezifikation als alle bisher vorgestellten
Prototypen.

Beispielsweise konnen im Fall von Kommunikationssystemen, bei denen
Sende- und Empfangsspektrum eng beieinander liegen, die Steilheit der bei-
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2.2 Synthese von Filterprototypen

den aneinandergrenzenden Filterflanken durch Transmissionsnullstellen erhéht
werden. Die Anforderungen an die nicht direkt benachbarten Flanken sind meis-
tens weniger streng, so dass eine asymmetrische Filterantwort zur Reduktion
der Filterordnung beitragen kann. Dadurch werden die Filter kompakter, giins-
tiger herstellbar und weisen eine geringere Einfligeddmpfung auf.

Der mathematische Hintergrund zum verallgemeinerten Tschebyschow-Pro-
totyp ist sehr komplex und kann bei Cameron [20, 27], der einen rekursiven
Ansatz zur Bestimmung der charakteristischen Polynome vorschlégt, nachvoll-
zogen werden. Hier sollen lediglich, wie auch schon bei den anderen Prototypen
geschehen, die notwendigen Schritte zur Bestimmung der drei Polynome F(s),
E(s) und P(s) vorgestellt werden.

Am einfachsten ist die Bestimmung der Koeffizienten des Polynoms P(s),
dessen Nullstellen den vorgegebenen Transmissionsnullstellen entsprechen. Die
Anzahl der Transmissionsnullstellen ng, darf dabei maximal gleich der Filter-
ordnung n sein. Wegen der Unitarititsbedingung® muss das Polynom P(s) mit
der imagindren Einheit j multipliziert werden, falls der Ausdruck n—n¢, gerade
ist.

Der Zéhler der charakteristischen Funktion K (s), der nach (2.1.15) mit F'(s)
identisch ist, lasst sich nach [27] mit den vorgegebenen Transmissionsnullstellen
s; und der Filterordnung n folgendermaflen ausdriicken:

F(s) = Num(K(s))

=3 H(Cz +di) + H(Cz —di) (2:27)

i=1 =1

3 Im Fall von reziproken Zweitoren umfasst die Unitaritdtsbedingung die folgenden drei
Gleichungen:

S11(8)S11(8)" + S21(5)S21(s)" =1
S22(8)S22(s)" + 521(5)521(3)* =1
511(3)521(8)* —+ 521(5)522(8)* =0

Die drei Gleichungen als Matrixgleichung zusammengefasst ergeben:

S-S*T =1

15



2 Grundlagen

1 1
wobei: s =14/s? —1, ci:{s—], di=s4/1-5
i \ 57

Num() bezeichnet hier den Zahler eines Bruches. Dieser Ausdruck ldsst sich
durch die Einfithrung der Polynome G, (s) und G, (s) verkiirzen:

[Gn(s) + Gr(s)] (2.2.8)

Die Ermittlung von F'(s) beginnt mit der Bestimmung von Gy (s) durch Rekur-
sion; hierzu wird das Polynom in zwei Teilpolynome Uy, (s) und V,,(s) aufgespal-
tet:
Gn(s) =Un(s) + Va(s) (2.2.11)

Zweck der Aufspaltung ist die Zusammenfassung aller Summanden im Polynom
Un(s), die nur Potenzen der Variable s enthalten. Summanden, die den Term s’
enthalten, werden dagegen dem Hilfspolynom V,,(s) zugeordnet. U, (s) ist somit
eine rationale Funktion, ein echtes Polynom in s, wahrend dies fiir V5, (s) nicht
zutrifft, da es den Faktor s'=1/s?—1 enthalt.

Der Rekursionsprozess beginnt mit der Bestimmung des Polynoms G1(s)
unter Verwendung der ersten vorgegebenen Transmissionsnullstelle s1:

Gi(s)=c1+di = (s—j) + 1—%5'
= Ui(s) + Vi(s) (2.2.12)

Die Ermittlung von Ga(s) erfolgt durch die Multiplikation von G1(s) mit den
entsprechenden Termen der zweiten Transmissionsnullstelle sa:

Ga(s) = Ua(s) + Va(s) = G1(s) [e2 + d2]

= [Ui(s) + Va(s)] (s - 512) +4/1— 5138/] (2.2.13)
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Die beim Ausmultiplizieren der zweiten Zeile entstehenden Summanden werden
wieder entsprechend den Teilpolynomen Usz(s) und Va(s) zugeordnet:

Us(s) = sUs (s) — U;iis) 4 i S%s' Vi(s) (2.2.14)

Va(s) = sVi(s) — %‘9) 1o SiQs Ui (s) (2.2.15)

Diese Prozedur wird (n—1)-fach wiederholt, so dass die Polynome am Ende die
Ordnung n aufweisen. Ist die Anzahl ng, der Transmissionsnullstellen kleiner
als die Filterordnung (das ist der Normalfall), so werden die Polynome Uy(s)
und V,,(s) ab dem ng,-ten Rekursionsschritt mit folgendem Faktor multipliziert:

lim [(s—l) + 1—%3/
S;—00 Sqi Sy

Bei analoger Vorgehensweise fiir das Polynom G, (s)=Uy, (s)+V,.(s) resultiert
U} (s)=U,(s) und V,,(s)=—V,(s). Hieraus ergibt sich zusammen mit (2.2.8)
und (2.2.11):

=s+s (2.2.16)

1

F(s) = Num(K(s)) = 5 [Gn(s) + Giu(s)]
= % (Un(5) + Un(s)) + (Va(s) + Vi (s)) = Un(s) (2.2.17)

Somit entspricht das Polynom Uy (s) dem Polynom F'(s). Das noch fehlende Po-
lynom E(s) kann wie gehabt iiber die Feldtkeller-Gleichung (2.1.12) bestimmt
werden.

2.3 Der Koppelmatrixansatz

Die Idee des Koppelmatrixansatzes geht auf Atia und Williams [28] zurtick,
die diese Darstellung in den siebziger Jahren erstmalig fiir Hohlleiterfilter ge-
wahlt haben. Der Ansatz beschreibt, wie die in Abschnitt 2.1 auf Seite 5 vorge-
stellten charakteristischen Polynome, das Ubertragungsverhalten eines Filters.
Die Modellierung erfolgt iiber die sogenannte Koppelmatrix, die als Eintrdge
die Resonanzfrequenzen der einzelnen Resonatoren und deren gegenseitige Ver-
kopplungen enthilt. Die Angabe zweier zusétzlicher, als externe oder belastete
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2 Grundlagen

Gite bekannten Grofien beschreibt die Ankopplung des Filters an die Quelle
und die Last.

Der grofie Vorteil des Ansatzes besteht im direkten topologischen Zusam-
menhang der Koppelmatrix mit dem physikalischen Filter. Jeder Eintrag in
der Koppelmatrix ist eindeutig mit einem Bestandteil des Filters verkniipft.
Die direkte Zuordnung ermoglicht eine zielgerichtete Beeinflussung des Filter-
verhaltens durch Verdnderung der Filtergeometrie.

Das ist bei der Beschreibung durch Polynome wie auch durch andere Be-
schreibungsformen nicht méglich. Diese Eigenschaft pradestiniert den Koppel-
matrixansatz zur Verwendung sowohl fiir die Filteroptimierung als auch fiir den
Filterabgleich [13,14].

Auflerdem ermoglicht der Ansatz die Verwendung von Werkzeugen der linea-
ren Algebra, wodurch die Filtersynthese beschleunigt wird. Ahnlichkeitstrans-
formationen erméglichen dariiber hinaus eine einfache Anderung der Filterto-
pologie.

Um mit dem Konzept der Koppelmatrix vertraut zu werden, eignet sich die
Untersuchung eines Ersatzschaltbilds fiir ein Bandpassfilter aus konzentrierten
Bauelementen entsprechend Bild 2.4. Die Verkopplung der Resonatoren erfolgt
in diesem Fall iber magnetische Streufelder, was im Ersatzschaltbild durch die
Gegeninduktivitdten L;; modelliert wird; das stellt jedoch keine notwendige
Einschréankung dar, es konnen ebenso elektrische Streufelder oder eine Kom-
bination aus beiden Feldtypen fiir die Verkopplung zwischen den Resonatoren
herangezogen werden [29]. Das Aufstellen der n Maschengleichungen fiir die in

Lln

Ry 4 Lon—1)
@ L1 L2 @ _— CQ Ln,1
AN

\ /
Uy Ci Loy

Ll(n—l)

Bild 2.4: Ersatzschaltbild fiir ein magnetisch gekoppeltes Bandpassfilter.
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2.3 Der Koppelmatrixansatz

Bild 2.4 dargestellte Schaltung liefert das Gleichungssystem:

Ri+p1 —jwliz -+ —jwlin 11 Up
7ij21 D2 e 7ij2n iz 0
= (2.3.1)

it jwL; + !
mit: i = JWLl; e
Pi =] e

Die linke Matrix hat die Dimension einer Impedanz und soll durch Ausklam-
mern des Faktors woL - FBW normiert werden:

R o dele el
wol - FBW wol - FBW wolL - FBW
_ jwLz O _ jwLlan
wolL - FBW wol - FBW
wol - FBW
__jwlm __ Jwln2 oo B +0
wol - FBW wol - FBW wolL - FBW

(2.3.2)
Dabei stellt wy die Mittenkreisfrequenz des Filters dar und FBW (fractional
bandwidth) ist die auf die Mittenfrequenz bezogene Bandbreite des Filters, oft
auch als relative Bandbreite bezeichnet. Es wurde vereinfachend angenommen,
dass die Induktivitidten L; und Kapazitiaten C; der Resonatoren alle den glei-
chen Wert aufweisen, diese Annahme ist jedoch nicht erforderlich, erhoht aber
hier die Ubersichtlichkeit. Die Grofe €2 steht fiir die normierte Tiefpassfrequenz-
Variable und ist gegeben durch:

1 w wo
Q=jme (L -2 2.3.
JFBW(wO w> (2.33)

Anhand der normierten Impedanzmatrix lassen sich weitere Vereinfachungen
treffen:
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e Die jeweils ersten Summanden im linken oberen und rechten unteren

Matrixelement entsprechen einer reziproken Giite: Bi/(woL) = 1/Q;.

Die in allen Matrixelementen auflerhalb der Hauptdiagonalen auftreten-
den Quotienten der Kreisfrequenz w und der Filtermittenkreisfrequenz
wo sollen als konstant und zu 1 angenommen werden. Dadurch werden
die Eintrage frequenzunabhéngig. Diese Vereinfachung ist nur giiltig so-
lange sich der betrachtete Frequenzbereich nicht zu sehr von der Filter-
mittenfrequenz unterscheidet. Das schrinkt die Brauchbarkeit der Kop-
pelmatrixmethode fiir Filter mit einer relativen Bandbreite bis ca. 20 %
ein.

Die in denselben Matrixelementen auftretenden Quotienten aus Gegen-
induktivitdt L;; und Eigeninduktivitit L stellen ein Maf fiir die Stérke
der Verkopplung zwischen den beiden beteiligten Resonatoren ¢ und j
dar. Deshalb werden diese Quotienten als Koppelkoeffizienten M;; be-
zeichnet.

Die so vereinfachte normierte Impedanzmatrix lasst sich als Summe von drei
Matrizen schreiben:

1
0. FBW 0 0 0 0
0 0 .- 0 0 Q .- 0
) +
0 0 1 0 0 Q
0. - FBW
0 Mz -+ M,
i Mo 0 s Moy,
- — 3.4
FBW (2:34)
M'nl Mn2 0

Die erste Matrix (R) beschreibt die Ankopplung des Filters an die Quelle und
an die Last. Da sie nur zwei Eintrége enthélt, wird meistens auf die explizite
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Darstellung als Matrix verzichtet und die beiden von null verschiedenen Werte
als Skalare zusammen mit der Koppelmatrix angegeben.

Die zweite Matrix beriicksichtigt die vereinfachte Frequenzabhéngigkeit des
Filters. Bei der Betrachtung des Filterverhaltens iiber der Frequenz ist dies die
einzige der drei Matrizen, die fiir jeden Frequenzpunkt gesondert ausgewertet
werden muss. Da die Frequenzvariable €2 nur auf der Hauptdiagonalen auftritt,
wird die Matrix héufig als €2 - I geschrieben mit der Einheitsmatrix I.

Die dritte Matrix enthalt die frequenzinvarianten Koppelkoeffizienten der
Filterschaltung, weshalb die Bezeichnung Koppelmatrix (M) naheliegend ist.
Da Filter im Normalfall ausschliefSlich reziproke Bauelemente enthalten ist die
Koppelmatrix symmetrisch. Diese Matrix kann zusammen mit den beiden Ein-
tragen der Matrix R als Bauplan fiir das Filter verstanden werden. Sie spielt
in der vorliegenden Arbeit die zentrale Rolle.

2.4 Koppelmatrixsynthese aus den charakteristischen
Polynomen

Dieser Abschnitt befasst sich mit der Berechnung eines Koppelmatrixmodells
fir ein Filter, fiir das bereits ein Modell aus charakteristischen Polynomen
vorliegt. Die Literatur kennt hierzu drei Methoden, deren Kerngedanken im
Folgenden kurz vorgestellt werden. Das letzte Verfahren wird in dieser Arbeit
angewendet und deshalb detaillierter besprochen.

2.4.1 Bestimmung der Koppelmatrix durch Optimierung

Eine zu einem vorgegebenen Streuparameterverlauf passende Koppelmatrix
kann nach Atia [30] und Amari [31] durch Optimierung gewonnen werden. Beide
Autoren verwenden das Gradientenverfahren mit den Koppelmatrixeintragen
als unabhéngigen Variablen. Die zu minimierende Kostenfunktion wird durch
die Pol- und Nullstellen der charakteristischen Filterfunktion K(s) definiert.

Der Ansatz von Atia [30] ist auf symmetrische Filterantworten beschrénkt
und liefert eine im Allgemeinen vollbesetzte Koppelmatrix, die anschliefend
durch Ahnlichkeitstransformationen (siehe Abschnitt 2.5 auf Seite 26) auf die
gewiinschte Form gebracht werden muss. Das Verfahren von Amari [31] hinge-
gen erlaubt auch unsymmetrische Filterantworten.
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2 Grundlagen

Des Weiteren kann eine Topologiematrix vorgegeben werden, die das explizi-
te Nullsetzen von Koppelmatrixeintragen oder die Festlegung derer Vorzeichen
erlaubt. Diese beiden Verfahren benétigen nicht zwangsweise die charakteris-
tischen Polynome zur Bestimmung der Koppelmatrix, numerisch vorliegende
Streuparameterverldufe sind ausreichend.

2.4.2 Berechnung der Koppelmatrix durch schrittweise
Reduktion der charakteristischen Polynome

Bei dieser durch Cameron [20, 32] vorgestellten Methode werden durch schritt-
weise Extraktion von Komponenten die Grade der Polynome reduziert, die das
Filter beschreiben. Die zu extrahierenden Komponenten sind zum einen parallel-
geschaltete Kondensatoren, die die Resonatoren des Filters im Tiefpassbereich
beschreiben. Zum anderen werden Immitanz-Inverter extrahiert, wobei Inver-
ter zwischen konsekutiven und nicht konsekutiven Resonatoren unterschieden
werden miissen.

Die Prozedur ist beendet, wenn alle beteiligten Polynome zu Konstanten re-
duziert wurden; das Ersatzschaltbild aus gekoppelten Parallelresonatoren hat
dann seine vollstdndige Form erreicht. Das Verfahren benétigt die Darstellung
der Filterfunktion in Form von ABC D-Parametern, die sich leicht aus den in
Abschnitt 2.1 auf Seite 5 vorgestellten charakteristischen Polynomen bestim-
men lassen [20].

Die Reihenfolge der Elemente, die extrahiert werden sollen, muss vorgege-
ben werden — das Verfahren ist somit gut einsetzbar fiir die Synthese eines
Filters, wenn dessen Topologie bereits bekannt ist. Insbesondere bei planaren
Filtern treten jedoch haufig parasitdre Kopplungen zwischen Resonatoren auf,
deren Existenz nicht vorausgesehen werden kann, die aber trotzdem in einem
Koppelmatrixmodell beriicksichtigt werden sollten. Fiir die Modellierung sol-
cher Filter ist das Verfahren nicht geeignet.

2.4.3 Berechnung der Koppelmatrix durch
Partialbruchzerlegung der Y -Parameter und
Orthogonalisierung

Diese Methode geht auf Atia und Williams [30, 33] zuriick. Cameron [27] erwei-

terte den Anwendungsbereich auf asymmetrische Filterantworten. Die Ermitt-
lung des Koppelmatrixmodells geschieht durch den Vergleich der Y-Parameter
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2.4 Koppelmatrixsynthese aus den charakteristischen Polynomen

mit Bestandteilen der Koppelmatrix. Durch einen Orthogonalisierungsprozess
wird anschliefend die vollstdndige Koppelmatrix bestimmt.

Zunichst muss eine Umwandlung der die Streuparameter beschreibenden
charakteristischen Polynome in Y-Parameter beschreibende Polynome vorge-
nommen werden. Dies erfolgt geschickterweise tiber den Umweg der ABCD-
Parameter-Darstellung [20].

Bild 2.5 zeigt die Messvorschrift zur Bestimmung der Y-Parameter eines
Zweitors. Der Stimulus erfolgt durch eine Spannungsquelle, alle anderen Tore
sind mit Kurzschliissen versehen. Die beiden Y-Parameter Y21(s) und Yaa(s)

i1 12
— <

<>¢u1 Zweitor ¢u2

Bild 2.5: Beschaltung eines Zweitors zur Ermittlung der Y-Parameter.

lassen sich nach folgender Vorschrift bestimmen:

Yar(s) = 2 und  Yaa(s) = 2 (2.4.1)
ui Uz=0 u2 U1=0
Auflésen von (2.3.1) nach dem Stromvektor liefert:
. . N\T . -1 T
(i1 92 -+ in) =(M+sI+R) - (Up 0 --- 0) (2.4.2)

Vorteilhaft an dieser Darstellung ist, dass in dem Spannungsvektor lediglich
ein Eintrag ungleich null vorhanden ist. Das vereinfacht die Bestimmung des
Stroms 1,, betrachtlich:

Der Index nl selektiert das betreffende Element aus der in den Klammern
stehenden Matrix, in diesem Fall das Element in der letzten Zeile und der
ersten Spalte. Fiir die Bestimmung von Y22(s) muss die duflere Beschaltung in
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2 Grundlagen

Bild 2.5 vertauscht werden:
i Vag(s) = (M +sI+R) - Uo (2.4.4)

Die Bestimmung von Y21(s) und Ya2(s) erfolgt unter den Randbedingungen
s=jw und R=0 (bedingt durch die Messvorschrift der Y-Parameter) und ergibt:

Yar(s) = = =j(-M —wI)} (2.4.5)
U1 U2=0

Vao(s) = :7’; =j(-M —wI)} (2.4.6)
U1=0

Damit ist ein wichtiger Zusammenhang zwischen der Koppelmatrix und den
Y-Parametern geschaffen worden. In dieser Form ist der Zusammenhang aller-
dings zunéchst nutzlos, da aus den beiden Elementen der inversen Koppelma-
trix nicht direkt auf deren Aufbau geschlossen werden kann. Somit sind weitere
Umformungen notwendig.

Im Abschnitt 2.3 auf Seite 17 wurde gezeigt, dass alle Elemente der Koppel-
matrix rein reell und die Eintrige beziiglich der Hauptdiagonalen symmetrisch
sind. Aus diesen beiden Eigenschaften lasst sich ableiten, dass alle Eigenwerte \;
der Matrix M ebenfalls reell sind [34] und sie folgendermafien zerlegt werden
kann:

—-M=T-A-T" (2.4.7)

Hierbei stellt A eine Diagonalmatrix dar, deren Hauptdiagonale mit den Ei-
genwerten \; der Koppelmatrix M besetzt ist. Die Transformationsmatrix T
besteht aus n zueinander orthogonalen Zeilenvektoren. Einsetzen der Zerlegung
(2.4.7) in (2.4.5) und (2.4.6) fithrt zu:

Yaoi(s) = j (T AT — wI) : (2.4.8)
Yaa(s) = j (T AT —wI)71 (2.4.9)

nn
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2.4 Koppelmatrixsynthese aus den charakteristischen Polynomen

Die rechten Seiten dieser beiden Gleichungen stellen inverse Eigenwertprobleme
dar [35] und lassen sich allgemein folgenderweise umformen:

-1 T T
(T-A~Tt—w1)_ :ZM (2.4.10)

ij w— Ak
k=1

Im konkreten Fall fiihrt das zu folgenden Ausdriicken:

n Tn T n
Yai(s) =)y~ =y o (2.4.11)

W — A w— Ak
k=1 k=1
. - T2, . - T22k
Yao(s) = j kgﬂ oo ,él P (2.4.12)

Das stellt eine Partialbruchzerlegung der beiden Y-Parameter Y21 (s) und Yaa(s)
dar. Die Polstellen der Partialbriiche liefern dabei die Eigenwerte \; der Koppel-
matrix. Durch den Vergleich der Residuen r21% von Y21 (s) und 722 von Yaa(s) in
der Partialbruchdarstellung lasst sich der jeweils erste und letzte Zeilenvektor
der Transformationsmatrix T folgendermaflen bestimmen:

T21k T21k
Tok =/ , T = = k=1... 2.4.13
k 722k 1k T Jran n ( )

Zur Bestimmung der Koppelmatrix nach (2.4.7) missen die verbleibenden n—2

Zeilen der Matrix T gefunden werden. Da die Zeilen von T orthogonal zuein-
ander sind, lassen sich die fehlenden Zeilen durch ein Orthogonalisierungsver-
fahren aus den beiden nach (2.4.13) bestimmten Zeilen ermitteln.

Auf Grund seiner Einfachheit bietet sich das Gram-Schmidt-Verfahren [34]
an. Bei dem Verfahren miissen die bereits vorhandenen Zeilenvektoren 77 und
T, zu einer vollstdndigen Basis aus n voneinander linear unabhéngigen Vek-
toren erweitert werden. Diese Aufgabe kann durch Raten gel6st werden, wozu
ein einfaches Muster genutzt wird, das lineare Unabhéngigkeit der geratenen
Vektoren sicherstellt. Die Vektoren sind dann meistens auch von T und T,
linear unabhéngig, was durch eine Rangbestimmung der Basis-Matrix sicher-
zustellen ist. Aus dieser Basis erzeugt das Gram-Schmidt-Verfahren schliellich
die Matrix T mit n zueinander orthogonalen Zeilenvektoren.

Die einzelnen Zeilenvektoren werden beim Gram-Schmidt-Verfahren rekur-
siv ermittelt, wodurch sich numerische Fehler kumulieren. Das fiihrt dazu, dass
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2 Grundlagen

insbesondere die letzten Zeilenvektoren nicht mehr vollstdndig orthogonal zu
ihren Vorgéngern sind, wodurch die Berechnung der Koppelmatrix fehlerhaft
wird.

Untersuchungen haben gezeigt, dass unter Verwendung von Matlab [36] auf
einem 32-Bit-Rechner ausreichend genaue Ergebnisse fiir Filtergrade bis etwa
21 erreicht werden. Zur Beurteilung der Qualitdt der Orthogonalitidt der Ma-
trix T werden aus deren Zeilenvektoren nacheinander Skalarprodukte gebildet
und deren Werte aufsummiert. Unterschreitet das Ergebnis eine vorgegebene
Schranke, gilt die Matrix als brauchbar. Ein alternatives, im Gegensatz zum
Gram-Schmidt-Verfahren numerisch stabiles Orthogonalisierungsverfahren ist
die Householder-Transformation [37].

2.5 Rekonfiguration und Reduktion der Koppelmatrix

Das Resultat einer Koppelmatrixsynthese, wie sie im letzten Abschnitt beschrie-
ben wurde, ist im Allgemeinen eine vollbesetzte Matrix. Eine direkte Umset-
zung einer solchen Matrix in ein physikalisches Filter ist wenig sinnvoll, da
jeder einzelne Resonator mit jedem verbleibendem anderen Resonator verkop-
pelt werden muss. Dadurch ergeben sich komplexe geometrische Abhangigkei-
ten zwischen den Resonatoren, denen ab einer gewissen Filterordnung nicht
mehr Rechnung zu tragen ist. Im Interesse einer einfachen Realisierbarkeit des
Filters wird daher versucht, méglichst viele Eintrage der Koppelmatrix zu null
zu setzen, was in diesem Zusammenhang als Reduktion der Koppelmatrix be-
zeichnet wird.

Oft lassen sich bestimmte technische Realisierungsformen von Resonato-
ren nur unter Einhaltung einer bestimmten Topologie zusammenschalten. Das
trifft zum Beispiel auf das von Williams [38] vorgestellte dual-mode-cavity-F'ilter
zu. Jener Filtertyp nutzt die beiden degenerierten Moden beispielsweise zwei-
er Rundhohlleiter-Resonatoren zur Realisierung eines vierpoligen Filters mit
Transmissionsnullstellen aus. Diese Technik reduziert den Platzbedarf des Fil-
ters erheblich, sie schrankt allerdings die moglichen Verkopplungen der beteilig-
ten Resonatoren ein. Ein weiteres Beispiel fiir diese Problematik sind die von
Hong vorgestellten open-loop-Resonatoren [39], die in einem spéteren Teil der
Arbeit (Abschnitt 6.6 auf Seite 114) in einem Beispielfilter Verwendung finden.

Oft ist auch die Art der Verkopplung (magnetisch oder elektrisch) der Re-
sonatoren durch deren technische Umsetzung vorgegeben, oder eine bestimmte
Art der Verkopplung ist einfacher zu realisieren. Beispielsweise ist bei Hohllei-
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2.5 Rekonfiguration und Reduktion der Koppelmatrix

terfiltern die Realisierung von elektrischen Kopplungen durch Sonden deutlich
aufwéndiger als die magnetische Kopplung durch induktive Blenden. Rekonfi-
guration der Koppelmatrix bedeutet, die zur Realisierung eines Filters notwen-
digen Kopplungen an Positionen zu verlegen, die eine einfache oder vorteilhafte
technische Umsetzung des Filters erlauben. Dariiber hinaus ist unter Rekonfi-
guration die Einflussnahme auf die Vorzeichen der Kopplungen zu verstehen.

Bild 2.6 zeigt eine Visualisierung der Koppelmatrixdarstellung, fortan als
Koppelschema bezeichnet. Die in Form von schwarzen Kreisen dargestellten
Resonatoren sind in der Koppelmatrix als Elemente M;; enthalten. Verkopp-
lungen zwischen den Resonatoren finden sich als Eintrdge M;; wieder, wobei
zwischen Hauptkopplungen und Kreuzkopplungen unterschieden wird. Haupt-
kopplungen bestehen zwischen jedem Paar von konsekutiven Resonatoren und
sind fiir die Filterfunktion obligatorisch. Kreuzkopplungen werden zur Realisie-
rung von Transmissionsnullstellen eingesetzt. Die Anzahl der Eintrage in der
Koppelmatrix mit Ausnahme der Elemente der Hauptdiagonalen, die ungleich
null sind, wird also mafgeblich durch die Anzahl der Transmissionsnullstellen
des Filters bestimmt. Allpolfilter kommen mit den wenigsten Verkopplungen
aus, sie benotigen nur die Hauptkopplungen.

Qs Mn Iy Moo v M33
O o @ (O Quellen-/ Lastknoten
@ Resonator

e ) Mazs |\ Mss __ Hauptkopplung
n

- Kreuzkopplung
O . Mys
QZ,L M55 M44

Bild 2.6: Koppelschema eines Beispielfilters zur Erklarung der minimaler Pfad-
Regel.

Zur Bestimmung der mit einer Topologie maximal erreichbaren Transmis-
sionsnullstellen n¢, kann die minimaler Pfad-Regel [20] herangezogen werden:

Nfz = 1 — Nmin (251)
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Die Grofle n beschreibt die Filterordnung, also die Anzahl der Resonatoren,
die mit der Lange des Pfades von der Quelle zur Last, der ausschlieflich entlang
der Hauptkopplungen verlduft, identisch ist. Der kiirzest moégliche Pfad durch
das Filter fihrt an nmin Resonatoren entlang, im Beispiel von Bild 2.6 iiber die
Hauptkopplung Mi2 und die Kreuzkopplung Mas. Die Beispieltopologie kann
somit maximal ng=2 Transmissionsnullstellen realisieren.

Eine andere Moglichkeit zur Bestimmung der maximalen Anzahl von Trans-
missionsnullstellen, die sich zur Umsetzung mit einem Rechner anbietet, stammt
von Amari [40]. Er definiert eine Topologiematrix P, die aus der Koppelmatrix
folgendermaflen aufgebaut wird:

1 falls Mij ;é 0
Pij = 0 falls Mij =0 (2~5-2)
1 falls i=j

Nach Amari ergibt sich die Anzahl der maximal mit dieser Topologie realisier-
baren Transmissionsnullstellen aus:

ng,=n—kFk—1 (2.5.3)

Die Grofle k£ ist die kleinste positive ganze Zahl, fiir die der Skalar (Pk)nl
ungleich null ist.

Die Rekonfiguration und Reduktion der Koppelmatrix kann durch Ahnlich-
keitstransformationen erreicht werden. Dies sind Operationen, die die Topolo-
gie der Koppelmatrix verandern, das Ubertragungsverhalten der zugehorigen
Filterfunktion, das durch die Eigenwerte und Eigenvektoren der Koppelmatrix
bestimmt wird, aber unbertihrt lassen. Eine geeignete Transformation stellt die
Givens-Rotation [35] dar, die durch folgende Rechenvorschrift ausgefithrt wird:

M=G- M, -G" (2.5.4)
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2.5 Rekonfiguration und Reduktion der Koppelmatrix

Dabei entsprechen die Matrizen Mo und M der Koppelmatrix vor und nach
der Givens-Rotation. Die Givens-Matrix G hat folgenden Aufbau:

i k
1 1
1 ... 0 0 e 0
1 — 0 --- cosf --- sinf --- O
G(i,k,0) = S : : : (2.5.5)
k— 0 .-+ —sinf --- cosf --- O
0 --- 0 0 o1

Die Givens-Rotation wird unter anderem durch die Ganzzahlen ¢ und k spezi-
fiziert. Diese spannen iiber den jeweiligen Zeilen und Spalten ein Doppelkreuz
innerhalb der Givens-Matrix auf. Sdmtliche Elemente der Matrix My, die von
dem Kreuz tiberdeckt werden, erfahren durch die Givens-Rotation eine Wertén-
derung.

Durch geeignete Wahl des Drehwinkels # kann pro Givens-Rotation ein
Element sowie dessen beziiglich der Hauptdiagonale symmetrischer Partner der
Koppelmatrix zu null gesetzt werden [20]. Die Reduktion oder Rekonfiguration
erfolgt durch eine Sequenz von Rotationen, wobei darauf zu achten ist, dass
bereits zu null transformierte Eintrage durch nachfolgende Transformationen
nicht wieder von null verschiedene Werte erhalten.

Zur Zeit existiert noch kein Algorithmus, der die Rekonfiguration auf eine
vollstandig arbitrdre Form der Koppelmatrix erlaubt. Zur Verfiigung stehen
allerdings Algorithmen, die die Umwandlung auf bestimmte kanonische To-
pologien erlauben. Im Folgenden werden die bekanntesten dieser Topologien
vorgestellt, weitere finden sich in der Literatur [20,41].

Die bekannteste Form ist die in Bild 2.7a dargestellte Folded-Canonical-
Form. Sie findet als Zwischentopologie fiir eine weitere Rekonfiguration Anwen-
dung (z.B. auf die Cul-de-sac-Form), kann aber auch direkt zur Realisierung
von Filtern verwendet werden. Ist eine direkte Verkopplung zwischen dem Quell-
und Lastknoten moglich, kann die Folded-Canonical-Form nach der minimaler
Pfad-Regel n, ansonsten maximal n—2 Transmissionsnullstellen realisieren.
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2 Grundlagen

Die in Bild 2.7b gezeigte Wheel- oder Arrow-Form (die Eintrdge ungleich
null in der Koppelmatrix bilden das Muster eines nach rechts unten orientierten
Pfeils) wird meistens nur als Zwischentopologie fiir eine weitere Rekonfigura-
tion auf Cascaded-Triplets und Cascaded-Quadruplets eingesetzt. Eine direkte
Realisierung ist aufgrund der multiplen Kopplungen an den Lastknoten schwie-
rig.

Die schrag verlaufenden Kreuzkopplungen bei der Folded-Canonical-Form,
z. B. zwischen Resonator 4 und 6 in Bild 2.7a, sind in der Praxis oftmals schwer
zu realisieren. Auch kann es auf Grund der engen Nachbarschaft von Quell-
und Lastknoten bei dieser Topologie zu einer unbefriedigenden Entkopplung
zwischen Quelle und Last kommen, was zu einer schlechten Weitabselektion
des Filters fiihrt. Das trifft insbesondere auf dual-mode-Filter zu, bei denen die
Ein- und Auskopplung am selben Resonator erfolgt.

Aus jenem Grund wurden weitere Topologien entwickelt [41], die ohne derar-
tige Kreuzkopplungen auskommen und eine rdumliche Trennung von Ein- und
Ausgang ermoglichen. Als Beispiele hierfir sind die Inline-Propagating-Form
(Bild 2.7c) und die Cul-de-sac-Form (Bild 2.7d) zu nennen. Diese Topologien
haben allerdings den Nachteil, dass sie weniger Transmissionsnullstellen als die
Folded-Canonical- oder die Wheel-Form realisieren kénnen.

Eine weitere beliebte Vorgehensweise ist die Verwendung einer Art Baukas-
ten fiir die Filtertopologie. Als Bausteine finden hierfiir sogenannte Triplets,
bestehend aus drei Resonatoren mit einer Kreuzkopplung, und Quadruplets,
die aus vier Resonatoren bestehen, Verwendung. Pro Triplet kann eine Trans-
missionsnullstelle und pro Quadruplet konnen zwei Transmissionsnullstellen er-
zeugt werden. Die Rekonfiguration auf diese Form erfolgt iiber den Zwischen-
schritt der Wheel-Form [20]. Bild 2.7e zeigt ein Beispiel fiir eine Filtertopologie,
die aus zwei Triplets und einem Quadruplet aufgebaut wurde.

2.6 Mehrdeutigkeit der Koppelmatrix

Die Darstellung einer Filterantwort in Form der Koppelmatrix ist mehrdeu-
tig, d. h. zur Beschreibung einer bestimmten Filterantwort existieren mehrere
verschiedene Koppelmatrizen. Die verschiedenen Varianten unterscheiden sich
durch die Vorzeichen der Haupt- und Kreuzkopplungen und sind bedingt durch
die Mehrdeutigkeit der Phasenfunktion der Streuparameterverlaufe. Aus physi-
kalischer Sicht unterscheidet das Vorzeichen einer Kopplung, ob der dominante
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12 3 4
O—8—0— 90—
O ¢

T 6 5

(a)

14 5 8 3 2 7
I—I O e e e e
2 3 6 7 16 5 4

(c) (d)

2 5 6 9
Q—AIIAO
T 3 4 7 8 10

(e)

Bild 2.7: Koppelschemata einiger kanonischer Topologien: (a) Folded-Canoni-
cal-Form, (b) Wheel- oder Arrow-Form, (c) Inline-Propagating-Form
und (d) Cul-de-sac-Form (Beachte das negative Vorzeichen der Kopp-
lung M;se). (e) Beispiel fiir eine Topologie bestehend aus zwei Triplets
und einem Quadruplet.

Koppelmechanismus induktiver oder kapazitiver Natur ist, wobei die Zuord-
nung willkiirlich erfolgen kann [29].

Die Vorzeichen der Koppelfaktoren spielen lediglich in den Bereichen ei-
nes kreuzgekoppelten Filters eine Rolle, in denen eine Mehrwegeausbreitung
des Signals moglich ist. Dort entscheiden die Vorzeichen iiber Auftreten und
Lage von Transmissionsnullstellen. Wird hingegen das Vorzeichen eines Kop-
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pelfaktors, der nicht Bestandteil eines Mehrwegepfades ist, gedndert, resultiert
hieraus lediglich eine Phasenverschiebung von S2; um 180° was in den meisten
Féllen belanglos ist.

Treten also in der Koppelmatrix eines Allpolfilters unterschiedliche Vorzei-
chen der Koppelfaktoren auf, kénnen diese ignoriert beziehungsweise durch
ein einheitliches Vorzeichen ersetzt und das Filter entsprechend ausschliefilich
durch induktive oder kapazitive Verkopplungen realisiert werden.

Um das Zustandekommen von Transmissionsnullstellen in kreuzgekoppelten
Filtern verstehen zu kénnen, ist es notwendig, sich mit den Phasenbeziehungen
der verwendeten Bauteile in einem resonatorgekoppelten Filter vertraut zu ma-
chen [42]. Bild 2.8 zeigt die drei in einem solchen Filter vorkommenden Bau-
steine, die im Folgenden hinsichtlich ihres Phasenverlaufs von S21 betrachtet
werden sollen. Es wird dabei davon ausgegangen, dass die negativen Bestand-
teile der Koppelelemente bereits in die anschlieBenden Resonatoren integriert
wurden.

—-— I T

L C L * T C
(a) (b) (c)

Bild 2.8: Bausteine, die in einem resonatorgekoppelten Filter zur Anwendung

kommen. (a) induktive Kopplung, (b) kapazitive Kopplung und (c)
Parallelresonator.

Fiir die Serieninduktivitdt berechnet sich S21,;, und dessen Phasenverlauf
zu [18]:

2
So1,1 = oL (2.6.1)
2+~
Zo
arg (Sm,L) = —arctan <;}ZL) (2.6.2)
0
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Der Phasenverlauf nach (2.6.2) liefert ausschliefilich negative Werte. In der
Umgebung der Mittenfrequenz des Bandpassfilters gilt tiblicherweise wL>2Z,
im Folgenden wird daher vereinfachend angenommen: arg (521, L)m—90°.

Fiir die Serienkapazitét berechnet sich S21 ¢ und dessen Phasenverlauf ana-

log:
2
Sa,c= ——7— (2.6.3)
2 -
+ ijZO
arg (521 c) = arctan L (2.6.4)
’ QWOZQ

Der Phasenverlauf nach (2.6.4) liefert ausschlieflich positive Werte. In der Um-

gebung der Mittenfrequenz des Bandpassfilters gilt tiblicherweise 2wCZy < 1,

im Folgenden wird daher vereinfachend angenommen: arg (SQLC) ~ +90°.
Sa1,.c des Parallelresonators sowie der zugehorige Phasenverlauf ergeben

sich zu:
Sorpe = ! (2.6.5)
21,LC = o 1= w?L0)Z .6.
j2wL
1—w?’LC)Z,
arg (Sm,Lc) = arctan <<;wL)O) (2.6.6)

Der Phasenverlauf nach (2.6.6) weist bei der Resonanzfrequenz fo=1/(2xvLC)
einen Nulldurchgang auf. Fiir die folgenden Betrachtungen wird vereinfachend

angenommen:
+90° falls f < fo
arg (Sa1,00) = 0° falls f=fo (2.6.7)
—90° falls f > fo

Mit diesen Vereinfachungen lasst sich nach [42] die Entstehung von Transmis-
sionsnullstellen anhand des Koppeldiagramms erkléren. Damit im Sinne des
Koppelmatrixansatzes eine Transmissionsnullstelle bei einer bestimmten Fre-
quenz zu Stande kommt, sind mindestens zwei Signalwege innerhalb des Filters
und die Erfiillung der beiden folgenden Bedingungen erforderlich:
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e Beide Signalpfade miissen bei der Frequenz der Transmissionsnullstelle
die gleiche Dampfung aufweisen.

o Der Phasenunterschied der beiden Signale muss bei dieser Frequenz 180°
betragen.

Als einfaches Beispiel soll das Koppelschema nach Bild 2.9a gewéhlt werden,
das nach Bild 2.9b eine Transmissionsnullstelle unterhalb des Durchlassban-
des erzeugt, falls alle Kopplungen ein positives Vorzeichen aufweisen. Positiven
Koppelfaktoren wird in diesem Fall willkiirlich eine kapazitive Kopplung zuge-
ordnet. Die parallelen Signalpfade fiihren iiber die Kreuzkopplung M4, sowie
iiber die Hauptkopplungen M23 und M34 und den Resonator Mszs. Tabelle 2.2
zeigt die Phasenbeitrdge der beiden Pfade unter- und oberhalb der Filtermit-
tenfrequenz.

0
My Maa [ \
an) I N
O @ < 20 N
Qs Mz~ = ~N
M24// Mos 5 —40
QL < M3y -
O @ 60
Mas M3 26 28 3 3,2
Frequenz in GHz
(a) (b)

Bild 2.9: (a) Koppeltopologie zur Erzeugung einer Transmissionsnullstelle un-
terhalb des Durchlassbandes. (b) Der von der Koppeltopologie erzeug-
te Transmissionsverlauf |Sa1].

Unterhalb der Mittenfrequenz betragt die Phasenverschiebung der beiden
Pfade zueinander 180° so dass die Bedingung fiir eine Transmissionsnullstelle
erfiillt ist. Oberhalb von fy trifft das nicht zu, da beide Pfade in Phase sind.
Die genaue Lage der Nullstelle wird vom Dampfungsverlauf der beiden Pfade
bestimmt.

Die Einfiigedampfung des Resonators Mss3 steigt mit grofler werdender Ab-
weichung von fp in beide Richtungen rasch an, dagegen kann die Variation des
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Pfad arg (Sa1(f < fo)) arg (S21(f > fo))
Moy +90° +90°
Mas— Mss— Mss | +90°+90°+90°=+270°  +90°—90°-+90° =+90°

Tab. 2.2: Phasenbeitrége der beiden parallelen Signalpfade in Bild 2.9a auf der
vorherigen Seite unter- und oberhalb der Filtermittenfrequenz.

Déampfungsverlaufs der Kopplungen vernachléssigt werden. Aus diesem Grund
ist leicht einzusehen, dass die Transmissionsnullstelle umso nédher an das Durch-
lassband riickt, je grofier die Kreuzkopplung Mas gewédhlt wird.

Bei einer Anderung des Vorzeichens von M4, was in dem Beispiel der Rea-
lisierung als induktive Kopplung entspriache, wéare nach den Ergebnissen aus
Tabelle 2.2 die Bedingung fiir eine Transmissionsnullstelle oberhalb von fy er-
fallt.

Es soll an dieser Stelle nicht unerwahnt bleiben, dass der oben beschriebe-
ne Mechanismus der Mehrwegeausbreitung nicht die einzige Moglichkeit zur
Entstehung von Transmissionsnullstellen ist. Das gilt insbesondere fiir verteilte
Strukturen, wie sie im Mikrowellenbereich oft eingesetzt werden:

e Neben reinen induktiven oder kapazitiven Kopplungen ist auch die Uber-
lagerung beider Mechanismen méglich. In Anlehnung an Bild 2.8 wird
die Mischkopplung als Parallelschaltung einer Induktivitdt und einer Ka-
pazitidt modelliert. Erreicht der resultierende Parallelresonanzkreis sei-
ne Resonanzfrequenz, erfolgt eine Unterbrechung der Signalkette, eine
Transmissionsnullstelle ist entstanden.

e Durch die Ankopplung eines verteilten Resonators an die Speiseleitung
wird der Resonator zweigeteilt, wobei typischerweise mindestens ein leer-
laufendes Leitungsstiick entsteht. Entspricht die Wellenlange des Signals
einem Viertel der Linge eines der Leitungsstiicke, wird der Leerlauf in
einen Kurzschluss am Speisepunkt des Filters transformiert, wodurch
ebenfalls eine Transmissionsnullstelle entsteht. Typischerweise treten je-
ne Art Nullstellen bei Interdigital-Bandpassfiltern auf. Je grofier dabei
die belastete Glite @Q; ist, umso nédher riickt die Transmissionsnullstelle
an das Durchlassband. Auf Grund der Periodizitdt dieser Transformati-
on treten weitere Transmissionsnullstelle bei hoheren Frequenzen auf.
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2 Grundlagen

Der in dieser Arbeit vorgestellte Koppelmatrixansatz unterscheidet nicht
nach der Ursache der Entstehung einer Transmissionsnullstelle, die Modellie-
rung erfolgt stets nach dem Prinzip der parallelen Signalwege. Entstand die
Transmissionsnullstelle auf eine andere Art, ist eine Identifikation anhand der
Koppelmatrix unmdglich. Da eine Unterdriickung solcher parasitidrer Nullstel-
len prinzipiell sehr schwierig ist, wird in Abschnitt 6.6 eine alternative Vorge-
hensweise vorgeschlagen.

2.7 Topologien fiir Mikrowellenfilter

2.7.1 Tiefpassfilter

Ausgangspunkt fiir jede Filtersynthese ist ein Tiefpassprototyp mit der nor-
mierten Eckkreisfrequenz Q.=1r2d/s und der normierten Abschlussimpedanz
go=12. Bild 2.10 zeigt einen entsprechenden Prototypen fiir ein Filter 3. Ord-
nung. Die Filterkoeflizienten g; bis g3, die durch die Filterordnung, die minimale
Anpassung im Durchlassband und die gewéahlte Charakteristik (z. B. Tscheby-
schow, Butterworth) festgelegt werden, entsprechen den Bauteilwerten in Henry
und Farad fiir die obige Normierung.

g1 g3

go g2 ga
T

Bild 2.10: Normierter Tiefpassprototyp 3. Ordnung beginnend mit einer Induk-
tivitat.

Um die Bauteilwerte an das gewtinschte Impedanzniveau und die Eckfre-
quenz anzupassen, wird die folgende Skalierung durchgefiihrt [29]:

Li = <QC) Yogi und C»L = (QC> & (2.7.1)
We We Yo

Die Variable y0=%0/g, bezeichnet den Impedanzskalierungsfaktor, Zy und
w, die gewiinschte Abschlussimpedanz respektive Eckkreisfrequenz des Filters.
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Da die zu realisierenden Bauelementwerte umgekehrt proportional zur Eckfre-
quenz sind, scheidet im Mikrowellenbereich die Verwendung von konzentrierten
Bauelementen aus, da verfiigbare Bauelementwerte normalerweise um Groflen-
ordnungen zu grof3 sind und innerhalb der Normreihen dieser Bauelemente nur
wenige Zwischenwerte zur Verfiigung stehen. Des Weiteren weisen konzentrierte
Bauelemente zu hohe parasitidre Elemente und insbesondere die Induktivitdten
zu niedrige Giiten in diesem Frequenzbereich auf.

Deshalb werden im Mikrowellenbereich meistens quasi-konzentrierte Bauele-
mente fiir die Realisierung von Tiefpassfiltern verwendet. Die Literatur kennt
zahlreiche Ausfithrungen solcher Bauelemente [43], deren Abmessungen kleiner
als A/20 sein sollten. Bild 2.11 zeigt einfache Realisierungsformen fiir eine Par-
allelkapazitdt und eine Serieninduktivitét, die jeweils aus einem Stiick Leitung
bestehen.

<X

Bild 2.11: Zwei einfache Beispiele fiir quasi-konzentrierte Bauelemente aus
Leitungsstiicken: Parallelkapazitdt (links) und Serieninduktivitét
(rechts).

Neben einer moglichst kurzen Lange | der Bauelemente ist ein hoher Impe-
danzsprung beim Ubergang der Speiseleitung auf das quasi-konzentrierte Bau-
element vorteilhaft. In diesem Fall betragen die Werte der realisierten Bauele-
mente nach [18] ndherungsweise:

L~ 2l ez 2, (2.7.2)
Uph
~ fur: Z, A 2.7.
C 7 oo ur: Z; < Zo (2.7.3)
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2 Grundlagen

Eine prézisere Bestimmung der Bauelementwerte kann mit einem Vollwel-
lensimulator erfolgen. So bietet beispielsweise Sonnet em [44] die Moglichkeit,
aus simulierten Streuparametern ein II-Ersatzschaltbild, bestehend aus zwei
Kapazitiaten und einer Induktivitdt fiir verschiedene Frequenzbereiche zu be-
rechnen. Durch einen Vergleich der Grélenordnung des jeweiligen parasitiren
Elements kann eine Abschétzung der Qualitdat des realisierten quasi-konzen-
trierten Bauelements erfolgen.

Diese Vorgehensweise liefert bisweilen Filtergeometrien mit akzeptablem
Ubertragungsverhalten. Trotzdem ergeben sich durch die Verschaltung der ein-
zelnen Bauelemente parasitdre Wechselwirkungen, die das Filterverhalten nega-
tiv beeinflussen. Aus diesem Grund wird in Kapitel 5 ein neuartiges Verfahren
vorgestellt, mit dessen Hilfe das Ubertragungsverhalten von Tiefpassfiltern op-
timiert werden kann.

2.7.2 Bandpassfilter

Die Realisierung von Bandpassfiltern beginnt ebenfalls mit der Wahl eines ge-
eigneten Tiefpassprototyps. Dieser wird anschlielend folgender Frequenztrans-
formation unterworfen [29]:

Q. w wo

Dabei ist FBW (fractional bandwidth) die relative Filterbandbreite und wo die
Filtermittenkreisfrequenz. Diese Gréflen sind durch die untere (w;) und die
obere (w,,) Eckkreisfrequenz des Bandpassfilters definiert:

FBW = % wo = /W (2.7.5)
0
Durch (2.7.4) werden die Induktivitdten des Tiefpassprototyps in Serien-

schwingkreise mit den Werten transformiert:

Q. 1
Li=| —— , s = —— 2.7.
(FBW wo) n0g G = TaT (2.7.6)

Die Kapazitdten des Tiefpassprototyps werden in Parallelschwingkreise trans-
formiert:
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2.7 Topologien fiir Mikrowellenfilter

Q. g 1
C, = <FBWWO> %’ L, = @ (2.7.7)
Bandpassfilter konnen im Mikrowellenbereich entweder durch quasi-konzen-
trierte oder verteilte Resonatoren realisiert werden. In beiden Féllen ist eine
Umsetzung der eben beschriebenen Struktur, mit Serien- und Parallelresona-
toren schwierig. Dariiber hinaus ist bei dieser Topologie das zu realisierende
Bauelmentwertespektrum sehr hoch, insbesondere falls das Filter eine kleine
relative Bandbreite aufweist.
Als Ausweg bietet sich die Verwendung von Immitanz-Invertern (Sammelbe-
griff fiir Impedanz- und Admittanz-Inverter) an, fortan als Inverter bezeichnet.
Mathematisch léasst sich die Inverterfunktion folgendermaflen beschreiben:

K2
:72

Die Gréfle Z; ist die Eingangsimpedanz der Kettenschaltung aus dem Inver-

Z (2.7.8)

ter mit der Inverter-Konstanten K und der Impedanz Z>. Der Koppelmatrixan-
satz weist eine enge Verwandtschaft zu der Invertertechnik auf — die Konstanten
K sind identisch mit den Koppelkoeffizienten M;;.

Idealerweise gilt (2.7.8) fiir alle Frequenzen; praktisch realisierbare Inverter
erfiillen ihre Funktion hingegen streng genommen nur bei einer Frequenz; ndhe-
rungsweise sind sie innerhalb einer bestimmten Bandbreite um jene Frequenz
herum einsetzbar.

Durch beidseitige Beschaltung beispielsweise aller Serienschwingkreise des
nach (2.7.6) und (2.7.7) berechneten Bandpassfilters mit Invertern lassen sich
diese in Parallelschwingkreise transformieren. Somit ist nur noch ein Resona-
tortyp zu realisieren und alle Bauelementwerte liegen in einer d&hnlichen Gro-
Benordnung.

Der einfachste und bekannteste Inverter ist die */4 lange Leitung. Die Lite-
ratur kennt viele weitere Invertertypen [29], von denen einige exemplarisch in
Bild 2.12 vorgestellt werden. Allen Invertern ist gemeinsam, dass sie teils phy-
sikalisch nicht realisierbare Komponenten in Form von negativen Reaktanzen
oder Leitungen mit einer negativen elektrischen Lénge beinhalten.

In Verschaltung mit den Resonatoren eines Bandpassfilters kénnen die Inver-
ter realisiert werden. Beispielsweise kann die negative elektrische Leitungslénge
von der elektrischen Lénge des angrenzenden Resonators subtrahiert werden.
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L C 2/2 @ /2 @ /2 @ /2
i J_ I} J_ a j-l-e 5 | f——
—L -L -C -C B=— B=wC
W Rop g v e
1 P
K=wL K= e K=2Zcot 2’ d=— arctan (2ZyB)
) (1) (111) (IV)

Bild 2.12: Eine Auswahl an Invertern. Die Varianten I und II eignen sich fiir
die Verwendung mit Bandpassfiltern mit konzentrierten und quasi-
konzentrierten Resonatoren, die Varianten III und IV fiir Bandpass-
filter mit verteilten Resonatoren.

Problematisch ist diese Vorgehensweise an den beiden Enden des Filters, da
hier keine Reaktanzen oder Leitungen vorhanden sind.

Eine Losung fiir das Problem wird von Rosenbaum [45] vorgeschlagen. Statt
eines Inverters wird zur Impedanzanpassung des Filters ein L-Glied verwendet,
das beispielsweise durch Weglassen des jeweils ersten Bauelements der Inverter
aus Bild 2.12 realisiert werden kann. Die Impedanzanpassung ist durch diese
Vereinfachung noch schmalbandiger als bei der Verwendung von Invertern. Bei
Filtern mit kleiner Bandbreite lasst sich trotzdem eine ausreichende Anpas-
sung iiber das Durchlassband des Filters erzielen; als Anpassfrequenz wird die
Filtermittenfrequenz gewéhlt.

Die Auswahl der Inverter hat einen grofien Einfluss auf die Symmetrie des
Durchlassbandes [46]. Um dies zu illustrieren, soll der Transmissionsverlauf von
drei unterschiedlichen Filtertopologien miteinander verglichen werden, siehe
Bild 2.13. Alle Filter weisen eine Mittenfrequenz von 1 GHz, eine Bandbreite
von 100 MHz, und eine minimale Anpassung im Durchlassband von 20dB auf
und sind von 3. Ordnung.

Filtertyp (a) verwendet eine Kombination von Parallel- und Serienschwing-
kreisen, Filter (b) und (c) hingegen beinhalten Inverter und Parallelschwingkrei-
se. Wahrend bei Filter (b) ausschlieflich kapazitive Inverter vom Typ (II) aus
Bild 2.12 zum Einsatz kommen, sind bei Filter (¢) die Ankopplungen des Fil-
ters an die Speiseleitungen durch induktive Inverter vom Typ (I) aus Bild 2.12
realisiert.
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2.7 Topologien fiir Mikrowellenfilter

Bild 2.13d zeigt den Transmissionsverlauf der Filter. Alle drei Kurven wei-
sen einen asymmetrischen Verlauf auf — bei der Filtervariante (b) ist dieser
jedoch ausgepragter, dies da die Reaktanz der kapazitiven Inverter mit steigen-
den Frequenzen abnimmt, wodurch die Weitabselektion des Filters oberhalb
des Durchlassbands leidet, aber unterhalb des Durchlassbands verbessert wird.
Induktive Inverter weisen das gegenteilige Verhalten auf. Im Interesse einer mog-
lichst symmetrischen Filterantwort ist es also vorteilhaft, beide Invertertypen
zu verwenden — wie im Fall von Filter (c).

L, C; Lz C3 Ce Ci2 Cas Ce
SR T A T T T
Ly Cs Ly Ci Ly Cy Ls Cs
(a) (b)

VR

ol =S

[ (a)
L. Ci2 Cos L. // ——-(b) N
T T T 0,809 1 1,112

L C1 Ly Cy L3 C3

=]

I
—
o

|521‘ in dB

|
ot

Frequenz in GHz
(c) (d)

Bild 2.13: (a) Serien-Parallel-Resonanzkreis-Filter, (b) Top-Coupled-C-Filter

mit kapazitiver Ankopplung, (c¢) Top-Coupled-C-Filter mit indukti-
ver Ankopplung und (d) Transmissionsverlauf der Filter (a)—(c).
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3 Die Koppelmatrixextraktion

Kapitel 4 beschreibt die Vorgehensweise fiir die Optimierung eines Filters nach
der Koppelmatrixmethode. Dort wird ersichtlich, dass die Koppelmatrixextrak-
tion das zentrale Element im Optimierungsprozess ist; somit spiegelt sich die
Genauigkeit dieses Arbeitsschrittes in der Genauigkeit des gesamten Optimie-
rungsprozesses wieder. Das Ziel des aktuellen Kapitels ist es, die Gewinnung
einer Koppelmatrixdarstellung aus den Streuparameterverlaufen eines Filters
zu erldutern. Diese Streuparameter kénnen ihren Ursprung in Berechnungen,
Simulationen oder Messungen haben.

Nach Ermittlung eines Polynommodells fiir die Streuparameter S11(s) und
S21(s) aus den drei Polynomen F'(s), P(s) und E(s) wird die in Abschnitt 2.4.3
auf Seite 22 vorgestellte Methode angewendet um daraus eine Koppelmatrixdar-
stellung zu gewinnen. Diese wird anschlieBend durch Ahnlichkeitstransforma-
tionen auf eine der in Abschnitt 2.5 auf Seite 26 gezeigten kanonischen Formen
gebracht.

Zur Bestimmung des Polynommodells wird in dieser Arbeit die sogenannte
Cauchy-Methode verwendet, die im néchsten Abschnitt erldutert wird. Der
zweite Teil des Kapitels beschéftigt sich mit der Behandlung von Verlusten.

3.1 Die Cauchy-Methode

Die Cauchy-Methode [47] wurde von dem franzésischen Mathematiker Augustin
Louis Cauchy vorgestellt. Im Prinzip handelt es sich dabei um eine Abwand-
lung der Methode der kleinsten Quadrate (method of least squares [48]) nach
Carl Friedrich GauB, jedoch mit dem Unterschied, dass bei dieser Methode ein
Quotient aus zwei Polynomen statt eines einzelnen Polynoms als Approximati-
onsfunktion verwendet wird.

Im Bereich der Modellierung von Systemen findet die Cauchy-Methode ein
breites Anwendungsfeld. In der Hochfrequenztechnik wurde die Methode vor
allem durch die Arbeitsgruppen von Sarkar und Palma [49-52] vorangebracht.
Auch Macchiarella [53-55] hat wichtige Beitrage zu diesem Thema geleistet.
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In dieser Arbeit wird die Cauchy-Methode herangezogen, um aus numerisch
punktweise vorliegenden Streuparametern iiber der Frequenz ein analytisches
Modell aus einem oder zwei Polynomquotienten zu bestimmen. Die fiir die
Berechnung zur Verfiigung stehenden Daten decken im Allgemeinen den fiir das
Modell geforderten Frequenzbereich ab — das bestimmte Modell kann deshalb
als eine Interpolation verstanden werden.

Die Cauchy-Methode kann aber auch zur Extrapolation von Daten [56,57]
eingesetzt werden. Das ist dann von Vorteil, wenn gemessene oder simulierte
Daten nur aus einem kleinen Frequenzbereich vorliegen, aber ein breitbandiges
Modell fiir die Daten gewiinscht ist. Beispielsweise ist die akkurate Messung
des Stoppband-Verhaltens von Filtern auf Grund des kleinen Signal-zu-Rausch-
Verhéltnisses oft problematisch.

Bei vielen Vollwellensimulatoren steigt der Rechenaufwand mit steigender
Frequenz — hier wirkt der Einsatz eines extrapolierenden Cauchy-Modells Res-
sourcen sparend.

3.1.1 Mathematischer Hintergrund

Der Grundgedanke der Cauchy-Methode ist einfach: Der Verlauf einer kom-
plexen Funktion B(s) wird durch das Modell eines Polynomquotienten B(s)
angenéhert:

Zz ag Sk
B(s) =" ~ B(s) (3.1.1)
Z bk . Sk
k=0
Die Aufgabe besteht in der Bestimmung der Koeffizienten ar und by des
Zahler- und Nennerpolynoms. Zu diesem Zweck wird (3.1.1) umgestellt, und
dem anzundhernden Kurvenverlauf B(s) werden m Punkte entnommen. Fiir

jeden entnommenen Punkt lasst sich eine Gleichung der folgenden Art aufstel-
len:

Nz Mn

S ap-st —B(si) Y be-sh=0  i=1,...m (3.1.2)
k=0

k=0
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Es entsteht ein homogenes Gleichungssystem mit m Gleichungen und n,+n,,
Unbekannten. In Matrixschreibweise ergibt sich fiir das Gleichungssystem:

Vnz—B-Vnn][Z]—M-[Z]—O (3.1.3)

Die Notation [A B] steht fiir ein horizontales, also spaltenweises, Aneinander-
fiigen der Matrizen A und B; eine notwendige Voraussetzung hierfiir ist, dass
beide Matrizen die gleiche Anzahl Zeilen besitzen. Analog dazu bedeutet die No-
tation [A B]T ein vertikales, also zeilenweises Aneinanderfiigen der Matrizen,
wobei deren Spaltenanzahl gleich sein muss. Weiter sind a=(ao, . .. 7anz)T und
b=(bo, ... 7bnn)T die gesuchten Polynomkoeffizienten, B=diag{ B(s;)}i=1,...,m
eine quadratische Matrix, die die entnommenen Punkte auf ihrer Hauptdiago-
nalen aufweist, und V; eine Vandermonde-Matrix [51]:

1 s 85 - &
1 sy 85 - s

Vo=| . . . 7 |ecmty (3.1.4)
1 s, s2, -+ 89,

Es existieren verschiedene Moglichkeiten [35] den Losungsvektor von (3.1.3)
zu bestimmen. Die Anzahl der entnommenen Punkte muss mindestens der An-
zahl der Unbekannten entsprechen, nur in diesem Fall ergibt sich ein eindeutig
zu losendes Gleichungssystem. Insbesondere bei gemessenen Daten ist es jedoch
sinnvoll, deutlich mehr Punkte als Unbekannte zur Bestimmung der Koeffizien-
ten heranzuziehen. Das hieraus resultierende tiberbestimmte Gleichungssystem
kann beispielsweise mit der Methode der kleinsten Quadrate [48] gelost werden.

Ein fiir den vorliegenden Anwendungsfall giinstigeres Losungsverfahren stellt
nach [57] die Verwendung der Methode der totalen kleinsten Quadrate (TLS,
total least squares [58]) dar. Dies deshalb, da die Matrix B Messfehler bezie-
hungsweise simulatorische Ungenauigkeiten enthélt. Der linke Teil, V,,,, ent-
hélt lediglich die zugehorigen Frequenzwerte.

Zur Losung des Systems nach [58] wird zunéchst eine QR-Zerlegung [34]
der ersten (n.+1)-Spalten der Systemmatrix M durchgefiihrt, relevant fir die
weitere Vorgehensweise ist anschliefend nur die Matrix R:
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a Ri:i R a
SIS

Durch die vorgeschlagene Partitionierung von R lésst sich das Gleichungs-

system (3.1.5) in zwei kleinere Systeme zerlegen:

Ro-b=0
Rii-a=-Ri2-b

R ist eine obere Dreiecksmatrix. Sie und Rz sind im Gegensatz zu Ra2
nicht von Messfehlern oder anderen Ungenauigkeiten betroffen. Es kann gezeigt
werden [58], dass in diesem Fall das TLS-Verfahren die optimale Losung fir das
Gleichungssystem (3.1.6) ist. Die Losung wird anschlieBend in (3.1.7) eingesetzt
und das Gleichungssystem durch das Verfahren der kleinsten Quadrate gelost,
wodurch die Koeffizienten des Zahlerpolynoms von (3.1.1) gewonnen werden.

Die zentrale Operation des TLS-Verfahrens ist eine Singuldrwertzerlegung
(SVD, singular value decomposition [35]) der Matrix Raa:

Ro - b=U-=- V7. pb=0 (3.1.8)

Die Matrizen U und V sind unitdr und die Matrix ¥ enthélt die Singulér-
werte der Systemmatrix M. Die Spalten von U enthalten die Eigenvektoren
des Matrizenproduktes M - M¥ | die Spalten von V jene von M. M.

Nach [58] ist die Losung von (3.1.6) proportional zur letzten Spalte der
Matrix V:

b=V, 41 (3.1.9)

Neben der eigentlichen Losung des betreffenden Gleichungssystems lassen
sich mit Hilfe des TLS-Verfahrens durch Betrachten der Singularwerte weitere
Aussagen iiber die Eigenschaften des Cauchy-Modells treffen [57]:

e Die Anzahl aller Singuldrwerte ungleich null entspricht dem Rang der Sy-
stemmatrix M, somit kann eine Einschatzung erfolgen, ob die gewéhlte
Ordnung des Modells den Daten angemessen ist. Im Fall der Anwendung
des Verfahrens auf Filter ist die Systemordnung jedoch bereits durch die
Ordnung des Filters und die Anzahl seiner Transmissionsnullstellen fest-
gelegt.

46



3.1 Die Cauchy-Methode

e Durch die Verteilung der Singuldrwerte lasst sich feststellen, ob die vor-
liegenden Daten tiberhaupt fiir eine Polynom-Approximation geeignet
sind. Hierzu ist das Verhaltnis aus grofitem und kleinstem Singularwert
zu bilden. Ist dieser Quotient grofier als das Signal-zu-Rausch-Verhéaltnis
der simulierten oder gemessenen Daten, kann die Cauchy-Methode an-
gewendet werden.

3.1.2 Gleichzeitige Modellierung von Si;(s) und Sy (s)

Wie in Abschnitt 2.1 auf Seite 5 gezeigt wurde, besteht das Modell fiir S11(s)
und S21(s) aus den drei Polynomen F(s), P(s) und E(s) mit der Eigenschaft,
dass beide Polynomquotienten das gleiche Nennerpolynom E(s) aufweisen. Die-
se Besonderheit ist bei der Anwendung der Cauchy-Methode zu berticksichtigen.
Deshalb wird in diesem Abschnitt eine von Lamperez et al. [49] vorgeschlagene
Erweiterung des Verfahrens aus dem letzten Abschnitt prasentiert.

Der Grad der Polynome F'(s) und E(s) entspricht der Filterordnung n, P(s)
besitzt den Grad ng, entsprechend der Anzahl der Transmissionsnullstellen.
Die beiden Quotienten §11(s) und ggl(s), die den Verlauf der Streuparameter
S11(s) und S21(s) approximieren sollen, lassen sich ausdriicken als:

n Nty
Z Ix - 5" Z Pk - s
S11(s) = kjoi ~ S11(s) und: Sai(s) = kjoi ~ S21(s) (3.1.10)
> ek sP > ek sP
k=0 k=0

Die Skalare fi, er und py stehen dabei fiir die Koeffizienten der Polynome
F(s), E(s) und P(s). Die Anzahl der aus S11(s) entnommenen Punkte betrigt
ms,,, jene der aus Sz1(s) entnommenen Punkte msg,, . In Matrizenschreibweise
lauten die beiden Gleichungssysteme:

0

[Vsu —Sn 'Vsu] : [ .Z ]

0 (3.1.11)

-
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Dabei ist:

f: (fo,...,fnz—l)T, €= (607---7enn_1)T7 b= (p07"'7pnn_1)T7
S11 = diag{S11(s:) }i=1,....,ms,, und Sa21 = diag{S21(si)}i=1,...,ms,,

Die beiden Gleichungssysteme (3.1.11) lassen sich zu dem nachfolgend dar-
gestellten System zusammenfassen:

Vsi Omsy x(npett)y  —S11- Vs | {7 =M- ]1; =0
Omg,, x(nt1) Vo, —821 - Vg, . .
(3.1.12)

Die in (3.1.12) enthaltenen Teilmatrizen und -vektoren haben, so weit nicht
bereits dort angegeben, folgende Dimensionen:

S € C™S11XMs 821 c C™S21X M5 VSM c Cmsllx(n+l)
V521 c CmSQIX(n+1) an c Cmszlx(nfz+l) f c (C(n+1)><1
e c Cnt)x1 pE C(re+1)x1 M e C(msy1+msy)x (2ntng, +3)

Strukturell unterscheidet sich das Gleichungssystem (3.1.12) nicht von (3.1.3),
es kann daher auf die gleiche Art und Weise gelost werden.

3.1.3 Modellierung von K (s)

Die im letzten Abschnitt vorgestellte Methode zur Losung eines kombinierten
Gleichungssystems, das die Koeffizienten aller drei charakteristischen Polynome
gleichzeitig liefert, weist folgende Nachteile auf:

o Es miissen Datenpunkte aus dem Verlauf von S11(s) und S21(s) entnom-
men werden. Fiir den Benutzer eines teilautomatisierten Programms zur
Koppelmatrixextraktion stellt das einen erhéhten Aufwand dar, zudem
muss der Benutzer die Entscheidung treffen, wie viele Punkte aus den
jeweiligen Streuparameterverldufen zu entnehmen sind und bei welchen
Frequenzen die Entnahme erfolgen soll.

48



3.1 Die Cauchy-Methode

Als Kompromisslosung kommt die Auswahl von Punkten bei gleichen
Frequenzen in Frage. Dies stellt auf Grund der unterschiedlichen Ko-
effizientenanzahl, durch die Si1(s) und Sz1(s) bestimmt werden, keine
sinnvolle Losung dar.

Die gleichzeitige Beriicksichtigung aller Koeffizienten in einem Gleich-
ungssystem wie in (3.1.12) bedeutet einen héheren rechnerischen Auf-
wand als das fiir (3.1.3) der Fall ist. AuBlerdem bedingt eine hohere
Systemordnung eine erhohte Anfélligkeit gegeniiber numerischen Run-
dungsfehlern und erhéhte Anforderungen an die Konditionszahl der Sy-
stemmatrix.

Bei den in der vorliegenden Arbeit betrachteten Filtern handelt es sich
um passive Zweitore, die die Bedingung |S11(s)|?4|S21(s)|><1 fiir alle
s=jw erfillen. Der in Abschnitt 2.4.3 auf Seite 22 vorgestellte Algorith-
mus der Koppelmatrixmethode bendtigt eine passive Beschreibung des
Filters. Die Cauchy-Methode in ihrer bisher beschriebenen Form gene-
riert jedoch keine inhérent passiven Modelle. Sowohl Macchiarella und
Traina [53] als auch Adve et al. [57] liefern Losungsansétze hierfiir.

In dieser Arbeit wird ein anderer Weg zur Ermittlung des Polynommodells
beschritten. Statt wie nach (3.1.12) mit einem Schritt das gesamte Polynom-
tripel zu bestimmen, wird zunéchst ein Modell fiir die charakteristische Fil-
terfunktion K (s) erstellt. Nach (2.1.15) auf Seite 8 kann die Funktion durch
die punktweise Division von S11(s) durch S21(s) bestimmt werden. Durch An-
wendung der Cauchy-Methode auf K(s) wird der Polynomquotient ¥(s)/p(s)
gewonnen.

Das fehlende Polynom E(s) wird nach der Feldtkeller-Gleichung (2.1.12) auf
Seite 8 bestimmt. Diese Vorgehensweise vermeidet die weiter oben genannten
Nachteile:

Bei der Koppelmatrixextraktion miissen nur noch Datenpunkte aus dem
Verlauf von K (s) entnommen werden, eine Entscheidung beziiglich der
Aufteilung der Punkte entfallt.

Die Anzahl der Unbekannten im Gleichungssystem reduziert sich von
2n+ng+3 auf n+ng+2.

Da das Polynom E(s) durch die Feldtkeller-Gleichung berechnet wird,
entsteht ein inhérent passives Modell, das dariiber hinaus verlustlos ist.
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Die Approximationsfunktion K (s) hat die Form:

O Xhes
K(s)=2=0  ~ K(s) (3.1.13)

ng,

Z Pk - s
k=0

Das Gleichungssystem zur Bestimmung der Koeffizienten von K (s) lautet
in Matrixschreibweise:

[VKZ_K.VK"].[ile.lZ:]:O (3.1.14)

Die in (3.1.14) enthaltenen Teilmatrizen und -vektoren haben folgende Di-
mensionen, wobei mg die Anzahl der aus K (s) entnommenen Punkte darstellt:

K € CmEX™MK VKZ c CmKX(n+1) VKN c CmKX(nferl)
.f c (C(n+1)><1 pe C(nfz+1)><l M e Cm;<><(n+nfz+2)

Strukturell unterscheidet sich das Gleichungssystem (3.1.14) nicht von (3.1.3),
es kann daher auf die gleiche Art und Weise gelost werden.

3.2 Behandlung von Verlusten

Die in der Arbeit vorgestellte Methode zur Filteroptimierung eignet sich glei-
chermaflen zur Synthese, also den Entwurf von Filtern wie zum Abgleich und
zur Diagnose bereits realisierter Filter. Die beiden Anwendungsgebiete unter-
scheiden sich lediglich im Ursprung der Streuparameterverlaufe, auf die die Kop-
pelmatrixextraktion angewendet wird. Im Fall der Synthese stammen diese von
einem elektromagnetischen Simulationsprogramm, meist von einem Vollwellen-
simulator. Im Rahmen dieser Arbeit wurde hierzu am hiufigsten das Programm
Sonnet em [44] eingesetzt, seltener die Programme CST Microwave Studio [59]
und Agilent Momentum [60].

Als Verlustmechanismen berticksichtigen die Simulatoren dielektrische Ver-
luste durch Angabe des Verlustwinkels tan d fiir die betreffenden Materialien
sowie Metallisierungsverluste durch die Angabe der Leitfahigkeit der verwende-
ten Metalle. Im Fall eines nicht vollsténdig abgeschirmten Simulationsgebiets
kommen zusétzlich Verluste durch Abstrahlung hinzu.
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3.2 Behandlung von Verlusten

Waéhrend des Entwurfs eines Filters wird wegen des deutlich reduzierten
Zeit- und Speicheraufwands normalerweise auf die Beriicksichtigung von Ver-
lustmechanismen verzichtet. Eine Abschétzung der zu erwartenden Verluste er-
folgt durch einen zusétzlichen Simulationslauf nach erfolgreicher Optimierung
des Filters.

Die Koppelmatrixdarstellung nach Bild 2.4 auf Seite 18 enthélt aufler den
Quell- und Lastwiderstdnden keine dissipativen Elemente und ist somit nicht in
der Lage, im Filter entstehende Verluste zu modellieren. Bei der bisher beschrie-
benen Methode fiir die Koppelmatrixextraktion kommt es daher zu fehlerhaften
Ergebnissen, falls die zugrunde gelegten Streuparameter zu einem verlustbehaf-
teten Filter gehoren. In der Literatur existieren zwei Losungsansétze fiir das
Problem:

e Der Koppelmatrixansatz wird dergestalt erweitert, dass eine Berticksich-
tigung von Verlusten direkt in der Koppelmatrixdarstellung moglich ist.
Dieser Ansatz wird von Miraftab und Yu [61-63] verfolgt. Die Autoren
erweitern hierfiir die Resonatoren des Modells durch eine Resistanz; zu-
satzlich erlauben sie resistive Verkopplungen zwischen den Resonatoren.
Die resistiven Anteile bewirken imaginidre Anteile in der Koppelmatrix,
so dass sie komplexwertig wird.

e Durch verschiedene Verfahren wird versucht, die in den Streuparameter-
verldufen enthaltenen Verluste zu reduzieren oder im Idealfall ganz zu
eliminieren. Anschliefend kann der gewohnte Algorithmus zur Koppel-
matrixextraktion eingesetzt werden. Neben der Verlustreduzierung ist
die Kunst bei diesen Verfahren, die nicht durch die Verluste bestimm-
ten Aspekte der Filterantwort moglichst wenig zu verfialschen. Eine weit
verbreitete Methode [20,53,64] arbeitet mit der Verschiebung der Null-
stellen der charakteristischen Polynome in der komplexen Ebene. Dabei
miissen alle beteiligten Resonatoren die gleiche unbelastete Giite Qu
aufweisen, was fur den Grofiteil der Bandpassfilter sicherlich zutreffend
ist. Eine Methode, die nicht dieser Beschriankung unterliegt, wird von
Guyette et al. [65,66] vorgeschlagen. Macchiarella [55] schligt eine an-
gepasste Bandpass-Tiefpass-Transformation zur Verlustreduzierung vor,
diese entspricht im Wesentlichen der Verschiebung der Nullstellen der
charakteristischen Polynome.

Im Rahmen der vorliegenden Arbeit wurden verschiedene Ansétze aus der
zweiten Kategorie hinsichtlich ihrer Eignung fiir ein teilautomatisiertes Pro-
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gramm untersucht. Letztlich erwies sich eine Kombination aus einer Verschie-
bung der Nullstellen des Polynoms F(s) und der Frequenztransformation nach
Macchiarella [55] als geeignetes Mittel, um auch Bandpassfilter mit hoher Ein-
figedampfung dem Koppelmatrixansatz zuganglich zu machen.

Die Wirksamkeit der Ansatze soll durch Anwendung auf ein Beispielfilter
erprobt werden, wodurch gleichzeitig ein Vergleich der Leistungsfihigkeit der
einzelnen Methoden ermoglicht wird. Am aussagekraftigsten wére eine solche
Studie sicherlich durch Verwendung von Streuparameterdaten eines gemessenen
Filters. Das hat allerdings den groflen Nachteil, dass kein verlustloses Filter
als Referenzobjekt zur Verfiigung steht. Ein solches Referenzfilter ist jedoch
wichtig, um die Leistungsfédhigkeit der untersuchten Verfahren beurteilen zu
koénnen.

Deshalb wird bei der Studie auf ein Modell eines Filters zuriickgegriffen, das
mit Sonnet em [44] simuliert wurde. Durch eine Simulation mit verlustlosen
Medien lasst sich hiermit auf einfache Weise ein Referenzfilter erzeugen. Die
verlustbehafteten Modelle entstehen durch Hinzuftigen von dielektrischen und
Metallisierungsverlusten. Um die sonstigen Filtereigenschaften gegentiber dem
Referenzfilter moglichst wenig zu verzerren, wird das sogenannte planar-normal-
Metallmodell von Sonnet gewahlt, bei dem, genau wie im Fall von verlustloser
Metallisierung, eine unendlich diinne Metallisierung angenommen wird.

Bild 3.1a zeigt das fiir diese Studie verwendete Filter. Es handelt sich dabei
um ein open-loop-Resonator-Bandpassfilter 5. Ordnung, dessen Entwurf in Ab-
schnitt 6.6 auf Seite 114 vorgestellt wird. Durch die gegeniiberliegenden leerlau-
fenden Enden der Resonatoren 2 und 5 wird ein Transmissionsnullstellenpaar
erzeugt dessen Frequenzen bei 2,589 GHz und 3,072 GHz liegen. Neben der ver-
lustlosen Version des Filters sollen zwei weitere, unterschiedlich stark verlust-
behaftete Varianten untersucht werden. Bild 3.1b zeigt die Streuparameter der
drei Filtervarianten.

Tabelle 3.1 fasst die verlustrelevanten Daten der drei Filter zusammen. Die
ersten beiden Spalten, der Verlustwinkel tan § und die Leitfahigkeit von Kup-
fer Kcu, sind die im Vollwellensimulator eingegebenen Gréflen fiir die Verlust-
berticksichtigung. Das Filter (i) stellt die verlustlose Variante dar, fir das Fil-
ter (ii) wurden moglichst realititsnahe Werte angenommen. Diese stammen
aus dem Datenblatt des verwendeten Substrates (RO3010 [67]), der Wert fur
die Leitfahigkeit kcu, der auf Grund eigener Erfahrungen zur Berticksichtigung
der Oberflichenrauigkeit um ca. 10 % verringert wurde, aus [68]. Fir das Fil-
ter (iii) wurden beide Verlustmechanismen stark iiberbetont, um eine hohe Ein-

52



3.2 Behandlung von Verlusten
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Bild 3.1: (a) Aufsicht auf ein Bandpassfilter 5. Ordnung zur Beurteilung der
verschiedenen Methoden zur Verlustkompensation. (b) Streuparame-

ter der drei Filtervarianten. Filter (i): -=- |Sa1|, -= [S11]; Filter (ii):
- |S21|, - |Su|; Filter (lll) _— |521‘, -_— |Sl1‘. Siehe hierzu Tabel—
le 3.1.

fligeddmpfung zu erhalten, was eine Belastungsprobe fiir die zu untersuchenden
Verfahren darstellt.

tan Kcu in S/m  Qu IL in dB
Filter (i) 0 00 oo 0

Filter (ii) | 0,0023 5107 190 1,19
Filter (iii) | 0,015  1,75-107 52 4,3

Tab. 3.1: Verlustrelevante Daten fiir die drei Bandpassfilter. Die Grofie IL (in-
sertion loss) bezeichnet die Einfiigeddmpfung des Filters. Siehe hier-
zu Bild 3.1.

Die in Tabelle 3.1 angegebenen Einfligeddmpfungen der Filter wurden je-
weils bei der Mittenfrequenz aus Bild 3.1b ermittelt. Die Angabe der unbe-
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3 Die Koppelmatrixextraktion

lasteten Gilite Qu fiir einen einzelnen Resonator ist ein Vorgriff auf den Ab-
schnitt 3.2.3 auf Seite 61 — sie fallt dort als Nebenergebnis ab.

Bild 3.2 zeigt das in dieser Studie zu Grunde gelegte Koppelschema und ist
fur alle drei Filtervarianten identisch. Neben den obligatorischen Hauptkopp-
lungen sind die beiden Kreuzkopplungen Mas und Mas vorhanden. Mit Hilfe
des Moduls CMBandpass (Abschnitt 6.2 auf Seite 105) wurde eine Koppel-
matrixextraktion aus den Streuparameterverldufen des verlustlosen Filters (i)
erzeugt, die Ergebnisse sind in Tabelle 3.2 zu sehen.

My, Moo M33
OQZ,S ® M .M23
1 \,
N
M25§ Mas™ M3y
! .
Ot o
Mss Maya

Bild 3.2: Das in der Studie fiir das Filter aus Bild 3.1 verwendete Koppelsche-
ma.

Qs M2 M3 M3y Mys QL
1,024 —-0,837 —-0,562 —0,732 0,811 0,982

M M2 M33 Myq Mss Mos Moy
20,020 —0,015 0229 —0,85 —0,23 —0215 —0,130

Tab. 3.2: Extrahierte Koppelmatrixdarstellung fiir das verlustlose Filter (i).
Siehe hierzu Bild 3.1 und Tabelle 3.1

In den folgenden Abschnitten werden die beiden zur Reduzierung der Ver-
luste untersuchten Verfahren vorgestellt und auf die zwei verlustbehafteten
Filtervarianten (ii) und (iii) angewendet; die daraus gewonnenen Streuparame-
terverldufe werden anschlieffend einer Koppelmatrixextraktion unterzogen.
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3.2.1 Verschiebung von Polynomnulistellen

Eine Moglichkeit die Verluste im Polynommodell zu reduzieren, besteht in
der Umkehrung des Grundgedankens der Vorverzerrungs-Technik (predistorti-
on technique) [64], deren eigentliches Anwendungsgebiet die Filtersynthese ist.
Dabei ist man sich bereits bei jenem Entwicklungsschritt bewusst, dass der
spéter erzielte Verlauf der Filterkurve vom Verlauf des verlustlosen Prototypen
abweichen wird. Besonders ausgeprigt sind die Abweichungen beim Ubergang
vom Durchlass- ins Sperrband, sie duflern sich als Verrundungen der Transmis-
sionskurve an diesen Stellen.

Dem versucht die Vorverzerrungs-Technik durch Beriicksichtigung der Ver-
luste bereits im Prototypen entgegenzuwirken. Die Methode geht implizit von
identischen unbelasteten Giiten Qu1 der beteiligten Resonatoren aus. Die Ver-
lustberticksichtigung erfolgt durch eine Substitution der komplexen Frequenz-
variablen s nach folgender Vorschrift:

1
Qu FBW

Mit FBW ist wiederum die relative Filterbandbreite gemeint. Alternativ
kann die Substitution von s als eine Verschiebung der Nullstellen der beiden
Polynome E(s) und F(s) um den Betrag A zu negativ reellen Werten verstan-
den werden. Dieser Sachverhalt ist in Bild 3.3 illustriert.

s—s+A mit: A= (3.2.1)

SA ASTA
x O Nullstelle F'(s)
x Nullstelle E(s)
x

Bild 3.3: Anwendung der Vorverzerrungs-Technik an einem Tschebyschow-
Filter 3. Ordnung. Die Substitution von s durch s+A ist dquivalent
zu einer Verschiebung der Nullstellen nach links.
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Der Grundgedanke der Vorverzerrungs-Technik ist also die Bertiicksichti-
gung von Verlusten durch Verschiebung der Nullstellen der Polynome E(s) und
F(s). Demnach muss sich durch Verschiebung der Nullstellen in die entgegenge-
setzte Richtung eine Verlustkompensation einer verlustbehafteten Filterantwort
erreichen lassen.

Weist das betrachtete Filter Transmissionsnullstellen auf, stellt sich die Fra-
ge, ob die Nullstellen des Polynoms P(s) ebenfalls verschoben werden sollen.
In Abschnitt 2.1 auf Seite 5 wurde gezeigt, dass die Koeffizienten von P(s)
mit steigender Potenz von s zwischen reellen und imagindren Werten wechseln
miissen. Diese Bedingung fiir die Realisierbarkeit des Filters wiirde durch die
Nullstellenverschiebung verletzt werden.

Fiir die Verlustkompensation spielt das Polynom P(s) allerdings eine un-
tergeordnete Rolle [64], da bei einem Bandpassfilter Verluste {iberwiegend aus
Feldiiberhohungen resultieren, die ihrerseits aus der Resonanzbedingung, die
jedoch nur innerhalb des Durchlassbandes ansatzweise erfillt ist, entstehen.

Im Sperrband des Filters wird der Grofiteil der Leistung zur Quelle zuriick
reflektiert, die dabei entstehenden Verluste sind in der Regel vernachlassigbar.
Die Transmissionsnullstellen, die durch P(s) beschrieben werden, liegen im Nor-
malfall ebenfalls im Sperrband. Im Rahmen der Verlustkompensation kann das
Polynom P(s) daher ndherungsweise unverandert gelassen werden.

Um die notwendige Verschiebung A zu bestimmen, ist nach (3.2.1) neben
der relativen Bandbreite FBW die unbelastete Giite Q1 notwendig, die auf zwei
verschiedene Arten bestimmt werden kann. Die Simulation eines einzelnen, lose
an zwei Speiseleitungen gekoppelten Resonators ergibt einen glockenférmigen
Verlauf von |S2:| um die Resonanzfrequenz fo. Zusammen mit der Bandbreite
f3as, innerhalb derer [S21| um 3dB abgefallen ist, kann Qu nach Hong [29]
folgendermaflen bestimmt werden:

Qu = L (3.2.2)

f3aB

Cohn [69] schligt eine Naherungsformel vor, mit deren Hilfe sich die Einfii-
geddmpfung I L (insertion loss) in dB des Filters aus der relativen Bandbreite
FBW, den Filterkoeffizienten g; und den unbelasteten Giiten Qy1,; der Einzel-
resonatoren bestimmen lasst:

IL = 4,343 m Z Qu1 Z (3.2.3)
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Unter der Annahme gleicher unbelasteter Giiten fiir alle Resonatoren léasst
sich diese Gleichung umformen zu:

1
(;)u = 4, 4

W Z gi mit: Qul,i = Qul VZ (324)
=1

Fiir die beiden verlustbehafteten Filter (ii) und (iii) wurden beide Methoden
fir die Bestimmung eines einheitlichen Q.1 herangezogen, die Ergebnisse sind
in Tabelle 3.3 zusammengefasst.

Methode nach Hong [29] Methode nach Cohn [69]

Qul Verschiebung A Qu Verschiebung A
(ii) 182 48,2-1073 208 4221073
(iii) 48 182,8-1073 57 153,9-1073

Tab. 3.3: Abschétzung der unbelasteten Resonatorgiiten sowie der entsprechen-
den Verschiebungsfaktoren A der Polynomnullstellen fiir die beiden
Filtervarianten (ii) und (iii) nach Hong und Cohn.

Die Methode nach Hong ist bei stark verlustbehafteten Resonatoren proble-
matisch, da in diesem Fall die Speiseleitungen fiir eine deutliche Resonanzauspréa-
gung naher an den Resonator gebracht werden miissen. Wegen der daraus re-
sultierenden steigenden Belastung des Resonators durch die Speiseleitungen
(Qu, loaded quality factor) wird die unbelastete Giite zu kleineren Werten hin
verfalscht.

Die Methode nach Cohn stellt eine Naherungsformel dar. Dariiber hinaus
werden nach (3.2.3) die Filterkoeffizienten g; benoétigt, die streng genommen
nur fiir Allpolfilter existieren, was fiir das betrachtete Filter aber nicht zutrifft.
Fiir die Berechnungen in Tabelle 3.3 wurde naherungsweise ein Tschebyschow-
Filter 5. Ordnung mit einer minimalen Anpassung von 20 dB im Durchlassband
zu Grunde gelegt.
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3.2.2 Implizite Verlustkompensation

Viele Autoren [64,70,71] vertreten die Meinung, dass bei einer Modellierung
des Filterverhaltens durch charakteristische Polynome die Verlusthaftigkeit ei-
nes Filters hauptséchlich durch das Polynom E(s) beschrieben wird. F(s) und
P(s) hingegen beschreiben die Nullstellen von Si1(s) und S2:1(s), deren Lage
nach [71] praktisch unabhéngig von der Einfiigeddmpfung des Filters im Durch-
lassband ist.

Das in dieser Arbeit verwendete Extraktionsverfahren fiir die Koppelma-
trix modelliert im ersten Schritt die Funktion K(s) (Abschnitt 3.1.3 auf Sei-
te 48), die nach (2.1.15) aus dem Quotienten der Polynome F(s) und P(s)
besteht. In einem weiteren Schritt wird E(s) durch Verwendung der Feldtkeller-
Gleichung (2.1.12) auf Seite 8 bestimmt. Da die Feldtkeller-Gleichung auf der
Annahme von Verlustlosigkeit beruht, entsteht durch das Verfahren mit den An-
nahmen aus [71] gewissermafen eine implizite Verlustkompensation. Die Wirk-
samkeit der Vorgehensweise soll in diesem Abschnitt durch Untersuchung der
in Tabelle 3.1 gezeigten Filtervarianten bewertet werden.

Zu diesem Zweck werden die beiden verlustbehafteten Streuparameterver-
laufe der Filter (ii) und (iii) direkt einer Koppelmatrixextraktion unterzogen
und die Ergebnisse mit der Extraktion der verlustlosen Filtervariante (i) (Tabel-
le 3.2) verglichen. Tabelle 3.4 zeigt diesen Vergleich fir die Filtervariante (ii).

Qs Mo Moa3 M3y Mys QL
(ii) 1,166 -0,769 —0,538 —0,747 0,867 0,883
(i) 1,024 —-0,837 —0,562 —0,732 0,811 0,982

My, Mao M33 My Mss Mos M2y
(ii) | —0,067 —0,049 0,188 —0,100 0,003 —0,226 —0,120
() | —0,029 —0015 0229 0085 —0,023 -0215 —0,130

Tab. 3.4: Extrahierte Koppelmatrixdarstellung fiir das Filter (ii) nach implizi-
ter Verlustkompensation im Vergleich mit der extrahierten Koppel-
matrixdarstellung fiir das verlustlose Filter (i).
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Es ergeben sich insgesamt moderate Abweichungen zur Koppelmatrixdar-
stellung des verlustireien Filters (i). Besonders auffallend ist der groBle Unter-
schied zwischen den beiden externen Giiten @;,s und @i 1 beim verlustbehaf-
teten Filter, die nach Vorgabe des Prototyps identisch sein sollten. Die Abwei-
chung ist keinesfalls physikalisch erklarbar und muss deshalb als systematischer
Fehler der Koppelmatrixextraktion einer nicht hinreichend verlustkompensier-
ten Filterantwort angesehen werden.

Das in diesem Beispiel verwendete Filter weist auf Grund der nicht symme-
trischen Lage der Transmissionsnullstelle keine Symmetrie der Koppelkoeffizi-
enten auf. Deshalb féllt es schwer, die weiteren Abweichungen der in Tabelle 3.4
beschriebenen Koppelmatrixdarstellungen zu klassifizieren.

Eine weitere Untersuchung eines symmetrischen Filters hat jedoch gezeigt,
dass sich im Fall der Extraktion einer Koppelmatrix aus einer verlustbehafte-
ten Filterantwort die oben beobachtete Asymmetrie zwischen Qs und Qi,r
auch bei den Hauptkopplungen zeigt — Eintrége, die auf Grund der Symmetrie
des Filters identisch sein sollten, weichen erheblich voneinander ab. Es konnte
dariiber hinaus beobachtet werden, dass diese Asymmetrie der Eintrage zur
Filtermitte hin abnimmt.

Tabelle 3.5 zeigt die extrahierte Koppelmatrixdarstellung fiir die Filtervari-
ante (iii), die nach Tabelle 3.1 noch hohere Verluste als die Variante (ii) aufweist.
Erwartungsgemaf sind die Abweichungen zum verlustlosen Filter (i) und ins-
besondere die Asymmetrie zwischen @, s und Q;,r, noch deutlicher ausgepréagt.

Qs M2 Mos M3y Mys QL
(iii) 1,617 —-0,632 —0,488 —0,818 1,083 0,634
i) 1,024 —-0,837 —0,562 —0,732 0,811 0,982

My Moo M33 Myq Mss Mos Moy
(iii) | —0,105 —0,080 0,087 —0,080 0,018 —-0,275 —0,063
(i) —0,029 —0,015 0,229 —-0,085 —0,023 —-0,215 —0,130

Tab. 3.5: Extrahierte Koppelmatrixdarstellung fiir das Filter (iii) nach impli-
ziter Verlustkompensation im Vergleich mit der extrahierten Koppel-
matrixdarstellung fiir das verlustlose Filter (i).
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Bild 3.4 vergleicht die Streuparameter der beiden durch die implizite Verlust-
kompensation bestimmten Koppelmatrixdarstellungen der Filtervarianten (ii)
und (iii) mit den Streuparametern des verlustlosen Filters (i). Die Variante (iii)
weist besonders hohe Abweichungen zum verlustlosen Fall auf, auch zeigen bei-
de verlustbehafteten Varianten eine schlechte Reproduktion der Transmissions-
nullstellen.

0
aa)]
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g —20
= N
“ i v
= —40 - i
@ i
—60 i
26 28 3 32 34
Frequenz in GHz
Bild 3.4: Vergleich der Streuparameter des Filters (i) (--- |S21], ==+ |S11|) mit
den Streuparametern der Koppelmatrixdarstellung aus Tabelle 3.4
(== 1S21], == |S11]) und den Streuparametern der Koppelmatrixdar-

stellung aus Tabelle 3.5 (— |S21], — |S11])-

Aus den Ergebnissen ist zu folgern, dass die Methode der impliziten Ver-
lustkompensation bestenfalls fiir Filter mit sehr geringen Verlusten angewendet
werden kann. Als Kriterium zur Anwendbarkeit der Methode kann der Grad
der Asymmetrie der beiden externen Giitefaktoren @);,s und @i, herangezogen
werden.
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3.2.3 Eine neuartige Methode zur Verlustkompensation

In diesem Abschnitt wird eine neuartige Methode zur Verlustkompensation

vorgestellt, die sich fiir Filter mit hoher Einfiigeddmpfung eignet. Um sie mit der

im letzten Abschnitt vorgestellten Methode der impliziten Verlustkompensation
vergleichen zu kénnen, wird sie auf dieselben Filtervarianten (siehe Tabelle 3.1)

angewendet.

Das Verfahren benétigt pro Optimierungs- beziehungsweise Abgleichdurch-
lauf zwei Koppelmatrixextraktionen und lduft nach den folgenden Schritten

ab:

Zunéachst wird in gewohnter Weise eine Koppelmatrixextraktion aus den
verlustbehafteten Streuparameterverlaufen durchgefiithrt. Die Polynome
F(s) und P(s) werden hierbei direkt aus dem Verlauf von K (s) ermittelt
und stellen somit ein geeignetes Modell fir das verlustbehaftete Filter-
verhalten dar.

Die Annahme von Verlustlosigkeit bei der Bestimmung des Polynoms
E(s) fuhrt jedoch zu erheblichen Abweichungen bei Filtern, die hohe
Verluste im Durchlassband aufweisen. Dieser Sachverhalt ldsst sich an-
hand der Beispiele des letzten Abschnitts nachvollziehen.

Das Polynom E(s) wird im néchsten Schritt dergestalt angepasst, dass
sich ein moglichst iibereinstimmender Verlauf zwischen der verlustbehaf-
teten gemessenen oder simulierten Filterantwort und den Streuparame-
terverldufen des Polynommodells ergibt.

Das wird dadurch erreicht, dass die Nullstellen von E(s), analog zur
Vorverzerrungs-Technik [64], in der komplexen Ebene entlang der reellen
Achse nach links verschoben werden. Der Betrag der Verschiebung wird
nach (3.2.1) bestimmt, ein geeigneter Startwert fir Q. kann mit der
Methode von Cohn (Abschnitt 3.2.1 auf Seite 55) bestimmt werden.

Anschlieflend erfolgt eine Verfeinerung von Qu und damit der Verschie-
bung A. Das geschieht durch Vergleichen der Streuparameter des Poly-
nommodells mit der gemessenen oder simulierten Filterantwort. Weist
das Polynommodell eine héhere Einfiigeddmpfung auf, muss Q.1 erhéht
werden und umgekehrt. Durch diese Vorgehensweise, die wahrend eines
Filterabgleichs nur einmal durchgefiihrt werden muss, ergeben sich die
in Tabelle 3.1 angegebenen Werte fiir die unbelasteten Giiten Q..
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3 Die Koppelmatrixextraktion

e Das durch die bisherigen Schritte bestimmte Polynomtripel bildet ein
Modell fiir das verlustbehaftete Filter. Die Auswertung der Polynome,
die ein Bandpassfilter beschreiben erfolgt normalerweise durch die Band-
pass-Tiefpass-Transformation (2.7.4) auf Seite 38. Stattdessen schligt
Macchiarella [55] eine erweiterte Transformation zur Verlustreduzierung

Qc w wo . 1

= Fpw (m) - w) ~1QuFBW (3:2.5)
Der Imaginérteil dieser Transformation entspricht dem von der Predis-
tortion-Technik bekannten Verschiebungsfaktor A und wurde bereits
im vorhergehenden Schritt bestimmt. Die Auswertung nach (3.2.5) ent-
spricht der in Abschnitt 3.2.1 auf Seite 55 geschilderten Verschiebung der
Polynomnullstellen. Als Resultat ergibt sich eine stark verlustreduzierte
Darstellung des Filterverhaltens, aus der mit der in Abschnitt 3.2.2 auf

vor:

Seite 58 gezeigten Vorgehensweise eine Koppelmatrix extrahiert werden
kann. Das stellt den letzten Schritt der neuartigen Methode zur Verlust-
kompensation dar.

Im Folgenden soll die gerade erlduterte Methode auf die in Bild 3.1 auf
Seite 53 vorgestellten Beispielfilter angewendet werden. Tabelle 3.6 zeigt das
Ergebnis fiir die Variante (ii) des Beispielfilters und weist eine gute Uberein-
stimmung mit der Koppelmatrix der verlustlosen Variante (i) des Filters auf.

Qs Mo Mas M3y Mys Qi1
(ii) 1,034 -0,829 —-0,562 —0,729 0,809 0,988
(i) 1,024 —-0,837 —0,562 —0,732 0,811 0,982

My, Moo M33 My Mss Mas M2y
(i) | —0,063 —0,048 0,188 —0,106 0 —-0,212 —-0,124
G) | —0,029 —0015 0229 —0085 —0,023 -0215 —0,130

Tab. 3.6: Extrahierte Koppelmatrixdarstellung fiir das Filter (ii) nach der Ver-
lustkompensation mit der neuartigen Methode im Vergleich mit der
extrahierten Koppelmatrixdarstellung fiir das verlustlose Filter (i).
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3.2 Behandlung von Verlusten

Die betragsméflig grofiten Abweichungen ergeben sich bei den Resonanzfre-
quenzen der Resonatoren M;;, die mit Ausnahme von M55 kleinere Werte als die
verlustlose Filtervariante aufweisen. Obwohl diese Abweichungen relativ gering
ausfallen, ldsst sich bei genauer Betrachtung der Filterantworten in Bild 3.1b
auf Seite 53 feststellen, dass die Antwort der Variante (ii) gegeniiber (i) einen
leichten Versatz zu tieferen Frequenzen aufweist.

Es ergibt sich also bereits bei der Simulation der beiden Filter mit Sonnet em
eine geringfiigige Frequenzverschiebung. Diese tritt auch, wie in Bild 3.5 gezeigt
ist, beim Vergleich der Streuparameter der Koppelmatrixdarstellung aus Tabel-
le 3.6 mit der der Antwort der Filters (i) auf.

Tabelle 3.7 zeigt die Ergebnisse der Verlustreduzierung fiir die Filtervari-
ante (iii). Die extrahierte Koppelmatrix zeigt dhnliche Abweichungen zur ver-
lustlosen Variante (i) wie das im letzten Absatz diskutierte Ergebnis fir die
Variante (ii): erwartungsgeméif fallen jene zahlenméaBig etwas groBer aus. Zu-
dem ist im Vergleich zu den Varianten (i) und (ii) eine leichte Asymmetrie
der Eintridge Qs und Qi zu erkennen, was nach den Beobachtungen aus
Abschnitt 3.2.2 ein Anzeichen fiir eine ungeniigende Verlustreduktion ist.

Qs Mo Mo>3 M3y Mys QL
(iii) 1,030 —-0,826 —0,566 —0,747 0,845 0,919
(i) 1,024 —-0,837 —0,562 —0,732 0,811 0,982

My Moo Mss May Mss Mos Moy
(iii) | —0,004 —0,082 0,095 —0,099 0,019 —0,218 —0,092
(i) -0,029 -0,015 0,229 -0,085 —0,023 —-0,215 —0,130

Tab. 3.7: Extrahierte Koppelmatrixdarstellung fiir das Filter (iii) nach der Ver-
lustkompensation mit der neuartigen Methode im Vergleich mit der
extrahierten Koppelmatrixdarstellung fiir das verlustlose Filter (i).

Der Vergleich der Streuparameter von Filter (i) und der Koppelmatrixdar-
stellung aus Tabelle 3.7 ist ebenfalls in Bild 3.5 gezeigt. Ein marginaler Versatz
der Filterkurve zu kleineren Frequenzen ist auch hier zu beobachten, dieser ist
aber ebenfalls bereits bei den Simulationsergebnissen in Bild 3.1b vorhanden.
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3 Die Koppelmatrixextraktion

Insgesamt betrachtet liefert die neuartige Methode zur Verlustreduktion am
gezeigten Beispiel sehr gute Ergebnisse. In Abschnitt 3.2.4 wird das Verfahren
auf gemessene Streuparameterverldufe eines Filters angewendet, um seine Eig-
nung fir den Filterabgleich zu untersuchen.

0
as]
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Frequenz in GHz
Bild 3.5: Vergleich der Streuparameter des Filters (i) (--- |S21|, === |S11]) mit
den Streuparametern der Koppelmatrixdarstellung aus Tabelle 3.6
(==1S21], == |S11]) und den Streuparametern der Koppelmatrixdar-

stellung aus Tabelle 3.7 (— |S21], — |S11]).

Zum Abschluss dieses Abschnitts soll auf eine kleine Unzuldnglichkeit bei
den hier vollzogenen Vergleichen der drei Filtervarianten hingewiesen werden.
Der verwendete Vollwellensimulator Sonnet em [44] arbeitet im Gegensatz zu
beispielsweise Agilent Momentum [60] mit einem lateral abgeschlossenen Simu-
lationsgebiet, dessen Grenzen durch elektrische Wande gebildet werden, die im
vorliegenden Fall auch fiir die Abschirmung nach oben und unten verwendet
werden. Diese Wande bleiben auch im Fall der verlustbehafteten Simulationen
perfekte elektrische Leiter.

Dadurch ergeben sich fiir die einzelnen Filtervarianten unterschiedliche Vor-
aussetzungen fiir eine Mehrwegeausbreitung. Das in Mikrostreifenleitungstech-
nik aufgebaute Filter weist typischerweise ein weitreichendes Feldbild auf [72],
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3.2 Behandlung von Verlusten

so dass Interaktionen mit der Berandung des Simulationsgebiets nicht auszu-
schliefen sind. Bild 3.6 zeigt zwei mogliche Pfade zur Energietibertragung durch
das Beispielfilter. Die Mehrwegeausbreitung kann vor allem die Lage der Trans-
missionsnullstellen beeinflussen.

In Bild 3.5 ist zu erkennen, dass obwohl die Streuparameter der Filterva-
riante (iii) einen Frequenzversatz zu tieferen Frequenzen haben, die Lage der
Transmissionsnullstelle oberhalb des Durchlassbandes dennoch deckungsgleich
mit jener Transmissionsnullstelle der Variante (i) ist. Das steht im Einklang mit
der leicht abweichenden Kreuzkopplung Ms4 der beiden Varianten (iii) und (i)
in Tabelle 3.7.

Bild 3.6: Dreidimensionale Ansicht des Beispielfilters mit zwei moglichen Pfa-
den zur Energietibertragung: entlang der Hauptkopplungen des Fil-
ters (rot) und durch Reflexion an den Gehdusewénden (blau).

3.2.4 Anwendung des neuartigen Verfahrens auf gemessene
Streuparameterverlaufe

Extraktion einer Koppelmatrixdarstellung aus einer gemessenen Filterantwort

Die im letzten Abschnitt vorgestellte Methode zur Verlustkompensation soll
nun auf gemessene Streuparameterverlaufe angewendet werden. Das hierzu ver-
wendete Filter ist ein Interdigital-Bandpassfilter 5. Ordnung, das aus einem
alten Messgeriat ausgebaut wurde. Bild 3.7a zeigt eine Fotografie des Filters
mit gedffnetem Deckel. Die Resonanzfrequenzen der Resonatoren kénnen mit
Hilfe von Schrauben verindert werden. Die Position der Ankopplung an die
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3 Die Koppelmatrixextraktion

SMA-Buchsen, die hauptséchlich die belastete Giite @; beeinflussen und die
Hauptkopplungen M;; sind hingegen nicht einstellbar.

Bild 3.7b zeigt die gemessenen Streuparameterverldufe des Filters und gibt
Aufschluss tiber seine Kenngrofien. Daraus resultiert eine Mittenfrequenz von
422 MHz und eine Bandbreite von 11 MHz. Als Konsequenz der mit 2,6 % ge-
ringen relativen Bandbreite FBW ergibt sich eine gemessene Einfiigeddmpfung
1L=2,4dB.

041 0,42 0,43 0,44
Frequenz in GHz

(b)

|S11], |S21| in dB

Bild 3.7: (a) Das zur Demonstration der Extraktion einer Koppelmatrix
aus einer verlustbehafteten Filterantwort benutzte Interdigital-
Bandpassfilter. Mit Hilfe der beiden vorderen Schrauben koénnen
die Resonanzfrequenzen der Resonatoren 2 und 4 eingestellt werden.

(b) Gemessener Streuparameterverlauf des unverstimmten Bandpass-
filters (— |Sa1|, — |S11])-

Bild 3.8 zeigt das fiir dieses Filter zu Grunde gelegte Koppelschema. Da das
Filter keine Vorrichtungen zur Erzeugung von Kreuzkopplungen aufweist und
im gemessenen Verlauf von |Sz1| in Bild 3.7b keine Transmissionsnullstellen in
der Ndhe des Durchlassbandes auftreten, sind zur Modellierung lediglich die
Hauptkopplungen erforderlich.

Eine Abschétzung der unbelasteten Giite nach Cohn (3.2.3) mit diesen Da-
ten ergibt Qu ~500. Der Wert wurde durch Abgleichen des Polynommodells
mit den gemessenen Streuparameterverldufen zu Qu ~ 452 verfeinert. Die Aus-
wertung des abgeglichenen Polynommodells im Vergleich mit den gemessenen
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M1 Moo M33

OQL,S ® M2 ® Mas

M3y

OQZ,L . M45

Mss Myq

Bild 3.8: Das fiir das Interdigital-Bandpassfilter aus Bild 3.7a verwendete Kop-
pelschema.

Streuparameterverliufen zeigt Bild 3.9a. Durch die fast deckungsgleiche Uber-
einstimmung im Durchlassband kann das Modell als sehr genau bezeichnet
werden.

Die Antwort des verlustreduzierten Polynommodells, das sich nach Anwen-
dung der komplexen Bandpass-Tiefpass-Transformation ergibt, ist in Bild 3.9b
dargestellt. Der Effekt der Verlustkompensation ist deutlich an der im Durch-
lassband nach oben verschobenen Kurve von |S21| zu erkennen.

0 — 0 2
= — =
= JAR VAN £ A
=20 = =20 " )
N S . N
— —40 — —40
2 60 2 60
0,41 042 0,43 0,44 0,41 042 0,43 0.44
Frequenz in GHz Frequenz in GHz
(a) (b)
Bild 3.9: Gemessene Streuparameter des unverstimmten Interdigital-Band-
passfilters (— [S21], — |S11]) im Vergleich mit den Streuparametern
der Polynommodelle (=+S21], =+ |S11]). (a) Verlustbehaftetes Poly-

nommodell. (b) Verlustreduziertes Polynommodell.

Aus der verlustkompensierten Polynomdarstellung nach Bild 3.9b wird die
in Tabelle 3.8 gezeigte Koppelmatrixdarstellung gewonnen. Als Vergleichsob-
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jekt wurde ein Prototypenfilter mit einer minimalen Anpassung im Durchlass-
band von 30 dB angenommen, da wie eingangs erwédhnt die Entwurfsparameter
des untersuchten Filters nicht bekannt sind.

Qs M2 Moz M3y Mys QL
extrahiert 0,674 0,912 0,688 0,649 1,003 0,662
Prototyp 0,666 1,098 0,739 0,739 1,098 0,666

Mll M22 M33 M44 M55
extrahiert | —0,013 —0,026 —0,023 —0,041 —0,045
Prototyp 0 0 0 0 0

Tab. 3.8: Vergleich der aus der unverstimmten, verlustkompensierten Streupa-
rameterantwort extrahierten Koppelmatrixdarstellung mit der Kop-
pelmatrix des angenommenen Prototypen.

Beide Matrizen stimmen gut iiberein. Bei einer genaueren Untersuchung
fallt auf, dass die Werte der normierten Resonanzfrequenzen M;; der beiden
Filterdarstellungen besser iibereinstimmen, als das fiir die Hauptkopplungen
M;; und die externen Giitefaktoren Q;,s und @, der Fall ist.

Da bei dem Filter lediglich die Resonanzfrequenzen der Resonatoren durch
Abgleichschrauben einstellbar sind, ist das Resultat verniinftig. Fertigungstole-
ranzen, die die Interresonatorkopplungen und die Ankopplungen an die Spei-
seleitungen betreffen, konnen bei diesem Filter im Rahmen eines Abgleichs
nicht korrigiert werden. Eine weitere Verbesserung der in Bild 3.7b gezeigten
Filterantwort scheint somit schwer moglich — das Filter ist mit den gegebenen
Moglichkeiten bereits sehr gut abgestimmt.

Beispiel zum Abgleich eines Filters auf Basis von gemessenen
Streuparametern

In diesem Abschnitt soll ein weiterer Nachweis der Leistungsfihigkeit der vor-
gestellten Methode zur Extraktion einer Koppelmatrix aus verlustbehafteten
Daten in Bezug auf den Abgleich von Filtern gegeben werden. Zu diesem Zweck
werden die Resonatoren des in Bild 3.7a dargestellten Filters verstimmt. Nach
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Durchfithrung der Verlustkompensation der gemessenen Streuparameterverléu-
fe erfolgt eine Koppelmatrixextraktion des verstimmten Filters. Durch den Ver-
gleich mit der in Tabelle 3.8 gezeigten extrahierten Koppelmatrix des unver-
stimmten Filters soll anschlieBend auf die vorgenommenen Verstimmungen zu-
riickgeschlossen werden.

Die leerlaufenden Enden der Resonatoren sind, wie in Bild 3.7a zu sehen ist,
verdickt und hohlgebohrt. Sie werden durch einen diinnen hohlen Zylinder aus
dielektrischem Material vom Gehéuse isoliert. Dadurch wird das leerlaufende
Ende kapazitiv belastet und die Lange der Resonatoren auf Werte kleiner als
Ao /4 verkiirzt, wobei Ag die Wellenlinge bei der Filtermittenfrequenz ist. Durch
Drehen der Abgleichschraube im Uhrzeigersinn schiebt sich ein mit dem Bezugs-
potential des Filtergehduses verbundener Metallzylinder in das hohlgebohrte
Ende des Resonators. Folglich wird der Resonator weiter elektrisch verkiirzt
und seine Resonanzfrequenz sinkt.

Tabelle 3.9 fasst die an den Abgleichschrauben vorgenommenen Anderungen
zusammen. Nach den Erliduterungen des letzten Absatzes ist eine Erhéhung
der Resonanzfrequenz des 3. Resonators zu erwarten, bei den Resonatoren 1, 2
und 4 hingegen eine Verringerung.

Res.1 Res.2 Res.3 Res.4 Res. b
Winkel 90° 90° 90° 180° -
Richtung O O O O -

Tab. 3.9: Vorgenommene Anderungen an den Einstellschrauben fiir die Reso-
nanzfrequenzen.

Das Ergebnis der Koppelmatrixextraktion fiir das verlustbehaftete und ver-
stimmte Filter im Vergleich zum unverstimmten Fall ist in Tabelle 3.10 darge-
stellt. Es ergibt sich eine sehr gute Ubereinstimmung mit den Erwartungen aus
Tabelle 3.9.

Die Abweichungen bei den Hauptkopplungen M;; und den beiden externen
Giitefaktoren sind vernachlassigbar. Die Eintrage fiir die normierten Resonanz-
frequenzen M;; dndern sich im Fall einer Vierteldrehung der Abgleichschrau-
ben etwa um den Betrag 0,080 in die entsprechenden Richtungen. Da fiir den
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4. Resonator ein anndhernd doppelt so hoher Betrag resultiert, scheint ein li-
nearer Zusammenhang zwischen dem Drehwinkel der Einstellschraube und der
Auswirkung auf die normierte Resonanzfrequenz in diesem Einstellbereich zu

bestehen.

Qs M2 Mo>3 M3y Mys Qi1
verstimmt 0,678 0,909 0,688 0,649 0,995 0,667
unverstimmt 0,674 0,912 0,688 0,649 1,003 0,662
Differenz 0,004 —0,003 0,0 0,0 —0,008 0,005

M Moz M3s Maa Mss
verstimmt —0,091 —-0,112 0,055 —0,204 —0,040
unverstimmt | —0,013 —0,026 —0,023 —0,041 —0,045
Differenz —0,078 —0,086 0,078 —0,163 0,005

Tab. 3.10: Vergleich der beiden extrahierten Koppelmatrizen des verstimmten
und des unverstimmten Interdigital-Bandpassfilters. Die Zeile Dif-
ferenz wurde durch Subtraktion der unverstimmten von den ver-
stimmten Werten gebildet.
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4 Entwurf von Filtern mit der
Koppelmatrixmethode

In diesem Kapitel wird zunéchst ein Uberblick iiber die gingigen Entwurfsver-
fahren fiir Filter gegeben. Anschliefend wird das Verfahren zur Filteroptimie-
rung auf der Basis des Koppelmatrixansatzes detailliert vorgestellt. Die hierzu
bendtigten Werkzeuge, insbesondere die Extraktion einer Koppelmatrix, wur-
den in den letzten beiden Kapiteln beschrieben.

4.1 Entwurfsansatze

4.1.1 Entwurfsverfahren ohne Vollwellensimulatoren

Die Einfithrung von leistungsfdhigen Vollwellensimulatoren hat den Filterent-
wurf revolutioniert. Diese Werkzeuge bieten nicht nur die Moglichkeit, eine
entwickelte Filtergeometrie vor deren Fertigung zu verifizieren und somit auf-
wéndige und teure Redesign-Zyklen zu vermeiden, sie lassen sich auch in den
Entwurfsprozess des Filters integrieren.

Dariiber hinaus kénnen durch die vielfaltigen Darstellungsmoglichkeiten der
Ergebnisse mit den Programmen, wie z. B. des Verlaufs der Stromdichte oder
der Verteilung des elektrischen und magnetischen Feldes innerhalb des Filters,
vertiefte Kenntnisse iiber dessen Funktion erworben werden.

Vor der Verfligbarkeit dieser Simulatoren mussten derartige Erkenntnisse
durch Aufbau und Vermessung von Filtern und Interpretation der Messergeb-
nisse gewonnen werden. Eine weitere Moglichkeit war und ist der Aufbau von
Teilschaltungen, wie beispielsweise zweier miteinander gekoppelter Resonato-
ren, aus deren Streuparametern ihre gegenseitige Verkopplung bestimmt wer-
den kann.

Aus den Erkenntnissen jener Arbeiten und der klassischen Schaltungs- und
Leitungstheorie gingen Entwurfsverfahren hervor, die den Entwurf von Filtern
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mit den bekannten Topologien erméglichen. Matthaei beschreibt in [1] den Ent-
wurf von Interdigital-Bandpassfiltern, kantengekoppelten Bandpassfiltern wid-
met er sich in [2]. Ein Entwurfsverfahren fiir Stepped-Impedance-Tiefpassfilter
wurde von Young [3] vorgeschlagen. Weitere Topologien werden von Levy [73]
in einem Ubersichtsartikel behandelt, der zahlreiche weitere Quellenangaben
enthalt.

Diese Verfahren sind auch heute noch von Bedeutung und im Einsatz. Sie
eignen sich beispielsweise zur Erstellung einer Startgeometrie, die bereits eine
gute Ubereinstimmung mit der gewiinschten Filterantwort aufweist. Dadurch
wird der rechenintensive Teil des Filterentwurfs, die Optimierung, verkiirzt.
Dariiber hinaus erhoht eine sorgfiltig erstellte Startgeometrie die Wahrschein-
lichkeit, dass die Optimierung in Richtung des globalen Minimums der Fehler-
funktion konvergiert.

4.1.2 Entwurfsverfahren mit Vollwellensimulatoren

Vollwellensimulatoren 16sen die Maxwell-Gleichungen unter Berticksichtigung
der Randbedingungen, die durch die zu untersuchende Filterstruktur vorgege-
ben werden. Abgesehen von sehr einfachen Geometrien lassen sich keine analy-
tischen Losungen fiir die Maxwell-Gleichungen finden. Daher greifen die meis-
ten verfiigharen Vollwellensimulatoren auf numerische Methoden zuriick, was
eine Diskretisierung der zu untersuchenden Struktur bedingt. Tabelle 4.1 wie
auch [74] geben einen Uberblick iiber die géingigsten Verfahren und eine Uber-
sicht iber kommerzielle Programmpakete, in denen sie eingesetzt werden.

Versuch und Irrtum

sVersuch und Irrtum (¢rial and error) ist eine heuristische Methode, um Proble-
me zu losen, bei der so lange zulédssige Losungsmoglichkeiten probiert werden,
bis die gewiinschte Losung gefunden wird. Dabei wird oft bewusst auch die
Moglichkeit von Fehlschlagen in Kauf genommen. [85]

Im Filterentwurf kommt die Methode hiufig zum Einsatz, da der hierfiir zu
treibende Aufwand zunéchst geringer als bei allen anderen Techniken ist. Dieser
Trend wurde durch das Aufkommen von Vollwellensimulatoren verstirkt; prak-
tisch alle Programme bieten die Moglichkeit der Parametrierung der eingege-
benen Geometrien an. Die Parameter konnen anschlieflend iiber weite Bereiche
durchfahren werden (parameter sweep).
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Verfahren Abk. Referenzen Einsatz in
Method of moments MoM [75,76] Sonnet em, Feko
Finite elements FEM [77] HF'SS, Feko
Finite integration FI [74] CST

Finite differences, time domain FDTD  [78-80] CST, Empire
Integral equation 1E [81] CST, EMLounge
Transmission line matrix TLM [82,83] Mefisto, CST
Mode matching MM [84] uWave Wizard

Tab. 4.1: Gangige Verfahren zur numerischen Loésung der Maxwell-Gleichun-
gen sowie ihr Einsatz in kommerziellen Programmen.

Oftmals wird dabei wenig strukturiert und zielorientiert vorgegangen — die
Parameter der Struktur werden solange verdndert, bis sich eine akzeptable Fil-
terantwort ergibt. Eine weitere Variante ist die Verschachtelung von mehreren
parameter sweeps — auf diese Weise kann eine Vielzahl von gewiinschten Pa-
rameterkombinationen der Filtergeometrie vom Simulator berechnet werden.
Ausgewihlt wird das Ergebnis, das die beste Ubereinstimmung mit der Spe-
zifikation des Filters aufweist. Fiir einfache Filter niedriger Ordnung mag die
Vorgehensweise vielversprechend sein, fiir komplexere Filter nimmt die Wahr-
scheinlichkeit fir das Auffinden einer akzeptablen Loésung jedoch drastisch ab.

Viele Vollwellensimulatoren verfiigen iiber eigene Optimierungsmodule. Um
sie nutzen zu kénnen, miissen Geometrieparameter zur Optimierung freigege-
ben und Optimierungsziele definiert werden. Das kann beispielsweise durch
die Vorgabe von Toleranzmasken fiir die Streuparameter erfolgen. Der Opti-
mierer versucht anschliefend durch Verédnderungen der Parameter, z. B. nach
dem Gradientenverfahren, die gesetzten Ziele zu erreichen. Diese Vorgehens-
weise konvergiert im Fall von komplexen Filtern haufig gegen lokale Minima,
weshalb von der Benutzung der Optimierungsmodule abgeraten werden muss.

Segmentierung der Filtergeometrie

Die Ressourcen Rechenzeit und Speicherbedarf, die ein Vollwellensimulator zur
Berechnung einer Struktur bendtigt, hdngen tiberproportional stark von der
Grofle der Struktur ab. Dieser Umstand kann dazu ausgenutzt werden, die Si-
mulationszeit einer groflen Struktur drastisch zu reduzieren. Hierzu wird die
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Struktur in kleinere Teilstrukturen segmentiert, deren Berechnung in Summe
deutlich weniger Zeit bendtigt als die Simulation der Gesamtstruktur. Anschlie-
Bend werden die Streuparameter der Gesamtstruktur durch die Kettenschal-
tung der Einzelstrukturen bestimmt.

Die Problematik bei dieser Vorgehensweise ist das Auffinden von geeigneten
Stellen fiir die Segmentierung. Bei einer falschen Wahl kann es zu erheblichen
Abweichungen zwischen dem simulierten Verhalten der segmentierten und der
unsegmentierten Schaltung kommen. Als Grinde fiir derartige Abweichungen
kommen folgende Méglichkeiten in Betracht:

e An jeder Diskontinuitdt entstehen Streufelder, die mit anderen Teilen
der Schaltung, bevorzugt mit anderen Diskontinuitdten, wechselwirken
koénnen. Bei einer Simulation der Gesamtstruktur werden die Effekte be-
riicksichtigt, was zu einer realitdtsnahen Simulationsantwort fithrt. Im
Fall eines Filters konnte eine derartige Verkopplung zwischen zwei Dis-
kontinuitdten beispielsweise eine Transmissionsnullstelle erzeugen. Wird
die Schaltung an einer solchen Stelle segmentiert, werden jene Effekte
von der Simulation der kaskadierten Schaltung nicht erfasst.

¢ An Diskontinuititen werden héhere Moden angeregt, die einen Teil der
Signalenergie aufnehmen. Diese Moden sind meistens evaneszent und
klingen daher schnell ab. Erreicht eine solche hohere Mode jedoch eine
weitere Diskontinuitdt bevor sie ausreichend abgeklungen ist, findet er-
neut eine Modenkonversion statt und die von der Mode transportierte
Energie kann sich weiter in der Struktur ausbreiten. Der Effekt bleibt
bei einer Segmentierung der Schaltung an dieser Stelle aufgrund des
Einfiigens von meist einmodigen Simulationstoren unberticksichtigt.

Zusammenfassend kann gesagt werden, dass bei einer Segmentierung einer
Schaltung auf ausreichenden Abstand von Diskontinuitdten zur auftrennenden
Stelle geachtet werden muss; mit steigender Miniaturisierung der Filter ist das
jedoch schwieriger zu bewerkstelligen. Wird dieser Ansatz zur Filteroptimie-
rung gewahlt, ist auf jeden Fall eine abschlieende Verifikation der Gesamt-
struktur durchzufithren.

Ye und Mansour [13] schlagen eine Methode vor, die Problematik zu um-
gehen. Dabei handelt es sich im Prinzip um eine hybride Optimierung. Zu
diesem Zweck modellieren sie die bei einem kaskadierten Ansatz (dem groben
Modell) vernachlissigten Signalpfade durch nachtrigliches Einfiigen ebendieser.
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Die notwendigen Informationen hierzu werden aus der Simulation der nicht kas-
kadierten Gesamtschaltung (dem feinen Modell) gewonnen. Das grobe Modell
wird gewissermaflen durch das feine Modell kalibriert (calibrated coarse mo-
del). Nach diesem Schritt kann die Optimierung Ressourcen schonend mit dem
groben Modell durchgefithrt werden.

4.1.3 Hybride Optimierungsverfahren

Eine direkte Optimierung eines Filters mit einem Vollwellensimulator ist nur
fiir Filter kleiner Ordnung mit wenigen einstellbaren Parametern sinnvoll, da
die Parameteranzahl und damit die benétigte Rechenzeit und der Speicherbe-
darf mit der Komplexitit einer Schaltung schnell ansteigen. Aus diesem Grund
wurden hybride Optimierungsverfahren entwickelt, sie verwenden fiir die Opti-
mierungsaufgabe mindestens zwei Modelle.

Das Space-Mapping-Verfahren

Das Space-Mapping-Verfahren ist ein von Bandler [10] konzipiertes, universell
anwendbares Optimierungsverfahren. Zur Loésung des Optimierungsproblems
benutzt es zwei Modelle:

¢ Das sogenannte grobe Modell (coarse model) erlaubt eine schnelle und
Ressourcen sparende Bestimmung der Ubertragungsfunktion, die erziel-
te Genauigkeit des Modells ist jedoch im Allgemeinen nicht ausreichend
fiir dessen alleinige Verwendung im Rahmen der Optimierung. Als grobes
Modell fir Filter kommen Ersatzschaltungen aus konzentrierten Bauele-
menten oder Modelle in Vollwellensimulatoren mit einer groben Diskre-
tisierung zum Einsatz.

o Die Bestimmung der Ubertragungsfunktion des feinen Modells (fine mo-
del) ist deutlich aufwindiger. Dafiir stellt es ein akkurates Modell vom
physikalischen System dar — das ist bei der Auswahl des feinen Modells
sicherzustellen. Im Fall einer Filteroptimierung kommen fiir die Umset-
zung praktisch immer Vollwellensimulatoren mit ausreichend feiner Dis-
kretisierung zum Einsatz.

Die Optimierung des Systems erfolgt iterativ und Ressourcen sparend mit
dem groben Modell, dessen Parameterraum nicht notwendigerweise mit jenem
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des feinen Modells iibereinstimmen muss [86]. Der Kerngedanke des Space-
Mapping-Verfahrens ist die Existenz einer Transformation, die den Parameter-
raum des feinen Modells in jenen des groben Modells iiberfithren kann. Nach
der Optimierung des groben Modells wird dessen optimaler Parameterraum
mit Hilfe dieser Transformation in den optimalen Parameterraum des feinen
Modells iiberfiihrt. Entspricht nach dessen Auswertung die gefundene Ubertra-
gungsfunktion der Spezifikation, ist die Optimierung erfolgreich beendet. Ist
das nicht der Fall, folgt ein weiterer Optimierungsschritt mit dem groben Mo-
dell, das vorher gegebenenfalls an die Ergebnisse des feinen Modells angepasst
wird.

Die Vorschrift fiir die Transformation zwischen den beiden Parameterrdau-
men wird durch den Schritt der Parameterextraktion gewonnen, zu deren Durch-
filhrung die Simulationsantwort des feinen Modells an einigen Frequenzpunkten
benotigt wird. Da dies unter Umsténden bereits einen sehr hohen Rechenauf-
wand bedeuten kann, wurde das Aggressive-Space-Mapping-Verfahren [11] ent-
wickelt.

Eine weitere Verbesserung wurde durch Einfiihrung eines Vertrauensbe-
reichs (trust region) erreicht [87]. Der so modifizierte Space-Mapping-Algorith-
mus ist als TRASM (trust region aggressive space mapping) bekannt.

Eine weitere Verbesserung ist der HASM-Algorithmus [12] (hybrid aggres-
sive space mapping). Er stellt eine Kombination aus TRASM-Algorithmus und
direkter Optimierung des feinen Modells dar. Stellt der HASM-Algorithmus fest,
dass die Optimierung mittels TRASM-Algorithmus gegen ein lokales Minimum
konvergiert, kann auf eine direkte Optimierung umgeschaltet werden.

Nachteilig beim Einsatz des Space-Mapping-Algorithmus fiir die Filteropti-
mierung ist die fehlende Flexibilitdt des groben Modells. Wird dieses Modell
realitdtsfremd gewahlt, was beispielsweise durch die Vernachlédssigung von para-
sitdren Verkopplungen geschehen kann, kann das Verfahren unter Umstédnden
nicht konvergieren.

Koppelmatrixansatz

Die Verwendung des Koppelmatrixansatzes zur Synthese und Optimierung von
Filterschaltungen ist das zentrale Thema dieser Arbeit. Die genaue Vorgehens-
weise hierzu wird im zweiten Teil des Kapitels erldutert. Eine &hnliche Arbeit
wurde von Bila et al. [14,15] verfasst. Die Autoren geben jedoch wenig Details
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zum verwendeten Koppelmatrixextraktionsverfahren an. Als Anwendungsbei-
spiel wird die Synthese eines vierpoligen Bandpassfilters vorgestellt.

Peik und Mansour [16] erweiterten das von Bila vorgestellte Verfahren um
die mehrdimensionale Cauchy-Methode [88]. Des Weiteren verlagern sie die
Optimierungsarbeit &hnlich wie beim Space-Mapping-Verfahren auf das grobe
Modell, das durch eine Koppelmatrixdarstellung der Kaskadenschaltung der
Einzelresonatoren gebildet wird. Um parasitédre Elemente und Verkopplungen
zwischen nicht konsekutiven Resonatoren zu beriicksichtigen, bilden die Auto-
ren wihrend der Lernphase ihres Algorithmus die Differenz zwischen der Kop-
pelmatrixdarstellung des groben und des feinen Modells. Die Autoren gehen
davon aus, dass diese Differenz-Koppelmatrix invariant gegeniiber kleinen An-
derungen der Filtergeometrie, wie sie typischerweise wiahrend der Optimierung
auftreten, ist.

4.2 Der Prozess des Filterentwurfs mit der
Koppelmatrixmethode

In diesem Abschnitt wird die Vorgehensweise des Filterentwurfs mit der Kop-
pelmatrixmethode schrittweise vorgestellt. Einen Uberblick hierzu liefert das
in Bild 4.1 gezeigte Optimierungsdiagramm.

4.2.1 Die Spezifikation

In diesem Abschnitt sollen die wichtigsten Aspekte einer Spezifikation stich-
punktartig und in Kategorien zusammengefasst genannt werden. Der Grofiteil
der Vorgaben fiir ein Filter erfolgt im Frequenzbereich und kann durch ein To-
leranzschema, die sog. Filtermaske beschrieben werden. Ein einfaches Beispiel
einer Filtermaske fiir ein Tiefpassfilter ist in Bild 2.3 auf Seite 11 zu sehen.
Folgende Parameter spezifizieren ein Filter im Frequenzbereich:

o Mittenfrequenz und Bandbreite bei einem Bandpassfilter, die Eckfre-
quenz bei einem Tiefpassfilter

e minimale Anpassung des Filters im Durchlassband

o Steilheit des Ubergangbereichs zwischen Duchlass- und Stoppband

e minimale Ddmpfung bei vorgegebenen Frequenzpunkten oder -béndern
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| Spezifikation |
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Bild 4.1: Ablaufdiagramm einer Filteroptimierung mit Hilfe der Koppelmatrix-

methode.
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e maximal zulissige Einfligeddmpfung im Durchlassband (IL, insertion
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ss)

o maximal zuldssige Ddmpfungsvariation im Durchlassband (insertion loss
ripple)

o Bertcksichtigung des Filterverhaltens fernab des Durchlassbands (Weit-

abselektion):

e Phasenverlauf, und insbesondere davon abgeleitet das Gruppenlaufzeit-

— parasitdre Durchlassbander bei ganzzahligen Vielfachen der Mit-

tenfrequenz

— Degradation von quasi-konzentrierten Bauelementen

verhalten

Ein weiterer Teilbereich der Anforderungen an ein Filter lasst sich unter der

Kategorie ,,mechanische Aspekte* zusammenfassen:

e Baugrofie

e G

o Herstellungsgenauigkeit
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o erlaubte Fertigungsverfahren und Werkzeuge
e Lage und Art der Anschlussbuchsen
o erlaubte Werkstoffe

Weitere Anforderungen an Filter sind:

o Einschwing- und Uberschwingverhalten
o Kosten
o Integrierbarkeit in ein System
¢ Eignung fiir hohe Leistungen:
— Durchschlagfestigkeit
— Erwiarmung
o Sensibilitdt gegeniiber Fertigungstoleranzen
e Verhalten gegeniiber Umwelteinfliissen:
— Temperatur
— Vibrationen

Druck

— Feuchtigkeit und Korrosion

4.2.2 Erstellung eines Prototypen und Umsetzung in eine
Startgeometrie

Der erste Schritt eines Filterentwurfs besteht nach Bild 4.1 in der Umsetzung
der Spezifikation in einen geeigneten Prototypen. Fiir das in dieser Arbeit vor-
gestellte Entwurfsverfahren sind dabei nur die Filterparameter im Frequenzbe-
reich relevant, alle anderen Aspekte der Spezifikation miissen getrennt behan-
delt werden.

Sobald ein geeigneter Koppelmatrixprototyp zur Erfiillung der Spezifikati-
on gefunden wurde, muss er in eine Filtergeometrie umgesetzt werden. Diese
Entwurfsstufe wird als Start- oder Initialgeometrie bezeichnet, da sie den Aus-
gangspunkt fiir die darauf folgende Filteroptimierung bildet.

Die Erstellung der Startgeometrie bedingt also das Auffinden eines Zusam-
menhangs zwischen den geometrischen Parametern des Filters und den Eintré-
gen der Koppelmatrix. Nach Abschnitt 2.3 auf Seite 17 lassen sich bei einer
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Beschreibung eines Filters durch eine Koppelmatrix die folgenden drei Parame-
terkategorien unterscheiden:

e Die Resonanzfrequenzen der einzelnen Resonatoren des Filters werden
durch die Eintrdge M;; beschrieben.

o Die Beschreibung der Verkopplungen zwischen zwei Resonatoren erfolgt
durch die Eintrdge M;;.

e Die Ankopplung des Filters an die Speiseleitungen ist durch die externe
oder belastete Glite des ersten (Qi,s) und letzten (Q;,r) Resonators
charakterisiert.

In den folgenden Abschnitten werden Methoden vorgestellt, mit deren Hilfe
unter Anwendung eines Vollwellensimulators ein Zusammenhang zwischen den
drei Parametertypen und dem jeweiligen Teil der Filtergeometrie hergestellt
werden kann. Diese Zusammenhéange erméglichen anschlieflend den stiickweisen
Aufbau der Startgeometrie.

Bestimmung der Resonanzfrequenz eines Resonators

Die Bestimmung der Resonanzfrequenz eines Resonators mit Hilfe eines Vollwel-
lensimulators gestaltet sich relativ einfach. Bild 4.2a zeigt ein hierfiir geeignetes
Layout fir einen zweifach angekoppelten open-loop-Resonator. Bei der Erstel-
lung des Layouts ist auf ausreichenden Abstand zwischen den Zuleitungen und
dem zu untersuchenden Resonator zu achten (lose Ankopplung des Resonators).
In der Praxis hat es sich bei der Verwendung von Sonnet em als giinstig erwie-
sen, den Abstand zwischen Resonator und Speiseleitungen so zu wéhlen, dass
|S21] einen maximalen Wert zwischen —30dB und —20dB annimmt.

Als Parameter fiir die Einstellung der Resonanzfrequenz wird in diesem Bei-
spiel die Kantenlénge [ gewahlt. Eine feinere Einstellung der Resonanzfrequenz
kann durch Variation der Spaltbreite des open-loop-Resonators erreicht werden.
Stimmt die Frequenz des anregenden Signals mit der Resonanzfrequenz des Re-
sonators iiberein, bildet sich auf Grund der Feldiiberh6hung ein lokales Maxi-
mum im Verlauf von |S21| aus, das leicht detektiert werden kann. Voraussetzung
fir die einfache Detektion ist ein ausreichend klein gewahlter Frequenzbereich,
so dass keine hoheren Resonanzen im Resonator angeregt werden.

Es erfolgt eine mehrfache Simulation der Anordnung nach Bild 4.2a mit
variierendem Parameter . Bild 4.2b zeigt die Auswertung fiir den open-loop-
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Bild 4.2: (a) Anordnung zur Bestimmung der Resonanzfrequenz eines open-
loop-Resonators in Abhéngigkeit seiner Grofle. Der Resonator besitzt
eine Leiterbahnbreite von 1,2 mm und eine Spaltbreite von 1 mm. (b)
Errechneter Verlauf der Resonanzfrequenz fy in Abhéngigkeit der
Resonatorkantenldnge .

Resonator aus Bild 4.2a. Erwartungsgemifl nimmt die Resonanzfrequenz mit
wachsender Resonatorgrofie ab, der Zusammenhang ist fast linear.

Bestimmung des Koppelkoeffizienten zwischen zwei Resonatoren

Die in diesem Abschnitt vorgestellte Methode zur Bestimmung des Koppelko-
effizienten stammt von Hong [89]. Bild 4.3a zeigt ein Ersatzschaltbild von zwei
gekoppelten Resonatoren aus konzentrierten Bauelementen; in dem Beispiel
erfolgt die Verkopplung durch eine Streukapazitiat C,, zwischen den beiden
Kapazitiaten C der Resonatoren.

In [89] wird gezeigt, dass die folgende Betrachtung ebenso mit einer magne-
tischen Verkopplung oder einer Mischung aus elektrischer und magnetischer
Verkopplung durchgefithrt werden kann und zu den gleichen Ergebnissen fiihrt.
Der elektrische Koppelkoeffizient m,. wird definiert als:

me = -2 (4.2.1)

Nach der elektrischen Netzwerktheorie [90] ldsst sich die Schaltung aus
Bild 4.3a gleichwertig durch die in Bild 4.3b dargestellte Schaltung ersetzen,
wobei der eingerahmte Teil als Inverter (Typ (II) aus Bild 2.12 auf Seite 40)
identifiziert wird.
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(a)

Bild 4.3: (a) Zwei identische Resonatoren, die iiber eine Streukapazitit C,,
miteinander verkoppelt sind. (b) Aquivalente Darstellung von (a) mit
Hilfe eines Inverters.

Die Schaltungen nach Bild 4.3 besitzen zwei Resonanz- oder Eigenfrequen-
zen, die sich am einfachsten unter Ausnutzung ihrer Symmetrie bestimmen las-
sen. In einem ersten Schritt wird hierzu in die in Bild 4.3b gezeigte Symmetrie-
ebene eine elektrische Wand eingezogen. Die resultierende Resonanzfrequenz f.
der Schaltung betragt:

1

Je = T O

In einem zweiten Schritt wird in die Symmetrieebene eine magnetische
Wand eingezogen, woraus sich f,, ergibt:

(4.2.2)

1

" 2m/L(C - C)

Durch Quadrieren von (4.2.2) und (4.2.3) sowie anschlieender Quotienten-
bildung lasst sich der elektrische Koppelkoeffizient ausdriicken als:

Jm (4.2.3)

2 2
me = S~ % (4.2.4)

C f’"L + fe
Durch Ermittlung der beiden Resonanzfrequenzen lisst sich also der (elek-
trische) Koppelkoeffizient bestimmen. Dieser ist umso grofler, je weiter f. und
fm auseinander liegen (resonance splitting). Ist der Koppelkoeffizient hingegen
sehr klein, interagieren die beiden Resonatoren kaum miteinander — sie schwin-

gen dann unabhéngig voneinander auf der gleichen Resonanzfrequenz.
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Die vorgestellte Methode ldsst sich problemlos auf Leitungsresonatoren iiber-
tragen. Als Vollwellensimulator fiir die Bestimmung der Streuparameter wird in
der vorliegenden Arbeit Sonnet em verwendet. Da der Ressourcenbedarf in die-
sem Fall nicht sehr hoch ist, wird auf die Ausnutzung der Symmetrie verzichtet
und die ganze Schaltung mit beiden Resonatoren simuliert.

Bild 4.4 zeigt verschiedene Anordnungen zur Bestimmung des Koppelkoef-
fizienten zwischen zwei open-loop-Resonatoren. Um Verfialschungen durch die
Speiseleitungen zu verhindern, ist auch hier auf eine lose Ankopplung zu achten.

Die open-loop-Resonatoren weisen im Resonanzfall ein Maximum des elek-
trischen Feldes in der Néhe des Spalts auf, das magnetische Feld besitzt sein
Maximum auf der gegeniiber liegenden Seite. Daher ist der Koppelmechanis-
mus in Bild 4.4a tiberwiegend magnetischer, in Bild 4.4b hingegen elektrischer
Natur. Bei der Schaltung in Bild 4.4c kommen beide Mechanismen zur Wir-
kung.

Bild 4.5 zeigt den simulierten Verlauf von |S2i| fir die Geometrie aus
Bild 4.4a mit drei verschiedenen Werten fiir den Resonatorabstand d. Die in
(4.2.4) gezeigten Zusammenhénge sind deutlich zu erkennen.

Es erfolgt eine mehrfache Simulation der Anordnungen nach Bild 4.4a—c
mit variierendem Parameter d, Bild 4.4d zeigt die Auswertung hierzu. Der
Zusammenhang zwischen den Absténden der Resonatoren und den Koppelko-
effizienten ist stark nichtlinear.

Bestimmung der belasteten Giite

Nach Hong [29] stehen zwei Moglichkeiten fiir die Bestimmung der externen
Gite @ zur Verfiigung. Die erste Methode verwendet ein Zweitor und ermit-
telt Q; aus dem Verlauf von |S21|, die zweite nutzt ein Eintor und bestimmt @Q;
aus dem Phasenverlauf von Si11. In dieser Arbeit wird hauptsichlich die letzt-
genannte Methode verwendet, die mit einer niitzlichen Erweiterung versehen
wurde.

Bild 4.6 zeigt das Ersatzschaltbild eines an eine Quelle gekoppelten Reso-
nators bestehend aus konzentrierten Bauelementen. Der Reflexionsfaktor der
Schaltung betragt:

1 Yin
G - w}/in - G
= = 4.2.
Su= Gy Y (4.2.5)
G
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Bild 4.4: (a)—(c) Mogliche Anordnungen von zwei open-loop-Resonatoren fiir
die Bestimmung der Koppelkoeffizienten als Funktion des Resona-
torabstands d. (d) Errechneter Verlauf der Koppelkoeffizienten fir
die drei Geometrien.

Mit der Eingangsadmittanz Yi, des Resonators:
1
Yin = jwC + — = jwoC (i - @) (4.2.6)
jwL wo w
Die Grofle wo ist die Resonanzkreisfrequenz. Gleichung (4.2.6) kann bei

einer schmalbandigen Betrachtung um die Resonanzfrequenz (w=wo+Aw, mit
Aw<Kwp) vereinfacht werden zu:

2Aw
wo

Yin ~ jwoC (4.2.7)
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Bild 4.5: Simulierter Verlauf von |S21] fiir die Geometrie aus Bild 4.4a mit drei
verschiedenen Werten fiir den Resonatorabstand d in mm.

[—>

Bild 4.6: Beschaltung eines Resonators durch eine Stromquelle mit dem Innen-
leitwert G.

Einsetzen von (4.2.7) in (4.2.5) unter Beachtung von Q;=«0C/q liefert fiir
den Reflexionsfaktor:

2Aw
1o
S _& 4.9.8
h= (42.8)
1+j@ oo

Der Betrag von Si; ist immer 1, der Phasenverlauf wird beschrieben durch:

arg (S11) = —2arctan (2@;?;:) (4.2.9)

Durch Bestimmung der Frequenzpunkte Awy und Aw_, bei denen der Pha-
senverlauf einen Wert von —90° respektive +90° annimmt, kann mit Hilfe von
(4.2.9) die belastete Giite @; folgendermafien bestimmt werden:

wo

Ql - AUJ+ — Aw_

(4.2.10)
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Die Differenz Awy—Aw_ wird als +90°-Bandbreite bezeichnet. Bild 4.7a
zeigt eine geeignete Anordnung zur Bestimmung von @); eines open-loop-Reso-
nators. Durch die von der Speiseleitung verursachte Laufzeit weist der Phasen-
verlauf bei der Resonanzfrequenz nicht wie nach (4.2.6) zu erwarten wére einen
Nulldurchgang auf. Hong [29] schlidgt eine Kompensation durch die Verschie-
bung der Referenzebene des Simulationstors vor.

In dieser Arbeit wird ein anderer Ansatz verfolgt. Die £90°-Bandbreite
kann ebenso um den Phasenwert bei der Resonanzfrequenz herum ermittelt
werden. Hierzu und zur Bestimmung von @); ist allerdings die Kenntnis der
Resonanzfrequenz erforderlich. Aus diesem Grund wurde in Bild 4.7a ein wei-
teres Simulationstor mit einem kurzen Stiick Leitung eingefiigt. Durch das lose
angekoppelte Tor wird die Ankoppelschaltung wenig gestort, und es erméoglicht
die Berechnung von Sz1, aus dem die Resonanzfrequenz bestimmt werden kann
(siehe Abschnitt 4.2.2).

—p=0,0 mm ‘\

—360 {—p=2,4 mm

el
< 4
{ 85 " \\
— 2 g —120 S
= 2401
N\
&0
g

3 34 38 42 46
Frequenz in GHz

(a) (b)

Bild 4.7: (a) Anordnung zur Bestimmung der belasteten Giite eines open-loop-
Resonators in Abhéngigkeit der Ankoppelposition p entlang einer von
drei moglichen Kanten. Das linke Simulationstor dient zur Ermittlung
der belasteten Resonanzfrequenz. (b) Phasenverlauf von Si; fiir zwei
Werte von p in mm mit Markierung der zugehorigen Resonanzfre-
quenzen.

Bild 4.7b zeigt den Phasenverlauf von 511 der Anordnung aus Bild 4.7a fiir
zwei Werte des Parameters p. Es ist deutlich zu erkennen, dass mit zunehmender
Verschiebung der Ankoppelposition in Richtung des leerlaufenden Endes des
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Resonators die £90°-Bandbreite zunimmt, was zu einer Abnahme von @; und
somit einer stiarkeren Ankopplung des Resonators an die Speiseleitung fiihrt.

Es erfolgt eine mehrfache Simulation der Anordnung nach Bild 4.7a mit
variierendem Parameter p. Da lediglich ein diskreter Verlauf von Si1 vorliegt,
wird der zur Resonanzfrequenz gehorige Phasenwert von 511 durch eine lineare
Interpolation [48] gewonnen. Ausgehend von diesem Wert werden in beiden
Richtungen die Frequenzen gesucht, bei denen sich die Phase um +90° dndert,
wobei ebenfalls eine lineare Interpolation angewendet wird. Aus den ermittelten
Frequenzwerten wird nach (4.2.10) @Q; bestimmt und {iber dem Parameter p
graphisch dargestellt.

4,02
14N /
z ! /
S 10 = 3,98 //
o [
6 3,96 -
4 — e
1 2 3 4 5 1 2 3 4 5
p in mm p in mm

(a) (b)

Bild 4.8: (a) Errechneter Verlauf fir die belastete Giite Q; in Abhéngigkeit des
Parameters p. (b) Errechneter Verlauf der Resonanzfrequenz fo des
open-loop-Resonators in Abhéngigkeit des Parameters p.

Bild 4.8a zeigt den entsprechenden Verlauf von @Q; fiir die Anordnung aus
Bild 4.7a. Die Abhéngigkeit der Resonanzfrequenz von der Ankoppelposition
der Speiseleitung an den Resonator ist in Bild 4.8b gezeigt, diese Information
kann bei der Erstellung der Startgeometrie berticksichtigt werden.

4.2.3 Optimierung der Startgeometrie

Die nach der im letzten Abschnitt beschriebenen Vorgehensweise erstellte Start-
geometrie erfiillt selten die geforderte Spezifikation. Das liegt an der isolierten
Betrachtung der einzelnen Filterelemente. Durch deren Verschaltung zur ge-
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samten Filtergeometrie kommt es zu Wechselwirkungen wie beispielsweise pa-
rasitdren Kopplungen, die bei der Erstellung der Startgeometrie keine Bertick-
sichtigung finden.

Deshalb erfolgt als letzter Teil des Filterentwurfs eine Optimierung des voll-
stdndigen Filters. Bild 4.1 zeigt das Ablaufdiagramm fiir die Optimierung. Der
zentrale Schritt ist dabei die Koppelmatrixextraktion, der aus diesem Grund
ein eigenes Kapitel (Kapitel 3) gewidmet wurde. Die Extraktion wird durch
die Programme CMBandpass und CMLowpass durchgefiihrt, die in Kapitel 6
vorgestellt werden. Das Ergebnis jener Programme ist eine Koppelmatrixdar-
stellung, die das Verhalten des simulierten Filters approximiert.

Im néchsten Schritt wird entschieden, ob die Spezifikation hinreichend er-
fullt ist, die Optimierung also erfolgreich beendet werden kann. Diese Entschei-
dung kann entweder durch einen Vergleich der simulierten Streuparameterver-
laufe mit der Filterantwort des Prototypen oder durch Vergleichen der jeweili-
gen Koppelmatrizen getroffen werden. Erfiillt das Simulationsergebnis die An-
forderungen nicht, werden im néchsten Schritt die Geometrieparameter des
Filters angepasst.

Hierzu wird die extrahierte Koppelmatrix mit jener des Prototypen ver-
glichen. Da wie in Abschnitt 2.3 auf Seite 17 erklért wird, ein direkter Zusam-
menhang zwischen den Koppelmatrixeintridgen und der Filtergeometrie besteht,
ist mit diesem Verfahren eine zielgerichtete Verdnderung der Filtergeometrie
moglich. ZweckmaéBigerweise sollten pro Optimierungsdurchlauf nicht zu viele
Parameter simultan verandert werden. Des Weiteren ist zu beachten, dass be-
nachbarte Bestandteile des Filters sich gegenseitig beeinflussen. Beispielsweise
sndert sich bei einer Anderung der belasteten Giite Q; auch die Resonanzfre-
quenz des Resonators, an dem die Ankopplung erfolgt.

Insbesondere beim ersten Optimierungslauf weichen noch viele Parameter
des extrahierten Modells mehr oder weniger stark von denen des Prototypen
ab. Die Auswahl der zu &ndernden Geometrieparameter ist dann erschwert. In
diesem Fall wird das Programm CMEvaluator (siehe Kapitel 6) zur Unterstiit-
zung herangezogen. Nach der Anpassung der Geometrie erfolgt ein weiterer
Optimierungsdurchlauf.

Die Optimierungsschleife wurde bewusst so gestaltet, dass manuelle Ein-
griffe eines geschulten Benutzers notwendig sind. Eine vollautomatisierte Op-
timierungsschleife wére zumindest fiir die Optimierung von einfachen Filtern
denkbar, diese Vorgehensweise wurde aber aus folgenden Griinden verworfen:
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o Es wiirde eine automatische Ansteuerung des verwendeten Vollwellen-
simulators durch das Optimierungsmodul erforderlich werden, was eine
Festlegung auf ein bestimmtes Produkt bedingt. Eine Erweiterung auf
weitere Simulatoren wéare zwar moglich, aber auch aufwandig, da sich die
Programme hinsichtlich ihrer automatischen Ansteuerbarkeit teilweise
erheblich unterscheiden. Bei dem gewéhlten halb automatischen Ansatz
bildet der geschulte Benutzer die Schnittstelle zwischen Optimierungs-
modul und Vollwellensimulator.

¢ Bei der Entwicklung von komplexen, Transmissionsnullstellen aufwei-
senden Filtern ist ein manueller Eingriff oft unumgénglich. Beispiels-
weise muss beim Auftreten von unerwarteten Transmissionsnullstellen
entschieden werden, ob diese durch Abdnderung des Prototypen in den
Entwurf integriert werden sollen oder ob Mafinahmen getroffen werden,
die Transmissionsnullstellen zu unterdriicken. Eine solche Entscheidung
kann nicht von einem vollautomatisch arbeitendem Programm getroffen
werden.

¢ Die Erfahrungen mit den Optimierungsprogrammen haben gezeigt, dass
die Entwicklung von einfachen Filtern (Filter ohne Transmissionsnullstel-
len) durch einen erfahrenen Benutzer mit wenigen Optimierungsschrit-
ten sehr schnell durchzufiihren ist. Ein weiterer Zeitgewinn durch eine
vollautomatische Optimierung ist somit von untergeordneter Bedeutung.

89






5 Anwendung der
Koppelmatrixmethode auf
Tiefpassfilter

Der Koppelmatrixansatz wurde in den siebziger Jahren durch Atia und Wil-
liams [28] zur Charakterisierung von Hohlleiter-Bandpassfiltern eingefiihrt. Seit-
her sind Bandpassfilter die Doméne des Koppelmatrixansatzes.

In diesem Abschnitt soll gezeigt werden, dass eine Erweiterung auf andere
Filtertypen, in diesem Fall Tiefpassfilter nicht nur theoretisch moglich ist, son-
dern auch effizient in der Praxis zur Entwicklung von Filtern eingesetzt werden
kann [91]. Zu diesem Zweck werden zunéchst die Grundlagen und Vorausset-
zungen dieser Erweiterung beschrieben, anschlieend wird die Anwendbarkeit
anhand eines entworfenen und gefertigten Beispielfilters demonstriert.

5.1 Vorstellung des Verfahrens

Bild 5.1 zeigt die fiir den Entwurf eines Tiefpassfilters notwendigen Synthe-
seschritte. Im Vergleich zum Entwurf eines Bandpassfilters fallen die beiden
Zwischenschritte ,Ersetzen der Serieninduktivitdten durch Parallelkapazitdten®
und die Tiefpass-Bandpass-Transformation weg. Beim Entwurf von Tiefpass-
filtern erfolgt nach der Impedanz- und Frequenzskalierung der Filterkoeffizi-
enten nach (2.7.1) auf Seite 36 eine direkte Umsetzung in quasi-konzentrierte
Bauelemente.

Durch diese vereinfachte Vorgehensweise fehlt allerdings der Bezug zu den
Immitanz-Invertern und damit auch zur Koppelmatrix. Um diesen Bezug her-
stellen zu konnen, werden bei dem Tiefpassprototyp in Bild 5.1 die Serienin-
duktivitdten durch Parallelkapazititen und ein Inverterpaar ersetzt, wie es in
Bild 5.2 geschehen ist.

Durch das Ersetzen der Serieninduktivitdten wird die Anzahl der Schal-
tungsparameter erhoht, die Darstellung nach Bild 5.2 ist also fiir die beabsich-
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511(8) = ggz; Szl(s) = %
Netzwerksynthese

Tiefpassprototyp

Filterrealisierung

Bild 5.1: Syntheseschritte eines planaren Tiefpassfilters von den charakteristi-
schen Polynomen bis zur physikalischen Realisierung des Filters.

tigte Filterfunktion (in diesem Fall 4. Ordnung) {iberbestimmt. Zur vollstén-
digen Beschreibung der Filterfunktion nach dem Prototyp in Bild 5.1 dienen
die Filterkoeffizienten g;, deren Anzahl der Filterordnung n entspricht, sowie
zusitzlich das (meist zu 50 gewéhlte) Impedanzniveau, so dass die gesamte
Parameteranzahl n+1, in diesem Fall 5, betréagt.

Die Beschreibung nach Bild 5.2 bietet als Parameter 5 Inverter und 4 Fil-
terkoeffizienten g;. Das Verhalten eines Filters n-ter Ordnung kann mit dieser
Schaltung vollstdndig durch die Inverterkonstanten beschrieben werden, die
Koeffizienten g, werden zweckmiBigerweise zu 1 gesetzt.

ﬁgé Mo J‘ M2 J‘ Mos J‘ M3y + Mys géﬁ
94

T T T

g1 g5 g5

Bild 5.2: Modifizierter Tiefpassprototyp bei dem die Serieninduktivitdten
durch Parallelkapazitdten mit angrenzenden Inverterpaaren ersetzt
wurden.
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Die Filterkoeffizienten und die Inverterkonstanten héngen nach [23] folgen-

dermaflen zusammen:
9k i
M1 = ) 225 0<k<n (5.1.1)
Gk gk+1

Umstellen dieser Formel unter Beriicksichtigung von g;=1 fiir alle i ergibt:

1

_— (5.1.2)
9k Mlz,k-&-l

k1 =

Zur Bestimmung des jeweils nachsten Filterkoeffizienten wird neben dem
vorhergehenden Koeffizienten die Konstante des dazwischen liegenden Inver-
ters bendtigt. Da stets go=1 gilt, konnen bei bekannten My 41 sukzessive
die verbleibenden Filterkoeffizienten bestimmt werden. Somit wurde ein Zu-
sammenhang zwischen den Filterkoeffizienten g; und den Inverterkonstanten
gefunden.

Da diese den Hauptkopplungen in der Koppelmatrixdarstellung entsprechen,
besteht dadurch die Moglichkeit aus einem extrahierten Koppelmatrixmodell
ein Ersatzschaltbild nach Bild 5.1 zu erstellen. Die einzelnen Elemente werden
anschliefend mit Hilfe von (2.7.1) auf Seite 36 skaliert, so dass ein Ersatzschalt-
bild aus konzentrierten Induktivitidten und Kapazititen entsteht, das als Modell
fiir das entsprechende Filter mit quasi-konzentrierten Bauelementen dient.

Durch den Vergleich der Elemente dieses Ersatzschaltbildes mit den Elemen-
ten des Filterprototypen lassen sich wie bei den Bandpassfiltern zielgerichtete
Verdnderungen an der Filtergeometrie vornehmen.

Bevor simulierte oder gemessene Streuparameterverlaufe eines Tiefpassfilters
einer Koppelmatrixextraktion zugefithrt werden koénnen, ist eine Aufbereitung
der Daten notwendig. Zunéchst ist eine Tiefpass-Tiefpass-Transformation durch-
zufithren, so dass die Filterantwort iiber der normierten Frequenzvariablen €2
erfolgt. Im einfachsten Fall erfolgt eine solche Transformation durch die Divi-
sion des Frequenzvektors durch die Eckkreisfrequenz w., so dass die normierte
Eckkreisfrequenz 2. des Filters 1 betrégt.

Wird die Koppelmatrixmethode auf Bandpassfilter angewendet, muss die
zu untersuchende Filterantwort einer Bandpass-Tiefpass-Transformation unter-
zogen werden. Die Mittenfrequenz des Filters im Bandpassbereich wird als Fre-
quenz 0 in den Tiefpassbereich transformiert, die gesamte Filterantwort weist in
diesem Bereich sowohl negative als auch positive Frequenzen auf. Da die Band-
pass-Tiefpass-Transformation bei Tiefpassfiltern nicht angewendet wird, fehlen
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5 Anwendung der Koppelmatrixmethode auf Tiefpassfilter

bei diesen die Spektralanteile im negativen Frequenzbereich. Um eine Koppel-
matrixextraktion durchfithren zu kénnen, miissen die Streuparameterverléufe
bei Tiefpassfiltern folgendermaflen ergénzt werden:

Sij(—jw) = Si(jw) ¥ i=12 j =12 (5.1.3)

Gleichung (5.1.3) bringt zum Ausdruck, dass die Transmissions- und die
Reflexionsfunktion, die durch ein Netzwerk aus konzentrierten Bauelementen
umsetzbar sind, folgende Eigenschaften aufweisen miissen [90]:

e Die Betragsfunktion ist achsensymmetrisch beziiglich der Achse 2=0, ist
also eine gerade Funktion.

e Die Phasenfunktion ist punktsymmetrisch beziiglich des Koordinatenur-

sprungs, ist also eine ungerade Funktion.

Bild 5.3 zeigt die Anwendung von (5.1.3) auf ein Tiefpassfilter 5. Ordnung.

- = 200
g 0 A

; %~ 100
& =0 0f
n ¢ 1 ol
0 : N\ % & ~100
= a0
A —60 5 —200

—2 —1 1 2

Do

(a

Bild 5.3: (a) Betrags- und (b) Phasenverlauf der Streuparameter Si1 und
S21 eines Tiefpassfilters nach der Tiefpass-Tiefpass-Transformation
(— |S21], — |S11|) sowie der analytischen Erweiterung (--- [S21],
=== |S11]) nach (5.1.3).

~
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5.2 Mehrlagen-Tiefpassfilter mit madanderférmigen Induktivitdten

5.2 Mehrlagen-Tiefpassfilter mit maanderformigen
Induktivitaten

Dieser Abschnitt behandelt die Synthese eines Beispielfilters mit Hilfe der vor-
gestellten Erweiterung der Koppelmatrixmethode. Die Spezifikation des Filters
verlangt eine Eckfrequenz von 5 GHz und eine minimale Einfligedampfung von
40dB bei der doppelten Eckfrequenz, die Anpassung im Durchlassband soll
mindestens 20 dB betragen.

Die hierzu benétigte Ordnung wird zu sieben bestimmt, die zur Realisierung
des Filters notigen Filterkoeffizienten und die resultierenden Bauteilwerte sind
in Tabelle 5.1 zusammengefasst. Das elektrische Schaltbild des Prototypen ist
identisch mit dem in Bild 7.17b auf Seite 139.

Element Filterkoeffizient —Bauteil Bauteilwert
go = g8 1,0 Widerstand 50,02

g1 = gr 1,0097 Kapazitat 0,642 pF
g2 = ge 1,4368 Induktivitat 2,29nH
g3 = gs 1,9414 Kapazitét 1,24 pF

[ 1,6216 Induktivitat 2,58 nH

Tab. 5.1: Dimensionierung der konzentrierten Bauelemente fiir das zu entwer-
fende Tiefpassfilter.

Das Filter soll als planare Schaltung realisiert werden, der verwendete La-
genaufbau ist in Bild 7.1b auf Seite 121 dargestellt. Da wie in Abschnitt 7.3.2
auf Seite 138 geschildert die Realisierung von planaren Induktivitiaten im Allge-
meinen schwieriger ist als jene von Kapazitdten, beginnt dieses Filter mit einer
Kapazitat.

Weil bei diesem Beispiel das Optimierungsverfahren mit Hilfe des Koppel-
matrixansatzes im Vordergrund steht, wurde zur Erstellung der Startgeometrie
bewusst ein sehr einfacher Ansatz gewéhlt. Es soll demonstriert werden, dass
das Verfahren auch mit einer wenig sorgfaltig erstellten Startgeometrie in der
Lage ist, eine Optimierung des Filters durchzufiihren.
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5 Anwendung der Koppelmatrixmethode auf Tiefpassfilter

Bild 5.4: Aufsicht auf die Filtergeometrien des Tiefpassfilters mit méaanderfor-
migen Induktivititen. (a) Startgeometrie. (b) Nach den Anderungen
des ersten Optimierungsdurchlaufs.

Die Flache der kapazitiven Sektionen wurde unter der Annahme eines Par-
allelplattenkondensators bestimmt. Unberticksichtigt blieben dabei die Streuka-
pazitdten an den Kanten und der Effekt der mittig angeordneten Durchkontak-
tierungen zur Unterdriickung der TEq;-Hohlleitermode (siche Abschnitt 7.2.1
auf Seite 130). Fiir die Ermittlung der notwendigen Léngen der induktiven
Sektionen wurde das einfache Modell nach Bild 2.11 auf Seite 37, berechnet
mit Sonnet em [44], verwendet. Vernachléssigt wurde hierbei der Einfluss der
Faltung des induktiven Leitungsstiicks zum Maé&ander.

Nach Erstellung der Startgeometrie (Bild 5.4a), wird die Filterantwort mit
Hilfe von Sonnet em bestimmt, das Ergebnis der Simulation ist in Bild 5.5a
gezeigt. Im Vergleich mit dem Prototypen ist zu erkennen, dass der Verlauf des
Reflexionsfaktors stark vom idealen Tschebyschow-Verhalten abweicht. Noch
gravierender ist die deutliche Verfehlung der angestrebten Eckfrequenz. Statt
bei 5 GHz liegt diese bei etwa 3,8 GHz, was ein Hinweis darauf ist, dass die
durch die Filtergeometrie realisierten quasi-konzentrierten Bauelemente im Mit-
tel deutlich gréfler ausfallen als beabsichtigt.

Um eine genauere Aussage iiber die tatséchlich realisierten Bauelementwer-
te treffen zu konnen, wird als nichster Schritt ein Koppelmatrixmodell fiir das
Filter erstellt. Aus diesem lésst sich ein Ersatzschaltbild fiir das Filter aus
konzentrierten Bauelementen bestimmen. Durch einen Vergleich dieses Ersatz-
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schaltbildes mit jenem des Filterprototyps lassen sich Riickschliisse auf notwen-
dige Anderungen an der Filtergeometrie ziehen.

Element Prototyp ext. Modell Abweichung Verhaltnis
C1 0,64 pF 0,66 pF +2% 1,02
Lo 2,29nH 3,21nH +40 % 1,40
C3 1,23 pF 1,61 pF +31% 1,31
Ly 2,58 nF 3,41nH +32% 1,32
Cs 1,23 pF 1,62 pF +32% 1,32
Lg 2,29nH 3,21nF +40 % 1,40
Cr 0,64 pF 0,66 pF +2% 1,02

Tab. 5.2: Vergleich der Bauelementwerte des Prototypen und des extrahierten
Modells fiir die Startgeometrie.

Die Bauelementwerte des Ersatzschaltbildes sind in Tabelle 5.2 zusammen-
gefasst. Es ist zu erkennen, dass samtliche Bauelemente des extrahierten Mo-
dells zu grof} sind, ein Ergebnis, das im Einklang mit der zu niedrigen Eckfre-
quenz steht (3,8 GHz statt 5 GHz). Das lasst sich durch die bei der Erstellung
der Startgeometrie vernachlissigten Streukapazitdten und die nicht beriicksich-
tigte Méandrierung der induktiven Sektionen erkléren.

Im ersten Optimierungsschritt sollen daher durch Verkleinerung der ent-
sprechenden geometrischen Abmessungen die dquivalenten extrahierten Bau-
elemente verkleinert werden. Dazu werden lineare Zusammenhéinge zwischen
den geometrischen Ausdehnungen der quasi-konzentrierten Bauelemente und
den dadurch realisierten Bauteilwerten angenommen.

Die Flache der kapazitiven Sektionen wird entsprechend der in der letzten
Spalte in Tabelle 5.2 angegebenen Verhéltnisse verkleinert, bei den Indukti-
vitdten wird entsprechend die Lénge reduziert. Da sédmtliche Induktivitdten
deutlich zu grof3 sind, werden bei allen die Anzahl der Madanderarme reduziert,
die {iberarbeitete Filtergeometrie ist in Bild 5.4b dargestellt.

Die nach Einarbeitung der Anderungen erneut berechnete Filterantwort
ist in Bild 5.5b zu sehen. Im Vergleich zu Bild 5.5a ist bereits eine deutlich
bessere Ubereinstimmung zum Prototypen zu erkennen, die Eckfrequenz liegt
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Element Prototyp ext. Modell ~Abweichung Verhiltnis
Ch 0,64 pF 0,65 pF +1,4% 1,01
Lo 2,29nH 2,65 nH +16 % 1,16
Cs 1,23 pF 1,35 pF +10% 1,10
Ly 2,58 nF 2,75nH +7% 1,07
Cs 1,23 pF 1,36 pF +10% 1,10
Lg 2,29nH 2,67nF +17% 1,17
Cr 0,64 pF 0,66 pF +24% 1,02

Tab. 5.3: Vergleich der Bauelementwerte des Prototypen und des extrahierten
Modells nach dem ersten Optimierungsdurchlauf.

mit 4,6 GHz aber immer noch zu tief. Der Verlauf des Reflexionsfaktors weicht
nach wie vor deutlich vom typischen Tschebyschow-Verhalten ab.

Um das Filterverhalten zu verbessern, soll eine weitere Koppelmatrixextrak-
tion mit anschlieBender Ersatzschaltbildberechnung vorgenommen werden. Die
Ergebnisse hiervon sind in Tabelle 5.3 zusammengefasst.

Element Prototyp ext. Modell Abweichung Verhéltnis
Ch 0,64 pF 0,66 pF +2% 1,02
Lo 2,20 nH 2,32nH +1% 1,01
Cs 1,23 pF 1,21 pF —2% 0,98
Ly 2,58 nF 2,60 nH +0,6 % 1,01
Cs 1,23 pF 1,22 pF —2% 0,98
Le 2,29 nH 2,32nF +1% 1,01
Cr 0,64 pF 0,66 pF +2% 1,02

Tab. 5.4: Vergleich der Bauelementwerte des Prototypen und des extrahierten
Modells nach dem zweiten Optimierungsdurchlauf.

Es ist ersichtlich, dass sich simtliche Bauelementwerte dem Prototypen an-
genahert haben. Nichtsdestoweniger verbleibt eine Abweichung bei jenen Bau-
elementen, die bereits bei der Startgeometrie die grofiten Abweichungen auf-
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wiesen; dieser Umstand kann durch Vernachldssigung der Streufelder erklart
werden.

So setzt sich beispielsweise die gesamte Induktivitdt eines Bauelements aus
zwei Teilen zusammen: der durch die physikalische Lange der induktiven Sekti-
on erzeugten Induktivitdt und einer zuséatzlichen Streuinduktivitit, die durch
die Einengung des Stromdichteverlaufs im angrenzenden Teil der induktiven
Sektionen entsteht. Diese Streuinduktivitat ist in erster Ndherung unabhén-
gig von der Lange der induktiven Sektion. Das fithrt dazu, dass bei einer zur
Abweichung der gesamten Induktivitit proportional durchgefiithrten Langenver-
kiirzung der induktiven Sektion eine zu grofie Gesamtinduktivitat verbleibt.

Dieser Effekt kann bei der Bestimmung der Léngen- beziehungsweise Fl&-
chenénderung der einzelnen Elemente im Rahmen von Néherungsformeln be-
riicksichtigt werden. Entsprechende Diagramme finden sich bei Anders et al.
[92]. Fir das Beispiel soll darauf verzichtet und stattdessen ein weiterer Itera-
tionsschritt durchgefithrt werden. Da die Abweichungen durch die bisherigen
Modifikationen gering ausfallen, sind keine weiteren strukturellen Verdnderun-
gen, wie z. B. eine Reduzierung der M&anderarme, notwendig.

Das Ergebnis nach dieser letzten Anderung an der Filtergeometrie ist in
Bild 5.5¢ dargestellt. Im Durchlassband verlduft die Filterantwort fast deckungs-
gleich mit dem Prototypen, die Eckfrequenz ist gut getroffen. Der Abfall von
|S21| im Stoppband ist weniger steil als beim Prototypen, was aber fiir ein
Filter aus quasi-konzentrierten Bauelementen zu erwarten ist (siehe hierzu Ab-
schnitt 2.7.1 auf Seite 36).

Obwohl die Filteroptimierung damit abgeschlossen ist, soll zur Verifikation
ein letzter Vergleich zwischen dem extrahierten Ersatzschaltbild und dem Pro-
totypen vorgenommen werden. Die in Tabelle 5.4 angegebenen Abweichungen
bestétigen zusammen mit Bild 5.5¢ den erfolgreichen Abschluss der Filtersyn-
these. Als letzter Schritt wurde das Filter aufgebaut und gemessen. Die entspre-
chenden Streuparameterverldufe sind in Bild 5.5d gezeichnet und weisen eine
gute Ubereinstimmung zum Prototypen und zur Simulation auf.
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Bild 5.5: (a)—(d) Streuparameterverldufe des fiir das Tiefpassfilter mit méan-
derférmigen Induktivitdten zu Grunde gelegten Prototyps (--- |S21],
-=- |S11]). (a) Simulierte Filterantwort der Startgeometrie, (b) nach
dem ersten Optimierungsdurchlauf, (¢) nach dem zweiten Optimie-
rungsdurchlauf und (d) die gemessenen Streuparameterverlaufe des
gefertigten Filters (— |S21|, — |S11]). Die zugehorige Filtergeometrie
ist in Bild 5.4 gezeigt.
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6 Software-Module

Die Erarbeitung von computergestiitzten Entwurfs- und Diagnoseverfahren fiir
Filter stellt einen zentralen Arbeitspunkt der Forschungskooperation, in deren
Rahmen diese Arbeit entstanden ist, dar. Die zu erstellenden Programme sollen
leicht bedienbar und ohne langwierige Einarbeitungszeit einsetzbar sein. Diese
Bedingung lasst sich idealerweise durch Hinzufiigen einer graphischen Bedien-
oberflache (graphical user interface, GUI) erfiillen.

Die Entwicklung solcher Module ist auch fiir die anderen Aspekte dieser
Arbeit ein Gewinn, wie beispielsweise die schnelle Bereitstellung von Filter-
prototypen zur Abschéatzung der zur Erfillung einer Spezifikation benotigten
Filtereigenschaften. Aulerdem wurden in der Arbeit viele, teils neuartige Filter-
strukturen untersucht und ihre praktische Eignung durch Aufbau von Beispiel-
filtern verifiziert. Die Synthese der Filter wurde durch das Vorhandensein der
in diesem Kapitel vorgestellten Software komfortabler und vor allem deutlich
beschleunigt.

Nicht zuletzt erleichtert das Vorhandensein solcher Werkzeuge Drittperso-
nen den Einstieg in das Thema. Durch eigenstdndiges Auseinandersetzen mit
den Moglichkeiten der Module kann die Wirksamkeit der in dieser Arbeit vor-
gestellten Konzepte zum Filterentwurf aktiv nachvollzogen werden.

Die Auswahl der zur Umsetzung verwendeten Programmiersprache orien-
tierte sich grofitenteils an den technischen Anforderungen. Die Wahl fiel aus
folgenden Griinden auf das Programmpaket Matlab [36]:

o Die Koppelmatrixextraktion ist ein mathematisch anspruchsvoller Pro-
zess. Matlab (Matriz Laboratory) ist ein auf numerische Mathematik
spezialisiertes Programm und bietet ausgezeichnete Moglichkeiten zur
Bearbeitung dieser Aufgabe.

o Matlab stellt machtige Werkzeuge zur Visualisierung der Ergebnisse be-
reit.

o Die Erstellung von graphischen Oberflachen ist méglich, Standardelemen-
te zur Benutzerinteraktion stehen hierzu zur Verfiigung. Mit Hilfe eines
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6 Software-Module

in Matlab integrierten Compilers kénnen ausfithrbare Programme er-
zeugt werden, die auch auf Rechnern ohne Matlab-Installation lauffahig
sind.

o Matlab kann als Industriestandard angesehen werden und ist bei beiden
Kooperationspartnern weit verbreitet.

In den folgenden Abschnitten werden die entworfenen Einzelprogramme vor-
gestellt. Besonders betont wird dabei deren jeweilige Funktionalitdt und ihr
Platz im Filterentwurfsprozess (siehe hierzu auch Bild 4.1 auf Seite 78).

6.1 Das Modul FilterSynthesis

Die Aufgabe des Programms ist die Erstellung eines mathematischen Filter-
prototypen, der die Grundlage zur Erstellung einer Startgeometrie bildet. Der
Prototyp besteht entweder aus einer Verschaltung von konzentrierten Bauele-
menten oder aus einer Koppelmatrixdarstellung.

Die Auswahl eines passenden Prototypen ist oftmals ein iterativer Prozess
und wird durch die Spezifikation (siche Abschnitt 4.2.1 auf Seite 77) des Fil-
ters bestimmt. Die Spezifikation ist als Katalog von Anforderungen an das zu
realisierende Filter zu verstehen. Folgende Aspekte der Spezifikation sind bei
der Erstellung eines Prototypen mit Hilfe des Moduls FilterSynthesis relevant:

o Mittenfrequenz und Bandbreite im Fall eines Bandpassfilters, Eckfre-
quenz im Fall eines Tiefpassfilters

o minimal notwendige Anpassung des Filters im Durchlassband (return
loss)

o Steilheit des Ubergangbereichs zwischen Durchlass- und Stoppband

e bendtigte minimale Einfiigeddmpfung bei vorgegebenen Frequenzpunk-
ten oder -bédndern

e Anforderungen an die Gruppenlaufzeitvariation im Durchlassband des
Filters

Neben der Umsetzung einer Spezifikation in einen Prototypen bieten sich
weitere Einsatzmoglichkeiten fiir das Modul an:

e Demonstration der Auswirkungen von Transmissionsnullstellen auf die
Filterantwort

102



6.1 Das Modul FilterSynthesis

o« Machbarkeitsiiberlegungen zu Filtern:

Bild 6.1

Wie viele Filterelemente werden zur Erfillung der Spezifikation
benotigt?

Lasst sich die Anzahl der Resonatoren durch Hinzufiigen von Trans-
missionsnullstellen verringern?

Ist die sich ergebende Topologie mit der gewédhlten Filtertechnolo-
gie umsetzbar?

Sind die zur Realisierung des Filters notwendigen Koppelfaktoren
und externen Giiten mit der gewéhlten Topologie erreichbar?

zeigt die graphische Oberfliche des in der Benutzung weitestge-

hend selbsterklarenden Programms FilterSynthesis mit einem synthetisierten
Beispielfilter. Neben der graphischen Ausgabe der Koppelmatrix und den Streu-

parameterverldufen schreibt das Modul folgende Daten zum berechneten Pro-

totypen in eine Textdatei:

e Alle vom Benutzer getroffenen Eingaben.

o Die Filterkoeffizienten, die Filterpolynome und die Koppelmatrixdarstel-

lung.

o Ein Ersatzschaltbild aus konzentrierten Bauelementen. Im Fall eines
Tiefpassfilter besteht dieses aus einer Kettenschaltung von Serienindukti-

vitdten und Parallelkapazitdten, im Fall eines Bandpassfilter aus Serien-

und Parallelschwingkreisen.

o Fiir Bandpassfilter wird zusétzlich ein Ersatzschaltbild in Top-Coupled-
Topologie (siehe Abschnitt 2.7.2 auf Seite 38) berechnet. Die Inverter
koénnen wahlweise kapazitiver oder induktiver Natur sein.
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6.2 Die Programme CMBandpass und CMLowpass

Diese beiden Module stellen die Kernfunktionalitdt der Filterentwicklung, die
Extraktion einer Koppelmatrixdarstellung eines Filters, zur Verfiigung. Beide
Programme &hneln sich in Bezug auf Funktionalitdt und Bedienung sehr stark,
so dass in diesem Abschnitt nur die Variante fiir Bandpassfilter vorgestellt wird.

Als Ausgangspunkt fiir die Modellierung dienen die komplexwertigen Streu-
parameterverlaufe S1; und S2; des zu untersuchenden Filters. Diese werden
dem Modul in Form einer Touchstone-Datei zugénglich gemacht. Auflerdem
wird fiir Vergleichszwecke die Darstellung eines Referenzfilters in Form eines
Prototypen benoétigt. Dieses Referenzfilter entspricht normalerweise dem Pro-
totypen, der mit Hilfe des Programms FilterSynthesis aus der Spezifikation
erzeugt wurde.

Das Ergebnis eines Programmdurchlaufs ist die Ausgabe zweier Koppelma-
trixmodelle, eines fiir das Referenzfilter und ein weiteres, das die Streupara-
meterverldufe aus der Touchstone-Datei approximiert. Bild 6.2 zeigt die gra-
phische Oberfliche des Programms CMBandpass mit einem Beispielfilter. Der
Verlauf der dargestellten Filterfunktion K(s) (Gleichung (2.1.15) auf Seite 8)
erscheint auf den ersten Blick ungewohnt. Da S21(s) im Nenner von K (s) steht,
treten Transmissionsnullstellen des Filters als lokale Maxima von K (s) auf. Im
Durchlassband des Filters dhnelt K (s) hingegen stark dem Verlauf von S11(s).

Dem Verlauf von K (s) werden Punkte entnommen, die in Bild 6.2 als Kreuze
dargestellt sind. Mit Hilfe dieser Punkte wird nach Abschnitt 3.1.3 auf Seite 48
ein Polynommodell fiir K (s) berechnet. Als Richtwert fiir die Anzahl der zu
entnehmenden Punkte kann die doppelte Filterordnung herangezogen werden.
Auf der Basis des berechneten Polynommodells fiir K (s) wird das noch fehlende
Polynom E(s) bestimmt und hieraus anschliefend die Koppelmatrixdarstellung
ermittelt.

Neben den beiden Koppelschemata gibt das Modul eine Reihe von Grafi-
ken aus, die hauptséchlich der Beurteilung der Qualitdt des berechneten Kop-
pelmatrixmodells dienen. Folgendes wird in jeweils einer separaten Abbildung
dargestellt:

e Der Verlauf der Streuparameter, der sich durch Auswertung des berech-
neten Polynommodells ergibt. Als Vergleich werden die in der Touchstone-
Datei gespeicherten Streuparameterverldufe ausgegeben. Der Grad der
Ahnlichkeit zwischen den beiden Kurvenverldufen liefert Hinweise auf
die Qualitat des gefundenen Polynommodells.
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e Der Verlauf der Streuparameter, der sich durch Auswertung der ermit-
telten Koppelmatrixdarstellung ergibt, im Vergleich mit dem Inhalt der
Touchstone-Datei. Das erlaubt die Beurteilung der Qualitat der berech-
neten Koppelmatrixdarstellung.

e Ein Pol- und Nullstellenplan des Referenzfilters im Vergleich mit jenem
des gefundenen Polynommodells. Neben dem Vergleich der beiden Kop-
pelschemata bietet dies eine weitere Moglichkeit, die Ubereinstimmung
der beiden Filtermodelle zu beurteilen.
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6.3 Das Programm CMEvaluator

Nach der Extraktion der Koppelmatrix aus gemessenen oder simulierten Streu-
parameterverldufen miissen die Unterschiede zur Koppelmatrix des Prototypen
minimiert werden, wodurch sich eine Verkleinerung der Abweichungen zwischen
der simulierten oder gemessenen Filterantwort zur Antwort des Prototypen er-
gibt.

Dieser Schritt ist im Optimierungsdiagramm nach Bild 4.1 auf Seite 78 als
Parameteranpassung bezeichnet. Da die Topologien der Koppelmatrix und der
physikalischen Realisierung des Filters unmittelbar zusammenhéngen, ist die
Anpassung der Geometrieparameter bei Vorliegen einer Koppelmatrixdarstel-
lung eine vermeintlich einfache Aufgabe.

Normalerweise liegen jedoch mehrfache Unterschiede zwischen Prototypen-
und extrahierter Koppelmatrix vor, so dass eine Entscheidung zu treffen ist,
welche Geometrieparameter als erste zu verdndern sind. Diese Entscheidung
ist insbesondere bei Filtern mit Transmissionsnullstellen, bei denen eine leichte
Verdanderung der Kreuzkopplungen einen grofien Einfluss auf die Streupara-
meterverldufe haben kann, nicht einfach zu treffen. Das in diesem Abschnitt
vorgestellte Programm CMEvaluator gibt hierzu Hilfestellung.

Das Modul zeigt zunéchst die Filterantwort der extrahierten Koppelmatrix
direkt im Vergleich zur Antwort des Prototypen an. Zu diesem Zweck liest
CMEvaluator die beiden Koppelmatrixdarstellungen aus einer Textdatei ein,
die vorher von FilterSynthesis, CMBandpass oder CMLowpass erzeugt wor-
den ist. Anschlielend lasst sich jeder beliebige Eintrag der extrahierten Kop-
pelmatrix dndern. Die sich aus dieser geédnderten Koppelmatrix ergebenden
Streuparameterverlaufe werden vom Modul CMEvaluator berechnet und um-
gehend dargestellt. Alternativ zur Antwort des Filterprototypen kénnen auch
die Streuparameterverldufe der unverdnderten extrahierten Koppelmatrix als
Vergleichsobjekt herangezogen werden.

Somit kénnen auf einfache und schnelle Weise diejenigen Unterschiede zwi-
schen den beiden Koppelmatrizen identifiziert werden, die die grofiten Abwei-
chungen zwischen den Filterantworten verursachen. Ohne das Modul CMEva-
luator wire hierzu zunichst eine Anderung der Filtergeometrie und eine an-
schlieBende Vollwellensimulation, gefolgt von einer weiteren Koppelmatrixex-
traktion, notwendig.

Ein weiterer Anwendungsbereich des Moduls CMEvaluator ist die Unter-
suchung der Empfindlichkeit einer bestimmten Filtertopologie hinsichtlich der
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6.3 Das Programm CMEvaluator

Toleranzen in ihren Koppelmatrixeintragen. Hierzu wird das Filter mit der
gewlinschten Topologie vom Modul FilterSynthesis synthetisiert. AnschlieBend
wird die berechnete Koppelmatrix in das Programm CMEvaluator geladen, mit
dessen Hilfe die Auswirkung von beispielsweise Herstellungstoleranzen auf die
Filterantwort untersucht werden kann.

Bild 6.3 zeigt die graphische Oberfliche des Moduls CMEvaluator. Beispiel-
haft wurde die Topologie eines Filters geladen, das durch eine Kreuzkopplung
iiber zwei Resonatoren hinweg ein zum Durchlassband des Filters symmetri-
sches Paar von Transmissionsnullstellen erzeugt.

Untersucht wurde der Einfluss einer betragsméaflig kleineren Kreuzkopp-
lung Mss. Wie erwartet entfernen sich die beiden Transmissionsnullstellen vom
Durchlassband. Da ansonsten keine Verdnderungen an der Topologie vorgenom-
men wurden, geht dies mit einer Verschlechterung der Anpassung des Filters
im Durchlassband einher.
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6.4 Das Programm TouchstoneCompare

Die Verifikation ist ein wichtiger Schritt, der iiber den weiteren Verlauf ei-
ner Filtersynthese oder eines Filterabgleichs entscheidet. Das Resultat eines
durchgefiithrten Optimierungs- oder Abgleichschritts wird mit den Zielvorga-
ben, meistens mit den Streuparametern des Filterprototypen oder eines perfekt
abgestimmten Filters (golden sample) verglichen. Der Vergleich kann objektiv
durch die Auswertung einer Zielfunktion erfolgen oder subjektiv durch einen
visuellen Vergleich der Streuparameterverlaufe.

Da die bisher vorgestellten Programme diese Funktionalitdt nicht oder nur
teilweise bieten, wurde ein weiteres Modul entwickelt, das auf die universelle
Darstellung von Streuparameterverlaufen spezialisiert ist und folgende Moglich-
keiten bietet:

o FEinfache und schnelle Darstellung des Inhalts einer Touchstone-Datei
nach Betrag und Phase und Uberlagerung der Inhalte mehrerer Touch-
stone-Dateien.

¢ Darstellung der Gruppenlaufzeitvariation von S21 (—d(2(S21)) fd(2x 1)).

e Beurteilung der Verluste der Streuparameter durch Bildung des Aus-
drucks |Sa1|*+|S11 >

Bild 6.4 zeigt die graphische Oberfliche des Moduls zum Vergleich von
Streuparametern. Das Fenster besteht aus zwei gleichen und voneinander un-
abhéngigen Darstellungsbereichen, was die Flexibilitat des Programms erhoht.
In jedem Bereich lassen sich Inhalte von mehreren Touchstone-Dateien mit
unterschiedlichen Stilen darstellen.

Im dargestellten Screenshot werden die Simulationsergebnisse von zwei auf-
einander folgenden Optimierungsschritten jeweils mit der Filterantwort des Pro-
totypen verglichen. Somit kann in einem Arbeitsgang sowohl die Ubereinstim-
mung des Optimierungsschritts mit der Zielvorgabe als auch der Fortschritt der
Optimierung als Ganzes beurteilt werden.
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6.5 Das Programm CutTouchstone

Der Darstellungsumfang der Frequenzachse bei der Visualisierung von Streu-
parameterverldufen ist situationsabhéngig. Soll beispielsweise das Breitband-
verhalten eines Filters mit parasitdren Durchlassbédndern dargestellt werden,
wird ein grofler Frequenzumfang gewédhlt. Kommt es dagegen darauf an, das
Durchlassband des Filters moglichst detailgetreu darzustellen, wie das fiir eine
Koppelmatrixextraktion wichtig ist, wird ein verhaltnisméfig kleiner Frequenz-
bereich gewéhlt.

Bei der Messung von Filtern muss der Umfang der Frequenzachse bereits
bei der Kalibration des Netzwerkanalysators angegeben werden. Um nicht mehr-
mals kalibrieren zu miissen, wird ein moglichst groer Frequenzbereich mit einer
hohen Anzahl von Messpunkten gewéhlt. Da fiir die Koppelmatrixextraktion
nur ein kleiner Teil davon relevant ist, wurde ein Programm entwickelt, mit
dem sich der Inhalt von Touchstone-Dateien beschneiden lasst. Bild 6.5 zeigt
die graphische Oberfliche des Moduls mit den Streuparameterverldufen eines
Beispielfilters.
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Bild 6.5: Ansicht der graphischen Oberfliche des Programms zum Beschneiden
von Touchstone-Dateien. Die schwarzen vertikalen Striche markieren
die Schneidegrenzen.
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6.6 Anwendung der Module anhand des Entwurfs
eines Bandpassfilters

In diesem Abschnitt wird der Entwurf eines Bandpassfilters mit Hilfe der vorge-
stellten Software-Module beschrieben. Das Filter soll eine Mittenfrequenz von
2,848 GHz, eine Bandbreite von 325 MHz und eine minimale Anpassung von
20dB im Durchlassband aufweisen. Gefordert wird eine minimale Dampfung
von 30dB bei der Frequenz 2,59 GHz, weshalb sich die Verwendung einer asym-
metrischen Filterantwort mit Transmissionsnullstellen empfiehlt.

Das Filter soll mit open-loop-Resonatoren [39] in Mikrostreifenleitungstech-
nik auf einem Substrat des Typs RO3010 der Firma Rogers [67] realisiert wer-
den. Das Substrat hat eine Dicke von 1,27 mm sowie eine relative Permittivitét
von 10,2. Entsprechende Kurven fiir den Entwurf der Startgeometrie wurden
in Abschnitt 4.2.2 auf Seite 79 vorgestellt.

Die fiir dieses Filter in Frage kommenden Prototypen sind in Bild 6.6 ge-
zeigt, die dazugehorigen Eintréage der Koppelmatrizen finden sich in Tabelle 6.1.
Alle drei vorgestellten Prototypen erfiillen die Dampfungsspezifikation. Wiirde
ein Allpolfilter zur Realisierung gewéhlt werden, wére hierzu der Filtergrad 7
notwendig (Bild 6.6a).

Qi,s M2 M3 M34 Mys M.
(a) | 0,990 0,830 0,599 0,564
(b) 1,067 0,909 0,603 0,806 0,421
(e) | 1,011 0,849 0,601 0,723 0,835 —0,156

My Moo M33 Myy Mss Q1L
(a) 0 0 0 0 0,990
(b) | 0,055 0,096 —0,534 0,055 1,067
© ] o 0 0 0 0 1011

Tab. 6.1: Zahlenwerte fiir die in Bild 6.6 gezeigten Filterprototypen. Der Proto-
typ (a) ist symmetrisch. Der Eintrag M., steht fiir die Kreuzkopplung
(M24 bei Prototyp (b) und Mas bei Prototyp (c)).
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Bandpassfilters
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Bild 6.6: (a)—(c) Fiir das zu realisierende Filter in Frage kommende Koppelto-
pologien. Die Ordnung der Prototypen wurde so gewéhlt, dass eine
minimale Dadmpfung von 30dB bei 2,59 GHz erreicht wird. (d) Ver-
lauf von |S2:1] fiir die drei gezeigten Koppeltopologien.

Gelingt es, eine Transmissionsnullstelle exakt bei 2,59 GHz zu platzieren,
ist zur Erfillung der Dampfungs-Spezifikation bereits ein Filter 4. Ordnung
ausreichend (Prototyp in Bild 6.6b). Bei diesem Prototypen ist allerdings, wie
aus Bild 6.6d ersichtlich, kaum eine Dampfungs-Reserve vorhanden.

AuBlerdem gestaltet sich die Realisierung der diagonalen Kreuzkopplung bei
der Verwendung von open-loop-Resonatoren schwierig. Bedingt durch die drei-
eckférmige Verkopplung der drei Resonatoren muss an einer Kante eines der
Resonatoren die Ankopplung der beiden anderen Resonatoren erfolgen. Die in
Tabelle 6.1 geforderten Koppelkoeffizienten kénnen mit der Anordnung nicht
erreicht werden.

Eine fiir diesen Resonatortyp besser geeignete Topologie ist das Quadru-
plet [20]. Bei dieser Anordnung (Resonatoren 2 bis 5 in Bild 6.6¢) existiert eine
Kreuzkopplung vom ersten zum letzten Resonator, der Pfad iiber die Kreuz-
kopplung ist also gegeniiber dem Pfad entlang der Hauptkopplungen um zwei
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Resonatoren verkiirzt. Aus diesem Grund erzeugt das Quadruplet nach der
minimaler Pfad-Regel (Gleichung (2.5.1) auf Seite 27) zwei Transmissionsnull-
stellen. Ist keine weitere (diagonale) Kreuzkopplung innerhalb des Quadruplets
vorhanden, liegen die beiden Transmissionsnullstellen symmetrisch zum Durch-
lassband des Filters.

Die zusétzliche Transmissionsnullstelle oberhalb des Durchlassbandes ist
fur die Spezifikation des Filters irrelevant, allerdings verringert sie das Damp-
fungsvermogen unterhalb des Durchlassbandes, so dass das Quadruplet alleine
nicht die dort geforderte Dampfung erreichen kann. Aus diesem Grund wurde
der endgiiltige Prototyp (Bild 6.6¢c) um einen zusétzlichen Resonator erweitert;
Bild 6.7a zeigt das Layout des open-loop-Bandpassfilters.

Bild 6.7: (a) Aufsicht auf die Geometrie des entworfenen Bandpassfilters. (b)
Fotografie des gefertigten Filters.

Bild 6.8 zeigt unter anderem die Streuparameter der erstellten Startgeo-
metrie im Vergleich mit denen des Prototypen. Die Démpfungsvorgabe wird
deutlich verfehlt, da die Transmissionsnullstelle unterhalb des Durchlassban-
des bei einer zu niedrigen Frequenz liegt. Dariiber hinaus ist die Anpassung
im Durchlassband des Filters nicht ausreichend. Unterhalb des Durchlassban-
des ist eine zusétzliche Transmissionsnullstelle zu erkennen. Eine auf die Simu-
lationsantwort angewendete Koppelmatrixextraktion liefert die in Tabelle 6.2
angegebene Koppelmatrixdarstellung.
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Bild 6.8: Vergleich der Streuparameterverlaufe des gewédhlten Filterprototyps

("' |521|, |S11|) mit der Startgeometrie (—' |SQ1|, - |511|) und
den Ergebnissen nach dem ersten Optimierungsdurchlauf (— |S21],
— |S1l).

Qs My, Moo M33 Myq Mss QL
Prototyp 1,011 0 0 0 0 0 1,011
extrahiert | 1,276 0,059 0,102 0,194 —-0,084 —0,010 1,350

Mo Ma3 M3y Mys Mos Moy
Prototyp 0,849 0,601 0,723 0,835 —0,156 0
extrahiert | 0,903 0,665 0,745 0,915 —0,146 —0,136

Tab. 6.2: Extrahierte Koppelmatrixdarstellung der simulierten Startgeometrie
im Vergleich mit den Koppelkoeffizienten des Filterprototypen.

Der grofite Unterschied zum Prototypen besteht in einer weiteren Kreuz-
kopplung, Ma4. Ebendieser Eintrag bewirkt die Verschiebung der beiden Trans-
missionsnullstellen aus ihrer symmetrischen Lage. Das Auftreten einer derarti-
gen Kreuzkopplung zwischen zwei diagonal zueinander liegenden Resonatoren
des Quadruplets ist aufgrund der ausgepragten Streufelder einer Mikrostreifen-
leitung nicht iiberraschend.

Diese Abweichung der Topologie zwischen Prototyp und extrahiertem Mo-
dell erschwert den Optimierungsprozess erheblich. Das Ziel der Optimierung
ist es, die Filtergeometrie dergestalt anzupassen, dass die Abweichungen zur
Koppelmatrix des Prototypen minimiert werden. Im konkreten Beispiel miisste
demnach die Kreuzkopplung Ms4 eliminiert werden.
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Da es sich aber um eine parasitidre Verkopplung handelt, ist das nur sehr
schwer zu erreichen. Beim Entwurf dieses Filters soll deswegen anders vorge-
gangen werden: Statt zu versuchen die Kreuzkopplung Ms4 zu eliminieren, soll
sie in den Entwurf integriert werden; das geschieht durch eine Anpassung des
Filterprototypen.

Zunéchst sollen jedoch im ersten Optimierungsschritt die Abweichungen bei
den beiden belasteten Giiten Q;,s und Q1 reduziert werden. Da beide Werte
zu hoch sind, werden die Ankoppelstrukturen in Richtung der leerlaufenden
Resonatorenden verschoben.

Bild 6.8 zeigt die Filterantwort nach diesem Optimierungsschritt. Die An-
passung im Durchlassband wurde deutlich verbessert, die Lage der Transmis-
sionsnullstellen hat sich erwartungsgeméfl nicht verdndert. Tabelle 6.3 liefert
den numerischen Vergleich zur Koppelmatrixdarstellung des Prototypen.

Qs M Moo Ms3 My Mss QL
Prototyp 1,011 0 0 0 0 0 1,011
extrahiert | 1,036 —0,054 —0,065 0,232 —0,076 —0,069 1,092

M12 M23 M34 M45 M25 M24
Prototyp | 0,849 0,601 0,723 0,835 —0,156 0
extrahiert | 0,911 0,637 0,745 0,901 —0,148 —0,146

Tab. 6.3: Extrahierte Koppelmatrixdarstellung der Simulationsantwort nach
dem ersten Optimierungsdurchlauf im Vergleich mit der Koppelma-
trixdarstellung des Filterprototypen.

Um die Dampfungsspezifikation unterhalb des Durchlassbandes erfiillen zu
konnen, ist eine Verschiebung der unteren Transmissionsnullstelle zu hoheren
Frequenzen notwendig. Mit Hilfe des Moduls CMEvaluator wird untersucht,
welche Anderungen an der Filtergeometrie dazu vorzunehmen sind. Es ist be-
kannt, dass eine (betragsméfBige) Erhohung der Kreuzkopplung bei einem Qua-
druplet dazu fiihrt, dass beide Transmissionsnullstellen ndher an das Durchlass-
band heranriicken (siehe hierzu auch Bild 6.3 auf Seite 110).

Durch Verandern von Mas von —0,161 auf —0,270 lasst sich nach der Vorher-
sage des CMEvaluators die untere Transmissionsnullstelle auf den gewiinschten
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Wert von 2,59 GHz verschieben. Bild 6.9 zeigt eine gute Ubereinstimmung zu
dieser Vorhersage nach einer Verringerung des Abstandes der Resonatoren 2
und 5 sowie anschlieBender Simulation mit Sonnet em.

Die Transmissionsnullstelle oberhalb des Durchlassbandes riickt durch die
Verénderung in beiden Féllen néher an dieses heran (3,076 GHz). Der urspriing-
lich fiir die Filterentwicklung gewéhlte Prototyp sieht die Transmissionsnullstel-
le bei 3,132 GHz vor. Der Versatz spielt fiir die Erfiilllung der Spezifikation des
Filters keine Rolle.

Deshalb wird an dieser Stelle der Optimierung mit Hilfe von FilterSynthesis
der Prototyp des zu entwerfenden Filters gedndert — die Frequenz der Trans-
missionsnullstelle oberhalb des Durchlassbandes wird auf den von CMEvaluator
ermittelten Wert angepasst.

Der sich daraus ergebende Prototyp weist nach Tabelle 6.4 jetzt ebenfalls
eine Kreuzkopplung Ma4 auf — der Effekt dieser parasitdren Kreuzkopplung
wird damit vom Prototypen beriicksichtigt. Ausgehend von dem modifizierten
Prototyp wird die Filteroptimierung fortgesetzt und liefert nach vier weiteren
Durchldufen das in Bild 6.10a dargestellte Ergebnis, das eine hervorragende
Ubereinstimmung mit dem modifizierten Prototypen zeigt.

Zur Verifikation wird eine letzte Koppelmatrixextraktion mit den Daten aus
Bild 6.10a durchgefiihrt. Das Ergebnis in Tabelle 6.4 zeigt ebenfalls eine sehr
gute Ubereinstimmung zum modifizierten Prototyp. Bild 6.10b zeigt die gemes-
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Bild 6.9: Vergleich der Streuparameterverldufe nach dem ersten Optimierungs-
durchlauf (=-|S21|, =- [S11]) mit der Vorhersage von CMEvaluator
nach einer betragsméaBigen Vergrofierung von Mas (== |Sa1|, == |S11])
und den Simulationsergebnissen von Sonnet em nach der Verringe-
rung des Abstandes zwischen Resonator 2 und 5 (— |S21|, — [S11])-
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senen Streuparameterverlaufe des gefertigten Filters, Bild 6.7b eine Fotografie

des Filters
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Bild 6.10: (a) Vergleich der Streuparameter des modifizierten Filterprototyps
(== |S21|, === |S11]|) mit den Ergebnissen des letzten Optimierungs-
durchlaufs (— |S21|, — |S11]). (b) Vergleich der Streuparameter des
letzten Optimierungsdurchlaufs (--- [S21|, === [S11]) mit den Ergeb-
nissen der Messung des gefertigten Filters (— |Sa1|, — [S11])-

Qs M Moo M33 My Mss QL
Prototyp 1,006 -0,008 -0,009 0,207 -0,072 —0,072 1,005

extrahiert | 0,975 —0,026 —0,012 0237 —0,083 0,025 1,016

Mo Mo>3 M3y Mys Mas Moy

Prototyp

extrahiert | 0,836 0,561 0,731 0,811 —0,214 —0,132

0,844 0,570 0,741 0816 —0,216 —0,119

Tab. 6.4: Extrahierte Koppelmatrixdarstellung der Simulationsantwort nach
dem letzten Optimierungsschritt im Vergleich mit der Koppelmatrix
des modifizierten Filterprototypen.
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In diesem Kapitel wird ein Teil der wahrend der Arbeit entworfenen und ge-
fertigten Filterstrukturen prasentiert. Alle Filter wurden mit Hilfe der Kop-
pelmatrixmethode entworfen. Zunéchst wird ein neuartiger Suspended-Strip-
line-Resonator und ein darauf basierendes Suspended-Stripline-Bandpassfilter
vorgestellt.

Das Thema des zweiten Abschnitts sind Tiefpassfilter mit hoher Weitab-
selektion. Die dort auftretenden Probleme, die Ausbreitung von Hohlleitermo-
den in abgeschirmten Strukturen und die Degradation von quasi-konzentrierten
Bauelementen bei héheren Frequenzen werden aufgezeigt und teilweise neuar-
tige Losungsansitze préasentiert.

Die in diesem Kapitel vorgestellten Filter wurden auf Mehrlagenleiterkar-
ten realisiert, deren Lagenaufbau in Bild 7.1 gezeigt ist. Die beiden Varianten
unterscheiden sich lediglich in der Dicke der einzelnen Lagen.

RO4003 (0,8 mm) E; RO4003 (0,5 mm) E;
R0O4450 (0,2 mm) L3 R0O4450 (0,1 mm) L3
R0O4003 (0,2 mm) R0O4003 (0,4 mm)
L4 L4
(a) Lagenaufbau der Lei- (b) Lagenaufbau der Lei-
terkarte mit doppelter terkarte mit einfacher
Prepreg-Schicht. Prepreg-Schicht.

Bild 7.1: Die in dieser Arbeit verwendeten Lagenaufbauten fiir Mehrlagenlei-
terkarten.
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7.1 Ein neuartiger Suspended-Stripline-Resonator

7.1.1 Einfithrung Suspended-Stripline

Die Suspended-Stripline (SSL), deren Querschnitt in Bild 7.2 gezeigt ist, ist
ein vielseitiger Wellenleitertyp fiir die Realisierung von Filtern [93]. Eine beson-
dere Starke dieser Leitungsart sind die verschiedenartigen Ausfithrungen von
quasi-konzentrierten Induktivitdten und Kapazitdten in Serien- und Parallel-
konfiguration [94], sodass Tief- und Hochpassfilter realisiert werden kénnen.
Daneben erméglicht die SSL auch die Umsetzung von verteilten und quasi-kon-
zentrierten Resonatoren. Weitere Vorteile der SSL sind:

Metallisierung

= r— 1
X

Luft Dielektrikum

N SSL-Kanal

Bild 7.2: Querschnittansicht einer Suspended-Stripline (SSL).

e Im Vergleich zu Mikrostreifen- und Stripline-Wellenleitern weist sie ge-
ringere Verluste auf. Bedingt durch den gréfleren Querschnitt der Lei-
tung ergeben sich geringere Stromdichten auf den Leitern und geringere
elektrische Feldstarken im Dielektrikum.

o Sie hat keine Verluste durch Abstrahlung wegen des allseitig abgeschlos-
senen SSL-Kanals.

e Die Dispersion ist sehr gering, da der Grofiteil des Feldes in Luft gefiihrt
wird.

Als Hauptnachteile der SSL sind der héhere Fertigungsaufwand fiir den Kanal
und das potentielle Auftreten von Hohlleitermoden zu nennen. Des Weiteren
ergibt sich durch den hohen Luftanteil im Querschnitt der SSL ein €. nahe 1,
wodurch insbesondere verteilte Strukturen in SSL-Technik groflie Ausdehnungen
haben.
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7.1.2 Vorstellung des neuartigen Resonators

Bild 7.3a zeigt einen quasi-konzentrierten Resonator in SSL-Technik [95]; das
schmale Leitungsstiick ist an der unteren Kante mit dem SSL-Kanal, dem Be-
zugspotential, verbunden, wodurch eine Parallelinduktivitit entsteht.

—
(a)
Bild 7.3: (a) Aufsicht auf einen einzelnen Suspended-Stripline-Resonator.

(b) Bandpassfilter dritter Ordnung mit Suspended-Stripline-Resona-
toren.

(b)

Der breitere obere Teil des Resonators bildet eine Kapazitit gegen den SSL-
Kanal, somit verhélt sich die geometrische Anordnung wie ein Parallelschwing-
kreis. Durch laterales Aneinanderfiigen mehrerer dieser Resonatoren lésst sich
ein Bandpassfilter aufbauen, wobei die Resonatoren durch ihre Streufelder mit-
einander verkoppelt werden; in Bild 7.3b ist ein solches Filter 3. Ordnung bei-
spielhaft gezeigt.

Eine Miniaturisierung dieser Art von Resonatoren kann entweder durch Ver-
groflern des induktiven oder kapazitiven Teils erfolgen. Eine Vergrofierung der
Induktivitdt kann durch eine Verlangerung der induktiven Sektion und/oder
Verkleinerung deren Breite erfolgen. Mit Blick auf Bild 7.3 kann eine Erho-
hung der Induktivitdt auch durch einen tieferen Einschnitt in den kapazitiven
Teil des Resonators erreicht werden.

Alle diese Mafinahmen fithren jedoch zu héheren Metallisierungsverlusten.
Da das im Allgemeinen der dominante Verlustmechanismus bei der SSL ist,
sind die Auswirkungen auf die unbelastete Giite des Resonators besonders aus-
gepragt.

Eine Erh6éhung der Kapazitit erfolgt im einfachsten Fall durch Vergrofiern
der kapazitiv wirkenden Sektion. Da in diesem Fall die vom Resonator einge-
nommene Fliche etwa linear mit der Kapazitdt wachst, kann nicht von einer
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Miniaturisierung gesprochen werden. Eine weitere Moglichkeit ist das Aufbrin-
gen einer mit dem Bezugspotential verbundenen riickseitigen Metallisierung im
Bereich des kapazitiv wirkenden Teils des Resonators: durch den jetzt stark ver-
ringerten Elektrodenabstand und die iiberwiegende Feldfiihrung im Dielektri-
kum kann die Kapazitit erheblich erhdht werden. Der grofie Nachteil ist jedoch
ein starker Anstieg der dielektrischen Verluste, die die erreichbare unbelastete
Gite des Resonators empfindlich vermindern.

Der in dieser Arbeit vorgestellte neuartige Resonator [96] nutzt ebenfalls
einen verringerten Elektrodenabstand im Bereich der kapazitiven Sektion, ver-
meidet aber dabei die Feldfithrung im Dielektrikum und die damit verbundenen
Verluste. Um das zu erreichen, wird im SSL-Kanal im Bereich der kapazitiven
Sektion ein Quader aus dem Material des SSL-Kanals (im Allgemeinen Alumi-
nium) angebracht. Eine perspektivische Ansicht des neuartigen Resonators ist
in Bild 7.4 zu sehen.

Der Resonator und der Quader befinden sich auf der gleichen Substratseite,
sodass zwischen ihnen lediglich ein Luftspalt besteht.

Metallquader
Resonator

Bild 7.4: Perspektivische Ansicht des neuartigen Resonators. Der Resonator
(griin) befindet sich auf der Unterseite des Substrates (orange), der
Abstand zum eingebrachten Quader (grau) betridgt 1 mm. Der SSL-
Kanal (hellgrau) ist ohne Vorderseite gezeichnet.

FEine Einschétzung der Effizienz des neuartigen Resonators soll durch einen
Vergleich mit anderen Suspended-Stripline-Resonatoren erfolgen. Die Vergleichs-
objekte sind zum einen der in Bild 7.3a dargestellte Resonator (genannt konven-
tioneller Resonator) und zum anderen eine mit einer Riickseitenmetallisierung
im kapazitiven Bereich versehene Variante davon.
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Die Streuparameterverldufe aller drei Resonatoren wurden mit Sonnet em
unter Berticksichtigung von dielektrischen und Metallisierungsverlusten ermit-
telt. Aus der Simulationsantwort wurde mit dem Verfahren nach Hong [29]
(siehe auch Abschnitt 3.2.1 auf Seite 55), die unbelastete Giite der Resona-
toren bestimmt. Auch wurde darauf geachtet, dass alle drei Varianten eine
dhnliche Resonanzfrequenz aufweisen, so dass ein sinnvoller Gréflenvergleich
der Resonatoren moglich ist.

Bild 7.5 und Tabelle 7.1 zeigen die Ergebnisse des Vergleichs der Resonato-
ren, wobei alle Teilbilder in Bild 7.5 im gleichen Mafistab gezeichnet sind, so
dass ein direkter visueller Grolenvergleich erfolgen kann.

I ] I
(a) (b) (c)

Bild 7.5: Aufsicht auf: (a) konventionellen Resonator, (b) riickseitig metallisier-
ten Resonator und (c) neuartigen Resonator. Die Riickseitenmetalli-
sierung bei (b) und der Metallquader bei (c) sind nicht gezeigt.

Abmessungen unbelastete
mm X mm AXA Giite
(a) | 57,5 x 58,8 0,125 x 0,128 780
(b) 18 x 36 0,039 x 0,078 320
(c) | 13,5x56 0,029 x 0,122 840

Tab. 7.1: Vergleich verschiedener Suspended-Stripline-Resonatoren hinsicht-
lich ihrer Abmessungen und der erreichbaren unbelasteten Giite. Fir
die Zuordnung zu den Resonatoren siehe Bild 7.5.
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Aus Tabelle 7.1 ist zu entnehmen, dass der Platzbedarf des neuen Resona-
tors gegeniiber der konventionellen Variante etwa um den Faktor 4,5 kleiner
ist, der riickseitig metallisierte Resonator ist noch kleiner, bei ihm betragt der
Faktor 5,2. Auf Grund der Konzentration des elektrischen Feldes im Dielek-
trikum ist die vom riickseitig metallisierten Resonator erreichbare unbelastete
Gite relativ gering, wohingegen die beiden anderen Typen vergleichbare Werte
erreichen.

Der neuartige Resonator erreicht sogar eine etwas hohere unbelastete Gii-
te — das liegt im vergleichsweise noch geringeren Feldanteil im Dielektrikum
bei diesem Typ. Der Preis fiir die iiberlegenen Eigenschaften ist mit einem
aufwéandiger zu fertigendem SSL-Kanal zu bezahlen.

7.1.3 Entwurf eines Beispielfilters
Entwurf des Filters

Die Realisierbarkeit des neuartigen Suspended-Stripline-Resonators wurde an-
hand mehrerer Beispielfilter verifiziert, von denen eines in diesem Abschnitt
vorgestellt werden soll. Es handelt sich dabei um ein Bandpassfilter 5. Ordnung,
das eine Mittenfrequenz von 670 MHz, eine Bandbreite von 160 MHz und eine
minimale Anpassung von 20dB im Durchlassband aufweist. Als Substratmate-
rial kommt der in Bild 7.1a beschriebene Mehrlagenaufbau zum Einsatz, wobei
fir die SSL-Filter ausschliellich die beiden AuBenlagen L1 und L4 benutzt
werden.

Bild 7.6a zeigt eine perspektivische Ansicht der Filtergeometrie. Die Streu-
parameter des Filters im Vergleich zum Prototypen nach erfolgter Optimierung
sind in Bild 7.6b zu sehen.

Das Filter hat planare Abmessungen von 72mm X 70 mm, entsprechend
0,17 x 0,17-Vielfachen der Wellenldnge bei der Mittenfrequenz. Die Hohe des
SSL-Kanals ohne das Substrat betragt 30 mm.

Technische Umsetzung des Filters

Eine zusétzliche Herausforderung bei der Herstellung eines SSL-Filters liegt in
der technischen Umsetzung des SSL-Kanals. In der Literatur [94,97] wird der
Kanal haufig zweigeteilt ausgefithrt und das Substrat in einer mittig angebrach-
ten Einkerbung gehalten (siehe Bild 7.2). Andere Realisierungsformen haben
das Ziel, den Fertigungsaufwand oder den Materialeinsatz zu verringern.
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Bild 7.6: (a) Perspektivische Ansicht des entworfenen SSL-Filters mit neuar-
tigen Resonatoren. Die Zuleitungen und zwei Resonatoren befinden
sich auf der Lage L1 (griin). Drei weitere Resonatoren befinden sich
auf der Lage L4 (blau), auf der Unterseite des Substrates (orange).
Die Vorderseite des SSL-Kanals ist aus Griinden der Ubersichtlichkeit
nicht gezeichnet. (b) Streuparameter des Filters nach erfolgter Opti-
mierung (— [S21], — [S11]) im Vergleich mit den Streuparametern
des Prototypen (= |S21], === [S11]).

Menzel und Al-Atari ersetzen in [98] die untere Hélfte des Kanals durch
ein dickes Substrat aus Epoxidharz und Glasfasergewebe (FR4), auf dessen
Oberseite das Hochfrequenzsubstrat auflaminiert ist. Der Kanal wird durch Via-
Reihen und die Unterseitenmetallisierung des FR4-Substrats sowie mit einer
Kappe iiber dem Hochfrequenzsubstrat aufgebaut. Chen-Yu und Rebeiz [99]
stellen einen Aufbau vor, bei dem der gesamte SSL-Kanal in einem Lagenaufbau
aus Silizium integriert wird.

In dieser Arbeit ist der Kanal ebenfalls zweigeteilt ausgefithrt. In Bild 7.7
ist zu sehen, dass im Bereich der lateralen Kanalgrenze und an den beiden
Stirnseiten auf der Leiterkarte Via-Reihen angebracht sind. Dadurch wird eine
Umleitung des Stromflusses tiber eine Einkerbung des SSL-Kanals vermieden.
Bleibt das Phdnomen unberiicksichtigt, fithrt es zu einer Erhohung der Induk-
tivitdt der Parallelresonatoren, wodurch die Mittenfrequenz des Filters nach
unten verschoben wird [95].

Da der Kanal fiir mehrere Filter benutzt werden soll, wurde er rekonfigurier-
bar ausgelegt. Aus diesem Grund wurden die Aluminium-Quader als separate
Einheiten gefertigt und kénnen an den jeweiligen Positionen im SSL-Kanal
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Bild 7.7: Fotografie des gefertigten SSL-Filters. Im Hintergrund ist eine H&lf-
te des SSL-Kanals mit den eingeschraubten Aluminium-Quadern zu
sehen.

festgeschraubt werden. Die Konfiguration einer Hélfte des Kanals fiir das hier
vorgestellte Filter ist in Bild 7.7 zu sehen.

Bei dem gewahlten Aufbau betréigt die Breite der SSL-Leitung 40 mm fiir ei-
ne charakteristische Impedanz von 50 €. Der abrupte Querschnittsprung beim
Ubergang vom koaxialen SMA-Stecker auf die SSL ist also sehr gro8 und muss
im Interesse einer guten Anpassung des Filters getrennt untersucht werden.
Wegen des breiten Querschnitts der Suspended-Stripline-Leitung und der N&-
he zum stirnseitigen Abschluss des SSL-Kanals weist der Ubergang eine hohe
Parallelkapazitat auf. Diesen Umstand zeigt deutlich der Reflexionsfaktor im
Smith-Diagramm in Bild 7.8.

Um die Parallelkapazitéit zu verringern, wird der abrupte Querschnittsprung
durch eine lineare Aufweitung ersetzt. Bild 7.9a zeigt die geometrischen Abmes-
sungen des mit Sonnet em optimierten Ubergangs. Die Simulationsergebnisse
sind im Smith-Diagramm und in Bild 7.9b zu sehen. Die Anpassung einer Back-
to-Back-Anordnung aus zwei Ubergingen weist im relevanten Frequenzbereich
eine Anpassung von mehr als 30 dB auf.

Die gemessenen Streuparameterverlaufe des Filters in Bild 7.10 zeigen eine
gute Ubereinstimmung mit den Simulationsergebnissen. Die Bandbreite ist et-
was hoher als spezifiziert, was durch den verwendeten Lagenaufbau (Bild 7.1a)
erklart werden kann. Wéhrend der Herstellung der Leiterkarte schrumpfen
die vorimpragnierten Fasern (Prepreg, preimpregnated fibers, in diesem Fall
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Si1vor Optimierung
Sii1nach Optimierung
I I T -

Bild 7.8: Verlauf des Eingangsreflexionsfaktors Si; des Ubergangs nach
Bild 7.9a im Smith-Diagramm vor und nach der Optimierung.
Die Simulationsergebnisse stammen jeweils von einer Back-to-Back-

Anordnung.
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Bild 7.9: (a) Aufsicht auf den optimierten Ubergang zwischen Koaxialstecker
und SSL. (b) Simulationsergebnisse des Ubergangs in einer Back-to-
Back-Anordnung (— |S21|, — |S11]).

RO4450 [100]) unter Einwirkung von Druck und Temperatur, was zu einer
reduzierten Leiterplattendicke fiihrt.

Das Ausmaf der Schrumpfung ist prozesstechnischen Schwankungen unter-
worfen, typischerweise kann mit einer Reduktion der Dicke des Prepregs von
etwa 20 % gerechnet werden, was beim Entwurf des Filters beriicksichtigt wur-
de. Fiir das realisierte Filter ist die Schrumpfung besonders hoch ausgefallen
— die gemessene Dicke betrégt 1,12mm, der Nominalwert ohne Schrumpfung
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Bild 7.10: Gemessene Streuparameter (— |S21|, — |S11]) des gefertigten Filters
im Vergleich mit den Ergebnissen der Simulation (--- |Sa1, === |S11])-

jedoch 1,2mm. Dadurch riicken die Resonatoren auf den gegeniiberliegenden
Substratseiten ndher zusammen. Das fiihrt zu einer Erh6hung der Hauptkopp-
lungen, was eine hohere Filterbandbreite bedingt.

Erwartungsgeméf weist das Filter eine sehr niedrige Einfiigeddmpfung auf,
siehe Bild 7.10. Die Dampfung im Durchlassband betragt inklusive der bei-
den Ubergiinge von koaxialer auf SSL-Leitung etwa 0,7 dB. Bild 7.7 zeigt eine
Fotografie des gefertigten Filters.

7.2 Tiefpdasse mit hoher Weitabselektion

7.2.1 Ausbreitung von Hohlleitermoden in Abschirmstrukturen

Planare Filter sind sehr weit verbreitet, dies liegt an den zahlreichen Vorteilen,
die sie insbesondere gegeniiber Hohlleiterfiltern bieten:

e kompakte Abmessungen,
o geringes Gewicht,
o gute Integrierbarkeit in planare Schaltungen,

o geringe Herstellungskosten.

Die fortschreitende Integrationsdichte von Mikrowellenschaltungen verlangt
eine Auseinandersetzung mit den gegenseitigen Stérpotentialen der Komponen-
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ten. Filter kénnen dabei sowohl als aktive Storer, aber auch als Stéropfer in
Erscheinung treten. Die gegenseitige Beeinflussung geschieht meistens durch
Ab- und Einstrahlung von elektromagnetischen Wellen und durch Wechselwir-
kungen iiber Streufelder. Besonders ausgeprégt tritt der Effekt bei Mikrostrei-
fenleitungskomponenten auf dicken Substraten auf.

Als probates Mittel zur Reduktion der Stérungen erweist sich die metalle-
ne Abschirmung der Komponenten [72]. Realisierungsformen wie separate Me-
tallgehduse oder metallbedampfte Kunstoffkappen bedeuten allerdings einen
erh6hten Fertigungs- und Montageaufwand, der sogar die Kosten der Leiter-
platte iibersteigen kann.

Eine giinstige Alternative stellt mittlerweile die Verwendung von Mehrlagen-
leiterkarten dar. Durch eine vollstindige Metallisierung der beiden Aufienlagen
und Verwendung von Via-Reihen lédsst sich ein abgeschirmter Aufbau ohne Zu-
satzteile realisieren.

Die in der Arbeit in Mehrlagentechnik hergestellten Filter basieren auf ei-
nem Aufbau aus dem Materialverbund RO4003 und RO4450 [100]. Es kommen
dabei die in Bild 7.1 gezeigten zwei Varianten, die sich lediglich in der Dicke der
Prepreg-Schicht unterscheiden, zum Einsatz. Wird mit diesen Leiterkarten ein
umseitig abgeschirmter Aufbau angestrebt, so verbleiben fiir die Realisierung
der Filtergeometrie die beiden inneren Lagen L2 und L3.

Die so aufgebaute Abschirmung stellt eine Hohlleiterstruktur dar, den von
Wu [101] vorgestellten SIW (substrate integrated waveguide). Hohlleitermoden
sind auch im SIW erst oberhalb ihrer Cutoff-Frequenz ausbreitungsfiahig, auf
Grund der speziellen Bauweise (Via-Reihen als Ersatz fiir durchgehende Seiten-
winde) kommen aber nur TE,o-Moden in Frage, da diese in den Seitenwénden
keine Oberflichenstromkomponenten in Ausbreitungsrichtung aufweisen.

Ist ein Tiefpassfilter zu entwerfen, kann dessen Weitabselektion durch die
Ausbreitung von Hohlleitermoden verschlechtert werden. Da die Stirnseiten
des Filters im Normalfall auch mit Via-Reihen abgeschlossen sind, entsteht ein
Resonanzkorper fiir Hohlleiterwellen, deren Anregung maflgeblich durch die
eingebettete Filterstruktur bestimmt wird.

Auf Grund der Resonanzbedingung kann trotz der meist schwachen Kopp-
lung an die Hohlleitermode eine betrachtliche Energieiibertragung innerhalb
schmaler Frequenzbereiche stattfinden. Im Interesse einer guten Weitabselek-
tion des Filters stellt eine Unterdriickung der Hohlleiterresonanzen daher ein
lohnenswertes Ziel dar.
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Bild 7.11: Hohlleiterstiick mit Abmessungen und elektrischem Feldbild der
TElo-MOde.

[ S ]

Bild 7.11 zeigt einen Ausschnitt aus einem Rechteckhohlleiter und dem
elektrischen Feldbild der TEi9-Mode. Die Hohlleiterhohe b entspricht im Fall
der Verwendung als Abschirmstruktur der Stapelhche der Mehrlagenleiterkar-
te. Fiir diesen Anwendungsbereich ist b im Allgemeinen deutlich kleiner als die
Hohlleiterbreite a, die einer der beiden lateralen Abmessungen der abzuschir-
menden Filterstruktur entspricht.

Durch Einfiigen von zwei elektrischen Wénden bei z=const. im Abstand [
voneinander entsteht ein Hohlleiterresonator, dessen Resonanzfrequenzen sich
nach [18] bestimmen lassen zu:

b= () () + (7)o

Die Variablen m, n und p geben die Anzahl von halben Sinusschwingungen

in den in Bild 7.11 gezeigten Richtungen x, y und z an. Fiir einen als Ab-
schirmung verwendeten Hohlleiterresonator gilt normalerweise | > a > b. Die
Hohlleiterresonanzen mit den geringsten Resonanzfrequenzen basieren deshalb
auf der TE1o-Mode und werden durch die Notation TE1g, beschrieben.

7.2.2 Eine neue Methode zur Unterdriickung von
Hohlleitermoden in abgeschirmten Filterstrukturen

In diesem Abschnitt soll eine neuartige Methode [102] beschrieben werden, mit
der Hohlleiterresonanzen vom Typ TE;gp innerhalb einer als Abschirmung die-
nenden Struktur unterdriickt werden kénnen. Neben der Unterdriickung der
Hohlleiterresonanzen soll aber die eigentliche Filterfunktion moglichst wenig
beeinflusst werden.
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7.2 Tiefpdsse mit hoher Weitabselektion

Aus Bild 7.11 ist ersichtlich, dass das elektrische Feld der TE10-Mode nur
iiber eine Komponente in y-Richtung verfiigt, deren Betrag in der Mitte des
Hohlleiters (x=2/2) ein Maximum erreicht. Zur Unterdriickung der TE19-Mode
scheint dies eine geeignete Position zu sein — eine entsprechende Struktur lasst
sich im Fall einer Mehrlagenleiterkarte sehr einfach durch eine vollstandige
Durchkontaktierung (Via, vertical interconnect access), die an das Bezugspo-
tential angeschlossen wird, realisieren.

Die Position der Durchkontaktierung entlang der z-Achse soll so gewahlt
werden, dass die Funktion des Filters moglichst wenig gestort wird. Bild 7.12
zeigt die perspektivische Ansicht eines typischen Tiefpassfilters. Auf den ersten
Blick erscheinen die induktiven Sektionen fiir die Via-Platzierung geeignet, da
das Filter hier eine schmale Ausdehnung hat. Eine ndhere Untersuchung hat
ergeben, dass das aus zwei Griinden ein Trugschluss ist:

e Oft werden die induktiven Sektionen nicht wie in Bild 7.12 ausgefiihrt,
sondern als gerade oder méandrierte Leitungsstiicke. Die ideale Position
des Vias (z=23/2) fillt dann mit der Metallisierung der induktiven Sektion
zusammen.

o Eine abweichende Positionierung entlang der x-Achse ist ein schlechter
Kompromiss. Einerseits wird die Wirkung der Modenunterdriickung ver-
schlechtert. Andererseits wird durch die zusétzliche Metallstruktur die
Wirksamkeit der induktiven Sektion verringert. Die Realisierung von
effektiven planaren Induktivitaten ist jedoch bereits auf Grund von Me-
tallisierungsverlusten problematisch [43].

Werden hingegen die kapazitiven Sektionen mit einer zentrischen Aussparung
versehen, erdffnet dies eine elegante Moglichkeit, die Durchkontaktierung an
einer optimalen Position zu setzen. Ein Teil der als Kapazitit wirkenden FI&-
che geht dadurch verloren. Der einhergehende Kapazitatsverlust wird jedoch
durch die neu entstandene Streukapazitidt gegen die mit dem Bezugspotential
verbundene Durchkontaktierung teilweise kompensiert.

Bild 7.13 zeigt ein modifiziertes Tiefpassfilter, das durch die vorgeschlagenen
Durchkontaktierungen erweitert wurde; davon abgesehen ist die Filtergeometrie
identisch mit derjenigen in Bild 7.12. Die Streuparameter der beiden Filtergeo-
metrien, die mit Sonnet em [44] berechnet wurden, sind in Bild 7.14a gezeigt.
Im Durchlassband der beiden Filter unterscheiden sich die Kurven kaum; insbe-
sondere die Eckfrequenzen sind gleich. Da die Metallisierung beider Filter bis
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Bild 7.12:

Bild 7.13:

Blind-Via

Perspektivische Ansicht eines Tiefpassfilters 7. Ordnung aus quasi-
konzentrierten Bauelementen. Aus Platzgriinden sind die Induktivi-
taten omegaférmig gebogen. Der Lagenaufbau entspricht Bild 7.1b,
die Metallisierung befindet sich auf der Lage L2 (griin). Die durch
die Rechtecke auf den Zuleitungen angedeuteten Blind-Vias erstre-
cken sich 0,3 mm nach unten. Sie dienen zur gezielten Anregung der
TElo—MOde.

Blind-Via

Perspektivische Ansicht eines Tiefpassfilters mit Vias inner-
halb der kapazitiven Sektionen zur Unterdriickung von TEigp-
Hohlleiterresonanzen. Die Grofle des Filters betragt 14,1 mm x 4 mm
x 1mm (L x B x H). Weitere Details zum Aufbau siehe Bild 7.12.

auf die Bereiche der Durchkontaktierungen identisch ist, ist dies ein weiterer
Beleg fiir das weitgehende Gleichbleiben der realisierten Kapazititen.

Im Bereich zwischen 10 GHz und 20 GHz unterscheiden sich die Streupa-
rameterverldufe der beiden Tiefpassfilter hingegen betrachtlich. Die Variante

ohne Vias

zeigt scharfe lokale Maxima in der Transmission, die beim Filter mit

Vias nicht auftreten. Es ist zu vermuten, dass die Maxima durch Hohlleiterre-

sonanzen verursacht werden.
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Bild 7.14: (a) Simulierte Streuparameter des Filters ohne Vias aus Bild 7.12
(= [S21], = |S11|) im Vergleich mit den Streuparametern des Filters
mit Vias aus Bild 7.13 (--- |S21], === |S11]). (b) Vergleich der simu-
lierten Streuparameter des Filters mit Vias aus Bild 7.13 (--- |S21],

---|S11]) mit den gemessenen Streuparametern des Filters (— |S21],
— [Su).

Um den Verdacht zu verifizieren, sollen mit Hilfe von (7.2.1) und den Ab-
messungen der quaderférmigen Simulationsbox (8 mm x 1 mm X 21,58 mm), in
der sich die Filter befinden, die ersten Hohlleiterresonanzen, verursacht durch
die TE10-Mode, bestimmt werden. Dabei ist zu beachten, dass (7.2.1) fiir einen
mit homogenem Dielektrikum gefiillten Resonanzkorper gilt. In der Realitét ent-
hilt der Resonanzkérper einen Materialverbund (Bild 7.1b) und natiirlich die
Filtermetallisierung. Tabelle 7.2 zeigt den Vergleich zwischen den nach (7.2.1)
berechneten ersten vier Resonanzfrequenzen und den ersten vier lokalen Maxi-
ma aus Bild 7.14a. Die Ubereinstimmung ist trotz der erwihnten Unterschiede
sehr gut.

Bild 7.14b zeigt die gemessenen Streuparameterverldufe des nach Bild 7.13
gefertigten Filters im Vergleich mit den Ergebnissen der Simulation.

7.3 Kompakte Filter

7.3.1 Verringerung der Ausdehnung von quasi-konzentrierten
Bauelementen

In Bild 7.14a treten noch weitere lokale Maxima im Sperrbereich beider Fil-
tervarianten auf. Bei den entsprechenden Frequenzen erreicht die halbe Wel-
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Resonanzfrequenz (GHz)
Resonanztyp . .
Gleichung (7.2.1) Bild 7.14a
TEi01 10,61 10,60
TE102 12,38 12,38
TE103 14,87 14,87
TE104 17,79 17,79

Tab. 7.2: Vergleich der Frequenzen der in Bild 7.14a auftretenden lokalen Ma-
xima mit den nach (7.2.1) berechneten Resonanzfrequenzen fiir das
Simulationsgebiet.

lenldnge des Signals etwa die Abmessungen von einigen quasi-konzentrierten
Bauelementen der Filter. Die betroffenen Bauteile agieren dann unbeabsichtig-
terweise als Resonatoren, wodurch es zu einer starken Feldiiberh6hung kommt,
die mit einem merklichen Energietransport durch die Filter einhergeht. Die
beabsichtigte Funktion als quasi-konzentrierte Bauelemente versagt bei diesen
Frequenzen vollstandig.

Das Phénomen kann mit Hilfe von Sonnet em [44] untersucht werden. Dazu
stellt das Programm die Moglichkeit zur Verfiigung, die Stromdichteverteilung
der planaren Strukturen zu berechnen. Bild 7.15 zeigt das Ergebnis fiur die
beiden Frequenzen 19,4 GHz und 23 GHz; das sind die Frequenzen der beiden
auf die in Tabelle 7.2 abgehandelten folgenden lokalen Maxima.

Es ist deutlich zu erkennen, dass zunéchst bei 19,4 GHz die mittlere Induk-
tivitdt, die die grofite Abmessung in Léangsrichtung aller Bauteile aufweist, in
Resonanz gerét, gefolgt von der linken Induktivitdt, die bei 23 GHz resoniert.
Bei einer weiteren Erhohung der Frequenz geraten weitere Bauteile des Filters
in Resonanz. Dieses Verhalten von quasi-konzentrierten Elementen lasst sich
nicht verhindern. Die einzige Moglichkeit ist das Verkleinern der geometrischen
Abmessungen der Bauteile, wodurch die Resonanzfrequenzen zu héheren Wer-
ten verschoben werden. Die Ausdehnung von Kapazitiaten lasst sich durch die
Verwendung eines Substrates mit hoherer relativer Permittivitat verkleinern.
Auch liele sich der Elektrodenabstand verringern.

Eine geometrische Verkleinerung von quasi-konzentrierten Induktivitaten
kann durch eine Reduzierung des Leiterquerschnitts erreicht werden. Hierbei
stoBt man allerdings recht schnell an die Grenzen der technischen Realisier-
barkeit. Als weitere Moglichkeit kommt, insbesondere bei der Verfolgung der
bisher vorgestellten Abschirmung, die Verwendung eines dickeren Substrates in
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Bild 7.15: Betrag des Stromdichtevektors j., fiir das Filter aus Bild 7.12 bei
den Frequenzen 19,4 GHz (oben) und 23 GHz (unten). Die Anregung
der beiden Strukturen erfolgt jeweils an der linken Kante durch eine
konzentrierte Spannungsquelle mit der Amplitude 1V.

0

Betracht. Das verursacht jedoch héhere Kosten und kann sich nachteilig auf
die Effizienz der Kapazitaten auswirken. Eine weitere Moglichkeit, die Ausdeh-
nung von Induktivititen zu verkleinern, die in dieser Arbeit untersucht wurde,
ist das partielle Freistellen der auf die Aufienlagen (Lage L1 und L4 in Bild 7.1)
aufgebrachten Massemetallisierung in der Nahe der induktiven Sektionen.

Ein Tiefpassfilter mit solchen ,Fenstern“ ist in Bild 7.16a gezeigt. Es weist
genauso wie das Filter aus Bild 7.13 eine Eckfrequenz von 5 GHz auf, kommt
aber mit geraden Leitungsstiicken zur Realisierung der quasi-konzentrierten
Induktivitdten aus. Der Vergleich der gemessenen Streuparameterverlaufe der
beiden Filter in Bild 7.16b zeigt ein deutlich besseres Stoppbandverhalten des
Filters nach Bild 7.16a; die erste auftretende Bauteilresonanz wurde um etwa
5 GHz nach oben verschoben. Dafiir weist diese Filtervariante eine etwas hohere
Einfiigeddmpfung auf Grund von Abstrahlung durch die Fenster auf.
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Bild 7.16: (a) Perspektivische Ansicht eines Tiefpassfilters mit Fenstern zur
Verringerung der Abmessungen der quasi-konzentrierten Indukti-
vititen. Die Grofle des Filters betriagt 14,3mm X 4mm X 1 mm
(L x Bx H). (b) Vergleich der gemessenen Streuparameter des Fil-
ters aus Bild 7.13 (--- [S21], --- |S11]) mit jenen des Filters aus
Bild 7.16a (— |S21], — |S11])-

7.3.2 Anderung der Filter-Abschlussimpedanzen

Normalerweise ist die geometrische Grofie eines Bauteils direkt proportional
zu dem zu realisierenden Wert der Induktivitdt oder der Kapazitdt. Abhédngig
vom physikalischen Aufbau der Bauelemente lassen diese sich jedoch mehr oder
weniger effizient realisieren.

So koénnen beispielsweise mit dem Lagenaufbau nach Bild 7.1a durch den
geringen Abstand der Lagen L3 und L4 zueinander Kapazitdten mit grofien
Werten und geringem Platzbedarf realisiert werden. Die effiziente Realisierung
von Induktivitdten fallt hingegen schwer, insbesondere wenn ein durch vollstéan-
dige Metallisierung von L1 und L4 abgeschirmter Filteraufbau gewéhlt wird.

Im Hinblick auf die zu erwartende Einfligeddmpfung und das Verhalten des
Filters beziiglich der Weitabselektion lohnt sich also eine Berticksichtigung der
beabsichtigten Aufbautechnik bereits bei der Synthese des Filterprototyps. Bei
den klassischen Tschebyschow-Filtern kann zwischen zwei dualen Prototypen
gewihlt werden [23], die sich primér darin unterscheiden, ob das erste Elemente
des Filters eine Induktivitédt oder eine Kapazitét ist. Bild 7.17 zeigt beispielhaft
die beiden Realisierungsmoglichkeiten fiir ein Tiefpassfilter 7. Ordnung mit ei-
ner Grenzfrequenz von 5 GHz und einer minimalen Anpassung von 20dB im
Durchlassband.
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(b) Prototyp, beginnend mit einer Kapazitét.

Bild 7.17: Die beiden dualen Prototypen fir ein Tiefpassfilter 7. Ordnung mit
einer Eckfrequenz von 5 GHz und einer minimalen Anpassung im
Durchlassband von 20 dB. Alle Induktivitaten sind in nH, Kapazita-
ten in pF und Resistanzen in (2 angegeben.

Tschebyschow-Filter gerader Ordnung weisen eine Impedanztransformation
auf (Quell- und Lastwiderstand sind ungleich); da das in den meisten Fillen
nicht erwiinscht ist, wird liberwiegend eine ungerade Filterordnung gewahlt.
Dann ist die Anzahl der zu realisierenden Induktivitdten und Kapazitaten un-
terschiedlich — durch eine passende Auswahl des Prototypen kann bereits ein
schwieriger zu realisierendes Bauelement eingespart werden.

Im letzten Abschnitt wurde gezeigt, dass quasi-konzentrierte Bauelemen-
te bei entsprechender Anregung als Resonatoren wirken, wodurch sich das
Stoppband-Verhalten von Tiefpassfiltern verschlechtern kann. Um die Stérun-
gen zu moglichst hohen Frequenzen hin zu verschieben, miissen die entspre-
chenden Bauteile klein sein. Da ihre Gréfle dem zu realisierenden Bauteilwert
proportional ist, sollte im Interesse der Weitabselektion jener Prototyp ausge-
wéhlt werden, dessen maximale Induktivitdt kleiner ist. Im Fall von Bild 7.17
ist das der mit einer Kapazitidt beginnende Prototyp.

Die Einfligeddmpfung von planaren Tiefpassfiltern wird mafgeblich durch
deren Induktivitdten verursacht. Die Einfiigeddmpfung ist dabei proportional
zur Gesamtinduktivitdt, die ein bestimmtes Filter realisieren muss. Unter die-
sem Gesichtspunkt ist jene duale Schaltung zu bevorzugen, deren Summe an
Induktivitdten einen kleineren Wert annimmt. Im Fall von Bild 7.17 trifft das
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auf die mit einer Kapazitat beginnende Schaltung zu, die eine Gesamtinduktivi-
tat von Liot=7,15nH aufweist (Ciot=3,76 pF). Bei dem mit einer Induktivitét
startenden Filter betragen diese Grofien Liot=9,39 nH und Ciot=2,86 pF.

Eine weitere Moglichkeit die Eigenheiten des physikalischen Aufbaus auszu-
nutzen besteht in der Anderung der Abschlussimpedanzen. Nach [18] ergeben
sich die Bauteilwerte nach folgenden Gleichungen:

Zo
o /.Y (7.3.1)

1
- . 3.2
C ZOQTrng (7.3.2)

Dabei ist Zy die Quellenimpedanz des Filters, f. die Eckfrequenz und g;
sind die Filterkoeffizienten. Eine Verdnderung der Abschlussimpedanz wirkt
sich also unmittelbar auf die Werte der Bauelemente aus, es besteht zwischen
Induktivitdten und Kapazititen eine umgekehrte Proportionalitét.

Fir Filter, die als planare Schaltungen ausgefiithrt werden sollen, ist es giins-
tig, die Induktivitdtswerte moglichst klein zu halten. Das gelingt nach (7.3.1)
durch eine Verkleinerung der Abschlussimpedanz.

Zur Verifikation des Ansatzes soll ein Tiefpassfilter 7. Ordnung mit einer
Abschlussimpedanz von 20 €2, einer Eckfrequenz von 5 GHz und einer minimalen
Anpassung von 20dB im Durchlassband realisiert werden. Der Lagenaufbau
entspricht dabei Bild 7.1b. Eine isometrische Ansicht des Filters zeigt Bild 7.18.
Als Vergleichsobjekt eignet sich das Tiefpassfilter aus Bild 7.13, da es nach der
gleichen Spezifikation gefertigt wurde. Folgende Unterschiede fallen zwischen
den beiden Filtern auf:

o Die Zuleitungen des Filters in Bild 7.18 sind wegen der niedrigeren cha-
rakteristischen Impedanz deutlich breiter als die des Filter aus Bild 7.13.

e Auf Grund der gewahlten Abschlussimpedanz von 20 €2 sind die Indukti-
vitdtswerte beim Filter in Bild 7.18 kleiner. Das fiihrt dazu, dass gerade
Leitungsstiicke schmaler Breite ausreichend hohe Induktivitdtswerte lie-
fern.

¢ Aus dem gleichen Grund wurde fiir dieses Filter jener Prototyp gewéhlt,
der mit einer Induktivitdt beginnt.

o Mit Hilfe der mit 0,1 mm sehr diinnen Prepreg-Schicht lassen sich platz-
sparend grofle Kapazitidten zwischen den Lagen L2 und L3 realisieren.
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Die hierzu auf die Lage L3 aufgebrachte Metallisierung ist mit dem Be-
zugspotential verbunden.

Bild 7.18: Perspektivische Ansicht des Tiefpassfilters mit einer Abschlussimpe-
danz von 20 Q2. Um die benotigten hohen Kapazitdtswerte gegen das
Bezugspotential zu erhalten, wird eine zuséatzliche Metallisierung auf
der Lage L3 (blau) verwendet. Die Grofle des Filters betragt 9,6 mm
x4mm X 1mm (L x Bx H).

Bild 7.19 zeigt die mit Sonnet em [44] simulierten Streuparameter des Fil-
ters. Die erste Bauteilresonanz tritt bei 32 GHz auf — im Vergleich zu den Si-
mulationsergebnissen aus Bild 7.14a stellt das eine deutliche Verbesserung dar.
Diese ist auf die Anpassung der Filterimpedanz an die physikalischen Eigen-
heiten des Aufbaus und den daraus resultierenden Verkleinerungen der quasi-
konzentrierten Bauelemente zuriickzufithren. Natiirlich ergibt sich hieraus auch
eine deutliche Reduzierung der Gesamtabmessungen des Filters.

Auch bei diesem Filter kommen Durchkontaktierungen innerhalb der kapazi-
tiven Sektionen zur Unterdriickung von Hohlleitermoden zum Einsatz. Hier die-
nen die Vias allerdings einem weiteren Zweck. Die auf der Lage L3 befindlichen
streifenartigen Metallisierungen, die zur Erhéhung der jeweiligen Kapazititen
dienen, erstrecken sich iiber die gesamte Filterbreite und sind an den Enden
mit dem Bezugspotential verbunden. Sie kénnen deshalb als kurzgeschlossene
A/2-Resonatoren wirken. Durch die diinne Prepreg-Schicht sind die Strukturen
sehr stark an die dartiber liegende Filtergeometrie gekoppelt.

Die Vias binden die Metallisierungen auf der Lage L3 mittig an das Bezugs-
potential an und unterdriicken dadurch deren Funktion als */2-Resonatoren.
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7 Realisierte Filterstrukturen
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Bild 7.19: Simulierte Streuparameter des Filters aus Bild 7.18 (— |S21],
— |S11]) im Vergleich mit den Streuparametern des gleichen Fil-
ters, jedoch ohne Vias zur Hohlleitermoden-Unterdriickung (--- |S21],
---|S11|). Die dargestellten Streuparameter sind jeweils auf eine Im-
pedanz von 20 {2 normiert.

Bild 7.19 zeigt auch den Streuparameterverlauf des Filters aus Bild 7.18 fir
den Fall, dass die Durchkontaktierungen entfernt und die in der Metallisierung
L2 entstandenen Locher gefiillt werden. Als deutlichster Unterschied ist ein
Maximum im Transmissionsverlauf zu erkennen, das bei 20 GHz beginnt und
bis etwa 23 GHz reicht. Die berechnete Frequenz fiir eine A/2-Resonanz der Me-
tallstreifen auf der Lage L3 betrégt:

Fresnje = 2;% —20,3GHz, (7.3.3)
wobei sich fir den Materialverbund aus Bild 7.1a mit [44] ein e.g=3,4 ergibt
und B der Breite des Filters und der Simulationsbox (4 mm) entspricht. Der im
Vergleich mit den in Bild 7.14a auftretenden lokalen Maxima grofle Frequenz-
bereich des Maximums aus Bild 7.19 lasst sich durch die starke Kopplung der
parasitdren Resonatoren an die anregende Struktur (das dartiber liegende Fil-
ter) erklaren. Die Ankopplung an die Hohlleitermoden in Bild 7.14a ist dagegen
vergleichsweise schwach.

Bild 7.20 zeigt die gemessenen Streuparameterverldufe des gefertigten Fil-
ters mit Durchkontaktierungen im Vergleich zur simulierten Filterantwort des
Filters aus Bild 7.18. Auf Grund der geringen Abmessungen des Filters musste
zu dessen Messung ein rechtwinkliges Koaxialleitungsstiick verwendet werden.
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7.3 Kompakte Filter

An dieser Diskontinuitdt konnen héhere Moden des Koaxialkabels angeregt
werden, wodurch ein Teil der Signalenergie verloren geht [72]. Das kann in
Bild 7.20 bei etwa 27 GHz anhand des Einbruchs von |S11| beobachtet werden.
Eine Messung des rechtwinkligen Koaxialleitungsstiicks allein zeigt einen dhn-
lichen Effekt. Aus diesem Grund ist die maximale Messfrequenz in Bild 7.20
auf 27 GHz beschrinkt. Bis zu jener Frequenz zeigt sich eine sehr gute Uber-
einstimmung zwischen den simulierten und gemessenen Daten.
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Bild 7.20: Simulierte Streuparameter des Filters aus Bild 7.18 (--- |Sa1],
---|S11]) im Vergleich mit den gemessenen Streuparametern des ge-

fertigten Filters (— |Sa1|, — |S11|). Die dargestellten Streuparame-
ter sind jeweils auf eine Impedanz von 20 {2 normiert.
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8 Zusammenfassung

Die Arbeit behandelt ein Entwurfsverfahren fiir Filter auf der Grundlage der
Koppelmatrixmethode; die Beschreibung der Filterfunktion erfolgt dabei durch
verkoppelte Resonatoren. Eine vollstdndige Darstellung der Filter besteht aus
den externen Giiten der Resonatoren, die fiir die Ankopplung der Filter an
die Quell- und Lastimpedanz verantwortlich sind, den Koppelfaktoren, die den
Grad der Verkopplung der Resonatoren untereinander beschreiben, und den Re-
sonanzfrequenzen der Resonatoren. Vorteilhaft ist der direkte Zusammenhang
zwischen diesen Beschreibungselementen und der physikalischen Topologie des
Filters, wodurch eine einfache Lokalisierung der zu &ndernden Filterelemente
moglich ist.

Ein Iterationsschritt des Entwurfsverfahrens beginnt mit der Extraktion ei-
ner Koppelmatrix aus der Streuparameterdarstellung des Filters. Durch den
Vergleich mit und die Anpassung an die Koppelmatrix des Prototypen erfolgt
auch eine schrittweise Anndherung der Streuparameterverlaufe des betrachte-
ten Filters und seines Prototyps. Dabei spielt es keine Rolle, ob die Streupa-
rameter des Filters von einer Simulation oder einer Messung stammen, das
Verfahren ist somit gleichermaflen fiir den Entwurf als auch fiir den Abgleich
von Filtern geeignet.

Um eine hohe Genauigkeit zu erreichen ist jedoch bei verlustbehafteten
Streuparametern eine Kompensation der Verluste notwendig. Zu diesem Zweck
werden in der Arbeit verschiedene in der Literatur bekannte Verfahren unter-
sucht und eine neuartige Methode, basierend auf der Feldtkeller-Gleichung und
der Vorverzerrungs-Technik, vorgestellt. Anhand mehrerer praktischer Beispie-
le erfolgt die Demonstration der Genauigkeit und Robustheit dieser Methode.

Bisher beschrankt sich der Einsatz der Koppelmatrixmethode in der Lite-
ratur auf Bandpassfilter. In dieser Arbeit wird gezeigt, dass eine Erweiterung
auf Tiefpassfilter nicht nur moglich ist, sondern auch effizient in der Praxis
zur Entwicklung von solchen Filtern eingesetzt werden kann. Zu diesem Zweck
werden die Grundlagen und Voraussetzungen dieser Erweiterung beschrieben
und anschlieend die Anwendbarkeit anhand eines Beispielfilters demonstriert.
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Bei der Entwicklung von planaren Filtern treten haufig parasitdre Verkopp-
lungen auf, die bei Nichtberticksichtigung zu erheblichen Abweichungen von
der Filtercharakteristik fithren konnen. Das in dieser Arbeit vorgestellte Ent-
wurfsverfahren erfasst die parasitidren Verkopplungen und ermoéglicht so die
Lokalisierung der betroffenen Stellen innerhalb des Filters.

In der Praxis erweist sich die Unterdriickung von parasitiren Verkopplungen
jedoch meistens als sehr schwierig, aus diesem Grund wird in der Arbeit eine
alternative Vorgehensweise vorgeschlagen, bei der die parasitdren Kopplungen
in den Entwurf des Filters integriert werden. Die Spezifikation des Filters wird
dadurch in der Regel nicht verletzt, wie anhand eines ausfiihrlichen Beispiels
eines planaren Bandpassfilters mit mehreren Transmissionsnullstellen gezeigt
wird.

Neben den auch GUI-basierenden (graphical user interface) Entwurfswerk-
zeugen zur Synthese und zum Abgleich von Filtern umfasst die Arbeit ei-
nige neuartige Ansétze in der Filtertechnologie selbst. Vorgestellt wird ein
Suspended-Stripline-Resonator, der im Vergleich zu den in der Literatur be-
kannten Resonatoren einen um den Faktor 4,5 kleineren Platzbedarf aufweist
und gleichzeitig bessere Werte fiir die unbelastete Giite erreicht. Ein derart
entworfenes und aufgebautes Bandpassfilter demonstriert die praktische An-
wendbarkeit.

Aus Griinden der Storfestigkeit werden planare Filter oft durch Mehrlagen-
leiterkarten mit vollstdndig metallisierten Auflenlagen und Via-Reihen reali-
siert. Der dadurch gebildete Hohlleiterresonator kann die Weitabselektion von
Tiefpassfiltern nachhaltig verschlechtern. Im Rahmen der Arbeit wird eine ef-
fektive und kostengilinstige Methode vorgeschlagen, um auftretende Hohlleiter-
resonanzen zu unterdriicken. Eine weitere Verbesserung der Weitabselektion
von Tiefpassfiltern kann durch die vorgestellten Ansétze zur Verringerung der
Ausdehnung von quasi-konzentrierten Bauelementen und durch die Anderung
der Filter-Abschlussimpedanzen erreicht werden.
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Abstract

A Design Procedure for Filters based on the
Coupling Matrix Approach

This thesis deals with a filter design procedure which is based on a des-
cription of the filter through coupled resonators. The entire representation of
the filter encompasses the external quality factors of the resonators which are
responsible for coupling the filter to the external source and load impedance,
the coupling coefficients describing the amount of coupling among the reso-
nators, and the resonance frequencies of the resonators. A direct relationship
between these describing elements and the physical topology of the filter is a
great benefit of the coupling matrix approach.

Every iteration step of the procedure begins with the extraction of a coup-
ling matrix deduced from scattering parameters. By comparing this coupling
matrix to a theroretical one, the so called prototype of the filter, one can easily
find out which elements of the filter need to be tuned. Approaching the extrac-
ted coupling matrix to the theoretical one in turn leads to better agreement of
the respective scattering parameters thereby optimizing the filter performance
in a purposive manner.

Whether the scattering parameters stem from a simulation or a measure-
ment is of no concern for the proposed method, making it suitable not only
for the design (synthesis) of filters, but also for tuning them. However, if there
are losses present within a filter response, a compensation is necessary to ob-
tain a high degree of accuracy. For that purpose, different methods from the
literature have been assessed in the thesis, and a novel method which is based
on a combination of Feldtkeller’s equation and the predistortion technique is
presented and verified by multiple examples.

In the literature the coupling matrix approach is known to be a valuable
tool for the design of bandpass filters. In this thesis, it is shown that its use-
fulness can be extended to other filter types, in this case lowpass filters. For
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that purpose, the basic principles and requirements for that extension are first
discussed. Afterwards, its applicability is demonstrated by an example.

The design of planar filters often suffers from the occurrence of parasitic
couplings which can severely deteriorate the filter performance if left disregar-
ded. The design procedure presented in this thesis captures these parasitic
couplings thereby allowing the localisation of the originating filter parts. In
practice however, the suppression of parasitic couplings proves to be a difficult
task. For that reason, a different approach, which integrates the parasitic coup-
lings in the design process of the filter, is suggested in this work. Usually, this
does not violate the specification of the filter, as is demonstrated by means of
the design of a planar bandpass filters with multiple transmission zeros.

Besides the design procedure and its extensions, the thesis comprises some
novel issues in filter technology itself. A novel resonator in suspended stripline
technique is introduced, showing a size reduction factor of about 4.5 as com-
pared to well-known resonators from the literature, concurrently achieving a
better unloaded quality factor. The feasibility of this resonator is demonstrated
by the design and manufacturing of an example filter.

For reasons of immunity to interference planar filters are often realised by
employing multilayer printed circuit boards with fully metallized top and bot-
tom layers as well as rows of vias. The resulting hollow waveguide can seriously
impair the stopband behaviour of lowpass filters. This work presents a cheap
and effective measure for suppressing potential hollow waveguide resonances.
Further improvement of the stopband behaviour can be attained by the pro-
posed approaches for decreasing the physical size of quasi concentrated com-
ponents and by changing the source and load impedance of the filter.
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